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PREFACE

En une décennie, les radiocommunications ont apporté des changements fondamentaux dans
la société, au niveau mondial. Ainsi, la téléphonie mobile a apporté 4 I'individu la liberté de
communication et 'acces universel aux réseaux d’information. Une telle évolution a été rendue
possible par les progres de I'électronique et des techniques et moyens de traitement numérique
de I'information dans les terminaux. Cependant, il ne faut pas oublier que la liaison entre ces
terminaux, téléphones portables, ordinateurs, stations de base et autres infrastructures, est assurée
par les ondes électromagnétiques, qui sont un point de passage obligé. C’est dire 'importance,
dans les systemes de radiocommunications et pour leur fonctionnement, des organes qui effec-
tuent l'interface entre les moyens de traitement de I'information et les ondes qui véhiculent cette
information, c’est-a-dire les antennes. Parfois spectaculaires, souvent non visibles, ces antennes,
en réalité, déterminent des parametres essentiels des communications, comme la puissance émise,
la direction de rayonnement ou la portée, et elles ont un impact fort sur des caractéristiques
critiques comme les débits numériques ou les dimensions des équipements.
Les antennes suscitent aussi, parfois et chez certains, des inquiétudes, comme dans le cas des
antennes-relais. En effet, les ondes électromagnétiques utilisées en radiofréquences transportent
de I'énergie et sont invisibles. En réalité, c’est par la présence des antennes que I'on réalise la
présence des ondes et que 'on peut apprécier ou imaginer certaines de leurs caractéristiques.
Indépendamment des recherches sur les effets potentiels de ces ondes sur I'environnement et sur
Iindividu, notamment sur la santé, il est certain que la connaissance des propriéeés des antennes
et la maitrise de leurs caractéristiques sont des éléments importants pour leur acceptation par le
public. En fait, il faut optimiser les antennes et leur utilisation, afin de minimiser leur impact
sur I'environnement et les recherches qui visent & améliorer leurs performances techniques et a
augmenter leur souplesse d’application, tout en limitant les codits, vont contribuer au progres des
systemes de radiocommunications de tous types et & leur exploitation harmonieuse dans la société.
Dans le présent contexte, I'ouvrage d’Odile Picon et de ses collegues est une contribution im-
portante aux progres de I'électronique en général et des radiocommunications en particulier.
D’abord, par la synthese des connaissances de base sur la nature des ondes électromagnétiques,
leur propagation et leur manipulation, qu’il met a la portée des ingénieurs et des étudiants en
électronique. Ensuite, par les correspondances et les liaisons qu’il développe entre les antennes
et les traitements de 'information dans les terminaux et I'importance qu’il fait apparaitre pour
les conceptions conjointes. Enfin, par les axes de recherche qu'il souligne et les stimulations qui
vont en résulter pour les scientifiques, ingénieurs et chercheurs. Les méthodes de mesure et de
modélisation se perfectionnent et la meilleure maitrise de I'environnement électromagnétique qui
en résulte est de nature 4 donner conflance aux utilisateurs, dans tous les domaines d’application.
Bien que l'ouvrage s’adresse principalement aux professionnels de I'électronique, débutants ou
confirmés, le public moins averti devrait en tirer profit également. En fait, en rendant accessibles
et en clarifiant des propriétés fondamentales des antennes, en montrant les avancées dans la
connaissance et la maitrise de 'environnement électromagnétique, en faisant apparaitre des pers-
pectives de progres, 'ouvrage contribuera a 'acceptation par le public d’une technologie dont la
société moderne ne peut plus se passer.

Paris, le 26 juin 2009.

Maurice BELLANGER
Professeur au CNAM
Membre de ’Académie des technologies
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AVANT-PROPOS

Les premiéres antennes sont apparues a la fin du XIX® si¢cle, 4 une époque ol les travaux sur
Iélectromagnétisme ont connu un développement considérable. Depuis, leur réalisation n’a cessé
d’évoluer, d’abord, grice aux progres scientifiques de I'électromagnétisme, plus tard, sous la pres-
sion de nombreuses demandes technologiques dans des domaines d’application variés. Lessor
actuel des communications impose des innovations importantes au niveau de la conception des
systemes et des antennes associées, dont les formes aujourd’hui treés diverses varient beaucoup
selon les utilisations : télécommunications mobiles, satellites, télévision, radio, identification,
objets communicants...

Malgré cette grande diversité, toutes les antennes ont en commun de transformer un signal guidé
en un signal rayonnant (ou réciproquement), dans un spectre électromagnétique relativement
large allant des ondes radio aux hyperfréquences. Un principe fondamental régit leur rayonne-
ment, celui de la diffraction des ondes.

Actuellement, la course 4 'innovation concernant les syst¢tmes de communication entraine des
études poussées dans le domaine des antennes. Dans ce contexte, les méthodes de conception,
de mesures et de modélisation constituent une aide considérable. De nombreuses équipes contri-
buent a ce développement.

Cet ouvrage a pour objectif de fournir les connaissances nécessaires a la compréhension du fonc-
tionnement des antennes. Nous proposons successivement :

— Des bases théoriques sur le fonctionnement des antennes.

— Un classement des nombreux types d’antennes existants en précisant, d’une part leurs caracté-
ristiques a partir d’'une modélisation, et d’autre part leurs utilisations dans les systemes.

— Des éléments de conception applicables a chaque type. Ceux-ci sont complétés par des prin-
cipes de mesure et de simulation numérique.

Louvrage débute par une présentation globale des antennes suivie du rappel de bases théoriques
en électromagnétisme (chapitres 1 et 2). La théorie des antennes est ensuite développée en détail
dans le chapitre 3. Des démonstrations y sont proposées en détail et permettront au lecteur qui le
souhaite d’approfondir certains points théoriques. Le chapitre 4 s'appuie sur ces bases pour définir
les caractéristiques générales du rayonnement. Celles-ci sont indispensables au dimensionnement
d’une antenne dans le cadre d’une application précise. Le chapitre 5 concerne la mise en réseau
des éléments rayonnants et les avantages qu'on peut en attendre.

Le chapitre 6 est consacré aux différents domaines d’applications des antennes : communications,
diffusion, radars, télédétection, radioastronomie. Le lecteur pourra parcourir ce chapitre pour y
découvrir toute la variété des domaines utilisant le rayonnement électromagnétique. Il pourra
aussi sattarder sur un type d’application qui le concerne plus particulierement. Les domaines
d’application ont été décrits de fagon rapide en insistant sur le contexte, afin de mettre en avant
les spécifications des antennes.

De nouveaux développements dans le domaine des communications ont prouvé que les perfor-
mances étaient nettement améliorées par l'utilisation de systtmes multi-antennes. Le chapitre 7
en présente les avantages attendus. On y aborde les bases du traitement d’antenne et de la

XI
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diversité. Les principes du fonctionnement des systtmes MIMO (Multi Input, Multi Outpur)
terminent ce chapitre.

Dans la suite, en s'appuyant sur la théorie, un grand nombre d’exemples est proposé en in-
sistant sur les caractéristiques des différents types d’antennes. Dans le chapitre 8 les antennes
sont regroupées selon les phénomenes physiques qui sont 4 la base de leur rayonnement (par
exemple : antennes résonnantes, antennes 2 ondes de fuite, antennes Yagi-Uda). Le chapitre 9 est
consacré aux antennes dont les caractéristiques sont imposées par des considérations vis-a-vis du
systéme : constitution (par exemple : antennes guides, antennes miniatures) ou bien largeur de
bande. Toutes les descriptions d’antennes s'attachent & donner les éléments essentiels intervenant
dans leur conception. Lensemble est largement illustré de schémas et d’abaques permettant leur
dimensionnement.

Une étape de la conception consiste a valider la structure par des mesures dont les principales
méthodes sont décrites dans le chapitre 10, uniquement consacré a ce point.

Dans le chapitre 11 sont présentés les principes de quelques méthodes de simulations numé-
riques. Ces méthodes constituent une aide précieuse 2 la conception d’antennes complexes pour
lesquelles le calcul analytique est impossible. Elles évitent aussi la réalisation de maquettes inter-
médiaires tres coliteuses.

Lensemble des chapitres s'organise en partant du principe général du rayonnement des antennes
pour aller vers leurs diversités. Cet ouvrage peut étre lu, soit de fagon théorique comme base
aux calculs de rayonnement, soit de fagon pratique dans le but de choisir un type d’antenne et
de poursuivre jusqu'a sa conception. Ces aspects complémentaires permettront aux débutants
comme aux spécialistes de trouver un intérét dans la lecture de cet ouvrage. Il contient les
éléments indispensables pour des études en recherche et développement dans le domaine des
antennes.

A propos des auteurs

Cet ouvrage est le résultat du travail d’une équipe de spécialistes en antennes, électromagnétisme,
systemes hyperfréquences et traitement du signal, tous enseignants chercheurs 4 'université de
Paris-Est. Les auteurs ont une large expérience de 'enseignement dans le domaine des antennes.
Ils enseignent au niveau master et en école d’ingénieurs. Leur compétence est reconnue grice a
leurs nombreux travaux de recherche tant théoriques qu’appliqués, menés en partie en collabora-
tion avec des partenaires du milieu industriel.

Laurent Cirio est diplomé de l'université de Nice Sophia-Antipolis. Maitre de conférences a
I'université Paris-Est Marne-la-Vallée, ses travaux portent sur la conception et la caractérisation
des antennes planaires et leurs applications.

Christian Ripoll est diplomé de 'University College London, professeur associé en systémes
électroniques a 'université Paris-Est-ESIEE-Paris.

Geneviéve Baudoin est diplomée de Télécom Paris, habilitée & diriger des recherches de I'uni-
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de la recherche 4 l'université Paris-Est-ESIEE-Paris.
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traitement de signal 4 'université Paris-Est-ESIEE-Paris.

Martine Villegas est diplomée de TENSEA, habilitée a diriger des recherches de l'université
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ESIEE pour le master Systémes de communications hautes fréquences.
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© Dunod — La photocopie non autorisée est un délit

INTRODUCTION

Les antennes sont des dispositifs utilisés pour rayonner le champ électromagnétique dans 'espace
ou pour le capter. Comme nous le verrons dans cet ouvrage, il existe de nombreux types d’an-
tennes. Il est important d’avoir une connaissance globale de leur fonctionnement lors du choix
d’un dispositif rayonnant. La compréhension de ce fonctionnement aidera, d’une part 2 utiliser
'antenne au mieux de ses performances et d’autre part, 4 en réaliser une conception optimale.
Les techniques de conception et de réalisation d’antennes se sont affinées au fur et & mesure
que le domaine de I'électromagnétisme s’est développé. C’est un domaine relativement récent,
puisque C’est en s'appuyant sur les équations de Maxwell que tous les développements théoriques
et techniques ont pu progresser. Les avancées dans ce domaine ont été rapides car touchant aux
transmissions radioélectriques dont le nombre d’applications est considérable.

Dans cet ouvrage, nous présenterons la théorie liée aux antennes qui servira de base a leur
conception. Nous tenterons de classer les antennes par rapport a leur principe de fonctionnement
et par rapport a leur role dans les systtmes. Nous terminerons par des principes de modélisation
numérique.

La transmission d’information

La transmission d’information s'effectue généralement grice 2 une onde porteuse, caractérisée
par sa fréquence. C’est une onde sinusoidale. Sa modulation par un signal de plus basse fré-
quence représente I'information a transmettre. Nous n’aborderons pas ici les différents types de
modulations existant qui peuvent étre analogiques ou numériques.
Les ondes porteuses sont de différentes natures. Ce sont les caractéristiques du systéme qui per-
q Y q
mettent de choisir le type de transmission. Les ondes les plus utilisées pour la transmission sont
les ondes acoustiques et les ondes électromagnétiques. Nous ne parlerons, dans cet ouvrage, que
de ce dernier type.
Bien qu’une onde électromagnétique n’ait besoin d’aucun support pour se propager, il se trouve
que, dans son utilisation pour la transmission d’information, elle se propage a travers un milieu.
Les différents milieux dans lesquels s’effectue la propagation d’ondes électromagnétiques sont :
q g gnetiq

- b

les conducteurs (transmission filaire)
— lassilice (transmissions par fibres optiques),
— Tair (transmissions hertziennes).

Lexemple de transmission dans les conducteurs est celui du téléphone filaire. Afin d’augmenter
le débit d’informations, la téléphonie fixe utilise un autre support, constitué par la fibre optique.
Dans ce cas, I'onde optique constitue la porteuse. Le troisieme cas est celui de la téléphonie sans
fil dont le canal de propagation est I'air. Actuellement, les applications utilisant ce canal de pro-
pagation sont nombreuses : télévision, téléphonie mobile, téléphonie fixe par liaisons hertziennes
ou satellites, radar, télédétection, etc., d’oli le réle des antennes dans ces systemes.

Rappelons ici le spectre des ondes électromagnétiques afin de bien situer les différentes utilisations
de celui-ci. La figure I.1 présente une échelle par rapport aux longueurs d’ondes (N) et une autre
par rapport aux fréquences (f), sachant que, dans le vide, ces deux grandeurs sont liées par



La transmission d’ondes électromagnétiques
dans l'air

I'intermédiaire de la vitesse de la lumiére dans le vide ¢ (cette valeur est sensiblement la méme
dans le vide et dans air) :

c —
)\=]7 avec c=3X10%ms™!
fenHz
100 107 1012 1015 1018 1021
1 1 1 1 | 1
>
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Figure 1.1 — Spectre des ondes électromagnétiques.

Les ondes radiofréquences occupent la région du spectre correspondant aux basses fréquences
du spectre électromagnétique. Les longueurs d’ondes correspondant aux ondes longues sont de
I'ordre de 1 000 m. En montant en fréquence, on trouve les ondes courtes, puis un peu plus
haut les micro-ondes ou hyperfréquences. Ensuite, pour des longueurs d’ondes de l'ordre du
micrometre se trouvent les infrarouges, domaine assez étendu dont la limite haute en fréquence
est le visible. Cette zone s’étend de 0,4 4 0,8 micrometre de longueur d’onde. Ensuite vient le
domaine des ultra-violets. Les longueurs d’ondes de l'ordre de 'angstrom définissent le domaine
des rayons X. Ceux-ci permettent de scruter la structure atomique en utilisant le phénomene de
diffraction sur les atomes, dont la taille est 'ordre de grandeur de la longueur d’onde. Plus haut
en fréquence, on trouve les rayons gamma, accompagnant les réactions nucléaires.

La partie du spectre qui concerne l'utilisation des antennes est celui qui va des ondes radio aux
ondes submillimétriques ou quasi optiques qui sont intermédiaires entre les micro-ondes et I'in-
frarouge. Les hyperfréquences ou micro-ondes occupent la bande de fréquences comprise entre
300 MHz et 300 GHz. Cette partie du spectre est divisée en bandes de fréquences standardisées
(voir chapitre 6).

La transmission d’ondes électromagnétiques dans l'air

Les ondes électromagnétiques se propagent bien dans 'atmosphere pour des fréquences basses
du spectre radiofréquence jusqu’a des fréquences de I'ordre d’une vingtaine de giga-hertz. Latté-
nuation due & 'atmosphere se manifeste au-dela de 20 GHz. La figure 1.2 donne les valeurs de
I'absorption des ondes relativement aux deux composants les plus absorbants dans cette partie du
spectre (vapeur d’eau et oxygene), pour 1 km d’atmosphere standard en fonction de la fréquence.
On constate une atténuation globale qui augmente au fur et 2 mesure que la fréquence augmente.
Pour certaines fréquences (environ : 22, 60, 120 et 180 GHz), l'atmosphere absorbe spécifique-
ment les ondes électromagnétiques. Ces phénomenes d’absorption sont dus 4 des interactions
(résonantes ou non) des molécules avec les ondes électromagnétiques. Ils ont des explications
différentes. Pour les fréquences correspondant au spectre micro-ondes, ils sont dus soit aux
résonances rotationnelles, soit & la polarisation d’orientation liée aux moments dipolaires des
molécules, compte tenu des énergies mises en jeu. La molécule d’eau posséde un moment di-
polaire électrique, alors que la molécule d’oxygene posséde un moment dipolaire magnétique.
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La transmission d’ondes électromagnétiques
dans l'air

Les bandes d’absorption 2 60 et 120 GHz sont dues 2 la résonance rotationnelle des molécules
d’oxygene. A 22 et 180 GHz, un phénomene analogue apparait pour les molécules d’eau. Les
bandes sont élargies par des résonances vibrationnelles, en particulier 2 60 GHz.

|
I
g
< 10 ,,ﬁ,l Vapeurd! l\
& [ /\
b5} 1\ /
© . Ox'gén:/ \ A
& i N
2 / X il
. ~ 2N
.8 7 \ ==
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10 100
Fréquence en GHz

Figure 1.2 — Absorption par la vapeur d’eau et I'oxygéne
des ondes électromagnétiques pour 1 km d'atmosphére standard.

Lobservation du diagramme d’absorption de 'oxygene et de 'eau conduit a plusieurs remarques
concernant ['utilisation du spectre électromagnétique.

— Tout d’abord il faut remarquer que, d’une manitre générale, I'objectif des communications est
d’obtenir un débit toujours plus grand. Or, plus la fréquence d’utilisation est élevée, plus la
largeur de bande utilisable est grande et donc plus le débit supporté est élevé. Cette tendance a
l'augmentation de la fréquence des systtmes de communication au cours de leur évolution est
incontestable.

— Ludilisation de fréquences basses (< 20 GHz) ne pose pas de probléemes particuliers d’atténua-
tion.

— Latténuation existant autour de 22 GHz est relativement peu importante. Elle peut cependant
dégrader le signal. Pour les transmissions satellites, en particulier, pour lesquelles la distance
atmosphérique parcourue est grande, les systtmes sont congus de facon a se placer sur les
bords de cette bande. C’est actuellement le cas de certains systemes satellites japonais utilisant
les bandes 20-30 GHz. Mais en général les bandes satellites utilisées sont plus basses.

— Une atténuation tres forte existe 8 60 GHz, qui est de I'ordre de — 16 dB/km. Il est envisagé
d’utiliser cette bande pour des transmissions intrabatiment. On profite alors de I'atténuation
existant pour éviter la pollution électromagnétique d’un batiment a autre.

— Vers le haut du spectre, atténuation est tres forte. Les fréquences utilisées dans cette partie
sont celles qui intéressent les radioastronomes. Cest la raison pour laquelle les observatoires
de radioastronomie sont placés dans des lieux ol 'atmosphere a un role moindre. En effet, en
altitude, la densité de la couche atmosphérique traversée est plus faible et I'air est plus sec.

— Signalons aussi que 'atténuation par les hydrométéores (pluie et neige) est un phénomene a
prendre en compte pour 'évaluation de la qualité d’une liaison lors de transmissions terrestres.
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1 < PRINCIPE DE FONCTIONNEMENT
DES ANTENNES

1.1 Le role des antennes

O Antenne d’émission

Afin d’assurer la propagation dans Dair, il est nécessaire qu'un dispositif génére une onde rayon-
née. Le role de 'antenne d’émission est de transformer la puissance électromagnétique guidée,
issue d’un générateur en une puissance rayonnée. Dans ce sens, C’est un transducteur.

O Antenne de réception

De facon inverse, la puissance rayonnée peut étre captée par une antenne de réception. Dans
ce sens, 'antenne apparait comme un capteur et un transformateur de puissance rayonnée en
puissance électromagnétique guidée. Elle joue le méme réle qu’un télescope qui capte la lumiere
issue des étoiles et la transforme.

O Réciprocité

Dans la plupart des cas, une antenne peut étre utilisée en réception ou en émission avec les mémes
propriétés rayonnantes On dit que son fonctionnement est réciproque. Ceci est une conséquence
du théoreme de réciprocité qui sera démontré plus loin. Dans quelques cas exceptionnels pour
lesquels les antennes comportent des matériaux non linéaires ou bien anisotropes, elles ne sont
pas réciproques.

Du fait de la réciprocité des antennes, il ne sera pratiquement jamais fait de différence entre le
rayonnement en émission ou en réception. Les qualités qui seront annoncées pour une antenne
le seront dans les deux modes de fonctionnement, sans que cela soit précisé dans la plupart des
cas.

1.2 Différents types d’antennes

Afin de comprendre comment s'effectue cette transformation entre la puissance guidée et la
puissance rayonnée, nous allons présenter un certain nombre d’antennes. Elles sont classées ici
selon un ordre qui suit approximativement leur chronologie d’apparition. Il n’est pas question
dans ce paragraphe de présenter tous les types d’antennes, mais d’en introduire certains des plus
utilisés.

En conclusion, nous aboutirons & un classement des antennes selon le type de la source rayon-
nante qui apparaitra soit comme un courant électrique, soit comme une surface caractérisée par
un champ électrique.

O Antenne dipolaire

Lantenne dipolaire est constituée de deux fils alignés, trés courts et reliés chacun a deux fils
paralléles et trés proches constituant une ligne bifilaire (figure 1.1). En émission, cette ligne
est reliée 2 un générateur alternatif, caractérisé par sa fréquence et son impédance interne. A la
réception, la ligne bifilaire est branchée sur un récepteur.
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Dans la ligne bifilaire, les courants sont de sens
contraire, alors que dans le dipéle les courants sont
dans le méme sens. Linfluence de ces deux courants

1
— 1
sannule dans la ligne bifilaire. Ce sont les courants _<_T|
|

Rayonnement Rayonnement

variables, de méme sens, qui rayonnent et créent
Ponde électromagnétique dans espace. Etant donnée
la symétrie du dipdle, le rayonnement s'effectue au-
tour de I'axe, matérialisé par le fil. Il est isotrope dans
un plan perpendiculaire & cet axe. Le rayonnement
est nul dans la direction du fil. On ne peut donc pas
parler d’'un rayonnement isotrope.

A Pextrémité de chaque fil apparaissent des charges de signes opposées dont I'existence sexplique
par la conservation de la charge. En effet, la relation de conservation suivante lie les charges au
courant :

Figure 1.1 - Antenne dipolaire.

_ %

e
D’autres antennes de méme type sont obtenues avec des fils rayonnants plus longs. Ces antennes
de type filaires ont de nombreuses applications qui seront décrites dans les chapitres suivants.
Citons rapidement les antennes pour récepteurs radio, les antennes des talkies-walkies, etc.

O Boucle magnétique

La boucle magnétique est constituée d’un fil conduc-
teur ayant une forme qui permet le retour du fil sur
lui-méme (figure 1.2). La boucle est ainsi branchée
sur une ligne bifilaire reliée au générateur.

Le rayonnement, 4 grande distance, est maximal dans I I

le plan de la boucle et seffectue de fagon radiale. Le

courant circulant dans le fil crée un champ magné- I

tique qui se propage. Sa variation engendre le champ

électrique associé, d’out le rayonnement électroma- Rayonnement

gnétique associé.

En champ lointain, les boucles magnétiques ont été
tres utilisées pour les récepteurs de grandes ondes ra-
dio sous forme d’un cadre sur lequel étaient enroulées
plusieurs spires de fil. En champ proche, on les utilise dans tous les dispositifs RFID (identifica-
tion radio fréquence). Les cartes & puce sans contact sont munies de ce type d’antenne, incluse
dans le support plastique. Les détecteurs d’objets métalliques sont aussi des boucles magnétiques
sensibles au champ magnétique.

Figure 1.2 — Boucle magnétique.

O Antenne cornet

Un dispositif tres utilisé pour la propagation d’ondes guidées est le guide d’onde rectangulaire. Sa
qualité de transmission est excellente. Pour cette raison, il est utilisé en haute en fréquence. Son
utilisation est trés répandue en hyperfréquences. Le transformateur de puissance électromagné-
tique guidée en puissance rayonnée est I'antenne cornet (figure 1.3). Sa forme permet de passer
graduellement des dimensions du guide d’onde & 'espace libre. Londe est ainsi naturellement
projetée dans 'espace libre. Cest le méme principe que le cornet acoustique.

Les transitions présentent des formes variées : linéaires, exponentielles... Le cornet sert de dispo-
sitif d’adaptation entre 'impédance du cornet et celle du vide.

De fagon tres naturelle, le rayonnement a lieu dans I'axe du guide d’onde. Cette antenne est plus
directive que les précédentes, dans la mesure ol la puissance n’est émise que dans une région de
Iespace limitée.
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Le guide d’onde est un dispositif hyperfréquence trés
utilisé du fait des pertes trés faibles engendrées par la
propagation dans celui-ci, méme 4 hautes fréquences
et de sa capacité a supporter de la puissance. Les
antennes cornets qui lui sont associées sont donc
aussi tres utilisées comme moyen de transformation
de 'onde guidée en onde rayonnée. On les retrouve,
dans toutes les bandes de fréquences, dans de nom-
breux systemes tels que les radars, les antennes satel-
lites...

Rayonnement

Figure 1.3 — Antenne cornet.

O Réseau de fentes
Toujours en utilisant le guide d’onde comme dispo-
sitif de transmission, il est possible d’envisager un

rayonnement dans une direction différente de I'axe Rayonnement
du guide, en usinant des fentes dans le corps du guide

(figure 1.4) -

Le rayonnement seffectue alors perpendiculairement [

au plan troué du guide.

Ce type de dispositif est utilisé lorsque le rayonne-
ment doit étre localisé. Par exemple, dans des tunnels,
ol la transmission des ondes s’effectue mal, on peut
placer un réseau de fentes rayonnantes. En général la
ligne est en haut du tunnel avec émission vers le bas.

Figure 1.4 - Réseau de fentes.

O Antenne a réflecteur parabolique

Lantenne 2 réflecteur est constituée de la source
d’émission associée A une partie métallique réflectrice,
souvent de forme parabolique (figure 1.5)

La source, placée au foyer de la parabole envoie 'onde
vers le réflecteur parabolique. Selon la propriéeé bien
connue de la parabole, tous les rayons sont réfléchis >
parallélement. Ce type d’antenne est utilisé pour vi-

ser dans une direction trés précise, puisque tous les
rayons passant par le foyer sortent paralleles. Par dé-
calage de la source dans le plan focal, les rayons pa-
ralleles 2 la sortie du réflecteur, peuvent présenter une
inclinaison par rapport a 'axe de la parabole.

Ces antennes permettent de recevoir un signal d’un
satellite, placé  tres grande distance. Les antennes de
ce type sont tres répandues pour la réception de la
télévision. Leur orientation est choisie de fagon a viser
un satellite particulier.

Afin d’¢viter les perturbations par la pluie ou la neige, ces antennes sont souvent recouvertes
d’un radome. Clest le cas des antennes tres exposées aux conditions climatiques, utilisées pour
les transmissions hertziennes. Elles sont reconnaissables par leur forme, parabolique a l'arriere et
conique a 'avant du fait de la forme du radéme qui protege la source, placée au foyer.

Parabole réflectrice

Source

Y

Figure 1.5 — Antenne a réflecteur
parabolique.

OO0 Antennes de type Cassegrain

Une variante des antennes précédentes consiste 4 utiliser un réflecteur principal et un réflecteur
secondaire, comme dans le montage Cassegrain (figure 1.6). Ce nom provient du télescope du
méme nom reposant sur le méme principe.
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Les rayons issus de la source se réfléchissent sur Parabole réflectrice

un premier réflecteur de forme hyperbolique, puis -

sur le réflecteur principal de forme parabolique. Les Source /

rayons ressortent parallelement. La propriéeé de I'an- Réflecteur secondaire

tenne parabolique est ainsi conservée. Lintérét de ce \
type d’antenne est d’étre moins sensible aux para-
sites provenant de I'extérieur de la parabole. De plus,
les cibles reliant la source a I'électronique sont plus
courts que dans les systemes d’alimentation d’une an-
tenne parabolique. La qualité du signal sen trouve
améliorée.

Figure 1.6 — Antenne a réflecteur
parabolique.

O Antennes plaquées

Lantenne plaquée, appelée aussi antenne patch est un type récent d’antenne dont le développe-
ment et ['utilisation sont de plus en plus fréquents. Elle est constituée d’un diélectrique, possédant
un plan de masse métallique sur une face. Sur l'autre face, une gravure métallique permet de
supporter des courants de surface qui créent le rayonnement électromagnétique (figure 1.7). Les
courants sont amenés du générateur A 'antenne par une ligne micro ruban.

Antenne plaquée Ligne micro ruban

\

Diélectrique

Plan de masse

Figure 1.7 — Antenne plaquée.

Elle présente I'avantage du poids sur certaines antennes décrites précédemment. Les gravures des
parties métalliques peuvent prendre des formes tres variées en fonction des objectifs fixés pour la
répartition du rayonnement dans 'espace. Ceci donne une grande souplesse de conception.

La géométrie des antennes plaquées peut étre multipliée 2 'infini. Dans le chapitre 7, les différents
fonctionnements de ces antennes seront décrits.

Pour terminer avec I'introduction a ce genre d’antenne, mentionnons les antennes a alimentation
par couplage (figure 1.8). Lalimentation se trouve prise en sandwich entre deux diélectriques.
Un couplage électromagnétique entre I'extrémité de la ligne micro ruban et le patch, qui se
trouve au-dessus du dispositif, permet d’exciter 'antenne. Le diélectrique supérieur joue alors
un rdle d’écran pour la ligne d’alimentation, qui sinon pourrait éventuellement perturber le
rayonnement. Il est alors intéressant de placer I'électronique au niveau de ce second diélectrique
pour les antennes actives.

O Antennes actives

Les progres réalisés sur la fabrication des antennes plaquées, rendent possible le report d’un circuit
actif sur 'antenne. Lantenne a des fonctions qui dépassent son réle simple de transformateur
d’énergie. Selon les fonctions électroniques adjointes, on obtient un dispositif complexe. On
parle ainsi d’antennes intelligentes si le dispositif a une partie de contréle et de commande.
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1.3 Le role de la diffraction

Antenne plaquée

Diélectrique 2 \

Ligne micro ruban

Diélectrique 1

\\I /
Y &
/\ Plan de masse

Figure 1.8 — Antenne plaquée avec alimentation a couplage électro-
magnétique.

Les applications des antennes actives sont trés variées. Elles sont utilisées pour des tiches nécessi-
tant :

— de la commutation,

— du déphasage dans les réseaux d’antennes,

— de 'amplification (de puissance a I'émission ou faible bruit 4 la réception)
— de l'agilité en fréquence, etc.

On distingue les antennes actives intégrées des antennes hybrides sur lesquelles des composants
sont reportés. Lintérét actuel porte toutefois sur les antennes intégrées, pour lesquelles 'antenne
est au plus pres du circuit intégré car réalisée en méme temps, sur le méme support.

Il existe d’autres types d’antennes qui seront vus dans la suite. Ce n’est ici qu'une introduction a
leurs principes de fonctionnement.

1.3 Le role de la diffraction

Le principe de fonctionnement des antennes repose sur le phénomene de diffraction. Dans la
suite de cet ouvrage, nous en verrons les différents aspects théoriques. Il résulte de ce point que
Cest la forme du dispositif diffractant qui détermine les caractéristiques du rayonnement. Les
antennes ont des dimensions qui sont du méme ordre de grandeur que celui de la longueur
d’onde rayonnée.

La diffraction est un phénomene lié au caractere ondulatoire d’'une grandeur. En électroma-
gnétisme, la diffraction joue sur le champ électromagnétique. Lexpérience simple mettant en
évidence ce phénomene est celui d’'une onde plane qui interagit avec une ouverture percée dans
un écran. Si la dimension du trou est nettement plus grande que la longueur d’onde, 'onde
électromagnétique va passer sans perturbation apparente. Donc elle suit une trajectoire rectiligne.
Si, au contraire, la dimension de I'ouverture est du méme ordre de grandeur que la longueur
d’onde, le phénomene de diffraction se manifeste par le fait que la répartition de la puissance
§'étale autour de la direction d’incidence, apres passage a travers 'écran (figure 1.9)

Lanalyse de la répartition de la puissance dans le demi-plan situé apres ouverture est complexe.
Elle sera étudiée ultérieurement, grice aux équations de Maxwell. Uinteraction des bords de
Pouverture avec I'onde électromagnétique est plus forte si la dimension D est petite. Huyghens
a posé comme principe que la perturbation de 'onde 2 la traversée de I'écran troué se manifeste
de la méme facon que si la surface de 'ouverture érait tapissée d’'une infinité de petites sources,
dont la phase relative de 'une a l'autre était la méme que la phase relative de 'onde incidente en
chacun des points. Le champ électromagnétique apres 'écran résulte de Uinterférence des ondes
issues des sources secondaires. Ce principe permet des calculs dans des cas simples de diffraction.

9
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Figure 1.9 - lllustration du phénomene de diffraction.

Chaque source secondaire émet une onde sphérique, avec sa propre phase. Supposons que les
sources secondaires soient toutes en phase parce que I'onde incidente est normale 4 la surface.
Leurs interférences impliquent une répartition faisant apparaitre des maxima et de minima en
fonction de la direction d’observation, avec un maximun dans la direction de I'incidence. Les
maxima correspondent 4 des directions d’interférences constructives. Si les sources sont peu nom-
breuses (surface d’ouverture petite), les directions d’interférences constructives sont identifiables.
Au contraire plus les sources seront nombreuses et étalées dans I'espace (surface d’ouverture large),
plus il est difficile de trouver des directions dans lesquelles il existe des interférences constructives,
mise 4 part la direction correspondant au déphasage nul, cest-a-dire la direction d’incidence.
Donc, 2 la limite, lorsque les sources sont trés nombreuses, U'interférence constructive n'a lieu
que dans la direction d’incidence. On est alors dans le cas ol le trou est grand par rapport a la
longueur d’onde.

En sappuyant sur le principe d’Huyghens, il est facile de concevoir que la forme de 'ouverture
rayonnante va jouer un rdle important dans la répartition de la puissance dans le demi-espace
concerné par ce phénomene, d’ott 'importance de la géométrie de 'antenne dans sa conception.

Classification des antennes en fonction du type
de la source

Il existe de nombreuses fagons de classer les antennes. Nous en proposons certaines dans cet
ouvrage. Une premitre classification repose sur le type de la source rayonnante. En effet, parmi
les différentes antennes décrites dans ce chapitre, il est évident pour certaines que la source du
rayonnement est constituée de courants (dip6le, boucle, antenne planaire). Ces courants sont soit
linéiques, soit surfaciques.

Linterprétation du rayonnement est alors aisée : les courants variables vont créer un rayonnement
dans tout I'espace selon leur répartition.

Comment alors interpréter le rayonnement d’un cornet ? Certes, il existe des courants surfaciques
sur les parois du cornet qui permettraient de calculer le champ rayonné. On préfere un autre point
de vue qui est celui de dire que, sur la surface de sortie du cornet, il existe un champ électrique
dont la répartition impose la forme du champ rayonné dans tout I'espace. On parle alors de
surface rayonnante.

On distingue alors :

— le rayonnement par les courants,

— le rayonnement par les ouvertures.

Ces deux types d’antennes seront donc étudiés séparément en s'appuyant sur des méthodes dif-
férentes.
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2 - PRINCIPES THEORIQUES
POUR L'ETUDE DES ANTENNES

Dans ce chapitre, nous présentons les bases d’électromagnétisme relatives au fonctionnement des
antennes. Nous partirons comme postulat des équations de Maxwell qui décrivent la variation
spatio-temporelle du champ électromagnétique.

2.1 Equations de Maxwell

Les équations de Maxwell contiennent pratiquement toutes les informations concernant les ca-
ractéristiques du champ électromagnétique. Nous allons voir, au cours de ce chapitre, comment
en extraire les propriétés. Les antennes fonctionnant dans le vide, on utilisera essentiellement les
équations de Maxwell dans le vide. Cependant dans certains cas, la prise en compte du matériau
constituant 'antenne est nécessaire. C’est pourquoi, apres avoir présenté les équations de Maxwell
dans le vide, nous décrirons rapidement les équations de Maxwell dans la matiere.

2.1.1 Equations de Maxwell dans le vide

Nous supposons que le lecteur a déja étudié précédemment I'électrostatique et la magnétosta-
tique. II sait donc ce que sont un champ électrique statique E et une induction magnétique
statique B Nous allons étudier dans la suite non seulement la variation spatiale de ces champs
mais aussi leur variation temporelle. L'association du champ électrique f(_r), t) et du champ

.
magnétique H (7, 1), tous deux variant dans 'espace et dans le temps, définit le champ élec-
tromagnétique. Nous verrons dans un paragraphe ultérieur ce qu'on appelle champ magnétique
—

H (7, ). Pour I'instant, nous retiendrons que, dans le vide, cest un vecteur colinéaire 4 I'induc-
tion magnétique. On se contentera donc, lorsqu’on est dans le vide d’étudier les variations de
- -

E(7,t)et B(7,¢).

Avant de se lancer dans les équations qui décrivent le probleme, définissons la notion de vide en
Iélectromagnétisme.

m Notion de vide

Le vide pour I'électromagnétisme représente un espace ne contenant pas de matiere mais pouvant
contenir des charges électriques, sans support matériel. C’est un espace idéalisé. En premitre
approximation, nous pouvons considérer qu'un espace rempli d’air et de charges électriques
présente les propriétés du vide. Par extension, ce milieu peut aussi contenir des conducteurs
dont on prend en compte uniquement les propriétés électriques.

m L'électromagnétisme et les équations de Maxwell

C’est en 1873 que Maxwell publia sous une forme achevée les quatre équations couplées qui
permettent d’interpréter pratiquement tous les phénomenes rencontrés en électromagnétisme

11
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Lorsqu'on considere des charges variables dans le temps et dans I'espace, on constate qu’elles
créent un champ électrique et une induction magnétique. Ces deux grandeurs sont vectorielles
et varient dans 'espace et le temps. On les notera respectivement :

— —
E(7 ., et B(7,1)
Les charges, variables dans le temps ou dans I'espace, qui ont donné naissance au champ élec-

tromagnétique sont appelées les sources. Elles peuvent apparaitre sous la forme d’une densité

. ) > .y LT
volumique de charges notée p(7”, #) ou d’'une densité de courant notée j (77, 7).

Equations de Maxwell locales

Les équations de Maxwell expriment le comportement du champ électromagnétique en relation
avec les sources qui lui ont donné naissance. Ces équations différentielles contiennent toute
I'information permettant de résoudre les problemes d’é¢lectromagnétisme.

Dans le vide elles s’écrivent sous la forme :

OB
70t (E) = - [2.1]
div(B) = 0 [2.2]
—
E
;75(?) = o 7 + Soaa—t [23]
div(E) = 83 [2.4]
0

Ce systeme d’équations couplées lie les dérivées spatiales et temporelles du champ électrique et
de I'induction magnétique a leurs sources. Toutes les grandeurs varient avec 'espace et le temps.
Une des difficultés de Iélectromagnétisme vient de cette représentation de grandeurs vectorielles,
variables dans un espace 4 quatre dimensions (trois dimensions d’espace et une pour le temps).
Heureusement des outils puissants de calculs vectoriels existent qui permettent la résolution des
problémes d’électromagnétisme, comme nous allons le voir dans la suite.

Les deux premicres équations ne font intervenir que le champ électromagnétique. Elles sont
appelées équations intrinséques. Les deux suivantes contiennent sa relation aux sources.

Dans ces équations, il apparait deux constantes caractéristiques du vide :

— La permittivité du vide est notée ). Cest une grandeur constante qui caractérise électrique-
ment le vide. Sa valeur, dans les unités du systeme international (noté par la suite : U.S.L.)

est : 1
=_ - _USL
7 36w 100

— La perméabilité du vide est notée . Elle caractérise le vide d’un point de vue magnétique. Sa
valeur est :

po = 4m.1077 US.I.

Ces deux constantes sont lides 2 la vitesse de la lumiere (¢ = 3.108 ms™!) :

1
[‘2 = —_—
€o o
Les équations [2.1] 4 [2.4] sont locales car valables en chaque point de I'espace.
) — ) o .
Dans I'équation [2.3], le terme j est le courant de conduction et le terme qui lui est homogene
—

g9 —— est appelé courant de déplacement.

ot
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2.1 Equations de Maxwell

00 Conservation de la charge

La conservation de la charge est un grand principe de physique qui est contenu dans les équations
de Maxwell.

Prenons la divergence de I'équation [2.3]. Sachant que la divergence d’un rotationnel est toujours
nulle et que o et g sont des constantes, on obtient :

0
podiv (7) + o (eodiv (E) = 0

. e 0
soit div(j)+ a—t(p) =0 [2.5]

Cette équation est appelée équation locale de conser-
vation de la charge. Il n'est pas évident, sous cette
forme, de comprendre cette notion de conservation. s
Pour bien interpréter cette équation, il suffit de la
transformer en sa forme intégrale. Considérons un
volume (V) limité par une surface (§) comme sur la
figure 2.1.

Léquation locale est valable en chaque point du vo-
lume. On en déduit donc :

— 0
i Gy + oo =0

Puisque les coordonnées d’espace et de temps sont indépendantes et considérant le volume (V)
fixe dans le temps, on en déduit :

— d
// V(dz'y(j Ndv = —E//‘/Vpdv

Appliquant le théoreme de la divergence, appelé aussi théoreme d’Ostrogradski et notant Q la
charge totale contenue dans le volume (V'), on obtient :

Jl7 &%

Linterprétation de cette équation intégrale implique que le flux sortant du vecteur densité de
courant est égal 4 la diminution de la charge totale contenue dans (V) par unité de temps. Il n'y a
donc pas d’accumulation de charge puisque toutes les charges qui disparaissent (ou apparaissent)
au cours du temps sont compensées par un flux de courant sortant (ou respectivement entrant).
On comprend mieux sur cette forme intégrale le sens des termes « conservation de la charge ».

Figure 2.1 - Volume d’intégration pour
le théoreme de la divergence.

Le flux de la densité de courant sortant a travers une surface est défini comme l'intensité du

courant sortant du volume, notée Is :
— —
I, = / / j . ds
S

Nous obtenons alors 'équation bien connue en électricité :

dQ

: dt

Formes intégrales des équations de Maxwell

Linterprétation des équations de Maxwell sous leurs formes intégrales conduit a des résultats
importants. Nous allons voir, sur chacune d’elles, ce que cela implique.

13
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O Conservation du flux d’induction magnétique

Considérons un volume V, limité par une surface fer-

mée S, orientée vers 'extérieur (figure 2.2). Cette sur-

face fermée s'appuie sur les lignes de champ magné- .
tique définissant le tube de champ et est fermée aux dsS
deux extrémités par deux surfaces orientées S et 5.

ds;

En intégrant 'équation [2.2] sur le volume V, nous E

obtenons :
— J—
// div(B)dv =0 ds-
v

L . Figure 2.2 - Tube de champ
Le théoreme de la divergence permet de montrer que magnétique.

le flux magnétique & travers la surface fermée est nul.
Lintégrale est la somme de trois intégrales :

- = - = - =
[[ 345+ [[ Ba5+ [[ Bas
S N Star

La dernitre intégrale est nulle car elle s'effectue sur une surface dont les vecteurs élémentaires
sont perpendiculaires au champ magnétique. Orientons les deux surfaces S; et S; dans le méme
—

0

sens. Pour cela posons ZS'Z = —d>,. Il vient :

- — - =
[[ 345 =[] Bas
S 3

Cette relation de conservation du flux magnétique permet d’affirmer que, dans les zones ot les
lignes de champ se resserrent, 'induction magnétique est plus forte.
O Equation de Maxwell - Gauss

Considérons I'équation [2.4] qui fait apparaitre la divergence du champ électrique. Le théoreme
de la divergence permet de passer de 'intégration en volume 2 I'intégration sur la surface qui
entoure completement le volume V' (figure 2.1). La relation intégrale qui en découle est :

// div(f’)dvz///ﬂdv
1% v €o

Soit encore, en appliquant le théoréme d’Ostrogradski :

=2 Qint

EdS =

€0
S

Ot le terme Qi représente les charges comprises a I'intérieur du volume V.
g

Cette expression traduit le fait que le flux du champ électrique a travers une surface fermée est
égal au quotient des charges intérieures par la permittivité du vide. Le théoréme de Gauss permet
dans bien des cas de calculer le champ électrique.

O Equation de Maxwell - Faraday

Considérons I'équation [2.1]. Cette équation est intégrée sur la surface S définie sur la figure 2.3.
La surface § s'appuie sur la courbe fermée C, orientée. La surface est orientée conformément 2 la
courbe C. Cest-a-dire qu'un vecteur élémentaire de la surface doit voir la courbe tourner dans le
sens direct. La surface S n'est pas fermée.
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2.1 Equations de Maxwell

Lintégration sur la surface donne : . k) —

//rot(E)dS /——dS

La surface § est maintenue constante dans le temps.
Cela permet de transformer le membre de droite. Le

flux de I'induction magnétique est défini par : — C
o dl
P = //s B.dS Figure 2.3 - Circulation de I'induction
magnétique.

Le membre de gauche est transformé grace au théo-
réme de Stokes :

ﬁﬁ:_@
c dt

Ce qui signifie que la circulation du champ électrique est égale 4 'opposé de la variation du flux
magnétique @ par rapport au temps. Cette loi est 2 la base de l'interprétation des phénomenes
d’induction. Elle constitue une forme de la loi générale de modération, bien connue en physique,
dans la mesure ol le systtme réagit par la création de la force électromotrice e qui s'oppose a la
cause qui lui a donné naissance, avec :

@
dt

O Equation de Maxwell - Ampére
Léquation [2.3] va étre intégrée selon le méme principe. Selon la figure 2.3, on déduit 'expression

intégrée suivante :
//772(?).45: uo// T 4eg— | .dS
Ky Ky ot

Soit encore, grice au théoreme de Stokes :

— —_— —
%Bdlzuo//]dS'f'}LoSo//—dS
C N

On retrouve, dans le cas statique, le théoréme d’Ampére, tres utilisé en magnétostatique qui
exprime la circulation de I'induction magnétique le long d’une courbe fermée comme le produit
de la perméabilité du vide par I'intensité du courant électrique créant 'induction.

2.1.2 Equations de Maxwell dans la matiére

Les équations de Maxwell dans la matiere prennent en compte la nature des constituants maté-
riels, formés d’atomes, de molécules ou d’ions. Nous simplifierons ici I'étude de ces équations qui
peut étre tres complexe. Notre propos est simplement de modéliser des composants rayonnants.
On se placera dans le cas de modtles de matériaux parfaits. Pour cela on définit un vecteur

déplacement électrique 3(7), #) qui tient compte des propriéeés électriques du matériau. Cest
un vecteur macroscopique, ¢’ est-a-dire que les propriéés électriques microscopiques sont moyen-
nées dans un volume trés petit, autour d’'un point. Le vecteur déplacement est lié au champ
électrique par :

— —
D =¢E [2.6]

15
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La permittivité¢ du matériau est &. La permittivité du matériau est liée & sa permittivité relative g,
et  la permittivité du vide par la relation € = gge,.
-
De la méme fagon, pour les propriétés magnétiques, on définit le champ magnétique H (7, #)
qui est lié a la perméabilité magnétique et a 'induction magnétique :
—

N
B =pH [2.7]

La perméabilité magnétique du matériau est lide a sa perméabilité relative p, et a celle du vide :

b= Rops
Moyennant ces définitions, les équations de Maxwell s'écrivent sous la forme :
9B
_
70t (E) = —— [2.8]
Ot
—
div(B) =0 [2.9]
oD
N
ot (H) = 7 + = (2.10]
ot
_
div(D) = p [2.11]

Caractéristiques des matériaux

Les relations [2.6] et [2.7] sont appelées relations constitutives car elles lient la réponse du
matériau & une excitation  laquelle il est soumis soit sous forme d’un champ électrique, soit sous
forme d’un champ magnétique.

La permittivité ou la perméabilité des matériaux peuvent dépendre de I'espace et du temps (ou de
la fréquence, dans le domaine fréquentiel). Lorsqu’elles ne dépendent pas de I'espace, le matériau
est homogene.

Lorsque l_e) matériau présente des pertes diélectriques, la permittivité dépend du temps, et la

réponse D au champ électrique présente un retard par rapport a celui-ci. Dans le domaine
de Fourier, cela se traduit par une permittivit¢ complexe. Les mémes remarques s’appliquent
a la perméabilité.

Si le matériau est isotrope, ses propriétés sont les mémes dans toutes les directions et la permit-
tivité (ou la perméabilité) est une grandeur scalaire. Si le matériau est anisotrope, la permittivité
(ou la perméabilité) est une grandeur matricielle.

Un matériau est linéaire si sa permittivité est indépendante du champ électrique. Le vecteur
déplacement est proportionnel au champ électrique Dans le cas contraire, le matériau est dit non
linéaire. Il en va de méme pour les grandeurs magnétiques.

Un matériau est dit parfait s'il est linéaire, homogene, isotrope et sans pertes. C’est une approxi-
mation qui permet, dans un premier temps, une conception rapide des dispositifs.

Dans la suite, la perméabilité relative des matériaux sera prise égale a I'unité. Peu d’antennes
comportent, en effet, des matériaux magnétiques comme des ferrites...

Forme harmonique des équations de Maxwell

Nous utiliserons souvent les équations de Maxwell sous leur forme harmonique, en considérant
que les grandeurs varient sinusoidalement. Ludilisation de la notation complexe permet de poser
une variation temporelle de chaque grandeur sous la forme du terme : ¢“'. On notera alors les

grandeurs sous la forme :
_

E(7.0) = E(F)d
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2.1 Equations de Maxwell

Les équations de Maxwell [2.8] et [2.10] contenant des dérivées temporelles se transforment

alorsen : R -
rot (E) = —jw B [2.12]
i (H) = 7 +jwD 2.13]

Ces deux équations udilisent la convention de signe positif dans 'exponentielle. Avec la conven-
tion de signe opposée, les signes provenant de la dérivation temporelle auraient été opposés.
Dans la suite de cet ouvrage, nous adopterons la convention des équations [2.12] et [2.13].
Lorsque les champs se trouvent dans le vide, les mémes notations sont utilisées.

2.1.3 Conditions de passage a la traversée de deux milieux

Les équations de Maxwell entrainent certaines contraintes sur le champ électromagnétique lors-
qu'il existe deux milieux différents. La figure 2.4 représente la décomposition des champs dans
un milieu, sur laquelle nous allons nous appuyer.

E o

=l

Milieu 2 7152

Milieu 1

Figure 2.4 — Définition des projections des champs.

Afin d’établir les relations de passage a la traversée de deux milieux, nous allons considérer deux
g
points My et M, trés proches de l'interface, appartenant respectivement aux milieux 1 et 2.

Le champ en chacun de ces points est projeté selon sa composante tangentielle fr et sa compo-
sante normale E) N-
Chacune des équations de Maxwell impose une condition de passage. Les démonstrations sont
faites sur des dimensions infinitésimales. Cela permet de considérer I'interface comme plane et
les équations obtenues, comme locales.

m Condition sur le champ électrique

Considérons 'équation [2.8] et intégrons-la sur la surface définie par la courbe (C) de la figure 2.5

H
//m—;(F).oTs:—/ %—f.fs

Grice au théoréme de Stokes et en plagant la dérivée temporelle 4 'extérieur de I'intégrale, nous

obtenons :
- = d — —
E.dl = —— B.dS
I dt

En exprimant cette relation sous forme différentielle et tenant compte des ordres des infiniment
petits, on obtient :

- = - —
El.dll +E2d/2 =0

17
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Milieu 2

di _
)_‘ (C) ni—-2
"
)
v <
dh
Milicu 1

Figure 2.5 - Circulation du champ.

Soit, compte tenu de la géométrie de la figure 2.5 :

— —
Ermn=En [2.14]

Les équations de Maxwell entrainent la continuité de la composante tangentielle du champ
électrique a la traversée de deux milieux.

m Condition sur le champ magnétique

Considérons 'équation [2.10] et intégrons-la sur la surface définie par la figure 2.5, nous obte-

nons : .
[[7@E.E= [[7.8+ [[2F
Le théoréme de Stokes conduit a :
ﬁﬁjz’://?Zw%/ B.&

Cette équation exprimée de facon différentielle 2 la surface fait intervenir le courant de surface :

La relation complete s’écrit :
— — -
Hpy—Hr = js NWio [2.15]

Les composantes tangentielles du champ magnétique sont continues 2 la traversée de deux mi-
lieux, s’il n’existe pas de courant électrique surfacique. S’il existe un courant électrique surfacique
(cas ot 'un des matériaux est un métal parfait), les composantes tangentielles du champ magné-
tique présentent une discontinuité.

m Condition sur I'induction magnétique

Intégrons I'équation [2.9] sur le volume défini sur la figure 2.6.

Milieu 2 ds,

1\ ITI] »2
A

A
Milieu 1 ds,

Figure 2.6 — Volume d’intégration a la traversée de deux milieux.

18
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2.1 Equations de Maxwell

Lintégrale s’écrit sous la forme :
/ / div (de =0

—

—
B.dS=0

Grice au théoreme de la divergence :

S
Léquation s’exprime de facon différentielle :
- — - —
Bl.dSl + Bz.ﬂ’Sz =0
Les surfaces étant opposées, on déduit :
— —
BNI = BN2 [2.16]

Les composantes normales de I'induction magnétique sont continues  la traversée de deux mi-
lieux.

Condition sur le déplacement électrique

Léquation [2.11] est traitée de la méme facon. Son intégration en volume conduit 2 :

// diy(B)’dy:///pdy

Le théoreme de la divergence entraine :

@B.Z?=///pdv

Cette équation exprimée de facon différentielle fait intervenir la densité surfacique de charges :

///pﬂ’i/ = 0'5%.714,2

On déduit donc : - - .
Dyy— Dy = 0571 [2.17]

Lorsqu’il nexiste pas de densité de charges a I'interface entre les deux matériaux, la composante
normale du vecteur déplacement est continue.

2.1.4 Conditions sur une surface métallique

Plus la fréquence augmente, plus les ondes électromagnétiques pénetrent difficilement dans les
métaux qui sont de bons conducteurs, de conductivité finie 0. Elles s'atténuent sur une distance
appelée épaisseur de peau 8 :

WWo

Lépaisseur de peau diminue lorsque la fréquence augmente. On considere alors que le courant
existant 2 la surface du métal est réduit & une nappe surfacique, comme celui qui existe dans le
modele du conducteur parfait pour lequel on admet que :

o — @

Le modele du conducteur parfait est tres utilisé pour la conception d’antenne. Il permet de
simplifier les calculs.

19
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Dans un métal parfait, le champ électromagnétique est nul et on vérifie donc les conditions aux
limites suivantes. De [2.14], on déduit :

— —
Ermn=Ern=0
N
Soit encore, en notant E, le champ électrique 2 la surface du métal :
—
EANT =0
De [2.15], on déduit le champ magnétique 2 la surface du métal :
— -
Hr = Js A 71_,2
Le champ magnétique normal est nul. En effet d’apres [2.16]
— —
Byi= By =0

Prenant la perméabilité du métal comme étant égale a celle du vide, on montre que la composante
normale du champ magnétique est nulle, soit :

—

H7=0

2.1.5 Propagation des ondes dans des milieux infinis

20

Nous supposons que les sources sont rejetées a I'infini et n’apparaissent donc pas dans les équa-
tions. Les hypotheses prises ici supposent que les ondes se propagent dans un milieu infini
linéaire, homogene et isotrope. Les équations de Maxwell permettent de déduire I'équation de
propagation du champ électromagnétique :

- O*E = 0 H
AE = SHW et AH = SHW

Ces équations appartiennent 2 la famille des équations de propagation qui s'expriment de facon
générale par un premier membre couplant les dérivées spatiales aux dérivées temporelles par
I'intermédiaire de la célérité ¢ de 'onde. Léquation homogene de propagation se met sous la
forme générale :

— 1 82f _
AE - 2 or 0
D’ou la vitesse de propagation de 'onde dans le milieu infini :
1
c=

Cherchant des solutions sous forme de champs variant dans le temps sous forme sinusoidale, on
impose une variation sous la forme complexe :

e:l:jmt
Les solutions répondent a I'équation d’'Helmholtz :

AEP) +RPEF) =0 avec k=

S |€E

La forme élémentaire de la solution de I'équation d’Helmholtz est :
— 7 =
Eo 6,j:] k.7

— —
E ( est un vecteur constant. £ est le vecteur d’onde, de norme 4.
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2.2 Potentiels électromagnétiques

Rappelons que la convention adoptée en ¢/ sera celle adoptée dans tout cet ouvrage. La forme

générale de la solution élémentaire se met sous la forme :

foe,(m:i_/!. )

Le signe — dans la phase indique une propagation dans le sens du vecteur ¥ Le signe opposé

correspond 2 une propagation dans le sens inverse.

Cette solution représente une onde plane car tous les points d’un plan d’onde, perpendiculaire

au vecteur de propagation, ont le méme état vibratoire.

Il est fondamental de bien connaitre les propriétés de 'onde plane, car elles constituent une base,

au sens mathématique du terme, du développement de nombreuses ondes électromagnétiques.

Signalons les propriétés des champs associés a ces ondes planes :

— Le champ électromagnétique est contenu dans le plan d’onde. Il n’a donc pas de composante
perpendiculaire au plan d’onde.

— Le champ électrique, le champ magnétique et le vecteur de propagation forment un triedre

direct :
% AE
N
H=-1=
wp
— Les modules des champs électrique et magnétique sont liés par une relation définissant 'impé-
dance d’onde Z :
S e
€

2.2 Potentiels électromagnétiques

Au paragraphe précédent, les équations de Maxwell ont été développées dans le cas ot les sources
éraient 4 l'infini. Cantenne représentant une source du champ électromagnétique, les équations
doivent étre développées avec des sources 4 distance finie. Le milieu de propagation choisi pour
cette étude est le vide.

Dans de nombreux domaines de la physique, reposant sur la résolution d’équations différentielles,
il est d’usage de passer par des fonctions auxiliaires appelées potentiels. Dans le cas de la résolution
des équations de Maxwell, deux potentiels apparaissent :

— le potentiel vecteur, appelé aussi potentiel magnétique
— le potentiel scalaire, appelé aussi potentiel électrique.

La dérivation vectorielle de ces potentiels conduit aux champs électriques et magnétiques.

2.2.1 Potentiel vecteur

Léquation de Maxwell [2.2] imposant 4 la divergence de I'induction magnétique d’étre nulle,
—

conduit 4 la définition du potentiel vecteur A4 :
— —
B =7t A [2.18]

On montre, en effet, que la divergence d’un rotationnel est nulle quel que soit le vecteur sur

lequel on applique cette double dérivation vectorielle. Cette définition du potentiel vectoriel
—

permet bien de retrouver 'induction magnétique & partir de la dérivation du potentiel. A est

=
défini & une constante vectorielle pres relativement aux variations spatiales. A dépend de I'espace
et du temps.
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2.2.2 Potentiel scalaire

En introduisant la définition du potentiel vecteur [2.18] dans I'équation de Maxwell [2.1] relative
au rotationnel du champ électrique, on obtient :

rot(f + 88—1;1) =0

Or le rotationnel du gradient d’'un champ scalaire est nul quel que soit ce champ. On introduit
donc le potentiel scalaire ¢ comme répondant 4 la relation :

— 04 —

E + W = —g?’élﬂltp

Ce potentiel est défini 4 une constante scalaire pres.
On remarque le signe moins devant le gradient du potentiel scalaire. Ce choix implique une

décroissance du potentiel le long des lignes de champ électrique.
—

A
Le terme N est homogene 4 un champ électrique. Il est appelé champ de Neumann ou champ

électromoteur et rend compte des phénomenes d’induction. Il exprime le couplage entre le champ
électrique et le champ magnétique. Il est trés important dans les phénomenes de propagation et
ce d’autant plus que la fréquence est élevée.
Le champ électrique se déduit donc des deux potentiels par :

04

2.2.3 Equation de propagation du potentiel vecteur

22

De méme que les champs électriques et magnétiques se propagent dans le vide a la vitesse de la
lumiére, nous allons montrer que les potentiels vecteur et scalaire se propagent tous deux aussi a
cette vitesse.
Dans toute la suite, on utilisera la propriété mathématique sur les doubles dérivations partielles
qui permet d’inverser 'ordre des dérivations par rapport  des variables indépendantes. Ce sera le
cas des variables d’espace et de temps.
Exprimons dans [2.3] les champs en fonction des potentiels par [2.18] et [2.19] :
o, 94
-
ot (ror A) = o j + eoo 5 (- — grad ¢)

On rappelle la propriété mathématique suivante :
— — —
AA = grad(div A) — rot(rot A)

Léquation précédente s'écrit alors, en remplagant le double rotationnel :

2%

. , 0
g?’ﬂd(dli} 7) — AZ) = M07 - 8OHOW — E()}.Logrﬂd(a—(:)

Soit encore :
=
0* A
or?
On reconnait une équation de propagation dans le membre de gauche. Le membre de droite

est complexe et contient, entre autres, la source qui impose la solution. Le membre de droite se
simplifie grace & I'équation de jauge de Lorentz.

AA — €010 = —907 + eouogma’(%) + grad (div 7)
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2.2 Potentiels électromagnétiques

m Jauge de Lorentz

La jauge de Lorentz contraint les potentiels selon la relation suivante :

0
foto=t + div A = 0 [2.20]
Ot
Elle traduit une loi de conservation de nature relativiste.
Cette équation permet de simplifier le membre de droite de I'équation de propagation précédente
sous la forme :
- PA -
AA — €0 Lo 6[2 = —|.L0] [221]

2.2.4 Equation de propagation du potentiel scalaire

Léquation de Maxwell [2.4] s’exprime en fonction des potentiels, d’apres [2.19] :

—

. 04 p
bl =_F
div ( 5 grad @) -

Léquation de jauge dérivée par rapport au temps se met sous la forme :

A 8¢
div (W) = —SOMOW

En utilisant la propriété du laplacien, valable pour tout champ scalaire :
I
Ag = div(grad ¢)
On obtient I'équation de propagation avec source pour le potentiel scalaire :

¢ _ p
Ap — -_— = —— 2.22
¢ — &M e (2.22]

Les potentiels répondent a des équations de propagation analogues du type :

10°f _
-

ol ¢ représente la célérité de 'onde et S le terme source. Tous les termes de ces équations
dépendent de I'espace et du temps. La vitesse de propagation est donc telle que :

£opocz =1, soitc =3 X 108 ms™!

Nous allons voir quelles sont les solutions de ces équations en tenant compte des sources.

2.2.5 Potentiels retardés

Les solutions des équations [2.21] et [2.22] se mettent respectwement sous la forme :

AT D /// ATy [2.23]
sources || R ||
41780 || R ||

On constate que ces équations ont la méme forme pour le potentiel scalaire et pour le potentiel
vecteur. R représente la distance du point source élémentaire au point de calcul du potentiel

o(7,2) =
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(figure 2.7), ' représente la distance du point source a l'origine, #’ est donné par :
R

t/:t——
c

— est le temps que met le signal pour aller du point source au point d’observation M. Létat de la
¢

« e . . 12 . .
source est ainsi considéré & un instant #', antérieur au temps d’observation #, prenant en compte
le temps de propagation entre la source et le point d’observation, qui ne peut pas étre infiniment
petit car la vitesse de la lumiére nest pas infinie.

M
Sources -
u

P r

J

X

Figure 2.7 — Représentation géométrique des sources.

Le nom de potentiels retardés est donné a cette forme de solution en raison du retard temporel 2
considérer, dii a la propagation du signal.
Dans la suite, nous allons démontrer la formule des potentiels retardés.

Nous nous appuierons sur 'identité de Green qui lie deux fonctions scalaires @ et W, définies sur
V' et dérivables deux fois. Cette identité est une forme intégrale 4 trois dimensions.

Identité de Green

Considérons un volume V fini, entouré par une surface fermée S, orientée vers l'extérieur

(fgure I.1)
Le développement de la divergence du produit de @ par le gradient de W s’écrit :

— —_— —
div (Pgrad V) = AV + gradV.grad
La forme symétrique s’écrit en échangeant le réle des fonctions et par différence :
N— —
div (Pgrad V) — div(Vgrad ®) = PAY — VAD

Cette relation, valable en chaque point, est intégrée sur le volume V. On utilise le théoreme de la
divergence qui permet d’utiliser 'équation suivante :

— — — —
// div (PgradV — Verad ©)dv = #(q)gmd‘lf — Werad ®).d5
! S
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2.2 Potentiels électromagnétiques

En remarquant que :

— [
grad b7 = —887
77 étant la normale 2 la surface, on obtient alors I'identité de Green :
/ / (@AY — WAD)dy = ﬁ @Y _ 9%, [2.25]
v on on
S

Cette identité permet de remplacer un calcul en volume par la connaissance de conditions surfa-
ciques sur la fonction et sur sa dérivée normale. Ce qui revient a dire que les phénomenes sur une
surface fermée et leur variation normalement 4 la surface, traduisent les variations a I'intérieur
du volume.

Calcul des potentiels retardés
Pour ce calcul, nous allons rappeler des propriétés de la transformée de Fourier. g(7”, ) et sa

transformée de Fourier g, (7) sont lides par :

o0

g(77l') = / gm(_r>)e7“”d(x) et gm(7) = E/ g(—r>, e

—o0

N . — . .
De méme, la transformée de Fourier de (7, #) et son inverse sont liées par :

o7 = [ eu(T)édo 2.26
1 [ ,
et ¢u(7) = — / (7, t)e 7 dr [2.27]
27 J_ o
Nous allons résoudre [2.22], soit en explicitant les variables espace et temps :
— 1 82@(77f) _ 9(771) _ —
A‘P(rvt)_c_z 81’2 - £ __g(rvt)

Afin de saffranchir de la variable temps, on effectue une transformée de Fourier de cette équa-
tion :

2
Agu(7) + ‘f—chﬁ) = —gu(7) [2.28]

Dans le domaine de Fourier, la variable temps n’apparait plus. Cependant, les fonctions sont
paramétrées par la pulsation w de I'onde et la résolution doit seffectuer pour chaque valeur
de cette pulsation pour reconstituer le signal temporel. Il reste donc & résoudre cette équation
spatialement.

Pour cela, on associe une équation différentielle ayant la méme forme que I'équation a résoudre
mais avec un second membre constitué d’une distribution de Dirac :

2
AGT, 7 + 2 G(7, 7)) = —8(F — 7) [2.29]
c
Les solutions de I'équation [2.29] sont de la forme :
L, T
G7, 7)== ——m——, [2.30]
4|7 — 7

s |€

avec k£
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Cette fonction s'appelle la fonction de Green du vide. Elle représente la réponse en un point
placé en 7, 4 une impulsion imposée en un point source, placé en 7’ pour un systtme dans le
vide, comme Cest le cas d’une source simple de rayonnement.

Connaissant la fonction de Green, il suffit de considérer chaque point source comme un Dirac,
affecté d’un poids correspondant & 'amplitude du point source considéré. Nous allons expliciter
cette opération dans la suite.

Calculons l'intégrale / définie par :

1—/// 0o(F)AGT, 7') — G(7, 7") Agu(7")] do

Lintégrale porte sur le volume des sources. En utilisant les équations [2.28] et [2.29], les lapla-
ciens peuvent étre remplacés. On obtient alors :

1=/// [~ (77 = 7) + G(7,7").gu(7")] dv
v

Or la distribution de Dirac a la propriété suivante, quelle que soit la fonction f :

JJ[ e - ar = g

Il suffic d’étendre la définition de 'intégrale /7  I'infini. Ce qui est possible car on ne considére
ici que le cas de sources a distance finie. On déduit :

= —pu(F) + / / / G(7 . 7) go(F)de!
¢o(F) = —L + /// G7, 7")go(F)d!

Nous allons montrer & posteriori que I est nulle. Alors on déduit, en remplagant la fonction de

Green par sa valeur :
ijk|r7r\ ,
9ul(7) = /// e (s 2.31]

-
Lintégrale peut alors uniquement porter sur le volume des sources puisque la fonction g, (7) est
nulle en dehors.

Montrons que . sannule 2 I'infini. Pour cela utilisons I'identité de Green :

// (%aG( ™) G, ) 2%
o

Donc:

Cherchons un majorant de cette expression :

L] < // 8G(7’ _”)
Sx

1
Les fonctions ¢ et G varient en —. Donc leur dérivée varie en —. Chaque terme de la parenthese
r 2

)ds

990

. | S . .
aun équivalent en — a linfini. La surface variant en 7%, Pensemble est équivalent 3 un terme en
r

1
— sur la surface de l'infini. Lintégrale étant toujours inférieure & un terme tendant vers zéro a

7
I'infini, tend elle-méme vers zéro.
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2.3 Vecteur de Poynting

Revenons a Uexpression [2.26] de la transformée de Fourier de la fonction ¢. Appliquons la
transformée inverse :

:I:]/f\ 7 =7 )
o(7,0 = / // _, =7 o (7 )dV & dw
—wJ )y, AT =T

:I:]k|_) 7’| il .,
@(7,8) = /_w/// 47r|_’—_)’| o (7 )dV do

En inversant les intégrales temporelle et spatiale, ce qui est possible car les variables sont indé-
pendantes de méme que les bornes, on obtient :

B :l:]/?‘r—_r)‘gju)t ) Jody!
o7, 1) = ///V/_w o o7 duds

Introduisons le temps #* défini par :

Soit encore :

On obtient :

— — N 1 — 1y jor’ /
o(7,¢) ///x/_oo 4fn'|_r)—_r”|"gm(r ). dwdv

Soit en utilisant la propriété de la transformée de Fourier :

—)/ t) ,
o(7,0) = // 411_' = _>I|dv [2.32]

Cette démonstration, tout a fait générale, fait apparaitre un signe F dans la définition du temps
#. Lorsqu’on choisit le signe moins, on a bien affaire & un potentiel retardé. Avec la convention de
signe sur I'exponentielle temporelle prise au départ, un signe — devant 4 correspond a une onde
se propageant dans le sens du vecteur de propagation. Elle est appelée onde sortante. Clest le cas
des antennes considérées a I'émission.

Pour la convention de signe inverse sur le temps, on parle de potentiel avancé. Limpulsion passant

NS ( . - —
en M a I'instant ¢ sera reque par I'antenne de réception au temps #' = ¢+ + —|7 — 7'|. Cette
c

convention s’applique aux antennes en réception. Cest la convention d’onde entrante.

La démonstration précédente porte sur des grandeurs scalaires. Pour I'étendre au potentiel vec-
teur, il suffit de considérer chacune des composantes du potentiel vecteur. Le résultat conduit
donc a I'équation [2.23].

2.3 Vecteur de Poynting

Dans ce paragraphe, sont rappelées les notions relatives a la puissance rayonnée, qui sont fon-
damentales pour I'étude des antennes. Le vecteur caractéristique de la puissance rayonnée est le
vecteur de Poynting, défini, soit dans le domaine temporel, soit dans le domaine fréquentiel.

2.3.1 Vecteur de Poynting dans le domaine temporel

Les grandeurs électromagnétiques sont variables avec 'espace et le temps. Dans cette partie, les
notations ne font apparaitre que la variation temporelle afin de ne pas alourdir les notations. Le
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champ électromagnétique en temporel est noté :

N0

Le but de ce paragraphe est de montrer que la puissance rayonnée p(z) par le champ électroma-
gnétique A travers une surface S est égale au flux du vecteur de Poynting :

20 = / /S (7(t)A7(t)) i [2.33]

Le vecteur de Poynting est défini par :

e =20N50 [2.34]

Ses variations temporelles sont liées 4 celles du champ électromagnétique.

La démonstration permettant d’interpréter les propriéeés du vecteur de Poynting est détaillée
ci-apres.

Calculons la divergence du produit vectoriel du champ électrique par le champ magnétique. Le
développement de la dérivation du produit vectoriel conduit 4 :

div (WA B ®) =T 0. (wi ) = Z@. (7 @)

En utilisant les équations de Maxwell dans le vide, on obtient :

div (F0 A B @) =5 . <—MOM (I)> — 2. (7@) et (’)> [2.35]

Ot Ot
La densité d’énergie électrique est définie par :
wl®) = 5o (7)) 2.36]
De méme pour la densité¢ d’énergie magnétique :

1, () = %M (7(;))2 [2.37]

3

Dans lexpression [2.35], ce sont donc les dérivées par rapport au temps de la densité d’énergie
qui interviennent, selon :

v (ZOAT@) = L Oy =
div (Z0 7B @) = =T (0. ()
En posant la densité d’énergie électromagnétique :
ult) = u(2) + wuy(t) [2.38]

On obtient 'expression :

—% = di (ZOAT0) + 2.7 0

Cette équation locale est intégrée dans un volume V, constant dans le temps et limité par la
surface § selon la figure I.1.

On obtient apres intégration :

o fffn(ron Ty [ 7o
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2.3 Vecteur de Poynting

U () représentant I'énergie contenue dans le volume V' a I'instant #, 'équation intégrale suivante,
obtenue apres intégration selon le théoreme d’Ostrogradski, permet de donner une interprétation
physique au vecteur de Poynting :

// e(t)/\/ﬂ(t))Z—dU(t) ///e(t 7 ()l

Le terme du membre de gauche représente le flux entrant du vecteur de Poynting 4 travers S,
en raison du signe négatif. Le premier terme du membre de droite est la variation d’énergie du
volume V" au cours du temps, donc la puissance électromagnétique disponible dans V. Le second
terme représente la puissance fournie aux courants se trouvant dans V. Cette dernitre peut étre
liée a leffet Joule ou bien & 'accélération de particules chargées en mouvement. Léquation traduit
Iéquilibre énergétique du volume V' : la puissance rayonnée entrant dans le volume V' est égale
A la somme de P'accroissement d’énergie de V' par unité de temps et de la puissance fournie aux
particules qui 'y trouvent. Le flux du vecteur de Poynting est ainsi interprété comme la puissance
rayonnée 2 travers une surface selon [2.33].

Cette équation écrite dans un autre ordre conduit A une interprétation utile dans le cadre de
I'étude des antennes :

dU(‘) // (t)/\/ﬂ(t) dv+///_>(t)/(f)ﬂ’v

En effet, la perte de puissance électromagnétique dans V' est égale a la puissance rayonnée sortant
du volume V; a travers S, ajoutée a la puissance cédée aux particules qui s’y trouvent.
Le vecteur de Poynting répond 4 I'équation locale :

divTL(7) + % - 2070 [2.39]

qui est 'équation locale de conservation de I'énergie, d’apres interprétation qui vient d’étre faite.

2.3.2 Vecteur de Poynting dans le domaine fréquentiel

Dans le domaine fréquentiel, les champs sont considérés 2 une fréquence donnée. Ils varient
sinusoidalement. On utilise la représentation complexe :

T = Rel(E) ex 0 = Reel (H™)

E et H sontles amplitudes complexes portant la phase et variant dans I'espace.

La puissance instantanée définie précédemment oscille au cours du temps. On s'intéresse donc
plutét 4 sa valeur moyenne sur une période. Ainsi, la puissance rayonnée 4 travers une surface S,
moyennée dans le temps est donnée par :

— 1 — — —
P= ERe'e/// (FonHw).& [2.40]
s
On définit alors le vecteur de Poynting complexe :
— 1— —
II = EE(t)/\H*(t) [2.41]
La partie réelle de son flux 2 travers une surface unité est la densité surfacique de puissance S, :
1
S, = sRel (ENH*0)) 7 [2.42]
Cette grandeur est la base de I'étude du rayonnement des antennes a grande distance.
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2.4 Théoremes importants de I'électromagnétisme

Grice aux outils de calcul vectoriel, il est possible de démontrer, 4 partir des équations de Max-
well, différents théorémes qui apparaissent comme indispensables lors de 'étude des antennes. Le
but ici n’est pas de donner tous les théorémes d’électromagnétisme, qui s'énoncent d’ailleurs cha-
cun sous différentes formes, mais d’en démontrer quelques-uns des plus utilisés qui permettent
la compréhension des phénomenes liés au fonctionnement des antennes.

2.4.1 Généralisation des équations de Maxwell

Les équations de Maxwell sont des équations différentielles liant le champ électromagnétique aux
sources, apparaissant sous la forme de densités de courant et de densités de charges et vérifiant la
relation de conservation de la charge [2.5].
Dans ces équations, il n’apparait que des sources électriques qui sont les seules ayant une existence
réelle. Ces sources sont constituées de particules chargées électriquement. On ne connait pas de
source matérielle magnétique équivalente.

N

Cependant, un artifice mathématique consiste 2 introduire des sources magnétiques dans les
équations de Maxwell qui deviennent :

—
@ = -28 5 [2.43]
ot
-
div(B) = —7 [2.44]
rot(]?)) = 7 + 83_13 [2.45]
—
div(D) = p [2.46]

Le terme M représente dans ce cas les courants magnétiques, et T les charges magnétiques. Ce
sont des sources au sens mathématique du terme. Dans la réalité, ces sources n'existent pas
matériellement. Cependant, dans certaines circonstances, des portions de 'espace dans lesquelles
il existe un champ électrique, peuvent étre assimilées & une zone de courants magnétiques. Nous
détaillerons ce point plus loin.

Nous voyons que I'introduction de ces termes dans les équations intrinseques (qui ne le sont plus
du fait de 'introduction des sources magnétiques) rend symétriques deux a deux les équations.

2.4.2 Théoreme d'unicité

30

Ce théoreme permet d’expliciter les conditions sur les

champs qui permettent de s'assurer qu’'une solution

en champ électromagnétique est unique. -
Considérons des sources électriques et magnétiques s

(7,]_)\4) qui créent dans un volume V' un champ

- =
électromagnétique (£ 1, H ). Si la solution n'est pas
unique, ces mémes sources devraient créer un autre

- =
champ électromagnétique : (£ ,, H3). Nous ferons
la démonstration dans P'espace fréquentiel, sachant

qu'on repasse dans le domaine temporel par une  Figure 2.8 - Sources du champ
transformée de Fourier électromagnétique dans le volume V.



© Dunod — La photocopie non autorisée est un délit

2.4 Théorémes importants de I'électromagnétisme

Les milieux sont considérés comme linéaires. Ces deux solutions répondent alors aux équations
de Maxwell :

i E1 = —jopH, — M [2.47]
wiH| = joeE1+ ] [2.48]
i Es = —jopH, — M [2.49]
mﬁz =ju>sfz + 7 [2.50]

La différence entre les équations [2.49] et [2.47] donne :
i’ﬁ (fz — Fl) = —](.0}.1, (ﬁz — ﬁl)
De méme, on obtient :
(= — ) — —
rot (Hz —Hl) =]ws(E2— El)
Posons :
— — — — — —
SE:Ez—El et SH:Hz—Hl
Le théoreme de la divergence sur le volume V; limité par la surface fermée S, nous permet d’écrire :

#(afwﬁ*)2§= ///de’v (SE’Aaﬁ*) v

N

En développant :
# (af’ A aﬁ*) 4 = /// (aﬁ*m—;af’ - Sfmﬁﬁ*) d
Vv
S

En utilisant les propriétés établies pour les différences des champs :
2
> dv

j?f (5F noH") s = —jw///v <MHaﬁ

Rappelons les définitions de la permittivité et de la perméabilité effectives complexes :

2

N
OF

! N
e=¢ tje

b=+

Donc la partie réelle du premier membre de cette intégrale est calculable :

Re’el# (af Aaﬁ*) A5 = u)/// (pu’ SE’H2> d
F 14

Pour des matériaux dissipatifs, on montre que :

2
SHH +¢”

£ >0 e p’>0

Donc la partie réelle de 'intégrale est forcément positive ou nulle. Elle est nulle si et seulement si
les deux solutions en champ électromagnétique sont confondues. Cette condition assure I'unicité
de la solution.
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Dong, si on impose :
— — .\ —
//(SE AaH*)aLs=o
S

— —
les champs E'; et E; doivent étre identiques, de méme que les champs magnétiques associés.
En faisant apparaitre la normale 4 la surface S, cette expression s’écrit de plusieurs fagons :

é(afhaﬁ*)l’h @(WASf)Sﬁ’%B: gf(aﬁmz’)afds:o

Ce sont les conditions pour assurer 'unicité de la solution.
Plusieurs possibilités assurent donc I'unicité de la solution dans un volume V' :

— Imposer le champ électrique tangentiel sur la surface S, indépendamment de sa composante
— —

normale et du champ magnétique. Alors: 77 A E imposésur S = 7 ANSE = 0 surS

— Imposer le champ magnétique tangentiel sur la surface S, indépendamment de sa composante

— —

normale et du champ électrique. Alors : 77 A H imposésur S = 7 ANSH = 0 surS

— Imposer soit le champ électrique tangentiel sur une portion de la surface S et le champ ma-
gnétique tangentiel sur la portion complémentaire.

Cette démonstration repose sur les propriétés des matériaux & pertes. On pourra considérer les
matériaux sans pertes comme des cas limites de ceux-ci. Remarquons que naturellement tous les
matériaux présentent des pertes, méme minimes.

2.4.3 Théoreme de réciprocité de Lorentz

32

Ce théoreme consideére les réponses d’un systeme linéaire & deux excitations différentes et dé-
montre une réciprocité entre les réponses.

Considérons un milieu linéaire et isotrope, de permittivité & et de perméabilité .

On considere deux états indépendants :

—
— Lun, défini par une distribution volumique de courant J ;| créant dans le volume (V) un
- =
champ électromagnétique : (E 1, H 1).
N
— Lautre, défini par une autre distribution de courant / ; créant dans le volume (V) un champ

, L, . — —
électromagnétique : (E 2 H 2).

|

Figure 2.9 - Les deux états d’excitation du systéme contenu dans le vo-
lume V.

es équations de Maxwell s'écrivent en régime harmonique, dans le cas de matériaux linéaires,
L t de M 11 t h dans 1 d t 1
pour le premier état :

-
vt Ey = —jonH, et rtH, =jweE; + ],
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Pour le second état :
= = .= = —
rot £y = —jopwH, et rotH); =joeE,+ [,

Considérons la combinaison vectorielle des champs électriques et magnétiques des deux états
selon I'expression :

- = - =
(E1 NH, — Ez/\Hl)
Sa dérivation conduit a :

— —

= = - = - = - = — —
div (El/\Hz—Ez/\Hl) :Hzi’DIEl— Eﬂ’OtHz—Hﬂ’DlEz'f’ Ezl’OtHl
Soit en remplagant les rotationnels grice aux équations de Maxwell :
= — — — — — - —
div (El/\Hz—Ez/\H1) =—E,J,+ Ey ],

Lintégration de cette équation locale conduit 4 :

///Vdiv (fl/\ﬁz—fz/\ﬁl)dv=///‘/(—31724‘?271)61”

Soit en utilisant le théoréme de la divergence :

(f(FondFari)d= [[[ (B T+ BT )a s

N

Cette expression constitue le théoreme de réciprocité de Lorentz.

Ce théoreme prend une forme particulitre lorsque le premier membre s’annule. Ce qui est vrai
dans les cas suivants qui couvrent de nombreuses situations :

. Le volume (V) représente tout 'espace. Alors la surface (S) d’intégration est repoussée a I'infini.

Si les sources restent A distance finie, les champs créés a 'infini sont nuls et 'intégrale de surface
est nulle.

. La surface () entoure intégralement toutes les sources. Dans ce cas, puisque les sources sont

contenues dans le volume V; on peut étendre le volume d’intégration a I'infini, le terme source
étant nul dans ’extension du volume :

I BT BT o= [[[ (FFTo+ BT )

Lintégration sur la surface de I'infini est donc nulle pour les mémes raisons que précédemment.

. (8) est parfaitement conductrice. Dans ce cas, le champ électrique est perpendiculaire  la surface.

Donc le produit vectoriel du champ électrique par le champ magnétique est perpendiculaire au
vecteur surface et I'intégrale de surface est identiquement nulle.

. La surface (S) présente une impédance de surface définie par :

E}T = —Z? A ﬁ
Lintégrande de l'intégrale de surface de [2.51] se met alors sous la forme :

(WAﬁl)Aﬁz} - [(7/\ﬁ2)/\ﬁ1 4
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Le développement des doubles produits vectoriels de cette expression conduit & une expression
nulle pour le premier membre.

Dans tous les cas cités précédemment, pour lesquels le premier membre de Uexpression [2.51] est

nulle, on déduit que :
- — — —
///E1]2d11=///E2]1dv [252]
Vv v

—
qui s’énonce comme suit. Leffet de la source 1 (£) pris & I'endroit de la source 2, en M; et

multiplié par celle-ci est égal a U'effet de la source 2 (fz), pris a l'endroit de la source 1, en My,
multiplié par la valeur de la source 1. Il y a donc réciprocité entre les deux situations d’excitation.
La réciprocité apparait encore plus nettement si on attribue aux deux sources la valeur unité. La
réciprocité permet d’effectuer certains calculs de champs qui ne seraient pas possibles sinon. Si
les deux sources ont la méme 'amplitude, les projections des champs sont égales.

Généralisation du théoréme de réciprocité de Lorentz

Dans les cas ot il est nécessaire de généraliser les équations de Maxwell, en introduisant les
—
courants magnétiques M, le théoreme se généralise.

Considérons les deux états suivants :
z M 2.0 - Yy z 4 M 2
— Les sources électriques et magnétiques ( Ji,M 1) créent les champs électriques et magné-
. — — S,
tiques : (El, Hl) pour Iétat 1.
’ . 2. - Yy z 7 : z
— Les sources électriques et magnétiques ( JoaM 2) créent les champs électriques et magné-
. — — ,,
tiques : (Ez, Hz) pour I'état 2.
Les équations de Maxwell sont modifiées en prenant en compte des courants magnétiques :
= = — = = —
rot E1 = —jopH, — M, et rot £, = —jopnH, — M,

La démonstration précédente peut étre reprise sur le méme principe et 'on obtient le théoreme
de Lorentz :

— — — — \ — — — — — — — — —
//(El/\Hz—Ez/\Hl)dS:/// (—E1]2+E2]1+H1M2—H2M1)d1/
N |4
(2.53]

Dans les quatre cas cités pour lesquels le premier membre est nul, nous obtenons :

[[[(F7-Fdia- [[[ (7 -Fit)e s

Linterprétation est la méme que précédemment en prenant en compte les courants magnétiques.
Ce théoreme permet de vérifier certaines propriétés des objets diffractants. En particulier, la
réciprocité entraine le fait que les propriétés du rayonnement d’une antenne sont les mémes
en émission et en réception.

2.4.4 Théorie des images

34

Lutilisation des charges images est courante en électromagnétisme. Le principe est connu depuis
longtemps en électrostatique. 11 s'énonce simplement en trouvant une équivalence au probleme
d’une charge ponctuelle en présence d’un plan infini parfaitement conducteur. Les deux pro-
blemes représentés sur la figure 2.10 sont équivalents dans le demi-plan supérieur.
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+q tq

SSSSS ST

Figure 2.10 - Principe d'équivalence des charges.

Lorsque deux charges égales en valeur absolue, mais de signe opposé se trouvent placées a égale
distance (/) d’'un plan ficdf infini (P), celui-ci contient tous les points de 'espace portés & un
potentiel nul. Le probléme équivalent est donc constitué d’une charge égale A 'une des deux
charges précédentes, placée en regard d’'un plan métallique (), porté & un potentiel nul, situé a
la méme position que le plan () médiateur des deux charges.

Les charges —q et +¢ sont dites images 'une de 'autre.

Nous constatons, sur cet exemple de base, que le probleme équivalent ne donne un résultat
que dans un demi-espace. Léquivalence n'est pas complete. Il faut traiter un autre probleme
équivalent pour I'autre demi-espace.

En électromagnétisme, les sources sont des charges variables.

Dipole paralléle au plan de masse

Un dipéle est placé parallélement au plan de masse, 4 une distance 4 (figure 2.11). Sachant qu’il
est équivalent 2 deux charges opposées, placées 4 'extrémité du dipéle, nous allons préciser le
probléme équivalent par rapport a ces charges.

N L

) h

SSSSS S S S

t ] G— -

Figure 2.11 - Dipdle horizontal en présence d'un plan de masse
(a gauche) et le systeme équivalent (a droite).

La charge —g du dipdle a une image +¢ placée symétriquement par rapport au plan (P). De
méme pour la charge de signe opposé du dipéle. Le dipéle image apparait donc comme parallele
au dipdle objet et de signe opposé.
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m Dipdle perpendiculaire au plan de masse

Un dipole est placé perpendiculairement au plan de masse, 2 une distance h (figure 2.12).

P i g

e T R -

Figure 2.12 - Dipdle vertical en présence d'un plan de masse (a gauche)
et le systeme équivalent (a droite).

En utilisant la méme méthode que pour le dipdle horizontal, on constate que le dipdle image est
paralléle au dipdle objet. Dans ce cas, les deux dipéles ont le méme sens.




© Dunod — La photocopie non autorisée est un délit

3 « CALCUL DU RAYONNEMENT
D'ANTENNES DE REFERENCE

Dans ce chapitre, nous montrerons comment calculer le rayonnement d’antennes de base, qui
constituent une référence quant aux méthodes utilisées.

3.1 Rayonnement créé par des courants

Nous avons vu au début de cet ouvrage que les antennes pouvaient étre classées en deux catégo-
ries :

— celles qui émettent un rayonnement engendré par des courants variables,

— celles dont le rayonnement dépend du champ électromagnétique créé sur des ouvertures.

Nous présentons dans ce chapitre les calculs du champ électromagnétique créé par la premicre
catégorie d’antennes.

3.1.1 Méthode de calcul

Les sources de rayonnement, situées dans une région de I'espace, 4 distance finie de 'observateur
. — .
sont placées au point P. Elles sont repérées par le vecteur 7. Lobservateur est situé en M, repéré

— o = = N .
par le vecteur 7 (figure 3.1). Le vecteur R = 7 — 7' apparait dans les calculs car il permet de
repérer le point d’observation par rapport aux sources.

M

Densité de courant Py

(0]

X

Figure 3.1 - Position des courants sources par rapport au point
d'observation.

Le potentiel vecteur au point M est donné par 'expression [2.23] :

=
Tt f[f TT0,
F‘T sources ||R||
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= ; ; 4ot > g
j (77, ¢) représente la source du champ électromagnétique. Dans notre cas C’est une densité
volumique de courant électrique.

En régime harmonique, les sources s'expriment sous la forme :
— — L
e d A e d [OY4
F ) = ()

R
Avect =t— —etR = ||§>||.D’oi1:
c

—jkR
AT, = ”" e /// A

A = —// W(R) 7 (M)

Posons :

Les sources de courant sont notées : j (M n.

Avec les notations :
—jkR

¢<R)="R et k=12

e

c
_
Le champ électrique, exprimé a partir du potentiel vecteur A et du potentiel scalaire ¢ se met
sous la forme :

— = —

E = —jwA — grado
La jauge de Lorentz [2.20] lie le potentiel scalaire au potentiel vecteur. Elle s'exprime dans le
domaine de Fourier par :

N
gopojoe + div A =0

On déduit donc I'expression du champ électrique :

E = (grad(div A) + ¥ A) [3.1]
JOgo Lo
Pour le champ magnétique :
1
H=—mnid
o

Ces expressions sont calculées au point d’observation M et les dérivées apparaissant dans ces
expressions sont effectuées par rapport au point M.

Le calcul complet du champ électrique doit tenir compte de I'intégration sur les sources. Cela
donne :

E M) =

/ / (i) + ) [W®7 ) o

Dans cette expression, la source de courant est considérée en M’. La fonction { dépend de la
distance entre les sources et le point d’observation.

4mjweg

Remarquons que :

— / —

gradp(R) = ' (R)u
7 est le vecteur unitaire du rayon partant de la source vers le point d’observation
Calculons la divergence de ¢(R)7(M )

div [W(R) 7 (M")] = T (') grad(R)
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3.1 Rayonnement créé par des courants

Avec la remarque précédente :
div [WR T 00| = W R T ). 7
Pour dériver cette expression, utilisons le fait que :

jury G aw
R R

gad [ ()7 =
Il vient :
W (R) W' (R)
R

graddiv [WR T ()| = =27 (') + (w"(m - ) G .7

Les dérivations successives de la fonction s conduisent aux expressions suivantes :

V(R) = - (J/e+ )llf(R)

W'(R) = (—/«2 + %e + %) W(R)

Lexpression compléte du champ électrique en M est donc :

— 1 — ,
Eo 417](")80 ///:ourm |:< /eR szz) / )

- (1 +j%3 kzi?z) (] M. %) u:| Y(R)dv'

Le calcul du champ magnétique est plus simple. I utilise le fait que :
ot [WRT (M) =W/ (R)7 A T ()

Lexpression du champ magnétique en M est donc :

HM) = / / / (1 + —> (7(M’) A 7) WR) 3.3]

3.1.2 Champ créé a grande distance

Les expressions précédentes se simplifient 4 grande distance.

Considérons MM’ > N, Cest-a-dire kR > 1 dans les expressions des champs électrique et

magnétique, démontrées dans le paragraphe précédent [3.2] et [3.3], on néglige les termes en R

et leurs puissances, devant 'unité. Les champs s’expriment ainsi sous la forme :
/ez
Eon=—— [[[ [For-Gonaa]wwas
4“] WEep sources

411-]0‘)80 ///50ur£e: ] (M ) " u) o :| ll"(R)dU
T _ ]k = ag — /
H(M) = E///(f (M) A u)q;(R)dv
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On constate alors que :

avee Z=," ~3770

€0
Le champ électromagnétique a localement la méme structure qu'une onde plane, puisque le
champ électrique est perpendiculaire au champ magnétique. Il ne faut cependant pas oublier que
les champs varient selon I'inverse de la distance aux sources. Londe est dite localement plane, en
restreignant cette propriété dans 'espace au voisinage immédiat du point.

Supposons que le volume contenant les sources est de dimensions petite par rapport 4 R et proche

.
de lorigine. Ainsi, selon la figure 3.2, considérant que M est tres loin des sources, le vecteur R
est pratiquement parallele 3 7.

Figure 3.2 - Position de M a grande distance.

Partant du fait que :

— =
R=7—-7r

N
— . . -
et que R et 7 sont pratiquement paralleles, on peut alors écrire :

— =/
Rxr—"u.7r

La fonction Y(R) peut étre développée selon :

= e
PY(R) ~ ¢ k7 v
r—u.r
7 étant trés supérieur 3 7, on obtient :
W(R) = () T
Les champs s’expriment ainsi sous la forme :
k ., —
Em) = i—leJrf(r) /// [7(M’) A 7} AN7IET dy [3.4]
k =
HM) = i—qf(r) /// (7(M’)/\7) T gy [3.5]
m sources

Ces formules du champ électromagnétique expriment le fait que le champ résultant en un point
M provient de 'intégration, en volume, d’une expression vectorielle portant sur les sources de
courant. Ces formules sont transposables sans difficulté au cas de courant surfacique ou linéique.
Seuls les éléments d’intégration et 'ordre d’intégration changent dans ces cas. Nous allons, dans la
suite, montrer comment utiliser ces formules générales dans le cas de sources de courant linéiques.
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3.1 Rayonnement créé par des courants

m Application a une répartition linéique de courant

Prenons I'exemple d’'un fil rectiligne parcouru par une
intensité 7 dont la valeur dépend du point source consi-
déré M’, variant sinusoidalement dans le temps avec une
pulsation w. Ce fil est porté par I'axe z et de longueur
finie (figure 3.3).

En tenant compte de la relation entre la densité de cou-

- . ., .
rant j etlintensité / pour un courant filiforme, le terme

. / ’ . \ / 214 . 4
j dv’ estéquivalenta I dl’, vecteur élémentaire porté par
le fil. Le champ électrique en M est alors calculé selon
p q

'expression : Figure 3.3 - Source de courant

filiforme.
ik =
EM) = 2= 20() / (1M T, AT N Tl
47 il
Soit encore : " o
f(M) = i—Zl}J(}’) sine/ I(2)é* «Ods' 70 g [3.6]
T o
3.1.3 Rayonnement d’un dipéle électrique
Lorsque I'élément de courant est trés petit devant la lon-
gueur d’onde, on dit que Cest un dipéle électrique, ap- A,
pelé aussi doublet électrique. Ce nom vient du fait qu’aux M
deux extrémités du fil se développent des charges oppo- 12 0
sées. Le principe de conservation de la charge s’exprime J t
—p
par :
_ dq -1 Y
dt
x

Cela montre que le courant n’étant pas nul a extrémité
du fil, des charges ponctuelles doivent apparaitre pour
satisfaire & ce principe.

La longueur / du dipdle étant trés petite, on pourra considérer que, dans I'intégration, I'intensité
est constante, car on vérifie toujours / < \.

Pour la méme raison, 4z’ est toujours tres petit devant I'unité, d’otl :

Figure 3.4 — Dipdle électrique.

g
e;/ez cos 0 ~1

Dans la mesure ol la longueur / du fil reste treés petite par rapport aux distances d’observation,
on assimilera R 4 . Uintégration ne porte que sur I'élément de longueur du fil. Il est possible de
déterminer le champ électromagnétique que ce soit a proximité du dipdle ou avec les approxima-
tions de champ lointain.

m Rayonnement d’un dipéle a distance quelconque

Tenant compte du fait que :

- _ = — .
W, = 1 cos® — ugsin6

et avec les remarques précédentes concernant I'intégration, on obtient les coordonnées sphériques
du champ rayonné, en utilisant [3.2] :

]/eZ 1 eIt
—— cos 6 .
( /) < R /e2R2> —— cos (3.7]
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kZ 1 1\ e/
= e p—— .
Ey o 0] <1 R PR . sin O [3.8]
7k 1Y e 7%
=/ R — .
H, y ) (1 j/eR) - sin 6 (3.9]

On remarque que le champ magnétique n’a qu'une composante qui « tourne » autour de I'élément
de courant, conformément 4 ce qu’on sait de la création d’un champ magnétique par un courant.
Cela vient du fait que 'induction magnétique est a divergence nulle. Le champ électromagnétique
posseéde une symétrie radiale et s'annule dans la direction du fil (8 = 0 ou 6 = ).

Rayonnement d'un dipdle en champ lointain
1

Lorsque la distance d’observation est grande devant la longueur d’onde, les termes en 7R Sont
négligeables et le champ électromagnétique prend la forme :
ik
EMm) = i—ij(r) sinB(Z) 7 [3.10]
™
ke
HM) = Zf}—w) sin ()7, 3.11]
™
On retrouve bien la structure d’une onde localement plane :
— -
E=Z(HANW) avec Z = 377(Q)
Compte tenu de la définition du vecteur de Poynting complexe :
— — =
N=EFEANH"
Il Sexprime, A grande distance par :
2
o = 2 Z 6| sin® 0> 7, [3.12]
1672
La densité surfacique de puissance a donc pour valeur :
2
$(0,) = 55 Z W[ sin® 6(71)* [3.13]

32m?
On constate que la densité de puissance est nulle dans la direction 6 = 0 et qu’elle est maximale
dans la direction = —.. Cette dernitre direction correspond a I'axe de rayonnement de I'antenne
dipolaire. La transmission du signal est donc maximale lorsque le dipéle d’émission et le dipole
de réception sont paralléles et que leurs perpendiculaires sont communes.

La fonction caractéristique de rayonnement qui représente la répartition angulaire de la densité
de puissance S, [2.42] sur une sphere de rayon 7, s’exprime par :

2

3272

Sur la figure 3.5, le diagramme de rayonnement (représentation de la fonction caractéristique
de rayonnement) est tracé en trois dimensions. On se rend compte, sur cette figure, de la symé-
trie axiale de la fonction caractéristique de I'antenne. Le diagramme de rayonnement en deux
dimensions de la figure 3.6 permet d’estimer précisément la valeur de la fonction caractéris-
tique.

Zsin” 0(11)? [3.14]

FO,¢) =
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3 « Calcul du rayonnement 3.1 Rayonnement créé par des courants
d’antennes de référence

Figure 3.5 - Diagramme de rayonnement d'un dipéle en trois dimen-
sions.

Figure 3.6 - Diagramme de rayonnement normalisé d'un dipdle en deux
dimensions en fonction de I'angle 6.

m Résistance de rayonnement

La puissance totale rayonnée par 'antenne 2 travers une sphere de rayon r est donnée par :

2B/ e
P = —ZQ 2772 sin® 0 sin 046
3211-2 72 0

Le résultat de l'intégration donne :

P, = ﬁz (11)?
127
Soit encore, en rapportant la taille du dipéle 2 la longueur d’onde \ :
w2
P, = ——ZI* 1
3% (3.15]
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La puissance est proportionnelle au carré de I'intensité, ce qui nous permet de considérer que
Iantenne a une résistance, appelée résistance de rayonnement dont la valeur est donnée par
rapport 4 'intensité efficace 14 :
P, =Rlg=Rir
7 rdeff ™
Soit 2 2
2w

R = S 215 ~ 80055 [3.16]
Un calcul rapide donne un ordre de grandeur de la résistance d’un dipéle. Si le rapport de la taille
du dipdle 2 la longueur d’onde est de 1/10, la résistance de rayonnement est de 8 ). On constate
aussi que, plus la dimension du dipdle est petite, plus la puissance rayonnée est faible.
La directivité de 'antenne est définie, de fagon générale, par :

D) = 47F(0)

J[ o
espace

Le calcul de la directivité du dipéle est donné par :
D() = % sin® @ (3.17]

La directivité maximale est donc de 1,5. Le doublet ayant un rayonnement radialement uniforme,
sa directivité n'est pas trés grande.

3.1.4 Rayonnement des antennes filaires a ondes stationnaires

44

La puissance rayonnée par un dipéle étant tres faible, on préfere, pour transmettre une puissance
plus importante, tout en conservant un diagramme de rayonnement large, utiliser une antenne
filaire. Cette antenne de longueur totale / est alimentée en son centre par un courant alternatif.
Expression du champ a grande distance

Lantenne filaire est placée a 'origine, paralléelement 2

I'axe z selon la figure 3.7. & z
On rappelle I'expression générale du champ élec-
trique créé, A grande di “partition d i2 0 M

que créé, A grande distance, par une répartition de
courant filaire variant sinusoidalement : /

% 2 » >
EW) = L 24 sin / I(z")e* 0y’ Uy -1 y
41t . ¥
(3.18] _In

La dimension du fil étant de 'ordre de grandeur de la
longueur d’onde, le calcul de 'intégrale doit prendre Figure 3.7 - Antenne filaire.

en compte la forme du courant en fonction de z.

Antennes a ondes stationnaires

Lantenne est alimentée par une ligne bifilaire sur laquelle s'installe un régime d’onde stationnaire.
Compte tenu de la forme symétrique de 'antenne et de son alimentation au centre du fil, la
répartition du courant prend la forme suivante :

1(z) = Isin {k (é - |z/|>} [3.19]



© Dunod — La photocopie non autorisée est un délit

3.1 Rayonnement créé par des courants

On remarque qu'au centre de I'antenne, la valeur du courant est donnée par :

/
I1(0) = Iysin (k§> [3.20]
A Pextrémité de 'antenne, I'intensité est nulle.

On est donc conduit a calculer la valeur de I'intégrale de I'expression [3.18] en tenant compte de
la fonction de répartition du courant. Exprimant la valeur absolue de 2, I'intégrale fait apparaitre
deux termes :

1/2 ! 0 l b
/ I(2)e* 0y = [0/ sin [/e <— + z/>:| et cosd !
—1)2 —1)2 2
1/2 / o,
+ 1 / sin {k (— - z)] & o8 gy
0 2

Compte tenu de la symétrie des termes contenus dans les deux intégrales :

l/2 L, //2 l
/ 1(z))e** <50 gy = 2[0/ sin [/e (E - z/)} cos(kz' cos 0)dz’
0

—1/2

Exprimant le produit des fonctions trigonométriques en une somme :

//2 o, l/2 Z
/ 1(z)e* <04y = Io/ sin £ [— — 2z (1 — cos 6)] dz'
—1)2 0 2

1/2 /
+ [0/ sin k {5 — 2 (1 + cos 6)} dz'
0

I est alors aisé de trouver des primitives :

! ! i
12 —cos k {z -7 (1 —cose)} —cos k [z —Z(1+ cose)]
7 / e/kz'cosﬂd/ =7 +
///2 =) o 0 —k(1 — cos 0) —Fk(1 + cos 0)
0
Lintégration des deux termes conduit donc 4 :
12 S / / 1 1
I(2)e* <0 = | k= cos® | — cos k= +
///2 &) “ 0 {COS < 2" ) o8 2} {k(l —cosB) k(1 + cos 6)}
Soit encore 2 :
/
12 » o 08 (k— cos 6) — cos k=
/ (&)™ =0y = =2 . 2 [3.21]
—1/2 k sin” 0
Le champ électromagnétique s’exprime donc sous la forme :
/ /
7 e €O (/ez cos 9) — cos ki
Ew) =12 1° o [3.22]

sin©
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O Diagrammes de rayonnement des antennes filaires

Le vecteur de Poynting complexe a pour expression :

/ /

) cos (/e— cos 9) — cos k—

E} A ﬁ* _ 1 2 2
4qr2p2 sin 0

2

A
On rappell : - = —
appelle que 5 N

En posant / = #A\, la fonction caractéristique de rayonnement s’exprime par :

F(o) = <cos(n’n' cos 0) — cos n'n')z

sin 6

La forme du diagramme de rayonnement dépend donc de la taille de I'antenne rapportée a la

longueur d’onde. Ses propriétés sont les suivantes :

— Dans la direction = 0, le diagramme de rayonnement est nul.

— Si/ < N, il 'existe qu'un seul lobe présentant un maximum pour 6§ = /2.

— Si/ > N, il existe plusieurs lobes. Le diagramme de rayonnement présente des zéros pour les
angles tels que :

N
cosBy = £1 + 2m7

m étant un entier. Ces zéros se trouvent 2 0 = /2, si [ = 2mA\.

Quelques diagrammes de rayonnement sont présentés dans la suite pour plusieurs longueurs
d’antennes.
O Résistance de rayonnement d’une antenne demi-onde

Le calcul de la résistance de rayonnement des antennes filaires s'effectue de la méme fagon que
dans le cas des antennes dipolaires. Le résultat s'exprime sous la forme :

z e
R =20C02m=73Q avec Cix)=— / O

47 u
La résistance de rayonnement de I'antenne demi-onde est environ dix fois plus grande que celle

du dipdle (8 € pour une longueur de 'ordre du dixieme de longueur d’onde).

O Directivité d'une antenne demi-onde

On rappelle la définition de la directivité :

47F,(0)

/[ roaa
espace

Le calcul de la directivité de I'antenne demi-onde conduit  :

2
D(®) = 1,64 <M> 3.23]

D(0) =

sin 6

Donc la directivité au maximum de cette antenne est 4 peine supérieure a celle du dipdle

(1,5).
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3 « Calcul du rayonnement
d’antennes de référence

3.1 Rayonnement créé par des courants

2) S b)

<)

Figure 3.8 — a) Diagramme de rayonnement normalisé d’une antenne demi-onde (n = 1/2)
en fonction de 6.

b) Diagramme de rayonnement normalisé d'une antenne trois quarts de longueur
d’onde (n = 3/4) en fonction de 0.

c) Diagramme de rayonnement normalisé d’une antenne onde (n = 1) en fonction de 6.

a) 1 b)
Figure 3.9 - a) Diagramme de rayonnement normalisé d'une antenne d'une longueur
d'onde et demi (n = 3/2) en fonction de 6.

b) (3.24) Diagramme de rayonnement normalisé d’une antenne deux longueurs d’onde
(n = 2) en fonction de 6.
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3.1.5 Rayonnement des antennes filaires de type boucle

48

Nous allons appliquer dans ce paragraphe les méthodes de calcul vues précédemment au cas
de l'antenne boucle. La boucle, de rayon a4, est parcourue par un courant d’intensité / (fi-
gure 3.10).

Figure 3.10 - Géométrie d'une antenne boucle.

N
Chaque élément de courant porté par 4/, crée un champ électrique élémentaire dont on somme
les contributions.

Cas de la boucle de dimension petite par rapport a la longueur d’onde

Dans ce cas, 'intensité est pratiquement constante le long de la boucle. Seule sera considérée sa
variation temporelle :

I(x) = I
Le champ électrique lointain se déduit de [3.4], appliquée aux courants filiformes :

—

EWM) = %Z\b(r)[/ [ZZ A 7} N7

boucle

Lélément de courant a pour expression :
dl = a [— sin %, + cos ¢7y} dis
Soit encore :
;l) AU =a [(sincpsin\b + cos @ coss) %y + cos O (cos @ sin s — cos s sin @) 7‘p] A\
D’ou : -
ANT =a [cos(LlJ — @) Wy + cosOsin(fy — @)74,} dls
Et: -
( /N 7) A" =a [— cos(Y — @) % ¢ + cos 0 sin(fs — @)79] A
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3.1 Rayonnement créé par des courants

Par ailleurs, le terme de déphasage se met sous la forme :
- — . . .
k.7 = kasin 0 (cos @ cos {j + sin ¢ sin s

Soit encore : -
.7 = kasin® cos(y — @)

Le champ électrique s’exprime donc par :

f(M) = %Z\b(r)[ﬂ/ [— cos(yp — @)% + cos B sin(Y — @)79} ejk“i"ecos(‘l’_@)dlb

boucle

Lintégrale doit porter sur un tour complet de la boucle, c’est-a-dire que la variation de ¥ doit
étre de 2. Apres un changement de variable, prenant la direction ¢ comme origine, 'intégrale
devient :
- jk o — .= 7 kasin 6 cos\s
EM) = EZlb(r)[a/ [—costlfuq, +c05051n¢u9] 7]
0

La composante en 0 est nulle car :

2m 2m
/ [cos O sin ] (kasin 0 cos \bdllj = — / [cos 0] Fresin Beosd J(cos )
0 0

Et la primitive donne une fonction de période 2.

La composante en ¢ donne, apres développement de 'exponentielle complexe :
= k i , . -
EM) = Z—le;(r)[a cos Y sin(ka sin 0 cos Y)d\ o (3.24]
g 0
Dans le cas d’une petite boucle, appelée aussi dipdle magnétique, I'approximation suivante est
valable :
sin(ka sin 0 cos ) /= ka sin 6 cos s
- k " 27 —
EWM) = 2—Z¢(r)[a (cos ) kasin 0o
™ 0
Apres intégration :
/ez
EM) = T2V sin 0

La densité de puissance rayonnée est donc :

il g - e
k)i vl Nt N
S, = ( 2) 5 Zsin” 0 / M !
32r |l_. }.ﬁ )
On constate que le diagramme du rayonnement "\__h___ bt | Padanl L A

d’une petite boucle (figure 3.11) est analogue a
celui d’'un dipéle électrique. Cependant la polari-
sation des champs est différente. Alors que, pour
un dipdle électrique, la polarisation du champ
électrique est selon %'y, Cest-a-dire paralléle au
dipéle, la polarisation du champ électrique crée Figure 3.11 — Diagramme de rayon-

par la boucle est selon %, C’est-a-dire parallele nement d’une boucle de courant trés
au plan de la boucle petite en fonction de 6.
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La résistance de rayonnement de la boucle a pour valeur :
a\4
R, = 320m° (X)

1
Pour £ = 10’ on trouve R, ~ 32 ().

A

La résistance de rayonnement de la boucle est du méme ordre que celle d’'un dipéle de dimension
comparable.

La valeur de la résistance de rayonnement peut étre multipliée par un facteur #* en bobinant 7
spires de facon tres serrée afin de limiter leur encombrement.

Lorsque le courant / peut étre considéré comme constant, mais que la boucle a une taille assez
grande qui ne permet pas d’effectuer le développement limité présenté précédemment, I'intégrale
de lexpression [3.24] conduit 4 une fonction de Bessel :

EW) = %Zq;(r)la/l (kasin )7

Le diagramme de rayonnement dans ce cas est représenté sur la figure 3.12, pour une valeur
a=0,25\.

) L}
Ilr I \_". _r" ",
III ."lx:(' |I
I.“x ,’; ‘\\ /
M e ey - |
| |II k1
) \1
Figure 3.12 - Diagramme de rayonnement Figure 3.13 - Diagramme de rayonnement
normalisé d'une boucle magnétique de normalisé d'une boucle magnétique de
rayon a = 0,25 \, en deux dimensions, en rayon a = 2 \, en deux dimensions, en
fonction de 6. fonction de 6.

En augmentant la taille de la boucle tout en maintenant le courant constant, on voit apparaitre
plusieurs lobes secondaires (figure 3.13). 1l faut remarquer que I'alimentation doit étre congue,
dans ce cas, de fagcon 4 assurer une intensité constante dans la boucle.

Lorsque la boucle est plus grande, le courant ne peut plus étre considéré comme constant sur
la boucle. On a affaire 4 une antenne 4 onde progressive dont I'étude est présentée au cours du

paragraphe 8.3.
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3.2 Diffraction par une ouverture
et principe d’'équivalence

Nous allons préciser, dans ce chapitre, certains calculs concernant la diffraction par une ouverture.
Ces notions qui sont la base des méthodes de I'optique physique sont valables dés que les di-
mensions de 'ouverture diffractante sont supérieures & quelques longueurs d’ondes. La méthode
présentée n’integre pas les courants de bords sur le pourtour de 'ouverture, qui doivent exister
en toute rigueur, mais n’ont d’influence sur le résultat que dans des directions trés inclinées, 1a
ol le champ a des valeurs minimes. On retrouve dans cette méthode le principe ' Huyghens qui
remplace I'excitation globale de 'ouverture par une infinité de sources secondaires, de déphasage
constant par rapport a 'onde incidente.

Considérons une onde plane éclairant une surface plane opaque dans laquelle une ouverture a été
découpée. Pour des raisons de simplicité, nous considérerons que I'onde incidente est normale 2 la
surface et se trouve dans le demi-espace z < 0 (figure 3.14). Elle vient illuminer 'ouverture plane,
notée (S). Le phénomene de diffraction entraine une modification de la structure de I'onde dans
le demi-espace z > 0, que nous allons étudier en faisant référence aux coordonnées sphériques.

M

M

S) 0 :

Onde plane incidente

Figure 3.14 — Rayonnement d’'une ouverture plane.

Le champ diffracté est considéré comme la somme des champs rayonnés par des sources secon-
daires placées sur la surface (S) (principe d’Huyghens). On néglige dans ce calcul le champ da
aux courants équivalents situés sur le contour.

Nous allons tout d’abord présenter des principes généraux d’étude que nous appliquons, 2 titre
d’exemple, au cas de la diffraction par une ouverture plane.

3.2.1 Principe d’équivalence

Le but du principe d’équivalence est de remplacer le probléme posé par un probléme équivalent,
principe d'cq p p pose p p q

pour lequel il est possible de trouver la solution. En fait, nous verrons que I'équivalence n’est

valable que dans le demi-espace supérieur.
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Considérons le champ électromagnétique de I'onde incidente polarisé rectilignement, le champ

électrique E),- étant paralltle & l'axe Ox et le champ magnétique ﬁi, parallele a I'axe Oy (fi-

gure 3.15)

Ouverture
Milieu 2
H>=H,
— !
H\=H,
. k
Milieu 1 .
Hi

Figure 3.15 — Probléme original de la diffraction.

Imaginons une surface fictive passant par le plan de 'ouverture. Elle est matérialisée par une
partie du plan Oxy. Le champ magnétique est continu 2 la traversée de cette surface puisqu’il
n'existe pas de densité surfacique de courant. On vérifie donc I'égalité des champs magnétiques

de part et d’autre du plan :
N

— —
Hy=H,=H,
Afin de calculer le champ dans le demi-espace z > 0, ce probléme est remplacé par le probleme
équivalent suivant :
— dans le demi-espace inférieur z < 0, on place un milieu dans lequel le champ magnétique est
nul;
— le demi-espace supérieur reste identique.

En particulier, si nous voulons obtenir la méme solution que celle du probléme initial dans
le demi-espace supérieur, il faut que le champ magnétique tangentiel soit le méme que celui
existant dans le probléme initial, selon le théoréme d’unicité. Ce champ est nul sur la partie
située en dessous de I'écran et il est égal au champ incident sur la partie située au-dessus de
Pouverture (figure 3.16) dans le milieu 2. Remarquons qu'avec I'incidence normale choisie pour
cette démonstration, le champ tangentiel se confond avec le champ total.

Milieu 2
Hz :ﬁ’ 1—’ll~>2
g
I
Js —
Hi=0

Champ magnétique nul

Figure 3.16 — Probléme équivalent pour le champ magnétique.

Dans ce cas, il est nécessaire de compenser la discontinuité du champ magnétique sur l'ouverture
par un courant électrique de surface. Selon les conditions de passage 2 la traversée de deux milieux,

résultant des équations de Maxwell, introduisant la densité surfacique de courant électrique j

la condition suivante doit étre vérifiée :

e —/ — —
Hz—le ];/\ n1—-2
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Le champ magnétique dans le demi-espace inférieur est nul. On vérifie donc :

H2=];/\ 71—, soitencore j A 71y = H;
Ce qui donne la définition du courant électrique surfacique en fonction du champ magnétique
incident :

— —

7 =

Js— ni1=2 NH i
Grice 2 la connaissance de ces courants électriques surfaciques équivalents, on connait une partie
des sources du champ électromagnétique.

Un raisonnement analogue conduit 2 des résultats semblables sur le champ électrique. La dif-
ficulté, dans ce cas est de justifier de la discontinuité du champ électrique dans le probléme

=
équivalent. Cela est rendu possible par I'introduction de courants magnétiques de surface M 2
la traversée de la surface fictive. La figure 3.17 donne le schéma de ce probléme équivalent.

Milieu 2 o
X EZ = i ¢ ;7’|~)2
@H u:x ; X—)

Champ électrique nul

Figure 3.17 — Probléme équivalent pour le champ électrique.

Selon la condition de passage sur le champ électrique tangentiel, on vérifie :

— —

N
Ey— E|=—MAN71-

D’ou la valeur des courants surfaciques équivalents :

—

—
M: = _714»2/\ Ei

Le probléeme équivalent est completement défini, puisque la condition d’unicité est bien vérifiée,
grice 4 l'identité entre les composantes tangentielles du champ électromagnétique entre les deux
problémes. Cette équivalence nest que partielle, puisqu’elle ne se vérifie que dans le demi-espace
supérieur.

On a donc remplacé le probleme initial par le probléeme consistant en le calcul du champ créé

. . /. Y Y .
par les sources de courants surfaciques électriques et magnétiques j ; et M, dans le demi espace

supérieur.

De facon plus générale, le principe d’équivalence repose sur I'idée qu'un probleme complexe est
remplacé par un probléme quon sait résoudre dans une partie de 'espace. Il y a de ce fait une
perte d’information, mais la possibilité de résoudre les problemes par morceaux.

Enfin, précisons que le principe d’équivalence revét des formes différentes, selon les problemes
posés qui peuvent relever, soit de 'étude de la diffraction, soit de calculs portant sur les antennes.
Dans le cas traité en exemple, le champ incident est supposé connu. Le principe est explicité par
rapport au champ incident.
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Les solutions des équations de Maxwell, dans le cas de sources de courant électrique et de courant
magnétique, utilisent le principe de dualité entre les grandeurs électriques et magnétiques.

O Solution avec sources électriques

- —
Le champ électromagnétique ( £ 1, H 1) créé par les sources électriques a été calculé au paragraphe
précédent. Rappelons qu’il est solution des équations de Maxwell avec sources électriques qu’on
écrira sous la forme :

o) = ~ 22 3.25]
Ot
_
div(By) =0 3.26]
oD
rb(Hy) = 7 + S [3.27]
Ot
—
div(Dy) = p 3.28]

Le champ électromagnétique est dérivé du potentiel vecteur, exprimé en fonction des sources de
courant en volume sous la forme :

Fra-te [[[ ICD 0
sources ||R||

Dans le cas du calcul de la diffraction par une ouverture, le terme source correspondant 2 la

densité surfacique de courant j; donne la valeur du potentiel :

— ]—>(_7'” )
AT, = ﬁ// IS P00y
47 J Jowserre || R||

Pour une source en régime harmonique définie par :
I A e YNy
]S( r 7t ) - ]S( r )€]

le potentiel prend la forme :

)=t
AT, = // 57 S Ay
ouverture | | R ||

Selon la méthode exposée au paragraphe 3.1.2, les solutions en champ électrique et en champ
magnétique sont données en champ lointain par :

E\0) = 22 2909 / w7 wdy
H = i e =\ JETF g g
H(M) 4’n'¢(r) /oumm” (]S( )N u) e dx' dy

On rappelle la notation :
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[ Solution avec sources magnétiques

Le principe d’équivalence nous a conduit 4 introduire des sources de courant magnétique. Si ce
sont les seules sources, les équations de Maxwell s'écrivent :

OB
i(By) = -222 31 3.29]
Ot
—
div(By) = —1 [3.30]
oD
oi(H,) = 22 [3.31]
ot
—
div(Dy) =0 [3.32]

On constate que ces équations sont similaires aux équations de Maxwell avec sources électriques
[3.25] 2 [3.28]. Dans les équations [3.29] 4 [3.32], le fait de faire disparaitre les sources électriques
et de placer des sources magnétiques, fait jouer un réle aux grandeurs électriques, analogue a celui
que jouent les grandeurs magnétiques dans les équations du premier groupe, au signe pres. Clest
le principe de la dualité entre grandeurs électriques et magnétiques.

Cette remarque va nous permettre de ne pas refaire tous les calculs pour les champs.

En effet les transformations :
— 1 — — =
sz,—El et E2:]ZH1
jZ
conduisent 2 une analogie compléte entre les deux systemes d’équations, tout en respectant ’ho-
mogénéité des grandeurs, & condition de poser :
Yy e
M= —jZj
Pour des courants surfaciques, cette expression s'écrit :
Yy ey
M, = —jZj;

Les solutions sont donc données par :

By = jZH ) = — 2y / (M7 A7) 657 i ay
4’.“- ouverture
_
- 1 — k M5(7l) — — R g0
« Fn= R0 =g f| | Tg | T

O Solution globale

La solution totale résulte du théoréme de superposition : la superposition des deux états, 'un
avec source électrique, 'autre avec source magnétique, donne la solution globale. Cest, en fait,
la linéarité des équations de Maxwell qui est traduite dans ce théoréme. Le champ électrique
lointain s'exprime alors par :
. = -
Fon = £ 2o / / (R na) a7 -0 3 F 7wy 333)
4Tr ouverture s Z
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et pour le champ magnétique :

§33 ]k -_>—>l — ZVS_V)/) — — _k>_r" /g
H(M):Ellf(r) Je(FOYNT + T/\u ANu | &7 didy [3.34]

O Application au rayonnement d’une ouverture plane

- —
Soit (E;, H;), le champ électromagnétique de I'onde incidente. Les courants surfaciques s’ex-
priment, en fonction des vecteurs unitaires %, ez Uy, par
— —
js=—-H7d, e Ms=—ZHu,
La valeur du champ électrique est donc :
v—)

k —
Ewn = = 2(r) / (—HZ AT) + H A7 H T dd dy
™ ouverture

Soit en introduisant les coordonnées sphériques du point d’observation M :

—

k —
f(M) = Z]TZqJ(’)['[i / [(sin @y + cos B cos cp7q,) — 7},] NHFT ' dy
™ ouverture
Le résultat s'exprime finalement comme :

EM) = é—ij(r)H,« <%) (cos g — sin @7 ) JET
T

ouverture

’

dx'd)/ [3.35]

Dans cette expression, la partie vectorielle sort de I'intégration car elle ne dépend que du point
d’observation et donne la polarisation de 'onde. Lintégrale dépend de la forme de la surface.

1+ cos®
Le terme (—2COS) est appelé le terme d’obliquité.

3.2.3 Diffraction par une ouverture rectangulaire

56

Dans le cas d’une ouverture rectangulaire de dimensions 4 selon Ox et & selon Oy (figure 3.18),
I'intégrale prend la forme :

— a b
I = // é k '—’”dx’d}/ = / e—jkx’ sinbcose ./ / e—jky’ sin 0 sin apd}//
ouverture —a b

Le résultat de I'intégration donne :

sin (ka sin 0 cos @) sin (kb sin 0 sin ¢)

I = 4ab
O sin 0 cos @ kb sin O sin @

Cette variation du champ électrique est caractéristique de la diffraction par une ouverture rectan-
gulaire.

Le champ total s'exprime sous la forme :

sin (ka sin 0 cos @) sin (kb sin 0 sin @)

= = ; + —
E (M) 41TZIIJ(V)]‘I,(4th)(1 cos 0)(cos ¢ 2 g—sin ¢ 7 ) TasnBoose ThsnBsing

Posons :
efjkr
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a
<
X

Figure 3.18 — Diffraction par une ouverture rectangulaire.

Lexpression du champ est alors :

1+ cos6 (cos 7o — sin @ )sin (ka sin 0 cos @) sin (kb sin 0 sin @)
2 ‘P

EM) =E [3.36]

kasin 0 cos @ kbsin 0 sin @

La puissance rayonnée est proportionnelle au module au carré du champ électrique. Le module
du champ est représenté dans I'espace sur la figure 3.19 pour des dimensions de I'ouverture
2a = 2\ et 2b = 3\. On remarque que ce diagramme n’a pas de symétrie axiale.

X —05 03

Figure 3.19 — Module du champ électrique diffracté par une ouverture
rectangulaire de dimensions 2a = 2\ et 2b = 3\, illuminée par une onde
plane.
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La répartition de la puissance dans le plan (Ox, Oz), plan E, est représentée en fonction du sinus
de I'angle entre 'axe Oz et le rayon 7 sur la figure 3.20, alors que la répartition dans le plan H est
donnée sur la figure 3.21. On constate sur ces figures 'influence de la taille de 'ouverture.

Le champ électrique dans le plan E (¢ = 0) prend la forme :

1 + cos 0 sin (kasin ) _,

EM) = E
- 2 kasin 0 “o

Le premier zéro de cette fonction est obtenu pour :

sinf = —
2a

Cest bien ce qu’on observe sur la figure 3.19 ot 2 = A.

Figure 3.20 - Puissance normalisée rayonnée par une ouverture rectan-
gulaire, dans le plan E en fonction de la variation du sinus 6 (a = \).

Le champ électrique dans le plan H (¢ = 7/2) prend la forme :

1 + cos O sin (kbsin 0) _,

EM) = —F
TP kbsin® ¢

Le premier zéro de cette fonction apparait pour :

sinf =

&I~

Sur la figure 3.21, le zéro apparait pour sin § =
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2+

[ W i

b T N S PR S S

i Il 03 (1K ','.:' s oy I~ ey 1

Figure 3.21 - Puissance normalisée rayonnée par une ouverture rectan-
gulaire, dans le plan H en fonction de la variation du sinus 6 (2b = 3\).

3.2.4 Diffraction par une ouverture circulaire

Considérons I'ouverture circulaire diffractant dans le demi-espace z > 0 (figure 3.22).

Figure 3.22 - Diffraction par une ouverture circulaire.

Reprenons 'expression [3.35], donnant 'expression du champ 4 grande distance. En raison de la
g
forme de 'ouverture, un point P’ de 'ouverture est repéré par 7’ et son azimut ¢’. Lintégrale sur

I'ouverture devient :
a 2m . ,
I = / / e//er sin 6 cos(e—¢ )V/drldtpl
0 0
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On rappelle la propriété de la fonction de Bessel d’ordre 0 :

2w
/ eiucosﬂde — 211_]0(”)
0

On en déduit : 3
I = 211'/ Jo(kr' sin 0)# dr’
0

Les fonctions de Bessel d’ordre 0 et d’ordre 1 sont liées par la relation :

d
/ ”]0(7’)61’7’ = d]l(d)
0

Lintégrale [ se calcule :

J1(kasin ©)
I =2md""———=
™ kasin 0
Lexpression globale du champ électrique se met sous la forme :
ik kasin O
f(M) = ]—leJ(r)Hi(l + cos 0)(cos % g — sin cp7¢) azm
2 ka sin §

La norme du champ électrique 2 grande distance présente une symétrie axiale en raison de la
forme de 'ouverture (figure 3.23)

Figure 3.23 - Module du champ électrique normalisé rayonné par une
ouverture circulaire a grande distance en trois dimensions, pour une
ouverture de rayon 2\.

La répartition de puissance dépend uniquement de 'angle 6 (figure 3.24).
Le premier zéro de cette répartition de champ est obtenu pour le premier zéro de la fonction de
Bessel, qui correspond a une valeur de la variable égale, environ, a 3,83, soit :

A
sin® = 0,61—
a

Clest un résultat bien connu en optique qui caractérise la tache d’Airy.
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Figure 3.24 — Puissance normalisée rayonnée par une ouverture circulaire
en 2D en fonction de la variation du sinus 6 (a = 2\).

3.3 Rayonnement des ouvertures planes

Le rayonnement de certaines antennes est calculé 4 partir de la connaissance du champ électrique
sur une région donnée, appelée ouverture de 'antenne. La méthode de calcul du champ rayonné,
la plus générale, repose sur l'utilisation de la transformée de Fourier. Au paragraphe 3.2, nous
avons vu une méthode de calcul du champ diffracté par une ouverture plane, illuminée par une
onde plane. Ce paragraphe a développé une méthode approximative qui donne de bons résultats
si ouverture a une taille supérieure 2 quelques longueurs d’onde.

La méthode qui va étre présentée est appelée la formulation vectorielle, car elle ne fait appel 2
aucune approximation sur le champ diffracté et considere les propriétés du champ d’un point de
vue vectoriel.

3.3.1 Calcul général du champ rayonné

Le probleme posé consiste a calculer le champ rayonné pour tous les points M du demi-espace
z > 0, connaissant le champ sur louverture (S) de 'antenne (figure 3.25). Par exemple, le champ
créé par une antenne cornet est calculable  partir de la connaissance du champ sur le plan situé
juste & 'embouchure du cornet.

On utilisera les coordonnées sphériques pour exprimer le champ rayonné. La surface rayonnante
est supposée plane.

m Rappels des propriétés de la transformée de Fourier

On rappelle ici les définitions des transformées de Fourier et certaines de leurs propriéeés utilisées
dans les calculs du champ.

O Définition des transformées de Fourier a une dimension
La transformée de Fourier (7F) d’une fonction de carré sommable est définie par :

+ o0

T.F.[ulx)] = / u(x) ™ dy

—o0
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R

Figure 3.25 - Représentation de I'ouverture rayonnante dans I'espace.

On notera :

ulky) = / wu(x)ejk"xdx

La transformée inverse permet d’écrire :

1 [t ,
ulx) = — / u(k)e 75 d,
2 J_ .

O Définition des transformées de Fourier a deux dimensions

Les propriétés de la transformée de Fourier se généralisent 4 deux dimensions pour une fonction
4 deux variables, x et y :

T.F. [u(x,}/)} = // u(x,}/)ej(k"ﬁkfy)dxdy

De méme qu’a une dimension, on notera :

ulky, ky) = / / u(, y) /&89 ey (3.37]
Par transformée inverse on obtient :
1 i
uxy) = 43 / / ulke, ky)e D d dk, 3.38]

Les bornes d’intégration vont de —% a + pour chacune des variables.
La transformée de Fourier de la dérivée premiere d’une fonction conduit a :

Oulx, y)

X

T.F. { ] = —jk.T.F. [u(x,y)]

Pour la dérivée seconde, on obtient :

D ulx,y)

[0

} = (—jk)" T.F. [u(x,y)]
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Ces propriétés font de la transformée de Fourier un outil trés puissant qui permet de s’affranchir
d’une ou plusieurs dérivations qui s’expriment alors par I'intermédiaire des variables £, et £,, dans
espace de Fourier.

Expression générale du champ électrique

On rappelle I'équation d’Helmholtz dans I'espace a trois dimensions qui traduit la propagation

des ondes :
)

— —
AE(x,y,z)-I—/ezE(x,y,z) =0 avec k= —
c

Lespace étant vide de charge, 'une des équations de Maxwell permet d’écrire :
—
div E (x,y,2) = 0

Afin de calculer le champ électrique, on lui applique une transformée de Fourier & deux dimen-
sions. Posons :

— —
E (ko ky2) = TF. [ E (3,3,2)]
La transformée de Fourier de 'équation d’'Helmholtz conduit 4 :
— —
T.F. {AE(x,y,z) + K E (x,y, z)} =0

En utilisant les propriétés des dérivées, I'équation d’Helmholtz s’écrit dans le domaine de Fourier :

0*\ = —
(—/«ﬁ N @> E (ky, by, 2) + B2 (b, by, 2) = 0

Posons :

BR=F -k [3.39]

On est alors conduit a :
0? — =
@ E (kxa kyvz) + kz E (kxv k}/) Z) =0

Les solutions de cette équation différentielle s’expriment en fonction d’exponentielles complexes
sous la forme :

— — 4k
E ke, by, 2) = f (ke ky)e™ 7™ 3.40]

Le signe moins de 'exponentielle correspond a4 une onde qui se propage dans le sens des z
positifs, c'est-a-dire qui part de 'ouverture. On parle alors d’onde sortante. Dans le cas contraire,
le signe plus correspond a des ondes se dirigeant vers 'ouverture. On parle d’ondes entrantes.
Dans la suite, on se limitera au cas d’ondes sortantes. Lautre cas se traite en utilisant la méme
méthode.

Léquation de la divergence se traite de la méme fagon. On en prend la transformée de Fourier &
deux dimensions. Cela conduit 4 :

beiEy(ky, ky, 2) + kyE,(ky, ky, 2) +j82Ez(/ex; ky,z) =0
z
En tenant compte de 'expression [3.40] du champ transformé, on obtient :
kfe + kyfy + kofs = 0
Les composantes de la fonction 7(@, ky) sont notées (fz, f;, f2)-
— —
Soit f. k=0 [3.41]

La divergence nulle du champ impose aux deux vecteurs d’étre perpendiculaires.
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Léquation [3.41] impose une relation entre les composantes (f;, £, fz) qui ne sont donc pas
indépendantes.
Pour obtenir le champ dans I'espace réel, on applique la transformée inverse :

1 .
E(v.y.2) = yw) / / E (ke, by, 2)e 74509 gk,

Utilisant la solution [3.40] imposée par I'équation d’'Helmholtz :

1 .
f(%}’a Z) = m // ?(kx,ky)e_j(kxXJrknyrkzz)ﬂ%xﬂ%y

Soit encore :

1 e
E(x,y,2) = e / / F e b)e 57 dleud, 3.42]

—
Cette expression montre que la connaissance de f' (k, #,) permet de déterminer le champ en
tout point de I'espace z > 0.
La fonction :

— —
ke ke 7t 7

N
représente le champ d’une onde plane de vecteur d’'onde % . Léquation [3.42] exprime alors
la décomposition du champ sous la forme d’une infinité continue d’ondes planes. Lamplitude
spectrale de chacune des ondes est donnée par

F (e k)

Clest ce quon appelle le spectre continu d’ondes planes.

Propriétés du spectre d’ondes planes

Si k2 + /eyz > k*, alors k2 < 0 selon [3.39]. Dans ce cas, les ondes sont évanescentes. Elles ne se
propagent pas et restent localisées au voisinage de 'ouverture. Les termes correspondant 2 ce cas
interviennent dans le calcul du champ et se retrouvent dans le champ trés proche de I'ouverture.
Si k2 + /ej < K, alors k2 > 0. Dans ce cas, les ondes se propagent. Ce sont les ondes qu'on
retrouve loin de 'ouverture.

Ces deux cas sont illustrés dans la figure 3.26.

La démonstration suivante permet le calcul du champ électrique 2 partir de la connaissance du
champ tangentiel sur 'ouverture, noté :

.
E,(x,9)

Ce champ s’exprime, en utilisant la décomposition de Fourier, par :
— — 1 — _ir
B = 1o 0) = 75 [ [ k)T 7 ddy

N
S1 (k. k) est une fonction vectorielle 4 deux dimensions, dont les composantes sont selon les
axes Ox et Oy. On l'obtient par transformée de Fourier inverse :

ﬁ(kx,/@) = //Sf(:(x,y) JE5TED fedy

Clest donc la répartition du champ tangentiel dans I'ouverture qui détermine la fonction

=,
S1 (ky, k) représentant le spectre du champ tangentiel dans Iouverture, selon le théoréme
d’unicité démontré en 2.4.2.
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A\
A,
Ondes évanescentes
k> <0
Ondes propagées
2
kz >0 /é.x
>
0
0
)

Figure 3.26 — Zones définissant les ondes propagées et évanescentes dans
le diagramme des vecteurs d’onde.

On doit vérifier la relation :

— —
f _ _/?T-fT _ _kxﬁc - /exf;c
N k, k

zZ

Donc la fonction ?(kx, k) est completement déterminée par la connaissance de ses composantes
tangentielles et de sa composante longitudinale. On déduit ainsi le champ pour tout point du
demi-espace z > 0 par I'équation [3.42]. Finalement, c’est bien la répartition tangentielle du
champ dans 'ouverture qui détermine la répartition spectrale et donc le champ en tout point,
pour z > 0.

Résumons la méthode. Le champ tangentiel dans 'ouverture est décomposé selon ses compo-
santes spectrales dans espace 2 deux dimensions des vecteurs de propagation transverses. A
partir de ce spectre, le champ est calculable en tous les points de I'espace, par « propagation
des composantes spectrales ». Seul le champ tangentiel sur I'ouverture est utile pour le calcul du
champ dans le demi-espace z > 0. C ‘est lui qui porte toute I'information.

3.3.2 Calcul du champ a grande distance

D’apres ce que nous venons de démontrer, le champ est calculé selon I'équation :
E(7) =1 / / f (ke b)e™ * 7 dldk,

Dans cette intégrale, les variables d’intégration sont 4, et £,. Le vecteur 7 estun parametre d’in-
tégration. A grande distance 'argument de I'exponentielle est grand et I'exponentielle présente
des variations trés rapides.

Lorsque la phase de I'exponentielle est stationnaire, c’est-a-dire qu’elle présente un extremum,
Iintégrande oscille plus lentement. C’est donc au voisinage de ce point que les valeurs de I'in-
tégrande contribuent 4 la valeur de I'intégrale. Ailleurs qu'en ce point, les parties positives et
négatives de l'intégrande se compensent. Sur la figure 3.27 la partie réelle de I'exponentielle in-
tervenant dans le calcul du champ électrique est représentée en fonction de £,, pour une longueur
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d’onde de 1 m et en un point situé 2 100 m de la source. La phase présente un maximum pour
k., = 0 dans ce cas, cest-2-dire pour = 0.

Figure 3.27 — Partie réelle normalisée de I'exponentielle complexe a
100 m de la source en fonction de kx (\ = 1 m).

Le point de phase stationnaire est obtenu pour :

ok 7) ok .7)
v T
—8/ex =0 et —8/@ =0

En ce point, on posera :

kx = /61 et /6}, = /62

—

La fonction f 7(k,, k,) varie lentement par rapport i exponentielle. On évaluera sa valeur en 4,
) Ry par rapp p

et kz .

Etant donné que :

x = rsin 6 cos b y = rsinBsind z = rcosf

N
Le calcul de %.

N
-
N
k.7 = r(k.sin®cos + kysin@sind + /£ — k2 —/e}%cose)

Le point de phase stationnaire est donc obtenu pour :

ke = ki = ksinBcosd et k, = ky = ksinOsind

conduit a :

Le développement de Taylor au voisinage du point de phase stationnaire permet le calcul au
deuxie¢me ordre :

— — —
- _, 10%(k.7) 5, 1 O*(k.7) 2 (k. 7)

T o=kt o e — k) L (h — ) (e — -
k.7 =k 2 %, (ko — kr) 2 0%, (ky — k2) Dk, (ke — k1) (k) — k2)
Posons :

u=rte—k et v==rk —hk
Soit :

?.7} = kb — (Au* + B® + Cuw)
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N
Puisque la fonction f (k, £,) varie lentement, I'expression du champ électrique est donnée par
I'équation :

—
e/

P L
T?(ksin@ces &b, £sin 0 sin ) //ef(A” B G . oy
T

E(7) =

Pour calculer 'intégrale, on utilise la relation :
“+ o0
/ e/y(xfxo)zdx — Ee/'n'/4
o VY

. , k
// B G gy oy = 27— cos 0
r

Ce qui conduit a:

Finalement le champ s’exprime par :

14 .
f(_f) = 2]—cos Gefjk'r?(ksinecos &, £sin 0 sin ¢b)

wr

Dans la suite, le champ électrique sera exprimé en fonction des composantes tangentielles du
spectre d’ondes. Pour cela on rappelle :

— N N k.fisin 0 cos & + k.f,sin 6 sin b
= JxUx + t 2 =
fr=fusthe, « f kcos B
Sachant que :
U, = cosdsin®u, + cosdcos 0wy —sindu g,

7}, = sindsin 07, + sinp cos 6y + cos ¢7¢

— — . N
u, =cosOu,—sinB7uy
Lexpression du champ électrique se met alors sous la forme :

_ ke

?(7) [(ﬁ cos d + f,sin &) + (fy cos b — f; sin ) cos 97¢] [3.43]

2Ty

Cette équation montre que le champ électrique est transversal et qu’il a deux composantes selon
Uy et U . Clestainsi quon détermine la polarisation du champ. Le champ a grande distance a
bien une structure d’onde localement plane.

3.3.3 Calcul du champ rayonné a grande distance par une ouverture

rectangulaire

Le champ rayonné par une ouverture rectangulaire est calculé ici par la méthode vectorielle,
présentée dans le paragraphe précédent. Le champ est supposé uniforme dans 'ouverture de
dimensions 24 sur 24 et polarisé rectilignement selon x (figure 3.28).

Le champ dans 'ouverture est noté :
—
E,, = E07x

La composante tangentielle du spectre d’onde s'écrit :

N +a +b )
R B
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2b

Figure 3.28 — Ouverture plane rectangulaire.

Le spectre d’onde contenu dans le champ tangentiel devient :

- _, sin(k.a) sin(k,b)
f 1 = 4abEy b b

Avec k. = ky = ksinBcosd ky = ky = ksinBsin
D’ou I'expression du champ 4 grande distance :

j/ee_fk'r sin(ka sin 0 cos ) sin(kbsin 0 sin ¢)
4[1on " . .

27 kasin 0 cos ¢ kb sin 0 sin ¢
Cette expression est tres générale. On retrouve un résultat comparable 4 [3.36] de la formulation

scalaire lorsque 8 est proche de zéro. En effet, si 0 est petit :
1 +cosb ]
5 ~

Le facteur d’obliquité apparait dans la formulation scalaire. Rappelons que celle-ci n’est valable
que si les dimensions de 'ouverture sont supérieures a la longueur d’onde. Or dans ce cas, le
premier zéro de la fonction de diffraction apparait pour des angles petits et I'approximation est
donc bien vérifiée.

E(7) =

[cos b g — sind cos 67(1,} [3.44]
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Le calcul du champ diffracté par une ouverture a été présenté au paragraphe 3.2, en utilisant
une méthode trés générale, valable quelle que soit la taille de l'ouverture diffractante. Clest la
formulation vectorielle. Le résultat est valable en tout point de 'espace. C’est une méthode lourde
qui peut étre remplacée, sous certaines hypotheses, par une formulation scalaire consistant a
traiter indépendamment toutes les composantes du champ électromagnétique.

Lorsque la taille de 'ouverture est plus grande que quelques longueurs d’ondes, on montre qu’on
peut utiliser cette formulation scalaire simplifiée. Nous allons en exposer les grandes lignes qui
nous serviront a définir différentes zones de rayonnement pour le champ diffracté. Cette théorie
est basée sur 'intégrale de Fresnel-Kirchhof. Elle est utilisée pour déterminer 'intensité diffractée
par une ouverture en optique.
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Avec les notations de la figure 3.29, cette intégrale permet de calculer les composantes du champ
par expression :

1 —jkR 1
E(r,0,¢) = in //oumtmEo(x/J/)% ’ {(E +j/e> cos O + jk cos 9'] dx' dy

0 est I'angle formé entre la normale 2 la surface et le rayon allant du point source au point
d’observation. 6’ est I'angle formé par les rayons incidents et la normale.

3.4.1 Zone de Rayleigh

La zone de champ tres proche, appelée aussi zone de Rayleigh, est celle dans laquelle le champ
électromagnétique est tres complexe. Dans cette région, il existe des ondes évanescentes qui
restent localisées au voisinage de 'ouverture. La théorie scalaire ne sapplique pas dans ce cas.
La méthode vectorielle doit étre utilisée sans approximation. Le champ électrique, dans la partie
centrale de cette zone, présente une structure organisée sous forme de plans d’onde car les bords
de 'ouverture sont vus avec un angle proche de 90°. Dans cette zone, le champ ne présente pas
de divergence. Le faisceau est pratiquement cylindrique. On admet que cette zone s’étend jusqu’a
une distance de 'ordre de la longueur d’onde.

3.4.2 Zone de Fresnel
La zone de Fresnel est située au-dela de la zone de champ trés proche et & une distance au

moins égale & une longueur d’onde de 'ouverture. Lorsque R > P le terme en 1/R disparait.
™

Lamplitude du champ est donc purement imaginaire et non plus complexe comme elle I'était
dans Pexpression dans la zone de Rayleigh. Cela traduit la disparition des ondes évanescentes.
Lexpression du champ s'écrit :

e

E(r,0,¢) = 1 / E,(x' ')—_ij ik [cose + cos 6'] dx’ dy
’ ’ 4’.“- ouverture ’ ,)/ R ] }/

La théorie scalaire donne des résultats acceptables dans cette zone qui constitue une transition
entre le champ trés proche et le champ lointain. Le champ y présente de grandes variations.

- S

M

%l
© - \ b,

Figure 3.29 - Position du point d’observation par rapport a I'ouverture.
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Selon la figure 3.29, pour I'incidence normale, le champ électrique est donné par :

1+ cos @ ek

E(r,0 =j— I(r,0
(,0,¢) = N r (,0,9)
Avec:
—jk 12 12 . , , .
[(7«7 e’ ‘P) = // Ea(xl’yl)e[Ti(x +y )} e[]ksme(x cos @ty sm(P)]dx/d}// [345]
ouverture
Le coefficient d’obliquité est défini par :
1+ cos
2

Lorsqu'on trace la puissance regue sur 'axe z pour une ouverture carrée de dimension 4 (égale
4 huit longueurs d’onde pour la figure 3.30), on obtient un champ trés oscillant juste derriere
Pouverture.

Sur la figure 3.30, la puissance est représentée pour une distance comprise entre une longueur
d’onde et trente longueurs d’onde.

Figure 3.30 — Puissance électromagnétique sur I’axe z perpendiculaire a
I’ouverture rectangulaire (d = 8\), pour des valeurs de z comprises entre
une et trente longueurs d'onde.

En tragant la puissance pour des distances plus grandes, les oscillations disparaissent. A partir
d’une certaine distance, la puissance décroit ensuite selon I'inverse du carré de la distance (fi-
gure 3.31), caractéristique du champ lointain.

3.4.3 Zone de Fraunhoffer

Lorsqu’on se trouve suffisamment loin, la puissance décroit selon l'inverse du carré de la distance.
Cette variation est obtenue lorsque la distance 7 entre le point d’observation et 'ouverture,
supposée carrée, de dimension 4, est telle que :

24?

r> —

A
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3.4 Différentes zones de rayonnement

Figure 3.31 - Puissance électromagnétique sur I'axe z perpendiculaire
I’ouverture rectangulaire (d = 8 \), pour des valeurs de z allant de 5
100 longueurs d'onde.

a
a

Cette condition définit la zone de champ lointain d’une antenne. Clest 2 partir de cette valeur
que les antennes sont utilisées dans la majorité des cas.
Nous allons montrer la valeur de cette limite pour le champ lointain. Dans 'expression [3.45],
'exponentielle est la cause des oscillations 2 faible distance. Ces oscillations sont dues & une phase
variant rapidement en fonction de la distance . Lorsque la distance augmente, la phase portée
par cette expression tend vers zéro. Cette stabilisation est obtenue pour :

k ™

/2 12

Ty < £
2r Y 4
Dans cette zone, de champ lointain, on parle de diffraction de Fraunhoffer. Lexpression du
champ est alors donnée par :
—jkr

\r

e

E(r,0,0) = 1(r,0,0)

Avec:

100 = / / Ey(x',yf el sin 0 coset sin@)] g gy
ouverture

Le terme d’obliquité n’apparait plus car les observations ayant lieu 2 grande distance, on est dans

le cas ot :
1+ cosB ~1

2

On retrouve 'expression du champ démontrée avec la théorie vectorielle & grande distance.
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4 - CARACTERISTIQUES DES ANTENNES

Dans ce chapitre, seront définies les caractéristiques des antennes utiles pour le dimensionnement
des systemes d’émission réception. Ces caractéristiques sont essentiellement liées a la forme du
rayonnement dans I'espace.

Le fonctionnement normal d’une antenne est d’émettre ou de recevoir le rayonnement 4 grande
distance. On ne s'intéressera donc dans ce chapitre qu’aux propriéeés du rayonnement électroma-
gnétique en champ lointain.

Les antennes présentées sont réciproques, c’est pourquoi, il ne sera pas spécifié si les antennes
fonctionnent en émission ou en réception.

4.1 Fonction caractéristique de rayonnement

La figure 4.1 rappelle la situation de I'étude.

Lantenne est située en O. Le rayonnement est ob-
servé au point M, situé en champ lointain de I'an-
tenne. Dans ces conditions, le champ électromagné- Antenne
tique est assimilable, localement, 4 celui d’'une onde 0

— = — .
plane. Les vecteurs (E , H, k) sont directement -t

v

perpendiculaires entre eux. Les champs électriques et
magnétiques sont contenus dans un plan perpendicu-
laire au vecteur de propagation. Le champ électrique
n’ayant pas de composante selon le vecteur radial s’ex-
prime par :

G y
x o

Figure 4.1 - Situation de |'antenne par
rapport au point M d’observation.

m

F =Fy g+ E¢7¢
Le champ magnétique s’en déduit par :
1
Avec 'impédance du vide :

z= /™ x3770

€0

La densité surfacique de puissance est définie en fonction du champ électrique d’apres la formule

[2.42]
1 2 2
S, = 5 (16 + |E)
r 27 | 9| | ¢'|
Cest la grandeur fondamentale sur laquelle repose I'étude du rayonnement électromagnétique
d’une antenne.

Le champ électromagnétique issu de 'antenne contient un terme variant avec la distance, prove-
nant du fait que le rayonnement en M est la somme d’ondes sphériques émises par les sources
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élémentaires de 'antenne. Les composantes du champ électrique se mettent donc sous la forme :

P -jkr P -jkr

Ey = £1(0,b) et Ey =

r r

1(8, b)

Selon ces expressions, la densité surfacique de puissance s’exprime par :
q

= 555 (160, 9)F + 156, 0F) 4.1

Cette expression présente un découplage entre la variation angulaire et la variation radiale. Cette
derniere, représentée par une variation en inverse du carré de la distance, est identique pour tous
les types d’antennes et donne 'atténuation liée & 'expansion d’une onde sphérique. La variation
angulaire est spécifique d’un type d’antenne. Dans la suite, on s'intéressera essentiellement a cette
variation angulaire.

S,

Ainsi, la définition de la fonction caractéristique de rayonnement est donnée par :

F0.6) = 2o (160, 0F + 50,0 4.2

Cette définition ne fait intervenir que les variables angulaires.
La fonction caractéristique de rayonnement normalisée est définie par :

F(0, )
Fy0,4) = ———
AR
Soit en fonction de la densité surfacique de puissance :
S:(0, 9)
F,0,d) = —— "
( (b) Smax (e’ d))

La fonction normalisée s'exprime soit de fagon linéaire, soit de facon logarithmique. Cette valeur
est souvent grande et résulte du rapport de deux puissances. Léchelle logarithmique en décibel
(dB) permet de mieux apprécier les variations a des échelles différentes.

4.2 Diagramme de rayonnement

74

La représentation graphique de la fonction caractéristique de
lantenne porte le nom de diagramme de rayonnement. La
direction du maximum de rayonnement est appelée 'axe de
rayonnement de 'antenne.

La représentation de cette fonction donne les caractéristiques
du rayonnement dans I'espace. Classiquement, on a pris I'ha-
bitude de représenter le diagramme de rayonnement dans deux
plans perpendiculaires qui sont : le plan E et le plan H. Le
plan E est défini comme le plan contenant 'axe de 'antenne
et le champ électrique.. Le plan H est défini comme le plan
contenant 'axe de 'antenne et le champ magnétique.
Certaines représentations en trois dimensions ont I'avantage de
montrer toutes les directions de rayonnement dans espace (fi-
gure 4.2) mais permettent difficilement une appréciation quan-
titative. La figure est en coordonnées logarithmiques. Ceci per- Figure 4.2 - Exemple de

met de mieux voir les détails pour les faibles valeurs, dans les ~diagramme de rayonnement
lobes latéraux 3D en valeurs logarithmiques.
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Le diagramme de rayonnement, généralement en coordonnées logarithmiques, est présenté soit
en coordonnées rectangulaires, soit en coordonnées polaires, dans les deux plans perpendiculaires
(E et H). Le diagramme de rayonnement de la figure 4.2 est présenté ci-dessous sous ces dif-
férentes formes. Les coordonnées rectangulaires sont utilisées sur la figure 4.3 pour présenter le
diagramme de rayonnement normalisé dans le plan E et, sur la figure 4.4, dans le plan H. Sur la
figure 4.5, la représentation en coordonnées polaires est utilisée pour représenter ces diagrammes

1 i i
20 AT I | | .

Ak | I

Diagramme de rayonnement nommalise dans le plan E

1 A5 (L -4 (b2 i 0z ih4 L ¥ |

sin[thetal

Figure 4.3 - Diagramme de rayonnement normalisé dans le plan E, en dB.

o L1 _-"'--- =
S " '
Z /
T
- ! \
= N Voo
-8 fi Yol (I l'-..
I, 1Y | | | i

Z / Vo | [ |I \ )
I ! | [ | !
E 30 | | |'I | | | '
E | | | b
E |I I | |I | l l |
£ ol | I '
540 '
B | /
# |
g -5
g
[
.E |

£}

| EiE: L6 b4 -0.2 i 2 .4 {6 ih# |

sinf{theera)

Figure 4.4 - Diagramme de rayonnement normalisé dans le plan H, en dB.
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dans les plans E et H, respectivement. La valeur du maximum est de 0 dB, obtenu dans la
direction du maximum qui correspond 2 de 'axe de 'antenne.

a) 12 b)

Figure 4.5 — a) Diagramme de rayonnement normalisé dans le plan E en
coordonnées polaires, en fonction de 6, en dB.

b) Diagramme de rayonnement normalisé dans le plan H en coordonnées
polaires, en fonction de 6, en dB.

Le lobe principal est défini entre les deux minima de chaque coté du maximum. Des maxima
secondaires apparaissent de chaque coté. Ils constituent les lobes secondaires.

Ouverture de I'antenne

Louverture angulaire & mi-hauteur ou ouverture 2 3 dB est définie par I'écart angulaire existant
entre les deux directions situées de chaque coté de I'axe, pour lesquelles la puissance est divisée
par deux.

Louverture angulaire n’a de sens que dans un plan. Pour évaluer Py
I'ouverture d’une antenne, il faut donner 'ouverture dans deux
plans perpendiculaires. Donc on parle d’ouverture dans le plan dQ
E, ou dans le plan H. Clest alors le produit de ces angles qui »
donnerait une idée de 'ouverture en trois dimensions. On utilise \
plutét la notion d’angle solide qui est une généralisation de la \
notion d’angle valable en deux dimensions. N 0
On rappelle la définition de 'angle solide Z€) sous lequel est vue "
une surface 45 a partir d’'un point O (figure 4.6) : Figure 4.6 - Définition de
- I'angle solide.
0= .2 B
r

N Z - . 214 . — 214
ol 7 représentent la distance entre le point O et la surface élémentaire. 7% est le vecteur élémen-
taire partant de O vers le point d’observation.

Angle solide de I'antenne

Langle solide de 'antenne donne une valeur qui correspond 4 'angle moyen dans lequel 'antenne
émet. Il est donné par la relation suivante :

Q,= // Fo(0, b)) [4.3]
4
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4.2 Diagramme de rayonnement

Considérons la fonction créneau Fy, telle que :

F=1 si Q<Qp
=0 si Q>Qp

Q},://%F,,(e,d))d(l: /%Fodﬂ

Langle solide de 'antenne apparait donc comme celui d’'une antenne imaginaire de diagramme
de rayonnement unité a 'intérieur de 'angle solide ) et nulle & I'extérieur.

On vérifie :

Langle solide de 'antenne donne une idée de la directivité d’'une antenne. Une antenne trés
directive, vise dans une direction tres précise. Son ouverture est faible et son angle solide est petit.
Une antenne peu directive présente au contraire un angle solide grand.

Une autre indication utile pour évaluer la forme du rayonnement est 'angle solide du lobe
principal. Lintégration en angle solide se limite alors au lobe principal :

=[] Reea0
lobe principal

On définit de méme I'angle solide dans les lobes secondaires :

a,= [/ F,(0, )0
lobe secondaire

Avec:
Q, = Qy + Q,
On définit I'efficacité dans le lobe principal par :
Oy
= — 4.4
=g (4.4]

Une antenne isotrope est une antenne qui rayonnerait la méme puissance dans toutes les di-
rections. Cette antenne ne peut pas exister 2 moins d’étre ponctuelle. Elle aurait une fonction
caractéristique de rayonnement égale 2 1 dans toutes les directions. Son angle solide serait donc

dCZ
Q, = Qy = 4n

Intensité

Si dS représente la surface élémentaire perpendiculaire au vecteur de propagation, la puissance
élémentaire s’exprime par :

dP = §,dS

La surface élémentaire est lide a 'angle solide correspondant. Cela permet d’exprimer la puissance
élémentaire par :

dP = S,.7*dQ)

Lintensité / dans une direction donnée est définie par la puissance rayonnée par unité d’angle
solide :

AP = 10, d)dQ = F(0, d)dQ
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4.3 Directivité

4.3.1 Définition
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On parle d’'une antenne plus ou moins directive. Afin de quantifier cette propriété la notion de
directivité a été introduite.

La directivité dans une direction est le rapport entre la valeur de la fonction caractéristique de
rayonnement dans cette direction 4 sa valeur moyenne dans tout 'espace :

JACKD)

% // Fy(0, 6)dQ)

Une valeur faible pour la moyenne de la fonction caractéristique de rayonnement, correspond a
une antenne directive : la puissance n'est envoyée que dans un cone d’angle solide petit. Dans
ce cas, d’apres la définition [4.5], la valeur moyenne étant au dénominateur entraine une valeur
élevée de la directivité.

D6, ) = (4.5]

La directivité s'exprime aussi en fonction de la densité surfacique de puissance :

S:(0, d)

1
= / / 5,0, )dQ

La directivité dans une direction permet de comparer la densité de puissance rayonnée dans cette
direction 4 la puissance moyenne rayonnée dans 'espace.

D(®,d) = (4.6]

La directivité étant égale 3 un rapport de puissances, peut étre exprimée soit sur une échelle
linéaire, soit sur une échelle logarithmique. Dans ce dernier cas, elle s’exprime en décibel (dB),
comme dix fois son logarithme en base dix.

Remarquons que la directivité peut étre inférieure ou supérieure 2 1 sur une échelle linéaire, ou
bien positive ou négative sur une échelle logarithmique.

Le maximum de directivité est obtenu dans la direction de 'axe de 'antenne, lorsque la fonction
caractéristique normalisée est égale 2 1. Soit :

DO = 1 !
—//Fn(e,cb)dﬂ
47

Dy est appelé la directivité de I'antenne sans préciser de direction. La directivité exprime la
proportion de puissance ramenée au voisinage de 'axe par rapport a la puissance totale rayonnée.

[4.7]

Dans cette formule, la directivité au maximum de la fonction caractéristique est égale a 'inverse
de la valeur moyenne de celle-ci. En introduisant I'angle solide de 'antenne défini précédemment
[4.3] :

47

T

En utilisant cette valeur dans I'expression générale de la directivité, il vient :
D(0,d) = DoF,(0, d)

La directivité est une mesure relative de la puissance rayonnée dans une direction par rapport a
la puissance totale rayonnée. Dans un paragraphe suivant, la puissance rayonnée sera comparée a
la puissance d’alimentation de 'antenne.

Dy
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4.3.2 Surface effective

Considérons une antenne rayonnant dans la direction z dont le champ dans ouverture est
polarisé selon x. Selon I'expression [3.43], le champ 4 grande distance se met sous la forme :

ik —jk.r
F(?) =1 ;Tr [cos by — sin d cos 67¢] FACKS)
Avec :
£0.0 = [[ Byt 4.5)
ouverture
La densité surfacique de puissance a distance 7 est :
S, = ! EEx
Y4
Soit, en considérant 0 petit :
Jr
50,6~ 5o |40,
Ou encore :
500,00~ 525 60, ) 14.9]

La puissance totale rayonnée P, est 'intégrale de la densité de puissance sur la sphere de rayon 7 :

P,=// 5,(0, b) ds [4.10]
4

Or la directivité, qui représente la densité de puissance dans une direction sur sa moyenne dans
tout espace, s’exprime par :

S:(6, d)

1
= / / 5,00, )dQ

En utilisant I'expression de la puissance totale :

D, ¢) =

D(®, ) = M%ﬁ

r

En utilisant expression [4.9] de la densité de puissance :
1 A0, ) 4
27 A2 P,

Par ailleurs, la puissance totale rayonnée sur la sphere de rayon  est aussi égale a la puissance
contenue dans 'ouverture puisque 'ouverture est la source de puissance :

_ 1 2
P, = 27 //ouvmm |E(x, y)|” ds [4.11]

La directivité s’exprime alors par :

D(®,d) =

lf(e <b)|

D6, ¢) =

/ / (e ) ds
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Avec [4.8], il vient :

‘// E(x,) )elex o) dxdy
ouverture

)\2
J[ e ass

Si S est la surface géométrique de 'ouverture, I'inégalité de Schwartz s'écrit :

// |E(x, y)| dxdy > ‘//E(x ) e’(k““kydxdy

Pour se convaincre de la validité de cette relation, il suffit d’utiliser la représentation de Fresnel des
nombres complexes, qui tient compte de leur phase. Dans le membre de droite, les termes sont
sommés en phase, alors que dans le membre de gauche, ce sont les normes qui sont sommées.

D(6,¢) =

[4.12]

On en déduit, dans la direction perpendiculaire 4 la surface de I'ouverture :

4mS
D(0,0) < % [4.13]

D’apres [4.12], I'égalité est vérifiée si le champ est constant sur la surface.

Dans le cas contraire, la surface effective de rayonnement S,z est introduite selon la relation
suivante :
41T5¢ﬁ"

DO.0) = —5

[4.14]

Ce qui impose :
Seﬁf <S§
Dans le cas ol I'égalité de expression [4.12] est vérifiée, la surface effective Sep est égale a la

surface géométrique et :

47S
A\

Et on définit I'efficacité de rayonnement 1 de 'antenne :

D(0,0) =

Seff
= 4.1
M S [4.15]

La valeur de l'efficacité maximale est égale 4 1. Elle mesure la capacité d’une antenne a présenter
la directivité maximale dans I'axe. Lefficacité est calculable & partir de la connaissance de la
répartition des champs dans 'ouverture :

‘// E(x,) )elex o) dxdy
ouverture

/ / (e, )| dicdy

Le tableau 4.1 donne différentes valeurs de I'efficacité, de la largeur de I'ouverture et des niveaux
de lobes secondaires en fonction de la répartition de 'amplitude du champ électrique, appelée
aussi la loi d’illumination.

On constate, sur ce tableau, que I'efficacité maximale est obtenue pour une répartition constante
du champ électrique. Une variation du champ importante nuit & une bonne efficacité. Lefficacité
la plus faible est obtenue pour la variation en cosinus carré.
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Tableau 4.1 - Différentes caractéristiques d’antennes en fonction de la
répartition du champ sur I'ouverture.

Largeur a [iveay
Représentation du champ 'rg des lobes
. E(x) M mi-hauteur i
en fonction de x en dearés secondaires
9 en dB
Constant 1 51 Ma —-13,3
= % 0,75 73 \/a —26,5
X
A cos > 0,81 68\/a —-23,1
/\ cos? %" 0,67 82\/a 317
1
/\ 5 (1 2 cos? %X) 0,89 61\/a ~26

Les lobes secondaires ont tendance a remonter lorsque la discontinuité du champ aux bords est
forte. Ainsi, la remontée du lobe secondaire pour la répartition constante est la plus importante
parmi toutes les distributions mentionnées. Des champs dont la distribution s'annule lentement
aux bords, comme Cest le cas de la répartition en cosinus carré ou celle en cosinus surélevé,
donnent des remontées de lobes secondaires tres faibles.

Le céne d’ouverture de 'antenne est lié & la répartition du champ. Pour une répartition sur
Iouverture présentant un champ fort central, les points au centre participent davantage a la
construction du diagramme de rayonnement. La surface équivalente de rayonnement est donc
plus petite et 'angle d’ouverture plus grand. Louverture en cosinus donne un champ plus réparti
sur Pouverture que pour le cas du cosinus carré pour lequel le champ est plus concentré. En
conséquence, 'ouverture dans ce dernier cas est plus grande et donc la directivité plus faible.
Toutes ces propriétés sont lides au phénomene de diffraction dont la compréhension est fonda-
mentale pour la conception d’antenne. Les dimensions et formes d’une antenne sont choisies en
général au terme d’une optimisation entre les différentes caractéristiques visées, comme le montre
le tableau 4.1 pour quelques exemples.
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Soit P, la puissance d’alimentation d’une antenne. Cette puissance est transformée en une puis-
sance rayonnée . Dans le sens de 'émission, la puissance rayonnée est inférieure 2 la puissance
d’alimentation. Lantenne est un transformateur imparfait. Il y a des pertes lors de la transforma-
tion d’énergie, comme dans tout systeme. Lefficacité de 'antenne est définie par :

_ D

P,
Elle permet de mesurer le taux de transformation. C’est un rendement au sens thermodynamique
du terme :

mn; [4.16]

M <1

A la réception, la transformation a lieu en sens inverse. La puissance P, reue sur le récepteur est
inférieure  la puissance Py rayonnée arrivant sur 'antenne.

Le gain dans une direction est défini par le rapport de la densité de puissance rayonnée dans une
direction 2 la densité de puissance S,; qui serait rayonnée par une antenne isotrope sans pertes,
les deux antennes étant alimentées par la méme puissance et placées a la méme position.

S:(6, d)
Syi
Le gain s'exprime en décibel (dB). On utilise quelquefois la notation dBi pour préciser la référence

au rayonnement isotrope. La puissance totale rayonnée par I'antenne est donnée par :

Poz// S,(0, b)r*dQ [4.18]
4

Py estliée 2 la puissance d’alimentation par I'efficacité de I'antenne [4.16]. La densité de puissance
isotrope §,; se déduit de la puissance d’alimentation par :

P, = Py; = 4mrtS,; [4.19]

GO,d) = [4.17]

Donc, en utilisant [4.16] et [4.19] :

Sri = ; // Sr(ev(b)dﬂ
4y

En reportant cette valeur dans I'expression du gain :

G(6, &) = dmmy——r 0P [4.20]
[ s6.0d0
Soit encore :

Le gain est proportionnel 4 la directivité. Il porte la méme information sur les directions de rayon-
nement. Le gain tient compte du rendement de transformation entre la puissance d’alimentation
et la puissance rayonnée.

Au maximum de directivité, on a simplement :

Go = Dy

On déduit de cette démonstration la densité de puissance rayonnée dans une direction, comme
étant la densité de puissance émise par I'antenne isotrope multipliée par le gain dans la direction
considérée qui tient compte de la répartition angulaire imposée par la géométrie de I'antenne et
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de Pefficacité :
G0, d)
4ry2

La puissance isotrope rayonnée équivalente (PIRE) est la puissance de I'antenne isotrope qui
rayonnerait la méme puissance que I'antenne réelle sur son axe.

S,(0,d) = P,——= [4.22]

m Aire d'absorption

La notion de surface effective définie par rapport a la directivité est transposée pour le gain. On

appelle souvent cette surface I'aire d’absorption A. Elle est définie par :

47A
G(0,0) = v

O Application numérique
Considérons une antenne d’émission demi-onde, de directivité 1,64, dont la puissance rayonnée
est de 2 W, d’efficacité 0,9. On se propose de calculer la densité de puissance incidente sur une
surface située 2 100 m de 'antenne, sur 'axe de 'antenne, puis la valeur du champ électrique au
niveau de cette surface.
La densité surfacique de puissance au maximum de directivité est donnée par :

P
4772
Cela correspond 2 une puissance d’alimentation de 2/0,9 = 2,22 W.

La norme du champ électrique correspondant i cette densité de puissance s'obtient en utilisant

[2.42]. Soit :
’f‘ = /275, = 0,14 Vin™

S, = Dy =2,610"° Wm~

4.5 Facteur d’antenne

Le facteur d’antenne F4 est utilisé en mesure. Il donne le rapport entre le champ électrique
efficace rayonné et la tension mesurée juste derri¢re I'antenne.

Les calculs de rayonnement utilisent 'amplitude du champ électrique (champ créte). Dans ce
paragraphe, nous utilisons le champ efficace :

o= E
TV
Considérons le rayonnement provenant sur une antenne de réception. Il est caractérisé par la
densité surfacique de puissance S,.
D’apres les définitions précédentes :
5 -
=7

La puissance regue P, par 'antenne est fonction de la densité surfacique de puissance et de I'aire
effective de réception A,

P, =S4,
Or laire effective de réception dépend du gain de I'antenne de réception, G,, de la longueur
d’onde N :
)\2 ﬂ )\2
A, = —G, P = —G,
4 done Z 4m
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Par ailleurs, la puissance reque directement derri¢re I'antenne vérifie aussi la relation entre la
tension et 'impédance caractéristique Zg de la ligne :
2 E2 2
p=L =N g
[ r
Z() Z 4w
En introduisant le facteur d’antenne F4, comme le rapport entre le champ électrique efficace
recu et la tension induite aux bornes de 'antenne :

E,
Fy = f 4.23]
On obtient :
1 [ Z 4w
Fj=—4| =—— 4.24
“=\za (4.24]

Ce facteur, qui indique le taux de transformation entre le champ reu et la tension transformée,
fait intervenir le rapport de 'impédance de I'air  I'impédance de la ligne, le gain de I'antenne et
la longueur d’onde. Il sert & comparer des antennes 4 une antenne étalon, en mesurant le facteur
d’antenne en champ constant.

4.6 Polarisation d’'une onde

La polarisation d’une onde est une donnée fondamentale pour I'étude des antennes. En effet
selon la constitution de I'antenne, elle ne recevra qu'une certaine forme de polarisation.
Doncssila polarisation de 'antenne de réception n'est pas accordée sur la polarisation de 'antenne
d’émission, la puissance reue ne sera pas maximale. Nous rappelons ici les caractéristiques de
I'onde électromagnétique pour sa polarisation.

4.6.1 Polarisation rectiligne

84

La polarisation rectiligne est la plus simple 4 étudier. Clest celle d’un champ électromagnétique
ont l'orientation reste la méme au cours de la propagation (figure 4.7). Le champ électrique es
dont t te | del tion (figure 4.7). Le ch lect t
paralléle au vecteur unitaire %, et le champ magnétique est paralléle au vecteur unitaire %/ ,. Le

—
. N .. —
vecteur de propagation 4 est alors paralléle au vecteur unitaire % . .

- g
. yol A i A ,
XL L I

H

J

Figure 4.7 — Champ électromagnétique d'une onde plane polarisée rec-
tilignement.
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Lexemple choisi est celui d’une onde plane, par souci de simplicité. Une onde sphérique peut
aussi présenter une polarisation rectiligne.
Polarisations H et V

Ces termes sont les abréviations de polarisations horizontale et verticale. Pour définir I'orientation
de la polarisation, on choisit de repérer 'onde par rapport 4 la surface vers laquelle elle se propage
(figure 4.8). Cette surface est assimilée au sol. On parle donc de polarisation horizontale si le
champ électrique est paralléle au sol. Si le champ électrique est contenu dans un plan perpendi-
culaire au sol, on parle de polarisation verticale. Le champ magnétique est alors paralltle au sol.

v

v

Figure 4.8 — Onde plane a polarisation verticale.

\

Toute onde polarisée rectilignement est la combinaison d’une onde a polarisation verticale et
d’une onde 2 polarisation horizontale en phase 'une par rapport a 'autre.

Polarisations TE et TM

Une autre fagon de définir la polarisation rectiligne est de repérer les champs par rapport au
plan d’incidence, défini par la direction d’incidence et la normale au plan vers lequel se dirige
Ponde. Lorsque le champ électrique est perpendiculaire au plan d’incidence, la polarisation est
dite transverse électrique (TE). Si au contraire, elle est dans ce plan, c’est le champ magnétique
qui est perpendiculaire au plan d’incidence. La polarisation est dite transverse magnétique (TM).

4.6.2 Polarisation elliptique

La polarisation d’une onde est décrite de fagon générale par le lieu de Iextrémité du champ
électrique lors de sa propagation. Pour décrire I'état de polarisation d’une onde, on regarde 'onde
arriver. Lorsque les pertes sont nulles, I'extrémité du champ électrique décrit alors une courbe
fermée qui est, dans le cas le plus général, une ellipse. La polarisation rectiligne est le cas particulier
d’une ellipse d’excentricité nulle.

Considérons un champ électrique quelconque repéré par rapport au référentiel sphérique de la
figure 4.9.

Lexpression du champ électrique en notation complexe dans ce référentiel est :
E = (B 7o+ Egiy). & 4
= (Eyug+ Eguy). [4.25]
Les composantes sont complexes et s’ expriment sous la forme :

— i
Ey = Ej + jE;
— ol
et E, = E| +jEL
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Up

M

Uo

X

Figure 4.9 — Référentiel du champ électrique

On rappelle que le champ réel, noté &' (r, 0, ¢, £), est obtenu par :

2 (r,0,@,7) = Réel [E}}
Soit

e (r,0,0,1) = Réel [((Ej + jE)Wo + (B + JE) U . )]
D’ou Pexpression du champ réel :

(0,0, = (Eg cos wr — Ejsin u)t) e+ (E(g cos Wt — Eé, sin wt) U ¢
Posons :

A= \J(E)?+ (E))? et B=/(E})?*+ (Ep)?

o = arctan —‘i et P = arctan —‘f
0 ¢
Lexpression du champ électrique se met sous la forme :

¢ = Acos(wt + ) %y + Bcos(wr + 8)7@
En choisissant l'origine des temps telle que o = 0, I'expression du champ s’écrit :
7 = Acoswt# g + Beos(wr + [3)7‘P [4.26]
Suivons extrémité du champ au cours du temps. Pour cela, le temps prend les valeurs successives
T T 3T
4727 4

, out 7 représente la période de 'onde. La figure 4.10 est tracée en prenant
A =1,B = 3et = /3. Le sens de polarisation, dans ce cas, est le sens rétrograde.
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[*)
T

r=T/4

4_,) | | !

3 1
-1 -0.8 -0.6 -0.4 -0.2 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

Figure 4.10 - Exemple d’ellipse de polarisation.

m Sens de polarisation

Lorsque I'observateur voit arriver 'onde vers lui, si le champ électrique tourne dans le sens des
aiguilles d’'une montre, onde est dite polarisée gauche ou rétrograde. Dans l'autre sens on
définit la polarisation droite ou directe.

Le sens de rotation de lellipse est fonction de {3 :

— SiB > 0 la polarisation est gauche
— SiB < 0 la polarisation est droite

La norme du champ électrique est donnée par :

€| = e = \/A2% cos? ot + B? cos? (ot + B)

Les extrema de cette fonction sont obtenus pour les valeurs du temps telles que la dérivée est
nulle. Le maximum correspond au demi-grand axe de lellipse et le minimum au demi-petit axe.
Ces points correspondent aux valeurs données par la relation :

—B%sin 2B

tan2wt = ——>——
anse A? + B?cos 2B

La figure 4.11 représente une ellipse de polarisation dans sa forme générale. Elle donne la défi-
nition d’un certain nombre d’angles qui permettent de définir la polarisation. Nous allons voir
qu'il est équivalent de définir la polarisation soit par rapport au couple (g, T) soit par rapport au

couple (v, B).

Sur cette figure, le grand axe est représenté par 'axe OX et le petit axe par OY. Le vecteur d’onde
est supposé porté par 'axe Z et dans le méme sens.

Langle T représente le décalage angulaire (tilt en anglais) de Uellipse par rapport au repere de base.
Clest I'angle défini entre I'axe 'g et le grand axe.
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N,
Uy
Y
X

B /
€
A

o A
e e

Figure 4.11 - Ellipse de polarisation.

m Rapport axial

Le rapport du demi-grand axe au demi-petit axe de I'ellipse est appelé rapport axial. On le compte
positivement pour les ondes gauches et négativement pour les ondes droites. Il vérifie la relation

suivante :
1< |AR| < @

Lorsque AR = 1, la polarisation est circulaire. Lorsque AR est infini, la polarisation est rectiligne.
AR est souvent mesuré en dB :

ARyp = 20 10g10(|ARlinéair€ |)

On admet qu'une antenne fournissant une polarisation telle que son rapport axial soit inférieur
4 3 dB est une antenne 2 polarisation circulaire.
Langle € est donc défini comme :

e=cot '(—AR) —45° <e<45° [4.27]
Paramétres de I'ellipse
Reprenons [4.26]. Notons le champ dans le repere lié 4 'onde sous la forme :
- _ = —
e =egug T ety

Léquation de lellipse se met sous la forme :

e\ 2 (e‘P)z ey . 2
DY L () _ 0% _ = 4.2
( ) cosPp—sin“"3 =0 [4.28]

Pour déterminer I'équation de ellipse par rapport 4 ses axes (X et Y), effectuons le changement
de repere en fonction de I'angle fixant la position de lellipse :

eg = XcosT— YsinT
eg = XsinT+ YcosT
Dans le nouveau repére I'équation de Uellipse s'écrit :
X2 v?
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En annulant le terme croisé en XY, provenant de la transformation de I'équation [4.28], on
obtient :

tan(21) = % [4.30]
Par ailleurs, on vérifie :
vy = tan”! ;; [4.31]
Utilisant cette expression, [4.30] se transforme alors en :
tan(2T) = cos B tan(27y)
Des considérations géométriques sur Uellipse permettent de montrer que :
cos(2y) = cos(2¢) cos(2T) [4.32]

Il est donc équivalent dutiliser le couple (g, T) ou le couple (v, B) qui se déduisent 'un de l'autre
par les relations précédentes.
On vérifie aussi les relations suivantes :

tan(2¢) = tan 3 sin(27) [4.33]
sin(2¢e) = sin(2y) sin B (4.34]

La sphére de Poincaré

Considérons la sphere de Poincaré, de rayon
unité, sur laquelle les angles précédemment dé-
finis sont reportés (figure 4.12) de facon 2 ce que
la longitude soit égale 2 2 7 et la latitude 2 2 &.
Compte tenu des relations entre les angles, le
point P est repéré soit par le couple (g, T) soit par P
le couple (y, B). En particulier, on vérifie bien la

relation [4.32].

A chaque valeur des angles est associé un état de 2y
polarisation sur la sphere de Poincaré représentée 2¢
sur la figure 4.13.

Sur I'équateur ¢ = 0. Cela entraine 8 = 0. Donc

sur cette ligne, la polarisation est rectiligne. En B

fonction de sa longitude sur I'équateur, 'orienta-

tion de la droite de polarisation tourne. 2t

Lorsque e = 45% B = 907 (pole nord) et la po- Figure 4.12 - Représentation des angles de
larisation est circulaire gauche. Au pble sud, elle polarisation sur une spheére.

est circulaire droite.

Sur la figure, la polarisation elliptique est aussi représentée. Lorientation de lellipse varie en
fonction de la longitude.

La sphere de Poincaré permet de calculer le facteur d’adaptation (F) entre I'antenne d’émission
et 'antenne de réception quant 2 la polarisation. Considérons I'état de polarisation de 'onde
d’émission représentée par un point E et celui de I'antenne de réception par un point R. La
puissance moyenne regue doit tenir compte des polarisations relatives. Soit £R I'angle au centre
interceptant 'arc ER sur la sphere. Le facteur F s'exprime par :

, (ER)

[4.35]

F = cos
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4.6 Polarisation d'une onde

Polarisation circulaire gauche

Polarisation gauche

Polarisation rectiligne
e=0

Polarisation droite

Polarisation circulaire droite

B = -90°

Figure 4.13 — Différents états de polarisation sur la sphéere de Poincaré.

Ainsi deux antennes de méme état de polarisation conduisent 4 une réception maximum. Au
contraire, pour deux antennes dont les états de polarisation sont diamétralement opposées sur la
sphere de Poincaré, la puissance regue est nulle. C’est le cas par exemple de deux antennes dont les
polarisations sont rectilignes et 2 90°. Leurs points représentatifs se situent sur 'équateur, 2 180°.

m Paramétres de Stokes
Afin de caractériser la polarisation, on introduit les parametres de Stokes définis ci-dessous :
so=A + B
5= A" — B
52 = 24Bcos B = 2Réel(epey)
53 = 2ABsin3 = 2Im (eee;)
Ces coefficients ne sont pas indépendants. Pour un rayonnement cohérent, ils sont liés par :
5(2) = 5% + 5% + 5§
Calculons le rapport entre s et sy :

s _ 2ABcosP

51 A? — B2
En utilisant [4.30] :
2
= = tan(271)

51
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4.6 Polarisation d'une onde

Calculons le rapport entre s3 et s :

53 2ABsinf3
50 A2 + BZ
En utilisant la définition de I'angle y :
53 2rtan(y)

50 1 + tan?(vy) .

np

Grace a [4.34], on obtient :

A sin(2¢)
50
Calculons le rapport entre s et 5o :
51 _ A2 — Bz
50 A2 + BZ
En utilisant la définition de I'angle y :

1 — 2
gi_lTany cos(2y)
so 1+ tan?y

D’oti, d’apres [4.32] :
L cos(27) cos(2¢)
S0

De la méme facon, on trouve :
) .
= = sin(27) cos(2¢)
S0

Les parametres de Stokes s1, 52, 53, normalisés 4 5o sont donc les axes de la sphere de Poincaré.

Le vecteur de Stokes définissant I'état de polarisation du rayonnement est constitué par ces
parametres :

50 7

si | | 1 cos(27) cos(2e)
5 I sin(27) cos(2¢)
53 I sin(2¢)

Une polarisation rectiligne horizontale est caractérisée par :(1100)".
Une polarisation rectiligne verticale est caractérisée par : (1, —1,0, 0)".
Une polarisation rectiligne a 45° est caractérisée par :(1,0, 1,0)".

Une polarisation circulaire gauche est caractérisée par :(1,0,0,1)".

Co-polarisation et polarisation croisée
On définit la co-polarisation comme la polarisation attendue en rapport avec l'orientation du
champ électrique rayonné par 'antenne.

Les différentes formes des antennes et leur environnement créent des perturbations qui générent
un rayonnement dans une direction de polarisation orthogonale 4 celle attendue. Cette polarisa-
tion est appelée polarisation croisée.

On mesure le rapport des puissances de ces deux polarisations. C’est une indication du degré de
pureté du rayonnement en termes de polarisation.
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4.7 Impédance d'une antenne

4.7 Impédance d’une antenne

Les éléments essentiels d’'un émetteur sont un générateur d’ondes connecté & une ligne de propa-
gation, elle-méme reliée & 'antenne. Chacune de ces trois parties présente une impédance propre
complexe. Pour des antennes réciproques, 'impédance de I'antenne est la méme en émission ou
en réception.

4.7.1 Impédance d’entrée

92

On appelle impédance d’entrée de 'antenne I'impédance vue a 'entrée de ce composant. Elle est
représentée par :

ZA = RA +]XA [436]

Limpédance de I'antenne est influencée par les objets environnants, en particulier par des ob-
jets ou des plans métalliques proches ou par d’autres antennes. Dans ce dernier cas, on parle
d’impédances mutuelles entre éléments rayonnants.

Nous ne traiterons dans ce paragraphe que de I'impédance propre de 'antenne, cest-a-dire celle
de I'antenne placée seule et rayonnant dans 'espace vide infini.

La résistance d’entrée Ry représente un terme de dissipation. Il est lié, d’une part a la puissance
rayonnée et d’autre part, 4 la puissance perdue par effet Joule. Cette dernitre est en général
petite par rapport a la puissance rayonnée pour assurer le fonctionnement optimal de 'antenne.
Cependant les pertes par effet Joule peuvent représenter des valeurs non négligeables en fonction
de la géométrie de 'antenne. Les pertes dans le plan de masse sont aussi 4 prendre en compte.
La réactance X4 est liée 2 la puissance réactive stockée au voisinage de 'antenne.

Rappelons la définition de la puissance dissipée dans une antenne :

1
P, = ERAIj

La résistance d’antenne est constituée des deux termes correspondant d’une part au rayonnement
R, et d’autre part a I'effet Joule R; :

RA = R, + R]
La puissance rayonnée est donnée par :
1
P, = =RI;
514

On rappelle, 4 titre d’exemple, la valeur de la résistance de rayonnement d’un dipéle élémentaire
[3.16] :
[2

R, =~ 800ﬁ
Cette résistance, tres faible pour une longueur / petite du dipdle par rapport a la longueur d’onde
\, entraine une puissance de rayonnement faible. Les pertes Joule sont alors & évaluer précisément.
Lefficacité d’une antenne est définie par le rapport de la puissance rayonnée 2 la puissance a
Ientrée de 'antenne :

P,
C’est un rendement. Il s'exprime par rapport aux différentes résistances par :
R
=__" 4.
" RER (4.37]
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Evaluons la résistance lide 4 la puissance perdue par effet Joule pour un dipdle. Aux fréquences
de travail, le courant est considéré comme surfacique en raison de l'effet de peau. La résistance

de surface a pour expression :
| WK
Re= ] ==
s 20

Avec w la pulsation de 'onde, p la perméabilité et o la conductivité du conducteur.
La résistance du dipdle s’exprime en fonction de sa longueur / et du rayon « du fil :
/
Ry = —Rgs
2ma
Pour un dipéle de longueur d’un dixieme de longueur d’onde 2 1 GHz, et de rayon égal 4 un
millimetre, la résistance est égale a :

Ry ~0,030Q

Pour ce dipdle, la résistance de rayonnement est d’environ 8 (). Les pertes par effet Joule sont
négligeables. Remarquons que la résistance de rayonnement croit comme le carré de la longueur,
alors que la résistance ohmique croit comme la longueur du dipéle. Pour des dipéles petits,
Iefficacité est donc moindre.

4.7.2 Adaptation

Limpédance d’entrée de I'antenne est utilisée pour insérer cet élément de fagon optimale dans la
chaine de I'émetteur (ou du récepteur). Si I'impédance caractéristique de la ligne de propagation
est Z et 'impédance d’entrée de 'antenne Z 4, le signal se réfléchit a I'entrée de 'antenne avec
un coefficient I' dont 'expression est :
I = Za—%

Zi+ 20
Dans le cas ol le coefficient de réflexion est non nul, un systtme d’ondes stationnaires apparait
et la puissance émise par le générateur n'est pas transmise de facon optimale 4 'antenne.
Clest donc ce cas de réflexion minimale & 'entrée de 'antenne qu’on visera. Il correspond a un
parametre de transmission de la matrice de répartition (S;1) proche de 1 et & un coefficient de
réflexion (S11) proche de 0 (en valeurs linéaires). On admet qu'une bonne adaptation est obtenue
lorsque le coefficient de réflexion est inférieur 2 —10 dB. Cela correspond & un rapport d’ondes sta-
tionnaires (VSWR, Voltage Standing Wave Ratio), compris entre 1 et 1,2. Le rapport d’ondes sta-
tionnaires est défini comme le rapport de la tension maximale 4 la tension minimale sur une ligne.
Pour améliorer 'adaptation d’une antenne, tous les moyens associés aux techniques hyperfré-
quences sont utilisables. En particulier, pour des antennes planaires, la gravure de lignes laisse
une grande marge pour la conception, et les trongons de lignes d’adaptation sont couramment
introduits pour permettre 'adaptation entre la ligne et 'antenne. Des trongons de lignes en pa-
rallele peuvent aussi étre ajoutés pour modifier la réactance.
Dans le cas des antennes filaires, des composants localisés
sont ajoutés a 'entrée de 'antenne.

Limpédance interne du générateur intervient dans le fonc- 7
tionnement d’'un émetteur. Le schéma électrique simplifié 7
de ce systeme peut se résumer, d’'une part, a la partie géné-
ratrice ayant une impédance Z et d’autre part a I'antenne
associée a sa ligne d’acces ayant une impédance Z. Figure 4.14 - Schéma électrique
La puissance maximale transmise  'antenne est obtenue ~ d’une antenne en présence du
lorsque 'impédance du générateur est égale & 'impédance generateur.
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conjuguée de I'antenne :

ZG:Z*

Dans la majorité des cas, 'impédance du générateur vaut 50 {). C’est une impédance standard
en hyperfréquences.

4.8 Alimentation

94

Comme nous venons de le voir, 'adaptation est un point fondamental dans la conception des
antennes. Nous allons présenter quelques exemples montrant I'influence de la forme du dispositif
d’alimentation.

Lorsque la taille de 'antenne est tres petite par rapport 4 la longueur d’onde, I'impédance d’entrée
est fixée, comme nous I'avons vu dans le cas du dipdle. Lorsque la taille de 'antenne est plus
grande, I'impédance d’entrée dépend du point d’excitation. Les antennes planaires qui ont une
dimension de l'ordre de la demi-longueur d’onde, afin de permettre au phénomene de résonance
de s'¢établir, présentent des exemples variés d’alimentations. Il est possible de choisir différentes
formes d’alimentation et différents points d’excitation.

Excitation par une ligne coaxiale

Un patch rectangulaire (figure 4.15) est formé d’un rectangle de métal tres fin déposé sur un
di¢lectrique de faible permittivité. De l'autre coté du diélectrique, une couche métallique tres
fine tient lieu de plan de masse. Lalimentation, pour le cas présenté sur cette figure, est assurée
par un coaxial. Pour cela une cavité est usinée dans le diélectrique et le plan de masse, de fagon a
faire passer 'dme du coaxial qui est soudée sur le plan métallique rayonnant (patch). Le dispositif
permettant la traversée s’appelle un via hole.

Antenne plaquée Point d’excitation

Diélectrique

!\ lan de masse
Coaxial

Figure 4.15 — Alimentation d'une antenne plaquée rectangulaire par coaxial.

Le point S d’excitation se trouve sur une des mé-
diatrices du rectangle. On montre que 'impé- Point d’excitation

dance d’entrée augmente pour un point d’excita- /

tion s'écartant du centre de I'antenne. Ceci per-
met d’avoir une certaine latitude pour le choix 0> /
du point d’excitation afin d’obtenir la meilleure g®
adaptation.

Si le patch est presque carré et excité sur sa diago-
nale (figure 4.16), il est possible d’obtenir une ex-
citation circulaire. Le montage de la ligne coaxiale

Figure 4.16 — Excitation d'un patch
" C - presque carré sur sa diagonale pour
est du méme type que dans I'exemple précédent. I'obtention d’une polarisation circulaire.
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Une excitation circulaire est aussi obtenue &

partir d’'un patch circulaire alimenté par un

coaxial (figure 4.17).

Dans les différents cas présentés, 'adapta-

tion de l'antenne est tres sensible & la po- O
sition du point d’excitation. En simulation,

on constate que le coefficient de réflexion g o
varie tres rapidement en fonction de la géo-

métrie. Clest un point 2 étudier finement.

De plus il est rare que, lors de la réalisation,

il n'y ait pas une légere différence entre la Figure 4.17 - Excitation d'un patch circulaire

position souhaitée de I'excitation et sa posi- pour |'obtention d’une polarisation circulaire.
tion réelle, en raison de la taille du point de

soudure et de la réalisation du via hole.

Point d’excitation

Ce type d’alimentation est mécaniquement délicat a réaliser. Pour ces différentes raisons, on
choisit, lorsque cest possible, une excitation par ligne micro ruban.

Alimentation par ligne micro ruban

Lalimentation la plus simple consiste 4 utiliser une ligne micro ruban sur le méme plan que le
patch rayonnant (figure 4.18).

¢ Patch rayonnant

Ligne micro ruban

N

Générateur

Figure 4.18 — Alimentation par ligne micro ruban.

Cette disposition présente un inconvénient si la ligne rayonne. Cest le cas en tres haute fré-
quence. Le rayonnement de la ligne perturbe alors celui de 'antenne qui ne présente pas la méme
pureté de polarisation. Cependant pour les cas usuels, cette technique trés utilisée, présente le
grand avantage de la simplicité de réalisation.

Pour améliorer 'adaptation entre la ligne micro ruban et I'antenne, il est courant de réaliser des
encoches (figure 4.19) dont la taille est & calculer afin d’obtenir une meilleure adaptation.

Patch rayonnant

Ligne d’excitation

\
7

Figure 4.19 — Encoches d'adaptation.

Encoches d’adaptation
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La polarisation circulaire est obtenue avec ce type d’alimentation en excitant un patch presque
carré selon sa diagonale (figure 4.20)

Patch rayonnant presque carré

/

Ligne d’excitation a 45°

N

Figure 4.20 — Alimentation pour un rayonnement a polarisation
circulaire.

Une autre fagon d’obtenir la polarisation circulaire est de réaliser deux lignes d’acces a 90°,
débouchant symétriquement sur un patch carré, dont l'alimentation présente un déphasage de
90° (fhgure 4.21).

Patch carré

v

Ligne d’acces

~N

N

Figure 4.21 — Alimentation d'un patch carré par deux lignes déphasées
de 90° pour I'obtention d'un rayonnement circulaire.

igne d’acces déphasée de 90°

m Alimentation par fente

Lalimentation par une ligne micro ruban sur le méme plan que 'élément rayonnant est, dans
certains cas, un désavantage par rapport a la qualité du rayonnement. La solution a ce probléme
consiste 2 placer la ligne d’excitation sur un plan inférieur (figure 4.22). La ligne écrantée par le
plan de masse ne rayonne pratiquement pas.

La ligne est gravée sur la face arri¢re d’un diélectrique possédant un plan de masse sur la face
avant, dans lequel une ouverture est pratiquée. Le plan de masse est recouvert par un deuxi¢me di-
électrique au-dessus duquel est gravé I'élément rayonnant métallique. Le diélectrique se trouvant
au-dessus est généralement de faible permittivité afin de favoriser le rayonnement. Le diélectrique
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Fente de couplage
Patch rayonnant

Ligne d’acces

N N

Diélectrique et plan de masse

Patch rayonnant

i

Plan de masse métallique

e._

Ligne d’acces >

Figure 4.22 — Alimentation par fente.

supportant la ligne est de permittivité plus élevée afin de jouer le role d’écran de la ligne d’ex-
citation et de concentrer le champ électrique. Le couplage existant est un couplage magnétique
A travers Pouverture. Cette ouverture introduit un élément inductif qui est compensé par effet
capacitif plus ou moins prononcé de la ligne micro ruban. Relativement & ce dernier parametre,
il suffit d’ajuster la longueur de la ligne afin d’obtenir 'adaptation adéquate.

Ces différentes descriptions des formes d’adaptation entre I'élément rayonnant et la ligne d’acces
montrent la grande variété des solutions qui s'offrent lors de la conception.

Cette description pourrait étre encore longue, car les dispositifs d’adaptation dépendent 2 la fois
des lignes d’acces et de I'élément rayonnant. Il existe par exemple des techniques différentes pour
les acces coplanaires.

La conception d’une antenne ne peut étre faite indépendamment de sa ligne d’adaptation. Dans
les simulations numériques sur lesquelles s'appuie la conception, la partie de la ligne d’excitation
est modélisée en méme temps que le dispositif rayonnant.

4.9 Largeur de bande

La largeur de bande, appelée aussi bande passante, d’'une antenne définit le domaine de fréquences
dans lequel le rayonnement de 'antenne présente les caractéristiques requises. Il s'agit la plupart
du temps de la puissance transmise par 'antenne, mais on peut définir d’autres caractéristiques
exigées pour le fonctionnement d’une antenne telle que la polarisation. Il se peut par exemple
qu’une polarisation circulaire soit recherchée et obtenue seulement dans une bande de fréquence.
Dans la suite, nous allons définir la bande de fréquence relative  la puissance de rayonnement.

La valeur des limites sur les criteres de fonctionnement de 'antenne définit un domaine de
fréquences situé entre une valeur minimale /' et une valeur maximale /. La bande de fréquence
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Af est définie par la différence entre ces deux fréquences :

Af =f—f
La largeur relative de bande B, est un pourcentage exprimant le rapport de la bande 2 la fréquence

centrale f.
LA
Jo

La largeur de bande est aussi définie par le rapport entre les deux fréquences extrémes :

£
A
Dans le cas d’antennes de faible largeur de bande, la premiere définition est plus utilisée, alors
que la seconde est plutdr utilisée pour les antennes larges bandes.

B, =

Bf:

Pour connaitre la largeur de bande d’une antenne relativement au rayonnement, on trace le para-
metre Sy; de réflexion en fonction de la fréquence. On admet généralement que si ce paramétre
est inférieur 4 —10 dB, la puissance de rayonnement est suffisante. Il suffit alors de repérer sur la
courbe les valeurs de la fréquence correspondant a cette valeur.

Les antennes résonantes ont généralement des largeurs de bandes faibles. Une antenne de type
dip6le d’une longueur égale a la demi-longueur d’onde a une largeur de 'ordre de 10 %.

Le parametre de réflexion a 'entrée d’une antenne planaire simple est donné sur la figure 4.23.
Définissant la bande de fréquence pour un coefficient de réflexion inférieur & 10 dB, les fré-
quences limites de la bande sont :

fi=727GHz et f=7,51GHz

La bande relative est donc un peu supérieure a 3 %.

Fréqueence {GHz=)

11 fen dB)

Figure 4.23 — Coefficient de réflexion a I'entrée d'une antenne patch en
fonction de la fréquence.

Dans le cas d’une antenne  résonance, la fréquence centrale est déterminée par les dimensions
de Pantenne et les matériaux la constituant. A la résonance, I'impédance d’entrée de I'antenne
est réelle. Si la fréquence s’écarte légerement de cette fréquence centrale, la partie réelle varie et
la partie imaginaire devient différente de zéro. Ladaptation de 'antenne, en général congue pour
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la fréquence centrale, n'est plus parfaite de part et d’autre de celle-ci. La désadaptation entraine
alors une limite de fonctionnement en fréquence.

Les antennes 4 ondes progressives ont des grandes largeurs de bande. On donne la dénomination
d’antenne large bande lorsque le rapport By est supérieur a 2, ce qui correspond 4 une octave.
Signalons enfin que les phénomenes de couplage élargissent la bande passante. Pour créer une
largeur de bande plus grande il est possible d’associer deux résonateurs de fréquences de résonance
proches.

4.10 Bilan de liaison

Lutilisation d’antennes se justifie pour transmettre une onde d’un point 2 un autre. Cette onde,
généralement appelée la porteuse, est le support de 'information transportée. Il est donc indis-
pensable de connaitre les caractéristiques de sa transmission.

Dans ce chapitre, nous étudions le cas simple de deux antennes, en espace libre, en regard 'une
de l'autre, correctement orientées, c’est-a-dire que leur axe de rayonnement est commun et enfin
on suppose qu'elles sont bien orientées par rapport a leur polarisation. On suppose qu’elles sont
suffisamment espacées pour considérer qu’elles sont en champ lointain 'une de l'autre.

Ce n’est souvent qu'une approximation car le rayonnement d’une antenne peut donner lieu 2
des réflexions multiples sur des objets se trouvant sur son trajet. Ces cas relevent des études de
propagation qui seront évoqués ultérieurement.

Cependant, le cas du rayonnement en espace libre est trés important car il traduit les pro-
priétés propres aux antennes. C’est pourquoi lorsqu'on s'intéressera aux mesures d’antennes
(chapitre 10), les diagrammes de rayonnement seront donnés en espace libre. Deux cas seront
envisagés :

— celui de I'espace libre effectif, difficile & obtenir car nécessitant un espace important,

— celui de I'espace libre équivalent, obtenu dans une chambre anéchoide.

La démonstration qui suit permet de connaitre la valeur de la puissance regue par une antenne
en fonction de la puissance d’émission, en tenant compte de la distance des antennes et de leur
gain. Les antennes sont supposées en champ lointain 'une de 'autre dans tout ce paragraphe.

p

r

H"\
\\-\.\NH /_,-'

B
-1

Figure 4.24

Considérons une antenne d’émission dont la puissance d’émission est P, et le gain G,, la densité
surfacique de puissance au voisinage de 'antenne de réception est donnée par 'expression [4.22].
Soit £y la norme du champ électrique au voisinage de I'antenne de réception, on obtient :

2
& = L. G
e
27 4r?
La puissance recue par 'antenne P, est proportionnelle 4 la densité surfacique de puissance et &

la surface d’absorption de 'antenne de réception S, :

E2
Pr = _OSM
2Z
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Selon la définition du paragraphe 4.4, la surface d’absorption est liée au gain par :

Sar = _Gr
41

On en déduit la relation entre la puissance regue et la puissance émise :

P, A2

<L =—
Pe (47T7')
Les gains dans cette formule sont des gains linéaires.
Prenons 'exemple d’une puissance d’émission de 2 W/, émise par une antenne ayant un gain de
valeur 2 et un récepteur, situé & 100 m, ayant un gain de valeur 10. La fréquence de fonctionne-
ment vaut 1 GHz. Cela correspond 4 une longueur d’onde de 0,3 m. La puissance reque dans ce
cas est :

G,G,

P, =23pW

Silon introduit la surface d’absorption S, de 'antenne d’émission qui est liée au gain d’émission
selon :

)\2
Sae = EGe
le rapport entre la puissance regue et la puissance émise prend la forme :
& _ SaeSar
P, r2\2

Formule de Friis

Cette dernitre relation exprimée en échelle logarithmique s’appelle la formule de Friis. Elle s’ex-
prime sous la forme suivante, lorsque les puissances sont exprimées en dBm, les gains en dB, la
distance en km, la fréquence en MHz :

P, =P+ G,+ G, —20logr — 20logf — 32,44

4.11 Température de bruit d'une antenne

100

Une antenne regoit tous les rayonnements provenant d’objets émetteurs qui 'entourent. Elle est
plus sensible au rayonnement provenant dans un angle solide proche de son axe et égal  'angle
solide de 'antenne. En dehors de I'angle solide de 'antenne, le rayonnement peut étre regu, dans
une moindre mesure, dans la direction des lobes secondaires.

En général, les antennes fonctionnent deux a deux : 'une émet, l'autre regoit. Un signal utile
est transmis entre les deux antennes. Lorsqu’une antenne recoit de la puissance en provenance
d’autres sources qui viennent perturber le fonctionnement de la transmission, cette puissance
constitue du bruit. Lensemble du bruit pondéré par la fonction caractéristique de rayonnement
constitue la puissance de bruit B captée par 'antenne. Elle s'exprime pour une bande de fréquence
donnée Af par :

B = kTpAf

k= 1,3810"%J K~ ~! est la constante de Boltzmann.

La température T 'g est appelée température de bruit de 'antenne. La notion de température
d’antenne est reprise en détail dans le paragraphe 6.5.5.

Un satellite regoit par exemple du bruit en provenance de la Terre, qui émet un rayonnement
comme tout corps ayant une température non nulle, mais aussi en provenance de 'atmosphere
et du ciel. Ce dernier correspond au rayonnement extragalactique de 'ordre de 3 K, bien connu
des astrophysiciens.
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5 - RESEAUX D’ANTENNES

5.1 Les réseaux d’antennes

Un réseau d’antennes est par définition I'association réguliere d’antennes identiques pour créer
un rayonnement de forme particuli¢re. La puissance rayonnée est donc plus grande puisqu’on
multiplie le nombre d’éléments rayonnants. Le rayonnement résulte de 'addition en phase des
champs provenant de chaque élément. Les combinaisons possibles sont donc nombreuses et
entrainent une grande souplesse dans la conception de réseaux.

Les applications des réseaux d’antennes sont nombreuses et utilisent tout type d’éléments : cor-
nets, antennes filaires, antennes plaquées, etc.

Le réseau occupant un espace plus important que I'antenne élémentaire, son diagramme de
rayonnement est plus étroit puisque sa directivité augmente avec sa surface, selon I'équation
[4.14]. On parvient facilement & augmenter le gain de 'antenne élémentaire de 10 2 15 dB. Le
réseau est donc globalement plus puissant et plus directif que 'antenne élémentaire.

Un autre avantage du réseau d’antennes tient au fait que le choix d’un déphasage régulier entre
les éléments fixe une orientation du faisceau, dans I'espace dans certaines limites d’angles.
Lorganisation spatiale des antennes d’une part, et le mode d’alimentation de chacune des an-
tennes d’autre part, conferent au réseau des propriétés de rayonnement bien définies. Ces pro-
priétés sont modifiables dans certains cas, grice essentiellement 4 la possibilité d’agir sur la phase
et Pamplitude de I'alimentation de chaque antenne. On obtient alors un réseau d’antennes re-
configurable.

Lors de la conception de réseau, le couplage entre les antennes élémentaires est un point délicat
car ce couplage modifie légerement les caractéristiques de rayonnement et d’adaptation. En par-
ticulier la bande passante du réseau est un peu plus large que celle de 'antenne élémentaire du
fait des couplages.

La figure 5.1 donne la configuration pour I'étude générale d’'un réseau. Les coordonnées sphé-
riques sont utilisées dans les mémes conditions que dans les chapitres précédents.

La difficulté de modélisation d’un réseau est due 2 sa taille, qui peut étre importante lorsque le
nombre d’éléments est grand.

Comme nous allons le voir plus loin dans différentes applications, le réseau permet de reconstituer
une loi d’illumination sur 'ouverture et d’orienter le faisceau dans une direction particuliere.
Idéalement une conception de réseau commence par la synthése, suivie d’'une modélisation du
facteur de réseau. Une simulation globale est ensuite nécessaire. Elle peut étre associée a des
mesures.
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y

X

Figure 5.1 — Exemple de la géométrie d’'un réseau d’antennes.

5.1.1 Facteur de réseau

Considérons un réseau a N éléments identiques, ayant la méme orientation. Lantenne affectée

—
5. . . , — . .
de lindice 7 est repérée par le vecteur 77;. On note R la distance entre cette antenne et le point
d’observation M, placé a grande distance.

Le centre de phase d’une antenne est son point de référence pour la phase. On le choisit, généra-
lement, de fagon 2 vérifier une répartition équilibrée des phases par rapport a ce point. Lantenne
élémentaire a un centre de phase. Le réseau a aussi son centre de phase.

Considérons une antenne de référence placée 4 l'origine O, indépendamment du fait qu'une
antenne réelle y soit placée. O est choisi comme centre de phase pour cette antenne et pour le
réseau. Le champ électrique créé par cette antenne est donné par :

P -jkr

Eo(r,0,0) = £ (0, )

47ty

Toutes les antennes sont physiquement identiques. Elles sont alimentées avec une amplitude ¢; et
une phase a;. Le champ total rayonné est la somme vectorielle des champs créés par chacune des
antennes :

N —jkR;

E(,0,4) = > ¢ F (0,4)°

.1
-1 4TFRZ‘ [5 ]

Le point d’observation M étant situé a grande distance, la relation entre les grandeurs géomé-
triques devient :

R,‘ ~r— 771
En introduisant cette relation dans I'expression du champ total :

N k(=77 1)

Fe0,0) = a7 ®,0)

- 4’177‘1‘
i=1
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Comme nous I'avons remarqué au chapitre 4, la fonction inverse varie beaucoup moins vite que
la fonction exponentielle. Ceci nous permet d’écrire :

F0.0)
E(r,0,¢) = =" E ¢ IR [5.2]
4ty 4
=1
Rappelons que la densité surfacique de puissance dans une direction est proportionnelle 4 la
norme du champ électrique au carré, selon I'expression [2.42]. Le facteur de réseau Fy est alors
défini par:
N
_ 1 +j/e7.7
Fr(0,¢) = E c; e / (5.3]
i=1
Ce facteur de réseau est généralement normalisé en divisant cette expression par la valeur du
maximum de Fjg.
La densité surfacique de courant s’exprime donc sous la forme :

el

— . 'a,+j/e7.7l 4
S =37 2 ;”’e] [5-4]

En reprenant la notation [4.2], définissant la fonction caractéristique F(8, d) de 'antenne él¢-
mentaire, la densité de puissance est égale 4 :

1 F(0,9)
To27 0 2

La fonction caractéristique de I'antenne constituée par le réseau est donc :

Fre’xeau(e7 (b) = F(e7 (b)FR(ea (b)

Cette fonction est le résultat de la fonction caractéristique de 'antenne, modulée par le facteur de
réseau. Le diagramme de rayonnement du réseau est obtenu par la représentation de la fonction
caractéristique normalisée :

FR(ea (’))

F(6, d)Fr(6, d)
Fmax(e; (b)FRmax(e7 (b)

Le calcul précédent suppose que toutes les antennes sont rigoureusement identiques, sans cou-
plage entre elles. En fait les antennes présentent deux 4 deux un couplage, caractérisé par une
impédance mutuelle. Celle-ci est plus grande pour des antennes proches que pour des antennes
éloignées et dépend de la position des antennes élémentaires dans le réseau.

[5.5]

F,(0,4) =

La complexité de conception d’un réseau augmente rapidement avec son nombre d’éléments.
Certains réseaux peuvent, en effet, comporter plus d’'une centaine d’éléments.

5.1.2 Exemples de calcul de réseaux

B Réseau uniforme a une dimension

Le principe de calcul du diagramme de rayonnement d’un réseau est appliqué dans ce paragraphe
2 un réseau linéaire, 3 N + 1 éléments. On dispose les éléments régulierement espacés de la
distance 4, le long de I'axe Ox, en plagant le premier élément en O. Pour fixer la structure
on supposera que l'antenne élémentaire est un dipdle, ce qui n'enleéve rien 2 la généralité de
la démonstration, puisqu’on se focalise, dans cette partie, sur le facteur de réseau.
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v

Figure 5.2 — Réseau linéaire de N + 1 éléments rayonnants.

Dans cet exemple, chaque dipole est alimenté avec la méme amplitude, avec une phase variant
linéairement selon x :

o, = nod

Le diagramme de réseau est donné par :
2

N
Z ei(nom’-i—j/emz’ cos s

n=0

FR(67 d)) = ]0

avec cosy = sin 0 cos ¢

Il apparait dans le calcul du facteur de réseau la suite géométrique donnée par la formule suivante :

N +1
. 1= w
E W=
1—w
n=0
Soit, en appliquant ce calcul au facteur de réseau :

1 — JWV+D.(atkcosh)d 2

Fr(0,d) = Iy 1 — glatkcosd
Donc: 5
sin [(V + 1) (a0 + kcos)d /2
Fr(0,0) = I [iin [(« :—(kcos llJ)d/q;)] S
Posons :
u=rlkdcos et wuy=ad
On obtient :

sin [(N + 1) (u + up) /2] ?

Fr(8, ) = I sin [(u + u) /2]

Le facteur d’antenne est maximum pour :

u=—uy e (u+tuwu)/2=mu
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avec m enter. A ces valeurs correspondent des maxima principaux du diagramme de rayonne-
ment. Pour ces maxima, le facteur de réseau est égal 4 :

Fr=1Iy(N + 1)

Cette valeur fait apparaitre la puissance résultant du fonctionnement des N + 1 éléments du
réseau, en phase. Entre les maxima, il existe N minima, obtenus pour :

N+ 1) (u+ uy)
— =

Entre ceux-ci la fonction passe par des maxima secondaires, dont le nombre est N — 1, qui
correspondent aux lobes secondaires du réseau. La fonction représentant le facteur de réseau est
tracée sur la figure 5.3 pour N = 5, en fonction de , avec g = 0, sans restriction sur le domaine
variation de cette variable.

[

Figure 5.3 — Fonction réseau normalisée pour N = 5 et uy = 0.

Si uy est différent de zéro, la courbe de la figure 5.3 est translatée.

Plus le nombre d’éléments du réseau est grand, plus les faisceaux correspondant aux maxima
principaux sont fins.

Cependant, le cosinus ayant un domaine de variation compris entre —1 et +1 pour des angles
réels, la variable # présente un domaine physique de définition, tel que :

—kd < u< kd

Cette zone s'appelle la zone de visibilité. En dehors de cette zone, la fonction n'a pas de sens
puisqu’elle ne correspond 4 aucune direction réelle de rayonnement. Sur la figure 5.3, il faudrait
donc réduire 'espace de représentation de la fonction 4 la zone de visibilité. Comme la constante
de propagation est liée 2 la longueur d’onde, cette condition s'écrit sous la forme :

d d
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Ainsi 'espacement des dip6les fixe le nombre de lobes de réseau réels. Le choix de la distance
entre éléments est en général tel qu'il n'existe qu'un lobe principal. La variation du parametre #,
Cest-a-dire la variation linéique de phase entre les éléments, fixe la position du lobe principal dans
cette zone de visibilité. Ce paramétre permet d’orienter le faisceau dans une direction particuliere.
Pour ne voir apparaitre qu'un seul lobe principal, lorsque %y = 0, il faut vérifier la condition :

d <\

Lorsque # est différent de 0, cette condition n’est pas assez restrictive. Pour étre siir de ne voir
qu’'un lobe principal, il faut la remplacer par :

A

d< =

2
Le diagramme de rayonnement de la figure 5.4 est celui d’un réseau de six dipéles élémentaires
(N = 5), espacés de d = \/2. La moitié du diagramme est représentée afin de matérialiser les
lobes secondaires. Il correspond a des angles théta compris entre 0 et 90°.

Figure 5.4 - Demi-diagramme de rayonnement normalisé d'un réseau
linéaire de six dipbles élémentaires espacés de d = \/2, avec 0 < 6 < 90°.

Le diagramme de rayonnement a perdu la symétrie axiale du dipdle. Dans la direction perpen-
diculaire 4 I'alignement des dip6les (Oy), le rayonnement est maximal. Dans la direction x, les
dipdles étant espacés de /2, ils rayonnent en opposition de phase. Cela explique le zéro de
rayonnement dans cette direction. On devine les lobes secondaires entre les deux lobes princi-
paux.

Si la distance entre les dipdles est supérieure a la longueur d’onde \, il apparait plusieurs lobes
principaux. Cette propriété peut étre utilisée pour créer une antenne multifaisceaux. La figure 5.5
représente le diagramme de rayonnement des six dipéles de la figure 5.3 avec un espacement de
trois demi-longueurs d’onde, toujours en prenant #y = 0.

Ce diagramme n’étant pas tres préeis du fait de la perspective, il est représenté dans le plan
8 = 90°, soit le plan (xOy), sur la figure 5.6a. Les lobes secondaires y sont trés peu visibles. Un
agrandissement les fait apparaitre sur la figure 5.6b.
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5.1 Les réseaux d'antennes

Figure 5.5 — Diagramme de rayonnement d’un réseau linéaire de six
dipoles élémentaires espacés de d = 3\/2, (up = 0).

b)

Figure 5.6 — a) Diagramme de rayonnement d'un réseau linéaire de six
dipdles élémentaires espacés de d = 3\/2, (up = 0), dans le plan xOy.
b) Agrandissement de la partie centrale du diagramme de la figure a)

B Réseau a deux éléments

Dans ce paragraphe, la théorie des réseaux est
appliquée au cas le plus simple, constitué de
deux éléments (figure 5.7). On prendra le cas
d’antennes demi-onde afin de comparer les
propriétés de ce réseau a celles de 'antenne
élémentaire.

Les antennes élémentaires sont alimentées en
phase, avec la méme amplitude. Le facteur de
réseau est alors :

FR(\IJ) — }1 + ei/m'cosl.]}|2

v

A'\P

Figure 5.7 - Réseau de deux dipdles
rayonnants

=
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Soit :

Fr(h) = 4 cos? (Ter cos 111)

La figure 5.8 représente le facteur de réseau en fonction de :

u = kd cos s

15 1 5 i m 15
u

Figure 5.8 — Fonction réseau normalisée pour deux éléments

On retrouve une alternance de maxima de méme valeur et de minima. C’est la fonction carac-
téristique des interférences 2 deux ondes qu’on retrouve dans 'expérience classique, en optique,
des trous d’Young. Les maxima sont situés a :

cos\i = n—
d
La région visible étant déterminée par la condition : |cos | < 1, on va diminuer le nombre de
maxima dans cette région et le réduire & 1, en prenant :

A >1

d
O Cas particulier de deux antennes demi-onde
Dans ce paragraphe, nous allons montrer comment le facteur de réseau se combine avec le dia-
gramme de rayonnement de 'antenne élémentaire pour obtenir le diagramme de rayonnement
global du réseau. Soient deux antennes demi-onde, espacées de d = \/2.
On rappelle que la fonction caractéristique de 'antenne demi-onde est donnée par :

F(6) = (cos(ﬁ'r/flcosﬂ)2

sin 0

Cette fonction présente une symétrie axiale en raison de la constitution de 'antenne. Lorsqu’on
associe deux antennes de ce type, en décalant leurs axes selon x, comme il est indiqué sur la
figure 5.7 la symétrie est rompue, comme on peut le constater sur le diagramme de rayonnement

global (figure 5.9).
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Figure 5.9 — Diagramme de rayonnement normalisé de deux antennes
demi-onde placées selon I'axe x distantes de A/2.

Le facteur de réseau s'exprime sous sa forme non normalisée :
2, T .
Fr(8,d) = 4 cos (E sin 0 cos )

Afin d’estimer quantitativement le facteur de réseau dans I'espace, sa représentation est faite dans
deux plans perpendiculaires.

Dans le plan (55/, 6z>> , défini par: p = g, soit cosd = 0. C’est un plan E, paralltle au dipdle.

Dans ce plan, le facteur de réseau normalisé est constant, Fg = 1 (figure 5.10). Le diagramme de
rayonnement total aura donc la méme forme que celui de 'antenne élémentaire dans ce plan. La
fonction caractéristique de rayonnement des deux antennes dans ce plan est donnée par :

sin 0

Fn(evg) _ (cos(’lT/ZcosG)2

La figure 5.10 représente la coupe du diagramme de la figure 5.9 dans le plan ¢ = 7/2.

Dans le plan (5?, 6}), défini par : ® = 7/2 soit sin® = 1, la fonction caractéristique de

I'antenne élémentaire est constante (figure 5.11). Compte tenu de I'expression du facteur de
réseau, la fonction caractéristique des deux antennes est donnée par :

Fﬂ(g,cb) = cosz(gcos )

Cette fonction s'annule pour cos¢ = 1. Il y a donc un zéro de rayonnement dans la direction

¢ = 0 qui correspond a I'axe Ox, comme le montrent les figures 5.9 et 5.11. Ce zéro de rayonne-
ment vient du fait que les deux antennes sont placées sur cet axe et séparées par 4 = N/2. Dans la

—
direction Ok, les antennes rayonnent en opposition de phase. Dans la direction perpendiculaire,
elles rayonnent en phase.

La figure 5.11 représente la coupe du digramme 5.9 dans le plan 6 = /2.
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Figure 5.10 - Diagramme de rayonnement dans le plan ¢ = /2, de deux
antennes demi onde, séparées de \/2 selon x, en fonction de 6.

I8

Figure 5.11 — Diagramme de rayonnement dans le plan 6 = w/2, de deux
antennes demi onde, séparées de \/2.

On constate que le diagramme de rayonnement de deux antennes est plus fin que celui d’une
seule antenne. Le diagramme de la figure 5.10 reproduit le diagramme d’une seule antenne.
Cette remarque va dans le sens d’une augmentation de la directivité si le nombre d’antennes du
réseau augmente.

5.1.3 Antennes a balayage électronique

112

Les antennes 4 balayage permettent de diriger le rayonnement dans différentes directions de
espace. Elles sont utilisées, par exemple, dans les radars permettant de détecter une cible dans
une région de 'espace. Lantenne du radar est, en général, portée par un support vertical tournant,
'antenne étant horizontale. Laxe de I'antenne tourne de fagon azimutale. Cest le principe du
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balayage mécanique. Lantenne du radar peut ainsi capter le signal retourné par une cible. Par
mesure du temps d’aller-retour du signal, on connait la position de la cible.

Il existe une autre fagon d’obtenir un balayage dans 'espace. Celle-ci consiste a introduire des
déphasages électroniques variables dans les directions Ox et Oy, comme cela sera expliqué dans
la suite.

Le réseau est maintenant construit de fagon 2 introduire un déphasage sur le champ électrique
dans Pouverture, proportionnel a la distance dans la direction Ox et dans la direction Oy. Le
déphasage linéique dans la direction Ox est noté a et dans la direction Oy, B. Le champ s’écrit
ainsi dans 'ouverture :

Eo = Eod™e®7,

Pour simplifier, on se limite au cas d’une seule polarisation selon Ox.
La méthode (3.3.2) passe par le calcul du spectre d’onde dans U'ouverture :

_ +a +6 ] ]
7= B / / ke =B
—a J—b

On pose :
az=uy et Bb=uy

\

On en déduit le champ électrique 4 grande distance, par la méme méthode qu'au para-
graphe 3.3.3. Lexpression du champ obtenue est la généralisation de [3.44], en tenant compte
des termes de déphasage :

_ jke_f/f-’4ﬂbE0 sin(kea — u) sin(k,b — vy)

= —
E(T) r kea — ug leyb — vy

[cos by — sin d cos 67(1,}

Le maximum du champ électrique est obtenu pour :
kasinOcosd = uy et kbsinOsind = v
La direction du maximum est donnée par :
o’ + B2
52
Ces deux expressions déterminent la direction du maximum de puissance.

Lantenne présentée dans le paragraphe 3.2.3, ayant pour dimensions de l'ouverture 22 = 2\ et
26 = 3\ est reprise ici en imposant un déphasage tel que :

tgd = g et sin’@ =

s
uy = —etvy =

3

Les figures 5.13 et 5.14 montrent respectivement les diagrammes de rayonnement dans un plan
proche du plan (xOz) et dans un plan proche du plan (yOz). Le maximum de rayonnement est
obtenu dans la direction telle que :

2
/ezzsinecosd)Z?Tr et kbsin®sind =

Avec les valeurs de et b, les angles repérant le maximum de rayonnement vérifient les relations :
. 1 Lo 1
51n9cosd)=§ et sinBsind = -

3

Le maximum de rayonnement est obtenu dans la direction définie par :

b= getGZZSO
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Figure 5.12 - Diagramme de rayonnement de |'antenne définie par une
ouverture rectangulaire de dimensions 2a = 2\ et 2b = 3\, présentant
un déphasage, dans un plan proche du plan (xOz).

Figure 5.13 - Diagramme de rayonnement de |'antenne définie par une
ouverture rectangulaire de dimensions 2a = 2\ et 2b = 3\, présentant
un déphasage, dans un plan proche du plan (yOz).

La position du faisceau est imposée dans la direction voulue en contrélant les variations linéaires
de phase dans les directions Ox et Oy. Ce principe permet de donner aux antennes une certaine
reconfigurabilité. Il est possible de choisir une orientation particuli¢re lorsque le syst¢tme d’émis-
sion ou de réception requiert I'utilisation de directions variables avec le temps, par exemple, pour
supporter un trafic de communications important & une période donnée.

Lorsque la polarisation dans 'ouverture n’est pas rectiligne, le principe de calcul est le méme, en
partant de 'expression plus générale du champ donnée par [3.43].

En faisant varier la phase avec le temps, on obtient une antenne a balayage électronique. Ce type
de balayage est utilisé dans les systemes radar.

Les réseaux sont utilisés pour toutes les applications dans lesquelles on recherche de la puissance,
ou une grande directivité, ou de la reconfigurabilité, ou de la formation de faisceaux. On en
retrouvera les principes, par exemple dans les antennes multifaisceaux et dans les antennes de
stations de bases.
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5.2 Antennes multifaisceaux

Les antennes multifaisceaux ont connu un développement considérable avec leur udilisation dans
les radars et dans les systemes satellites. Elles sont aussi utilisées dans les systtmes de communi-
cations mobiles. Ces systtmes comportent de nombreuses antennes identiques qui sont reliées a
des fonctions électroniques permettant d’imposer une amplitude et une phase a chaque élément.
Un systéme multifaisceaux peut contenir plus d’'une centaine d’antennes. On comprend la com-
plexité rencontrée lors de leur conception.

Les éléments les plus courants sont des cornets, des patchs, des éléments 2 ondes de fuites udilisant
des diélectriques ou autres...

La plupart du temps, les antennes sont associées a des réflecteurs ou a des lentilles
Les fonctionnalités des antennes multifaisceaux permettent :

— de réaliser un faisceau d’un contour particulier afin, par exemple, d’obtenir une zone de cou-
verture déterminée.

— de réaliser une répartition de puissance spécifique a l'intérieur du faisceau afin, par exemple,
de diminuer les lobes secondaires ou bien de créer une direction dans laquelle la puissance
rayonnée est nulle.

— dorienter, éventuellement temporairement, certains faisceaux dans des directions particulieres
afin de répondre 4 des demandes de trafic important.

Dans les deux premiers cas, on parle alors de formation de faisceau. Dans le troisi¢eme cas d’an-
tennes reconfigurables.

Les antennes multifaisceaux décrites dans ce paragraphe fonctionnent de la méme facon en émis-
sion et en réception.

Laugmentation du gain est considérable en raison de la grande taille de 'ouverture équivalente
du réseau.

La figure 5.14 donne un exemple de syst¢tme d’antenne & multifaisceaux.

Parabole

Réflecteur secondaire

Réseau de cornets

Figure 5.14 - Antenne multifaisceaux utilisant des cornets.
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Les différents cornets émettent une onde avec une amplitude et une phase déterminées. Ces ondes
sont réfléchies une premiére fois sur le réflecteur secondaire puis sur la parabole qui renvoie les
ondes dans la direction voulue. A la sortie de la parabole, la répartition du champ sur la surface
équivalente détermine le diagramme de rayonnement.

5.2.1 Principe de fonctionnement
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A chaque élément rayonnant correspond un faisceau élémentaire de sortie. Lensemble de ces fais-
ceaux reconstitue une illumination particuliére dans un céne donné. Celui-ci définit le champ de
I'antenne. Rappelons rapidement les propriétés d’'une parabole : un faisceau paralléle provenant
de l'infini se focalise dans le plan focal de la parabole. Si le faisceau est parallele 4 'axe de la
parabole, ensemble des rayons se focalise au foyer F. Si le faisceau fait un angle avec 'axe, la
focalisation a lieu en un point du plan focal F décalé par rapport au foyer (figure 5.15)

Figure 5.15 - Réflexion sur une parabole.

Chaque antenne est placée de fagon 4 ce que le rayonnement partant de la parabole et issu de

cette antenne soit un faisceau paralléle, faisant un angle correspondant au décalage de I'antenne.

La forme du réflecteur secondaire est calculée pour que les images des antennes primaires se

forment dans le plan focal de la parabole. Finalement, & chaque source correspond un pinceau

élémentaire.

Un autre systtme permet d’obtenir le méme résultat. II utilise une lentille dans le plan focal de

laquelle se trouve 'ensemble des antennes (figure 5.16)

A chaque antenne correspond un faisceau paralléle, donc un angle de rayonnement. Le réle de

la lentille est d’introduire un déphasage entre chaque rayon, qui impose lorientation du plan

d’onde en sortie de la lentille. La forme de la lentille est calculée en fonction du matériau la

constituant et des déphasages requis.

Ce déphasage peut étre réalisé, dans d’autres systemes, par un retard induit par la différence de

chemin parcouru pour chaque antenne. Les antennes, dans ce cas, ne sont pas placées sur un

méme plan et leur décalage géométrique introduit naturellement le déphasage.

Le déphasage peut aussi étre imposé par un dispositif électronique associé.

Les systemes 2 réflecteurs sont préférés & ceux qui comportent une lentille lorsque 'ouverture de

'antenne est supérieure 4 environ cent longueurs d’onde.

Les différents éléments d’une antenne multifaisceaux sont :

— Les antennes et les dispositifs de mise en commun des faisceaux (réflecteurs, lentilles)

— Le réseau de formation de faisceau. Ce réseau est constitué de circuits passifs d’autant plus
complexes que le nombre d’antennes est grand. Lorsqu’on a affaire 2 des guides, les circuits
sont lourds et encombrants. Pour les antennes planaires, les circuits sont réalisés dans une



© Dunod — La photocopie non autorisée est un délit

5.2 Antennes multifaisceaux

technologie planaire, moins encombrante, mais de conception complexe. Le principe des
matrices de Butler est souvent utilisé pour réaliser ce réseau. Les réseaux de formations de
faisceaux constituent un point délicat de la conception d’antennes multifaisceaux, en raison de
leur complexité. Les formes des lignes présentent des angles, des discontinuités et finalement
une longueur non négligeable. Ces points ont pour conséquences une augmentation des pertes
dans cette partie.

— Les circuits de contréle. Ils contiennent les dispositifs permettant de contrdler la phase et 'am-
plitude. On trouve des combinaisons de déphaseurs et de diviseurs de puissance, en émission,
et de combineurs en réception.

Sources

Figure 5.16 - Principe de la lentille.

5.2.2 Formation de faisceau

Il s’agit de déterminer la loi de répartition de 'amplitude du champ électrique dans le faisceau.
Le champ électrique de chaque faisceau issu d’une antenne élémentaire est noté :

— w R o IRR;

Ei(r,0,0) =¢d ’f(e,d))m

Puisque chaque antenne élémentaire est identique et, en négligeant 'influence mutuelle entre les
antennes, on peut calculer le champ total sous la forme :

= N
i SO o, kT
E ,67 — > -jkr ieja,]u.r,
o 28 5,
Prenons 'exemple d’antennes circulaires dont le diagramme élémentaire sans déphasage a été
calculéen 3.2.4. :
5 J1 (ka sin 6)
ka sin @

On introduit le terme de déphasage #; lié 4 la distance 4; entre les antennes sous la forme :

7
EiM) = %Zl};(r)H,-(l + cos 0)(cos @ 7o — sin @7 ) @

u; = ad
Chaque antenne est déphasée de #,;. Lexpression du champ, dans une direction est :

Jilu—u;)

7
Ei(M) = %Zq;(r)]ﬂ(l + cos 0) (cos @7 g — sin @7 ) 2
U—u;
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5.3 Synthése de réseaux

Dans cette direction, I'amplitude résultant de la somme de toutes les antennes élémentaires fait

intervenir le terme suivant :
j : ]1 (u - ”z)
u— u;

Cest ce terme qui détermine les propriétés de la loi d’illumination de I'antenne. En général, on
se fixe une figure de mérite et les termes ¢; et #; sont calculés par optimisation pour donner la
forme la plus proche de celle-ci.

A laide de ces dispositifs, il est possible de réaliser les fonctions recherchées de formation ou
d’orientation de faisceau.

5.3 Syntheése de réseaux

Nous avons vu, dans les paragraphes précédents, que les coefficients d’amplitude et de phase
jouaient un role prépondérant pour la répartition de puissance rayonnée. La synthése de réseau
consiste 2 trouver les bons coefficients qui permettent d’approcher au mieux un gabarit donné.
La synthese de réseaux se fixe différents objectifs concernant la qualité du rayonnement d’une
antenne formée de multiples éléments. Les criteres peuvent porter sur la largeur du faisceau, sur
son orientation, sur les remontées de lobes secondaires sur leur orientation. Il est aussi possible
d’imposer aux antennes de présenter plusieurs faisceaux, comme c’est le cas des antennes satellites
qui doivent couvrir plusieurs zones. Dans cet exemple, les orientations des faisceaux sont impo-
sées, mais aussi leur largeur et la répartition de la puissance dans le faisceau ; Uorientation des lobes
secondaires est aussi contrainte, afin d’éviter les phénomenes d’interférences par I'intermédiaire
des lobes secondaires.

Certaines applications utilisant des réseaux d’antennes, en télécommunication ou pour des sys-
temes radars, nécessitent d’éliminer les zéros de puissance dans une zone donnée. On utilise alors
des réseaux « cosécantés » dont la fonction de répartition dans le plan vertical sexprime sous la
forme de la fonction cosécante, ne présentant pas de zéro entre 0 et 90° (paragraphe 6.4.2). Cette
répartition est obtenue en faisant varier les amplitudes d’alimentation des antennes élémentaires.
La synthese de réseaux repose sur des méthodes d’optimisation. Les choix technologiques sont
variés car les parametres ajustables lors de la conception du réseau sont multiples.

La synthese peut reposer d’'une part sur un ajustement des parametres d’amplitude. Tous les
éléments sont alors alimentés en phase. Ce cas est bien adapté aux réseaux rayonnants dans 'axe.
D’autre part la méthode peut consister & déphaser les éléments en maintenant I'amplitude
constante. Ce cas est adapté aux réseaux visant dans des directions différentes de 'axe pour des
applications de suivi. Le mélange des deux méthodes peut aussi étre adopté mais au prix d’'une
certaine complexité.

Nous ne donnerons ici que quelques idées relatives a la synthese de réseau, le sujet étant trop
vaste pour étre traité dans cet ouvrage.

Deux méthodes seront décrites ici. La premicere permet d’avoir une premiére approximation de
la répartition de I'alimentation en amplitude des éléments, grice 4 la transformée de Fourier. La
seconde présente les bases des méthodes d’optimisation.

5.3.1 Synthése par la transformée discréte de Fourier
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Reprenons I'étude des réseaux du paragraphe 5.1. Nous allons appliquer la synthése & un réseau
linéaire. La généralisation 4 deux dimensions repose sur les mémes principes.
Rappelons la forme et les notations utilisées pour calculer le facteur d’un réseau linéaire :
N 2
};'R(e7 (b) — § . ejnothrjkndcosllj

n=0



© Dunod — La photocopie non autorisée est un délit

5.3 Synthése de réseaux

Nous simplifions I'étude ici en ne considérant qu’une variation d’amplitude entre les différents
éléments. Le facteur de réseau se réduit donc a :

N 2
Fl®,8) = [3 6, e
n=0
Nous allons nous intéresser a la fonction :
N
f(e, (b) _ ch e/knﬂ’coslj!
n=0

Cette fonction détermine la répartition d’amplitude du champ, donc sa puissance. Elle s'écrit
encore, pour un réseau comportant un nombre impair d’éléments :

N

FO,0) = Y g emiet [5.6]

n=—N

Les éléments sont alors placés a x, = nd
Pour un réseau comportant un nombre pair d’éléments, ceux-ci se trouvent en :

2n—1
X, = 5 ———d pour 1<n<N

2n—1

X_, = — 3 ———d pour —N<n< -1

Alors, la fonction s’écrit :
N
. d . d
f(e’d)) — Z(Cfn e*j‘lT(Zﬂ*l)X cos s + . e/‘lT(anl)x cos\JJ) [57]

Le but de la méthode est de reconstruire la fonction caractéristique d’une antenne, appelée
fonction objectif, & partir d’un réseau d’antennes. La fonction objectif est déterminée par les
spécificités du systéme. Elle s'exprime en fonction des angles d’observation. Cette fonction ob-
jectif se développe dans cette méthode sous la forme d’une série de Fourier :
z jzm a cos s
fol,d) =Y de
n=—o0

La comparaison de cette forme a 'expression de la fonction réseau de 'antenne réelle [5.6] ou
[5.7], permet de proposer une solution constituée des termes de la série de la fonction objectif
en nombre fini. En tronquant ainsi la série, le résultat n’est pas parfait. Lerreur est estimée par la
différence des deux fonctions :

6’(6, d)) = lf(ev (b) _fO(ea d))'

La fonction objectif répond a certaines contraintes. Prenons la contrainte suivante :

fo®,4) =1 pour |cosi| </
fo0,¢) =0 pour |cosi| >/

. ’ . . . .
Les coefficients ¢, sont déterminés par la théorie des séries de Fourier.

Pour les séries impaires, avec les restrictions sur la fonction objectif :

d +1/ ) y
¢=x/‘ﬁ@@ﬂwmwmw>
-1
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5.3 Synthése de réseaux

Pour les séries paires :

/! d
c, = C

+/
(=, =t / o8, 6™ VE 0 (o5 )

—!

Le fait d’utiliser un nombre fini d’éléments entraine une intégration sur une distance finie, donc
une erreur par rapport 2 la fonction objectif.
Par exemple, pour un réseau linéaire pair dont la fonction objectif est définie par :

[=0),5
Les valeurs des coefficients de la série de Fourier sont calculables par :

= 2glsin ((Zn - 1)1;%[)

pour 1 <n<N

La figure 5.17 montre la reconstruction de la fonction objectif avec 8 éléments, 20 éléments et
40 éléments. Plus le nombre d’antennes élémentaires est grand, meilleure est la fonction obtenue.

1.2 T T T T T T T 212
o oot vemee — 40 éléments
i - 20 éléments

--- 8 éléments

0.8

0.6

0.4

0.2

-0.2 1 1 1 1 I 1 1 1 1
B 0.
cos(psi)

Figure 5.17 — Reconstruction de la fonction objectif d'un réseau a I'aide
de 8, 20 ou 40 éléments espacés de d = \/2.

La répartition exacte du champ en amplitude est obtenue en multipliant la fonction f par la
fonction caractéristique d’un élément.

5.3.2 Synthése par échantillonnage
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Nous reprenons dans ce paragraphe les mémes notations que précédemment. Cette méthode
consiste 4 échantillonner en direction les fonctions relatives au réseau.

Ainsi pour un réseau défini par les amplitudes d’alimentation et le déphasage de ses éléments, la
fonction caractéristique du réseau en amplitude est donnée pour une direction donnée par :

N

f‘(ei7 (bz) = Z fn eiﬂlnd+j/endcos¢;

n=0

Pour cette méme direction, la fonction objectif est définie par :

fo(:, b2)
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Le probleme 4 résoudre est celui de trouver 'erreur minimale sur toutes les directions. Une mé-
thode des moindres carrés peut étre utilisée. Elle consiste & chercher le minimum de 'expression :

Z |1 (8, d:) — fo(6;, b))

Eventuellement, chaque terme de cette somme peut étre affecté d’'un poids.

Létude des méthodes de minimisation d’erreur sort du cadre de cet ouvrage. En échantillonnant
correctement l'espace, il est donc possible de déterminer des coefficients d’amplitude et de phase
3 attribuer 4 chaque élément.

5.4 Alimentation des réseaux

Les types de réseaux étant trés variés, nous ne pouvons pas décrire toutes les combinaisons de
technologies utilisées. Nous verrons quelques-unes des plus classiques. Ce domaine de conception
de réseau est extrémement complexe et nous nous limitons aux concepts simples.

Lorsque les réseaux contiennent un grand nombre d’éléments, les éléments sont regroupés par
sous-réseaux. Cela permet d’optimiser le nombre de composants et de simplifier les fonctions de
commande.

5.4.1 Les dispositifs utilisés dans les réseaux

Comme nous I'avons vu précédemment, les différents éléments sont alimentés en phase et en
amplitude. La base de I'alimentation de réseau est donc constituée de déphaseurs et de dispositifs
permettant de diviser la puissance entre les différents éléments lors de I'émission ou bien de
combiner la puissance en réception.

m Les déphaseurs

Les déphaseurs sont placés en paralltle ou en série (figures 5.18 et 5.19)

Déphaseur 3
Entrée

Déphaseur 1 Déphaseur 2

Figure 5.18 — Déphaseurs en paralléle.

L

Déphaseur 1 Déphaseur 2 Déphaseur 3

Figure 5.19 — Déphaseurs en série.
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5.4 Alimentation des réseaux

On distingue classiquement deux types de déphaseurs :

— Les déphaseurs a lignes
— Les déphaseurs 4 ferrites

Les premiers sont constitués d’'un ensemble de lignes de longueurs différentes. Des commuta-
teurs permettent d’insérer 'impédance de chaque trongon de ligne selon la phase désirée. Ces
dispositifs en technologies micro ruban ou coplanaire peuvent éventuellement étre réalisés en
technologie intégrée.

Les seconds sont constitués d’un barreau de ferrite autour duquel est enroulé un fil qui sert a fixer
la valeur du champ magnétique du barreau. En fonction de lintensité d’excitation, le champ
magnétique est plus ou moins grand. Celui-ci fixe le déphasage de I'onde. Ce dispositif, placé a
intérieur d’'un guide d’onde, permet d’obtenir en sortie un déphasage controlé.

Les diviseurs ou combineurs

Selon le type d’élément et selon le choix de 'alimentation, les combinaisons peuvent étre extré-
mement variées. Nous donnons dans la suite un apercu de quelques techniques.

5.4.2 Technologie en guide
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De nombreux réseaux d’antennes sont constitués a base d’antennes alimentées par des guides
d’onde. Clest le cas de la plupart des antennes utilisées dans le domaine spatial, pour des raisons
de robustesse, de puissance supportée et de CEM.

Nous allons présenter le principe d’un diviseur de puissance en guide. La variation de puissance
est obtenue grice A des déphaseurs variables et & un coupleur. Un T¢ magique est placé en téte
du diviseur pour obtenir la séparation en phase du signal d’entrée (figure 5.20).

T¢ magique Coupleur hybride 3 dB
Déphaseur 1

0°
0° 90°
0° 90°
S S,

0°

Charge adaptée

Déphaseur 2

Figure 5.20 — Déphaseur variable.

Les déphaseurs 1 et 2 introduisent respectivement des déphasages a1 et az.

Grace aux combinaisons en phase des signaux, le signal d’entrée S est réparti en Sy et S sur les
g g

deux sorties, avec :
(o —a m\ (et =
SIZSSIH<%+Z)€/< 2 4)

Sy = Scos (—az ; L E) e](w_%)

Lajustement des déphasages permet d’obtenir une valeur déterminée de la puissance en sortie qui
sert d’alimentation 4 I'élément d’antenne. Dans ce dispositif, le coupleur hybride est un coupleur
classique, associant deux guides ayant une paroi commune qui communique sur une portion
commune.
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5.4.3 Technologie planaire

Nous allons montrer le principe de la répartition pour un réseau planaire. La synthese du réseau
a permis de déterminer les coefficients de pondération des signaux 2 affecter 4 chaque élément.
Pour répartir les signaux en phase dans un réseau linéaire, il est possible de proposer le schéma
d’alimentation en ligne micro ruban de la figure 5.21.

hg/4

hg/4 Ag/2

Figure 5.21 - Schéma de répartition de puissance pour un réseau linéaire
de quatre éléments en technologie micro ruban.

Le réseau est symétrique. Chacun des éléments a une impédance d’entrée notée Z; et Z,. Ces
impédances sont égales, mais nous les distinguons lors du calcul.

Les antennes sont reliées par des trongons de ligne de longueurs égales a la demi-longueur d’onde
guidée ou au quart de longueur d’onde guidée.

Analysons les impédances dans chacun des plans significatifs de ce schéma agrandi sur la fi-
gure 5.22.

rg/4 Ng/4 hg/2

Figure 5.22 — Extrémité de I'alimentation.

Les trongons de ligne ont des impédances caractéristiques Z et Z’. Partons de I'antenne 2
d’impédance d’entrée Z,. A lentrée du trongon de ligne élargie son impédance ramenée est
la méme puisque la longueur de ligne vaut une demi-longueur d’onde guidée. A gauche de
Iélargissement, I'impédance ramenée est Zp :
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De la méme fagon, 'impédance Z’; est égale 4 :

Z Z

Zzl = Cl)Otl Zzl = Z_(;ZZZ

ZR
Le rapport des puissances P; et P; alimentant chacun des éléments est fixé par la synthese réalisée
au préalable. On déduit donc :

P R A
r Uz 72

Dans cette expression, il est tenu compte du fait que les antennes ont la méme impédance
d’entrée. Le rapport des amplitudes apparait comme le rapport des impédances caractéristiques
des trongons de ligne. Il est donc possible de dimensionner la largeur des lignes en fonction
des longueurs d’ondes guidées et du rapport d’'impédance recherché. Ce travail est le résultat de
compromis sur la géométrie des lignes, car généralement 'espacement des antennes est fixé par le
gabarit imposé lors de la conception.

La méthode présentée est généralisable & un nombre quelconque d’éléments.

5.4.4 Distribution et contréle optique
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Les avantages des réseaux d’antennes sont nombreux comme nous venons de le voir. Cependant,
I'alimentation des éléments, en amplitude et en phase, constitue une étape limitant la réalisation
de grands réseaux. C’est pourquoi, une solution consiste  alimenter ces réseaux par voie optique.
Les avantages attendus en sont :

— une plus grande souplesse de conception

— un gain en poids

des pertes plus faibles

— une grande largeur de bande

— la possibilité¢ d’intégration de composants optiques donc de réduction de 'encombrement.

Les composants optiques étant par ailleurs insensibles aux champs électromagnétiques, le systeme

est rendu moins vulnérable aux perturbations.

Le principe est de transférer les informations d’amplitude et de phase portées par un signal

optique au signal micro-ondes qui alimente les éléments.

Le principe de fonctionnement est le suivant : une source laser envoie une onde optique dans

une fibre, munie d’'un modulateur. Ce dernier module 'onde optique 2 la fréquence micro-onde

correspondant 2 la fréquence de fonctionnement du réseau d’antennes. Le signal se propageant

sur la fibre est ensuite réparti sur plusieurs fibres. Un traitement optique est effectué sur chacune

de ces fibres afin d’introduire les variations d’amplitude et des déphasages sur le signal. Afin

de récupérer le signal micro-onde, chaque fibre est terminée par un photodétecteur, suivi d’'un

amplificateur qui est placé juste avant I'élément rayonnant.

On distingue deux sortes de modulateurs :

— Les modulateurs directs qui modulent le courant source du laser

— Les modulateurs externes dont le principe repose sur I'effet Pockels : 'indice d’un matériau
électro-optique varie en fonction de la tension appliquée, en l'occurrence, le signal micro-
onde. Il est ainsi possible de transmettre une modulation micro-onde sur le signal optique. Le
modulateur de ce type le plus utilisé est le modulateur de Mach-Zender dont le fonctionne-
ment est basé sur 'interférence de deux signaux se propageant selon deux chemins différents
et subissant une modulation différente. Les matériaux électro-optiques les plus utilisés sont le
niobate de lithium et 'arseniure de galium.
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Les déphasages introduits sur les fibres peuvent étre obtenus par différents moyens, soit par
modulation, soit par 'introduction de longueurs de fibre bien définies. La figure 5.23 donne
un exemple de fonctionnement de ce type de dispositifs qui nécessite I'introduction de commu-
tateurs optiques.

Commutateurs optiques

Diode laser / \Z \[/ \ Photo cjftecteur

! Amplificateur
AT
2AT
AAT

8AT

Figure 5.23 - Principe des lignes a retard utilisées pour le déphasage
des signaux

Chaque commutateur est relié & une fibre optique d’une longueur égale a4 un multiple pair de
la plus petite longueur. Les retards introduits sont donc des multiples quelconques du plus petit
retard A7. Avec N commutateurs, il est possible de réaliser 2" combinaisons. Un organe de
commande permet d’actionner les commutateurs pour obtenir un déphasage au plus proche de
celui souhaité.

Ces dispositifs sont souvent utilisés pour contréler des sous-réseaux.

Bien d’autres possibilités existent pour contréler optiquement les systemes d’antennes. Nous nous
sommes restreints ici 2 donner un bref apercu des dispositifs opto-électroniqes utilisables.
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6 * DIFFERENTS DOMAINES
D'UTILISATION DES ANTENNES

Dans ce chapitre nous présenterons un panorama des différentes applications utilisant des an-
tennes, en les replagant dans leur contexte. Les systémes seront décrits brievement afin d’expliquer
les points sensibles & prendre en compte lors de la conception des antennes.

6.1 Gestion du spectre radiofréquence

Le spectre électromagnétique a déja été décrit globalement (figure 1.1). Les antennes n’utilisent
qu'une partie de ce spectre, communément appelé spectre radiofréquence (abréviation pour
spectre des fréquences radioélectriques) qui s’étend approximativement de 1 kHz 4 300 GHz.
Ce spectre, tres étendu, puisqu’il couvre environ neuf décades, est utilisé dans de nombreuses
applications qui vont étre développées plus loin. Les applications sont différentes en fonction de
la fréquence et sont en général relatives 4 un domaine de fréquence particulier. C’est pourquoi il
est d’usage de désigner les différentes bandes de ce spectre par une abréviation faisant référence
A la position de la bande de fréquences. Cette dénomination est reconnue par les spécialistes du
domaine et elle est apparue au fur et & mesure du développement des applications et varient au
cours du temps.

Il existe actuellement un organisme international 'UIT (Union internationale des télécommu-
nications) qui gere les ressources radiofréquences, en tant qu’institution spécialisée des Nations
Unies. Cet organisme a son si¢ge 4 Geneve et se réunit régulierement pour allouer (ou retirer)
certaines bandes de fréquences. Il regroupe 191 états membres et plus de 700 membres associés.
Son role est de gérer le spectre, d’établir des normes et de suivre le développement des télécom-
munications dans le monde. Par exemple, 'UIT a récemment élaboré une norme permettant
I’harmonisation des systtmes mobiles et des nouveaux dispositifs & débit élevé.

En France, TANFR (Agence nationale des fréquences) controle l'utilisation des fréquences. Elle
coordonne les demandes d’allocation de fréquence et représente la position de la France dans les
négociations internationales sur la gestion du spectre.

6.1.1 Le spectre radiofréquence

La figure 6.1 présente I'ensemble du spectre radiofréquence et la dénomination des différentes
bandes qui correspond 2 une division par décades. La répartition du spectre en fonction des
applications y est mentionnée de fagon approximative, car les largeurs des bandes de fréquences
alloudes par applications sont variables et, en général, tres petites. De plus, les bandes allouées
peuvent étre différentes d’une région du monde a l'autre.

Lutilisation du spectre radiofréquence est vaste. Les applications en sont la télévision, les commu-
nications fixes ou mobiles, 'aéronautique, la marine, les émissions radioamateur, la police, I'ar-
mée, la météorologie, la télédétection, la radioastronomie, la radiométrie. La figure 6.1 donne un
apergu de cette répartition en Europe. La bande de chaque application est définie trés précisément
selon les pays par les documents de 'UIT. Par exemple, on trouvera dans la documentation de
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VLF LF MF HF VHF UHF SHF EHF Fréquence

3kHz 30kHz 300kHz 3MHz 30MHz300MHz 3 GHz 30GHz 300 GHz

—_— _— —_ Service mobile aéronautique
I - —_ P Radionavigation
. e aéronautique
Radio amateur
Radiodiffusion
Fixe
Service mobile terrestre
Service mobile maritime
et radionavigation maritime
Météorologie
Service mobile
Radiolocalisation
Radionavigation
Exploration de la Terre
par satellite

Setvices inter satellites
Météorologie par satellite
Radioastronomie

Recherche spatiale

Figure 6.1 — Apercu de |I'encombrement du spectre radioélectrique.

I’ANFR, citée dans la bibliographie, la répartition précise de I'utilisation des bandes de fréquences
en pourcentage en fonction des activités pour la France.

Certaines bandes sont utilisables plus librement & condition de respecter des nivaux de puissance
limites et de ne pas empiéter sur les bandes adjacentes. Ces bandes appelées ISM (Industriel,
scientifique et médical) sont ouvertes & de nombreuses applications et utilisables gratuitement.
Elles sont réparties dans tout le spectre. Utilisant les basses fréquences, on trouve des appli-
cations domestiques, nécessitant un faible débit d’informations comme les télécommandes, les
transmissions de données de capteurs. La bande des 13,56 MHz est celle des cartes & puce sans
contact. Les bandes autour de 433 MHz et de 870 MHz sont tres utilisées pour I'identification
radiofréquence. La bande des 2,4 GHz est actuellement bien connue pour le WIFI et les fours
4 micro-ondes. Ces derniers ont de nombreuses applications industrielles, liées au chauffage,
au séchage et 2 la polymérisation. Mais on y trouve aussi de nombreuses autres applications de
transmissions sans fil (transmetteurs, caméra de vidéo surveillance). D’autres bandes ISM sont
réservées pour des fréquences plus élevées, autour de 5,8 GHz, 24 GHz, 61 GHz, 122 GHz,
245 GHz.

Applications par bandes de fréquence

La bande VLF (Very Low Frequency) est utilisée pour les transmissions avec les sous-marins. Les
ondes électromagnétiques pénetrent de plus en plus mal dans 'eau de mer au fur et & mesure
que leur fréquence augmente, c’est pourquoi on utilise des ondes basses fréquences pour cette
application. Cette bande est aussi utilisée pour des systtmes de radionavigation de type Omega
avec réflexion sur 'ionosphére. La bande LF (Low Frequency) est utilisée pour certaines applica-
tions de communications, de localisations de véhicules (LoranC). Dans le haut de cette bande
on trouvait les signaux de certaines balises. La bande MF (Medium Frequency) est consacrée pour
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une grande partie 2 la radiodiffusion (bande de modulation d’amplitude). Les ondes longues sont
dans cette bande. Dans le bas de la bande, on trouve des communications maritimes, de méme
que des fréquences réservées aux radioamateurs. La bande HF (High Frequency) est trés morcelée,
constituée de nombreuses sous-bandes aux applications trés diverses. On y trouve des communi-
cations longues distances, de la radiodiffusion (ondes courtes), des utilisations terrestres (sécurité,
armée, police), des bandes de radioamateurs et une bande ISM. Les bandes ISM sont réservées
pour des applications industrielles, scientifiques et médicales. Elles sont moins contraintes au
niveau des normes de puissance afin de permettre des applications qui peuvent nécessiter des
niveaux de puissance élevée. La bande VHF (Very High Frequency) contient des applications pour
la radiodiffusion (modulation de fréquence radio et télévision), les communications aériennes.
La bande UHF contient des sous-bandes réservées 2 la télévision, aux communications avec les
mobiles et les systtmes aéroportés. On trouve dans cette bande de nombreuses applications radar.
Latmosphere étant transparente dans cette bande de fréquences, elle est aussi utilisée pour les
services utilisant les transmissions satellites et pour la radioastronomie. La bande SHF (Super
High Frequency) est aussi utilisée pour des services satellites avec des applications en communica-
tions, télédiffusion, et télédétection. De nombreux systémes de radars et radiometres se trouvent
dans cette bande. Plusieurs bandes sont réservées aux applications ISM. La bande la plus haute,
EHF (Extremly High Frequency), qui va en principe de 30 4 300 GHz, n’est allouée que jusqu’a
275 GHz. Dans le bas de la bande, on trouve des applications classiques de communications. La
recherche spatiale, la télédétection et la radioastronomie sont bien présentes dans cette bande. On
trouve aussi une utilisation particuli¢re concernant les services intersatellites qui se répartissent
sur toute la bande.

Les modes de propagation different selon les fréquences. En basses fréquences, jusqu’a la bande
ME, la propagation a lieu par onde de sol. En montant en fréquence, en bandes HF et VHE les
ondes se réfléchissent sur 'ionosphére. Ce mode de propagation est utilisé pour couvrir tout le
globe, grice 4 plusieurs rebonds (systtme de type Oméga). Au-dela de la bande VHE, les trans-
missions seffectuent en trajet direct, incluant éventuellement des phénomenes de diffraction.

6.1.2 Le spectre micro-onde

Les micro-ondes ou hyperfréquences correspondent 4 une bande comprise entre 300 MHz et
300 GHz. Les longueurs d’ondes associées sont comprises entre 1 m et I mm. C’est pourquoi on
parle d’ondes métriques, décamétriques, centimétriques et millimétriques. Pour des plus petites
longueurs d’ondes, le domaine est appelé sub-millimétrique ou quasi-optique. Il correspond a
des technologies intermédiaires entre les micro-ondes et 'optique.

Le spectre micro-onde est partagé en différentes bandes et correspond 2 des standards de guides
d’onde bien identifiés (tableau 6.1).

Tableau 6.1 - Bandes de fréquence micro-ondes

Nom de la bande Fréquences
Bande L 1a2GHz
Bande S 2a4GHz
Bande C 438 GHz
Bande X 8a 12 GHz
Bande Ku 12 a 18 GHz
Bande K 18 a 26 GHz
Bande Ka 26 a 40 GHz
Bande V 40 a 75 GHz
Bande W 75a 111 GHz
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Les communications représentent un domaine trés vaste dans lequel les systemes udilisent des
antennes de formes variées. Au cours des années, avec les progres de I'électronique, les fréquences
ont eu tendance A augmenter, d’une part, en raison de 'encombrement du spectre et, d’autre part,
en raison des demandes de transmission de débits élevés. Au début des télécommunications, il
paraissait extraordinaire de transmettre de la voix. On est ensuite passé 4 la transmission de
données. Apres le développement des technologies sans fil qui ont permis de transmettre internet,
il est maintenant envisagé de transmettre la télévision sur les mobiles.

Les types d’antennes ont beaucoup évolué dans chaque domaine d’applications. Lexemple le plus
frappant est celui des antennes de terminaux mobiles qui sont passées, en trés peu de temps, d’an-
tennes filaires rectilignes aux antennes hélicoidales, puis aux antennes patch, ceci en satisfaisant
des contraintes correspondant 4 une diminution de la taille et & une esthétique imposée par le
marché grand public.

Les antennes, de plus en plus sophistiquées, sont congues en fonction des applications visées
imposant un gabarit spécifique. Les moyens de simulation sont indispensables et de plus en plus
perfectionnés. Ils permettent de répondre a des spécifications trés particulieres qui seront décrites
au fur et 2 mesure de cet ouvrage.

En premier lieu, avant d’aborder les différentes antennes dans les systtmes de communication,
nous allons rappeler quelques bases de propagation.

6.2.1 Notions de propagation
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Lorsqu'on consideére la transmission des ondes, en milieu infini et homogene, entre I'émetteur
et le récepteur, le trajet optimal est la ligne droite représentant le trajet minimal entre les deux
antennes. La propagation en vue directe fait apparaitre une atténuation selon I'inverse du carré
de la distance. Ce cas est plutdt rare dans les applications courantes et généralement d’autres
phénomenes viennent perturber cette propagation en espace libre. Il peut se produire :

— des réflexions sur le sol,

— des réflexions sur des objets environnants,

— des diffractions sur des obstacles

— des zones d’ombre si les obstacles sont importants.

On distingue généralement plusieurs types d’environnements selon le nombre d’obstacles ren-
contrés et les modeles de propagation correspondants sont différents. Citons par exemple :

— Lenvironnement extérieur, lui-méme divisé en zones urbaine, suburbaine, rurale.

— Lenvironnement intérieur aux batiments.

Il ’est pas question ici de détailler les modeles, mais de justifier quelques points sensibles pour
l'utilisation d’antennes.

Les trajets multiples

Les problemes de transmission viennent trés souvent du fait que, d’autres trajets que le trajet
direct, sont empruntés par les ondes, faisant intervenir une ou plusieurs réflexions. Ces ondes
interférent avec 'onde directe. Donc selon la position du récepteur, le déphasage entre les ondes
conduit, soit 2 un renforcement de la puissance, soit & une diminution. Lorsque la puissance est
pratiquement nulle, on parle d’évanouissement ou fading.

Nous allons expliquer comment se produit ce phénomene et quels sont les parametres mis en jeu.
Pour simplifier, nous présentons la démonstration pour un sol parfaitement réfléchissant et plan.
Nous verrons ensuite comment modifier les résultats si le sol nest pas parfaitement réfléchissant.
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Considérons une antenne émettrice, constituée d’un dipdle placé en O', a une hauteur 4;. Lan-
tenne de réception, aussi constituée d’un dipdle est placée en O”, a la hauteur 4. Le trajet direct
0’0" fait avec I'horizontale un angle o, (figure 6.2). Il existe un rayon, émis par O’ qui se
réfléchit sur le sol et arrive en O”. 1l est obtenu en tragant I'image de O’ par rapport au sol : O;.
La droite joignant cette image 2 O coupe le sol en P.

>

\9’ D
o DY)

: Ta o”

h
b

y

T T T 7777

e

Figure 6.2 — Trajet direct et trajet réfléchi entre une antenne d'émission
et une antenne de réception.

Langle o, définit la direction du rayon qui se réfléchit
en P a I’horizontale.

+
En O; se trouve donc le dipdle image de celui placé !

en O'. Pour trouver le sens du courant dans le dipéle -q

image, il faut revenir 4 la propriété du dipéle énoncée

dans le paragraphe 2.4.4, & savoir que deux charges

de signes opposés se développent aux extrémités d’'un e e
dipole (figure 6.3). Il suffit alors de déterminer les iq

images de ces deux charges pour connaitre le sens du

dipéle image. Limage d’une charge est placée symé- -q
triquement par rapport au sol et possede une charge

opposée. Par construction, le dipdle image est donc Figure 6.3 — Dipole image.

dans le méme sens que le dipdle O'.
Le champ créé par un dipéle est donné par I'expression [3.10]. Le champ du dipéle placé en O’
a pour valeur :

Il ek
fﬂl = ]kZ— ¢

. —
sin 0,7
4 1y

Ses composantes selon le repére cartésien sont obtenues par projection :

Eﬂ'x =
Il ek
Ey = —ij4— ¢ - COSs 0y sin oy
1 ek
E,, —j/eZ4— ¢ cos® oy
ay
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N
De la méme fagon, le dipdle image créé en O” un champ £, :

1l ek
E, = j/eZEE ——sin6, 7y
Les composantes de ce champ sont :
E.=0
1 ek
E,, = jkZ— ¢ cos @, sin Q.
7y
y/i —jkr,
E, = _ijE ¢ - cos? .,

N
Le champ total £ en O” est donc obtenu par la somme des champs créés par le dipdle en O et
par son image en O, :

E. =0
. [l e_j/"d . g_jkrr .
E, = —jkZ— COs 0Ly SIN 0Ly — Cos O, sin .,
47[ 7y
] ek eIk
E, = —jkZ— cos® oy + cos” .,
41 Td 7y

En général, les antennes sont placées 4 grande distance 'une de I'autre et la distance D est bien
supérieure aux hauteurs des dip6les. Les angles o et o, sont donc petits. Cette remarque permet
des approximations :

costay~1— aj et sinoy = oy

cos” o, A2 1 — o, et sino, R,

La composante selon Oz est donc prépondérante sur les autres composantes. Ceci justifie le fait
de placer le dipdle récepteur verticalement afin de recevoir le maximum de champ.

Par ailleurs, les rayons vecteurs s'expriment, en utilisant ces approximations, par :

oy o
g~ D 1+7 et =D 1+7

En ne conservant dans £, que les développements limités relatifs 2 la fonction exponentielle qui
varie beaucoup plus vite que la fonction inverse, on obtient :

P —j/eDﬁ D%
E, ~ _ij4fn'D€ e 2 4o 2

Compte tenu des valeurs tres faibles des angles, les approximations suivantes sont valables :
h— by
D

hith
D

oy ~
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Reportons ces approximations dans 'expression de £, il vient :
. . . b . hih
E ~ jtZ 4” eHDIHU [ 4
wD

Soit encore :

X e /D N
E, ~ —jkZ(1]) 41'rD2COS ( 7)

En rapportant cette valeur 2 la composante en z du champ direct, on obtient :

L 2 cos < M)
D

Ey.
On congoit donc quen fonction des hauteurs des deux antennes et de la distance D, 'onde réflé-
chie peut entrainer des évanouissements du champ, lorsque le cosinus de 'expression précédente
sannule.
Afin de prendre en compte la nature du sol, il est possible d’introduire dans le calcul le coefficient
de réflexion R du sol. Le champ regu est alors :

1l

4

. . . hh g b
e*jkDg*]%(h$+h§) e/k IDZ + Refjk 1DZ

E, ~ —jkZ

Avec les conventions d’orientation de la figure 6.4, le coefficient de réflexion sur un réflecteur
parfait est R = 1, pour la composante en z du champ électrique.

Les formules de Fresnel donnent les coefficients de réflexion entre deux milieux diélectriques
de permittivités différentes (g; et &), pour les deux polarisations des ondes électromagnétiques,
dans la direction spéculaire. Ces formules sont rappelées ci-dessous pour les deux polarisations
paralléle et perpendiculaire, définies par la figure 6.4 :

E,
E. H;
i L i i H,

& &
& 4 & —

E; H,

i 1
Polarisation parallcle Polarisation perpendiculaire

Figure 6.4 — Définition des polarisations pour le calcul des coefficients de
réflexion (a gauche polarisation paralléle, a droite polarisation perpen-
diculaire).

La polarisation paralltle correspond au cas ot le champ électrique est paralléle au plan d’incidence
(défini par la normale et le rayon incident). Cette polarisation est aussi appelée TM (transverse
magnétique) car le champ magnétique est perpendiculaire au plan de la figure. Cela correspond
aussi a une polarisation verticale.
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Le coefficient de réflexion Ry, est le coefficient de réflexion en amplitude pour le champ élec-
trique défini avec les orientations de la figure 6.4.

€) COS 7] — /€] COS ir
\/€3 cosiy + /€1 cosip

La polarisation perpendiculaire correspond au cas ol le champ électrique est perpendiculaire
au plan d’incidence. C’est aussi une polarisation TE (transverse électrique) ou une polarisation
horizontale.

Le coefficient de réflexion R,,,, est le coefficient de réflexion en amplitude pour le champ élec-
trique défini avec les orientations de la figure 6.4.

R = /€1 cos i| — /&3 cos iy
4

erp B B
? \/€1 cosi; + /g5 cosiy

Ry =

Rappelons la loi de Descartes :
V€1 sin il = V€ sin iz

Le cas d’une antenne linéaire verticale de type dipolaire correspond a une polarisation paralléle.
Lorsque I'incidence est proche de 90°, le coefficient de réflexion, pour des matériaux diélectriques,
tend vers —1. Le champ électrique prend alors la forme :

g A ap ikgray [t _phh

E, =~ _]kZH)f jkDe T50th) |:€7k b —e 775 :|
™

Soit, lorsque la distance entre les antennes est grande par rapport a leur hauteur :

L = ‘23in< @)‘ ~ ZkM
E, D D

Ce coefficient donne une atténuation en puissance proportionnelle 4 I'inverse du carré de la
distance entre les antennes. Etant donné la variation de la puissance rayonnée de I'antenne en
I'absence du sol, 'atténuation totale du signal varie comme l'inverse de la puissance quatre de la
distance.

On constate, d’apres ces calculs de base, que la réflexion d’un signal sur le sol donne des résultats
variés selon la nature du sol, la distance entre les antennes et leur hauteur. Nous n’avons pas traité
tous les cas possibles, mais simplement donné quelques éléments de base pour le calcul du champ
réfléchi. Remarquons cependant deux points :

— Silantenne est telle que la polarisation est horizontale (TE), les résultats sont différents, en
particulier par le fait que I'image du dipdle horizontal n’a pas le méme sens que celui du dipéle
induit un signe moins dans les calculs. D’autre part le coefficient de réflexion 2 prendre en
compte est celui qui est relatif a la polarisation horizontale.

— Le sol n'est pas un diélectrique parfait. Il présente une conductivité o. La permittivité effective

est alors définie par :
o

€ =& —J—
# 4 ]80(.0
— La permittivité effective dépend de la fréquence. Elle doit étre utilisée dans les formules de
Fresnel pour déterminer le coefficient de réflexion.

Il n'y a pas que les réflexions sur le sol qui contribuent au champ total recu. Dans un environne-
ment urbain, de nombreuses réflexions ont lieu sur les bAtiments ou d’autres objets qui peuvent
contribuer 2 ces évanouissements. Cest ce qu’on appelle en propagation le probléme des trajets
multiples qui ne sont pas faciles & prévoir dans un environnement complexe. On les traite souvent
par des méthodes statistiques pour aboutir a différents modeles rendant compte de la complexité
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de fagon globale, donc approchée. Les évanouissements du signal sont la premiére conséquence
de l'existence de trajets multiples. La seconde conséquence se mesure sur la forme temporelle du
signal qui, du fait des différentes réflexions, subit des retards successifs.

Signalons que les principes présentés font 'hypothese d’une terre plate. Pour plus de précision,
lorsque la distance de transmission est grande, il est préférable de tenir compte du modetle de
terre sphérique.

Ellipsoide de Fresnel

Létude précédente permet de comprendre que tout obstacle se trouvant 4 proximité du trajet en
ligne directe perturbe la transmission en réfléchissant ou diffractant 'onde. Une deuxi¢me onde
est ainsi créée qui interfere avec celle du trajet direct. Lorsque ces deux ondes ont des différences
de marche égales 4 la demi-longueur d’onde, l'interférence est destructive et le signal s’évanouit.
Le lieu des points tels que la différence de marche entre le trajet direct et le trajet ayant subi
une réflexion est égale & une valeur donnée est un ellipsoide ayant pour foyers les deux antennes.
Lorsque cette différence est égale a la demi-longueur d’onde, on parle du premier ellipsoide de
Fresnel.

J LSS S S S S S S S S

Figure 6.5 — Premier ellipsoide de Fresnel.

Sur la figure 6.5, le point M et tel que :

A
FlM + FzM—Fle = 5

Tout obstacle entrant dans le premier ellipsoide de Fresnel abaisse le niveau de puissance regue.
Le choix des sites des antennes de stations hertziennes s’effectue donc en fonction du dégagement
du premier ellipsoide de Fresnel dans I'environnement des antennes.

Les phénomenes de diffraction influent naturellement sur la propagation. Nous les signalons
simplement dans le cadre de cet ouvrage

6.2.2 Radioamateurs

L'Union Internationale des Télécommunications définit I'activité des opérateurs des services
d’amateur appelés radioamateurs comme « services de radiocommunication ayant pour objet
Iinstruction individuelle, 'intercommunication et les études techniques, effectuées par des ama-
teurs, cest-a-dire par des personnes diiment autorisées, s'intéressant 2 la technique de la radio-
électricité A titre uniquement personnel et sans intérét pécuniaire ».

Dans ce cadre, les radioamateurs ont développé quantité d’applications; on peut notamment
citer :
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— Téléphonie.

— Transmission de texte : radio télétype (RTTY, téléscripteur), AMTOR.

— Transmission d’image : ATV (TV Amateur), transmission d’image 4 balayage lent (SSTV),
fac-similé (fax).

— Transmissions numériques : réseau de communications numériques (packet-radio, APRS).

Plus précisément, listons quelques activités prises comme exemples. Un des challenges que s'im-
posent les radioamateurs est la transmission 2 faible puissance (QRP) pour établir une commu-
nication, notamment de type HF pour atteindre d’autres continents. Plus haut en fréquence, on
trouve les applications 2 bases de satellites radioamateurs (OSCAR, Orbiting Satellites Carrying
Amateur Radio) qui permettent une liaison entre deux points terrestres vzz un relais satellitaire
dans les bandes de fréquences VHF et UHE La réception d’images de la Terre prise depuis
un satellite est aussi une activité tres prisée. Enfin, on peut mentionner que régulierement des
contacts sont établis entre les navettes américaines (Columbia, Challenger) avec des stations ra-
dioamateurs, et cela avec du matériel radioamateur embarqué sur la navette (charge utile SAREX).
Tout d’abord, nous listons les bandes autorisées :

Comme on peut le constater, I'attribution de bandes de fréquences occupant tout le spectre hert-
zien permet d’exploiter les conditions de propagation trés différentes et donc toutes les possibilités
de transmission (vision directe, réflexion ionosphérique, troposphérique, diffraction...).

Cela conditionne la conception de 'antenne du radioamateur. Les radioamateurs ont beaucoup
investigué dans les bandes décamétriques car les antennes sont constituées de fils, donc plus
facilement réalisables. De facon générale, les antennes destinées aux émissions radioamateur sont
basées sur les techniques utilisées pour la conception des antennes classiques. Toutefois, il faut
relever certaines spécificités. En effet, lorsqu'un radioamateur congoit une antenne décamétrique,
il ne s’agit plus de faire une antenne qui soit optimale sur une seule fréquence mais fonctionnelle
sur plusieurs bandes. Cela lui permettra de choisir la fréquence optimale en fonction de la liaison
envisagée, des conditions météo en altitude... Par exemple, ['utilisation commune des bandes
3,5, 7, 14 et 21 MHz permet d’utiliser un dip6le demi-onde 4 3,5 MHz, dipdle qui autorisera
un accord onde entiere 3 7 MHz puis en 2\ 2 14 MHz, 3\ 2 21 MHz et enfin 4\ 4 28 MHz.
Or, les nouvelles bandes récemment attribuées a 10, 18 et 24,9 MHz ne permettent plus cette
approche puisque celles-ci n’ont plus la relation de multiples entiers entre elles ni avec les autres
bandes. Il faut donc que I'antenne en ondes décamétriques devienne multibandes.

Sur la figure 6.6, on représente la répartition de courant (ondes stationnaires) sur une antenne
dont la longueur est comparée a la longueur d’ondes pour différentes fréquences d’utilisation.

1

1
F = 3,5 MHz F = 10,5 MHz
(fondamentale) /\ /\ (harmonique 3)
i N
A
2 =31
=%

1 I
F=7MHz F =14 MHz
(harmonique 2) /\ /\ (harmonique 4)
I
=2 [=24

Figure 6.6 — Répartition des ondes de courants sur I'antenne multibandes
alimentée au centre.
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Tableau 6.2 - Bandes décamétriques

Fréquence inférieure

Fréquence supérieure

Longueur d’onde moyenne

(MHz2) (MHz2) (m)
1,830 1,850 16
3,500 3,800 79286
7,000 7,100 42,5

10,100 10,150 29,5

14,000 14,350 21

18,068 18,168 16,5

21,000 21,450 14

24,890 24,990 12

28,000 29,700 10

Tableau 6.3 — Bandes métriques et décimétriques

Fréquence inférieure

Fréquence supérieure

Longueur d’onde moyenne

(MHz) (MHz) (m)
50,2 51,2 6
144 140 2
430 440 0,7

1240 1300 0,24

2 300 2450 0,13

Tableau 6.4 - Bandes centimétriques et millimétriques

Fréquence inférieure

Fréquence supérieure

Longueur d’onde moyenne

(GH2) (GH2) (cm)
5,65 5,85 5
10 10,5 3
24 24,25 1.2
47 47,2 0,6
75,5 81 0,375
119,98 120 0,25
142 149 0,2
241 250 0,12

m Importance de I'emplacement du point d’'alimentation

Dans ce fonctionnement multibandes, la position du point d’alimentation prend beaucoup d’im-
portance puisqu’il va conditionner 'impédance d’entrée vue par la ligne connectée a I'antenne.

On considere que le point d’alimentation doit correspondre au point d’intensité maximale (adap-
tation d’'impédance facilitée). Dans le cas d’une alimentation centrée, les fréquences de résonance
correspondent aux harmoniques 1, 3, 5, 7... Tandis que, dans le cas de 'alimentation excentrée,
ils correspondent aux harmoniques 1, 3, 9, 15..., donc & un nombre réduit de bandes.
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Figure 6.7 — Répartition des ondes de courants sur I'antenne multibandes
a alimentation excentrée.

En ce qui concerne I'accord électrique, si I'on veut concevoir une antenne fonctionnant sur
I'ensemble des bandes décamétriques, on devra accorder avec un LC série lorsque 'impédance
au point d’alimentation est faible et avec un LC paralléle lorsque celle-ci est forte.

Effet de sol

De méme l'effet du sol va entrainer une modification du diagramme de rayonnement et notam-
ment de I'angle de rayonnement maximal par combinaison des rayonnements direct et réfléchi.
Aussi, les radioamateurs font treés attention 4 maitriser la hauteur de 'antenne au-dessus du sol
de fagon atteindre I'angle optimal de rayonnement en fonction de la fréquence utilisée, comme
cela est montré sur la figure 6.8. Langle optimal étant celui qui évite les multibonds et donc les
pertes par réflexion sur le sol qui n’est pas parfaitement conducteur.

Couches
ionisées

: Trajet sans pertes

—mrmememes : Trajet avec pertes de réflexion

Figure 6.8 — Importance de I’'angle de rayonnement.

m Exemple d’antennes en bandes décamétriquess
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— Lantenne ground plane : Cest une antenne quart d’onde omnidirectionnelle 4 polarisation
verticale avec sol artificiel. Comme elle est asymétrique, elle est idéalement utilisée avec une
ligne asymétrique (coaxiale). Ladaptation se fait par transformateur quart d’onde de coaxial
50 € entre I'antenne d'impédance 36 () et une ligne d’amenée de 75 (), ou alors par inclinai-
son du sol artificiel ('impédance variera entre les bornes 36 et 73 }) et donc une adaptation
possible 4 une ligne d’amenée 50 ). Le rayonnement est maximum dans un plan quasi hori-
zontal et donc se préte bien au trafic VHF en émission ou en transmission ionosphérique.

— Lantenne Zeppelin : elle doit comporter un nombre entier de demi-ondes le long de son brin
rayonnant constitué par une ligne accordée alimentée en bout et est plus difficile & mettre au
point que I'antenne Levy.
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— Lantenne Levy (double Zepp) : clle est 'antenne de prédilection du radioamateur qui veut
émettre ou recevoir sur 'ensemble des bandes décamétriques de 3,5 2 30 MHz. Avec un circuit
d’accord variable, on peut 'accorder sur I'ensemble de la plage de fréquences mentionnée.

5m 5m

.« 2m

A B Casn°l: 3 Casn®3:
Jm

Frgo =14 MHz F oo =14.6 MHz
3m 3m A B
2m Casn®2:
A B Frés0:14'8MHZ

Figure 6.9 - Principe de fonctionnement de I’antenne Levy.

En connectant en entrée d’antenne une boucle, on autorise la mesure de la fréquence de ré-
sonance a laide d’un grid-dip (sorte de pince ampérométrique). On constate que la fréquence
de résonance n'est pas modifiée si la somme des longueurs horizontales (rayonnantes) et de la
ligne paralléle reste constante (demi-onde). Cela signifie que le mode de vibration est celui de
la demi-onde, et cela malgré le fait que la partie repliée paralléle ne rayonne pas puisque les fils
annulent mutuellement leur rayonnement. On considére quil y a réduction du rayonnement dt
a ce raccourcissement & partir d’une longueur rayonnante totale inférieure au quart d’onde.

En combinant au pied de 'antenne une combinaison de circuits d’accord LC série ou paralléle,
il est possible de travailler sur 'ensemble des bandes. En effet, le circuit d’accord permet de « re-
tomber » sur un nombre impair de demi-ondes et donc de considérer le point de jonction avec la
ligne (point AB) comme un point d’intensité maximale lorsque 'on est dans un fonctionnement
multiple de demi-ondes.

Le dernier avantage de cette antenne est lié & sa symétrie qui permet d’établir un régime d’ondes
stationnaires parfaitement équilibré sur les deux moitiés de la structure.

On pourrait encore citer comme autre type d’antennes décamétriques, 'antenne « Trap » qui est
constituée d’un dipdle dans lequel ont été insérés des circuits résonants paralleles  des positions
précises (qui jouent le role de pieges) et qui permettent de reconstituer le fonctionnement sur des
bandes particuliéres qui ne sont pas harmoniques (fréquences basses de la bande HF). On peut
enfin citer I'antenne cadre qui s’inspire 4 la fois de 'antenne Quad dans sa forme et de I'antenne
a trappes résonnantes.

Figure 6.10 — Circuits d'accord pour fonctionnement multibandes.
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Dans les bandes de fréquences supérieures, les techniques utilisées par les radioamateurs sont
plus classiques. On peut citer les antennes Quad et Yagi, qui ont été utilisées et souvent mises
au point de fagon empirique pour les émissions de Télévision amateur (ATV). De nombreuses
techniques d’adaptation d’antennes (coupleurs d’antennes) ont été étudides, testées et éprouvées,
qui permettent de prendre en compte les limites de réalisations pratiques.

6.2.3 Les réseaux de communications
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On a pris 'habitude de distinguer les réseaux hertziens des réseaux mobiles. Les réseaux hertziens
sont les réseaux qui utilisent le canal de propagation constitué par l'air entre deux points fixes.
Les réseaux mobiles utilisent aussi le canal aérien. Ils sont destinés plus spécifiquement aux com-
munications mobiles entre un point fixe (la station de base) et un point variable dans 'espace (le
mobile). Certains systemes sont développés de facon & communiquer entre des stations de bases
variables dans le temps et espace. Ce sont les réseaux ad hoc.

Les réseaux hertziens

Ces réseaux sont utilisés pour les communications fixes et la diffusion de la radio ou de la télévi-
sion. Il y a plusieurs bandes de fréquences utilisées pour la télédiffusion terrestre qui se trouvent
dans les bandes UHF et VHE Pour les réseaux de télécommunications fixes, les fréquences sont
comprises entre 1 et 40 GHz. Jusqu'a 20 GHz, les réseaux sont trés encombrés.

Les faisceaux hertziens sont utilisés pour effectuer une transmission point & point grice au
transport de U'information sur une porteuse modulée. Actuellement la tendance soriente vers
le choix des modulations numériques qui sont moins sensibles aux perturbations et permettent
des traitements du signal plus performants.

Les liaisons par faisceaux hertziens servent a éeablir des communications dans des endroits non
équipés en réseaux filaires. Ils permettent aussi des installations rapides et éventuellement provi-
soires.

Le réseau hertzien de diffusion est constitué d’un maillage régulier sur un territoire. Il permet
de transporter la méme information, au méme instant sur ce territoire. Le réseau de télévision
francais, par exemple, est constitué d’environ 14 000 émetteurs répartis en 4 000 sites pour
les six chaines de base. Le réseau de la télévision numérique terrestre a démarré en 2005 avec
17 émetteurs couvrant 35 % du territoire francais. La couverture, ensuite étendue en 2006 a
60 % du territoire, devrait couvrir 'ensemble de la France ultérieurement.

Les réseaux hertziens sont constitués d’antennes placées en vue directe I'une par rapport a 'autre.
La portée des faisceaux est comprise entre 10 et 60 km, pouvant aller exceptionnellement jusqu’a
100 km. Des stations relais sont utilisées si la distance s'avere trop grande. Le relief, les bAtiments
et la végétation constituent des obstacles potentiels a la propagation des faisceaux.

Les antennes sont placées en hauteur de facon  assurer une meilleure liaison. Nous avons vu
précédemment que I'essentiel de I'énergie se trouve concentré dans le premier ellipsoide de Fres-
nel. Tout obstacle se trouvant dans cet ellipsoide abaisse la qualité de la liaison. Les hauteurs des
antennes sont donc calculées en tenant compte des dimensions de celui-ci.

Les antennes de réseaux hertziens doivent étre trés directives, puisqu’elles assurent une trans-
mission point a point. Les antennes a réflecteur parabolique (paragraphe 8.6) sont tres utilisées,
pour diverses raisons : leur grande directivité, leur robustesse, leur puissance d’émission. Elles
sont souvent recouvertes d’'un radéme de protection contre les intempéries et les différences de
températures.

Les réseaux de télécommunications mobiles

Les réseaux de télécommunications permettent de transmettre des sighaux entre une station de
base et des terminaux mobiles. Les stations sont réparties sur le territoire et reliées entre elles. La
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distance qui les sépare dépend de la densité des communications 4 transmettre et de 'environne-
ment. Un environnement urbain nécessite des stations plus rapprochées en raison des nombreux
obstacles que représentent les bAtiments, mais aussi en raison d’un trafic plus important. Chaque
station de base dessert une zone I'entourant appelée cellule. Les cellules sont plus ou moins serrées
selon le type de zone concernée. On parle de réseau microcellulaire dans une zone urbaine et de
réseau picocellulaire plutdt a intérieur des batiments. La taille d’une microcellule est comprise
entre 100 et 300 m. Lorsque la taille des cellules augmente, on passe au réseau cellulaire avec des
tailles allant de 500 m & 2 km. Les macrocellules ont des dimensions comprises entre 2 km et

35 km.

Le réseau cellulaire s'appuie sur les deux éléments que sont les stations et les terminaux mobiles
qui possédent chacun la fonction d’émission et de réception. Les puissances mises en jeu  I'émis-
sion par les stations de base sont importantes. Elles dépendent du type de station. Les mobiles
émettent une puissance plus faible, au maximum de 2 W pour les terminaux portables. Du fait
des roles différents des stations de base et des mobiles, leurs antennes sont différentes.

O Antennes de terminaux mobiles

Les antennes de terminaux sont souvent tres proches d'un plan de masse imparfait (le sol, le toit
d’un véhicule ou le corps humain : la main ou la téte) qui modifie le diagramme de rayonnement.
Les d’antennes pour les terminaux mobiles évoluent sans cesse. Ainsi les techniques utilisées pour
les téléphones portables sont passées en quelques années d’antennes fouets, aux antennes hélicoi-
dales, puis aux antennes planaires. Certaines antennes sont repliées 4 des fins de miniaturisation
(antennes PIFA, paragraphe 9.1.3). Les antennes utilisées sur les véhicules sont trés souvent des
antennes fouets qui sont constituées d’une antenne filaire de longueur égale 2 un quart d’onde
au-dessus d’un plan de masse. Il est possible d’utiliser des antennes filaires de différentes tailles.
Afin d’adapter les antennes, il est souvent nécessaire d’ajouter des selfs ou des capacités a entrée.

Nous allons montrer 'influence du plan de masse.

Prenons I'exemple d’une antenne filaire placée 4 une hauteur 4 au-dessus d’un plan conducteur,
constitué soit par le sol, soit par le toit d’'un véhicule. Nous allons donc étudier ce cas représenté
par la figure 6.11, sur laquelle, le probleme initial d’'une antenne en présence d’un plan réflecteur,
est représenté a gauche. Ce probléme est remplacé par le probleme équivalent de deux antennes,
parcourues par un courant de méme sens, distantes de 2 h (voir paragraphe 2.4.4, Théorie des
images).

M

J

Figure 6.11 - Rayonnement d’une antenne filaire au-dessus d’un plan de
masse et son probleme équivalent.
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On rappelle la fonction caractéristique d’une antenne filaire rectiligne :

F() = (cos(n’n' cos 0) — cos n’n’)2

sin 0

Les deux antennes du probleme équivalent sont décalées de 4 de chaque coté du plan. D’apres la
théorie des réseaux (paragraphe 5.1.2), le facteur de réseau introduit est égal a :

Fg = 4 (cos(kh cos 0))*

Le rayonnement global a pour fonction caractéristique de rayonnement le produit de ces deux
fonctions. La symétrie axiale est maintenue. Le rayonnement du réseau constitué des deux an-
tennes est maximum pour § = /2. Le gain de cette antenne est double de ce qu'il serait pour
une antenne seule, en absence de sol réflecteur, puisque la puissance nest ici rayonnée que dans
un demi-espace.

Pour des valeurs de 6 différentes de /2, le diagramme de rayonnement dépend de la hauteur
du dipdle. En particulier, certaines directions peuvent présenter un rayonnement nul selon les
valeurs de 4.

O Antennes de stations de base

Les stations de base doivent étre puissantes (20 2 30 W). Les antennes sont donc associées sous
forme de réseau. Le diagramme en résultant doit étre omnidirectionnel autour de la station afin
d’assurer la liaison avec les terminaux dont la position est quasiment aléatoire. Le diagramme
dans le plan vertical ne doit pas présenter de zéros. Louverture verticale varie de 10° & 70°. La
meilleure solution pour réaliser ce type de diagramme est 'association d’antennes verticalement,
alimentées en amplitude et en phase afin de créer le diagramme de rayonnement recherché (voir
le chapitre 5 sur les réseaux). On trouve ainsi des réseaux d’antennes filaires rectilignes (souvent
des antennes demi-ondes), alignées et placées sur un mat.

A la réception, le réseau permet d’utiliser les techniques de diversités pour améliorer la qualité du
signal (voir paragraphe 7.2).

La souplesse apportée par le contrdle de I'alimentation des réseaux permet aussi de rendre les
antennes adaptatives : les faisceaux, 4 la réception, comme 4 I'émission, sont alors orientables dans
des directions correspondant a celles d’un fort trafic. Il est aussi possible d’abaisser la valeur de
la fonction caractéristique de 'antenne dans une direction ot se trouve une source perturbatrice.
Lensemble de ces situations est géré grice au traitement d’antennes (paragraphe 7.1)

Afin de renforcer le rayonnement, 'antenne peut étre placée devant un plan de masse. Le principe
des images permet de remplacer le probleme initial par le probleme équivalent de deux antennes
antisymétriques (figure 6.12).

Calculons le champ rayonné par deux antennes filaires paralltles et parcourues par des courants
d’intensité 7, de sens opposés. Ces deux antennes constituent un réseau dont nous allons cal-
culer le facteur de réseau Fpg, avec les notations de la figure 6.12. La somme vectorielle de la
contribution des deux antennes conduit au calcul de la fonction :

f]‘?(e, (’)) — ejk/vsinﬁsind) _ g—j/e};sin@sind)

Soit :
fz(8,d) = 2jsin(khsin 0 sin )

La fonction réseau est donc donnée par :
Fr(0,d) = 4sin®(khsin 0 sin )
Dans le cas = \ /4 :
Fr(0, &) = 4sin’ (; in 0 sin ¢)
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Figure 6.12 - Antenne filaire paralléle au plan de masse et son probleme
équivalent.

Cette fonction est maximum pour : § = /2 et ¢ = 7/2, cest-2-dire dans la direction Oy, ce
qui est normal, puisque les deux antennes présentent un déphasage nul dans la direction Oy. En
effet les deux antennes sont séparées de N /2. Donc la différence de marche introduit un déphasage
de 7, et du fait de 'opposition des deux courants elles présentent un déphasage supplémentaire
de 7. Le déphasage total est donc 2. Il n’y a pas d’autre zéro de la fonction réseau.
Danscecash = \/2:

Fr(8, d) = 4sin’(msin 0 sin )

Il existe, dans ce cas un zéro pour § = /2 et ¢ = /2, Cest-a-dire dans la direction Oy. Cela
sexplique par la différence de marche dans la direction Oy qui correspond 2 un déphasage de 2.
Au final, en prenant en compte le déphasage dii au courant, le déphasage total est de 7 dans la
direction Oy.

Donc le choix de la distance de I'antenne au plan de masse est fondamental. Afin d’imposer
un diagramme de rayonnement visant dans la direction perpendiculaire au réflecteur, la distance
b est choisie égale au quart de la longueur d’onde. Le diagramme de rayonnement est alors
obtenu en multipliant la fonction caractéristique de 'antenne filaire par le facteur de réseau des
deux antennes, représenté sur la figure 6.13. Bien entendu, le diagramme de rayonnement du
probleme initial se limite au demi-plan supérieur, le plan de masse jouant le réle d’écran pour la
partie inférieure.

Figure 6.13 — Facteur de réseau de deux antennes paralléles, situées a N4
d'un plan de masse et alimentées par des courants de sens opposés.

Louverture de rayonnement est supérieure 2 120°, d’ott le nom d’antenne sectorielle, donné 2
ce type d’antenne.
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6.2.4 Liaisons par satellites
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Les antennes de stations de base les plus couramment utilisées pour
le GSM sont des antennes panneaux. Elles sont constituées d’an-
tennes filaires (quelquefois planaires) associées en un réseau linéaire
vertical, placées devant un plan de masse. Chaque réseau constitue
une antenne sectorielle. Les panneaux sont placés selon un triangle
équilatéral, de fagon a couvrir les 360° de I'espace autour d’un py-
l6ne (figure 6.14), en choisissant des antennes sectorielles d’ouver-
ture 120°.

Le réseau est alimenté de facon & imposer un léger déphasage linéaire
qui entraine un angle de visée vers le bas, appelé #lr de 'antenne.
Un autre type d’antenne sectorielle utilise la réflexion sur un diedre
mérallique. Le principe en est le méme que celui de la réflexion sur
un plan métallique. II existe alors une image par rapport a chaque
plan métallique. Le réseau équivalent comporte quatre éléments.

|
/

B I | S | |

Figure 6.14 - Antenne

Les techniques d’antennes ont évolué rapidement au moment de
panneaux.

laveénement des radars. Un nouvel essor a relancé leur développe-
ment avec le développement des antennes satellitaires.

Les caractéristiques recherchées pour les antennes satellites sont un grand gain (supérieur a
40 dB), un diagramme de rayonnement présentant si possible des lobes secondaires faibles. Nous
verrons que les paraboles simples permettent d’obtenir des gains compris entre 40 et 50 dB, asso-
ciés a des angles d’ouverture inférieurs au degré. Les antennes 4 réflecteurs secondaires permettent
d’obtenir des gains de 'ordre d’une soixantaine de décibels, associés a des ouvertures de I'ordre
de quelques minutes d’angle.

Différents types de satellites

Les satellites ont évolué au cours du temps depuis les premiers lancements dans les années
soixante. Les premiers étaient passifs et utilisés comme réflecteurs du signal. Tres rapidement
les satellites ont eu des fonctions de réception et d’émission. Ils ont embarqué des charges utiles
comportant des dispositifs électroniques de plus en plus complexes, rendant leur fonctionne-
ment intelligent et autonome pour une durée de quelques années. Actuellement les satellites
embarquent des récepteurs a tres faible bruit, des émetteurs de puissance et un ensemble de
fonctions électroniques qui dépendent du cahier des charges. Les satellites utilisent un dispositif
de transposition de fréquence pour éviter les interférences entre les fréquences montantes et les
fréquences descendantes, ces derniéres étant en général plus basses.

Les satellites emportent de nombreuses antennes dont les fonctions sont différentes et qui uti-
lisent différentes bandes de fréquences. Nous verrons leur utilisation au cours de ce chapitre.
Les antennes satellitaires doivent présenter un grand gain et étre qualifiées spatialement, Cest-a-
dire quelles doivent répondre i certains criteres essentiellement liés a la solidité, 4 la tenue en
vibration, a la durée de vie et 4 la réponse en température. Ce dernier point est tres sensible car
les dilatations peuvent étre tres variables en raison des écarts de températures importantes dans
Pespace. Ces écarts vont de =150 °C, coté espace, a plusieurs centaines de degrés, coté soleil.

O Les satellites géostationnaires

Tres rapidement l'utilité de satellites géostationnaires s’est imposée. Ces satellites, placés sur I'or-
bite circulaire équatoriale, & environ 36 000 km de la Terre, ont une période de rotation de
24 heures. Ils sont géosynchrones. Lorbite équatoriale abrite un peu moins de quatre cents satel-
lites opérationnels. Elle est cependant encombrée d’anciens satellites et de débris de lancement.
On y dénombre un peu plus d’un millier d’objets de plus d’'un metre.
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La puissance est un probleme crucial pour les antennes embarquées sur les satellites géostation-
naires. En effet si I'on calcule I'atténuation en espace libre correspondant a la propagation de
36 000 km, on trouve :

1 1
4k 4m(3,6.107)2

~6.10" ;™2

C’est pourquoi toutes les antennes servant a la liaison satellite, aussi bien les antennes embar-
quées que les stations au sol, sont des antennes de grand gain. Le meilleur moyen d’obtenir
un grand gain est, selon la formule [4.14], d’augmenter la surface de captation de I'antenne.
Les antennes a réflecteur permettent, grice a la surface importante du réflecteur, de capter le
maximum de puissance. Certaines antennes utilisent deux réflecteurs. Nous verrons un peu plus
loin le fonctionnement de ces antennes qui ont couramment des gains d’'une cinquantaine de
décibels. Dans la plupart des cas la source est un cornet. Selon I'état de polarisation attendue, le
cornet est circulaire ou rectangulaire. Les cornets sont généralement corrugués pour limiter les
lobes secondaires (voir paragraphe 9.1.1).

Linconvénient majeur de ce type de satellite est de ne couvrir qu'une petite partie de la Terre.
Langle de vue de la Terre 2 partir d’'un point de l'orbite géostationnaire étant de 17°, les latitudes
élevées ne sont pas comprises dans 'ouverture de 'antenne.

O Les satellites en orbite basse

Les satellites en orbite basse, aussi appelés LEO (Low Earth Orbit) ont une orbite inclinée par
rapport au plan de I'équateur. Leur période est nettement plus faible que celle des satellites géo-
stationnaires, puisqu’ils font le tour de la Terre plus d’une dizaine de fois par jour. Ces satellites
défilent autour de la Terre et sont capables de couvrir I'ensemble de la planéte grice & un léger
décalage de leur orbite & chaque tour. Lorbite des satellites LEO est de I'ordre de 8002 1 000 km.
Ils permettent d’atteindre des latitudes trés élevées, contrairement aux satellites géostationnaires.
Certaines orbites elliptiques permettent aux satellites de rester plus longtemps au-dessus d’une
région. Leur vitesse est inversement proportionnelle 4 la distance au centre de la Terre. Par
conséquent, ils vont plus vite au périgée qu’a 'apogée.

Comme leur distance 2 la Terre est beaucoup plus faible que pour les satellites géostationnaires,
les contraintes de puissance peuvent étre relachées, ainsi les antennes ne sont pas nécessairement
aussi puissantes. De plus, le colit du lancement est moins élevé. Cependant le suivi est plus délicat
et du fait du défilement, les informations ne sont pas transmises en permanence. C’est pourquoi
ils sont munis de systemes de stockage de I'information.

Le suivi des satellites défilants est assuré par des antennes terrestres mobiles

O Les satellites en orbite moyenne

Les satellites en orbite moyenne (MEO) ont des altitudes qui sont autour de 10 000 km. Ils ont
globalement les mémes caractéristiques que les satellites LEO. Cependant leur altitude plus élevée
impose que la puissance d’émission soit plus importante. Le facteur d’atténuation en puissance
est environ cent fois plus grand que pour les satellites LEO.

O Les constellations de satellites

Afin d’améliorer la couverture globale de la surface terrestre, certains systemes, appelés constella-
tion de satellites, utilisent un ensemble de minisatellites. C’est le cas de la constellation « Iridium »
qui comporte 66 satellites et de la constellation « GlobalStar » qui comporte 48 satellites sur des
orbites basses (environ 1 400 km), inclinées & 50° par rapport 4 I'équateur. Les différents satellites
prennent le relais en fonction de leur position. De ce fait, I'information peut étre transmise en
permanence et la zone de couverture est pratiquement mondiale. Le principe de fonctionnement
des constellations est d’utiliser la diversité spatiale pour améliorer la qualité de service. En général
un mobile est en vue de deux a quatre satellites
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Certains satellites de la constellation peuvent communiquer entre eux. Cette fonction avait été
congue au départ pour assurer la confidentialité des communications.
Les constellations présentent de nombreux avantages :

— La masse de chaque satellite est faible (environ 500 kg alors que la masse d’un satellite géosta-
tionnaire est de plusieurs tonnes).

La distance 2 la Terre est faible, donc il n’y a pas de décalage temporel dans la communication.
Les puissances mises en jeu sont plus faibles.

— En cas de panne, un autre satellite peut prendre le relais.

— Les obstacles sont moins génants puisqu’on peut utiliser le satellite qui est le mieux placé.

Le systtme GPS (Global Positioning System) est constitué de trente et un satellites sur des orbites
situées a une altitude de 20 000 km. Les satellites sont répartis sur six plans orbitaux, inclinés
de 55°. Les satellites reprennent la méme position chaque jour car la période de rotation est de
11 h 58 min Le systeme de localisation repose sur I'exploitation des signaux provenant de quatre
satellites en vue.

Le futur systeme de positionnement européen GALILEO devrait étre complétement opérationnel
vers 2013. 1l utilisera une trentaine de satellites.

O Les stations de réception terrestres

Les stations de réception des signaux provenant des satellites peuvent étre de plusieurs tailles.
Les stations les plus petites sont les stations GPS qui n'ont pas besoin de recevoir un débit
important et doivent étre mobiles et portables.

Les antennes de réception de télévision doivent recevoir un signal provenant d’une distance de
36 000 km avec un débit relativement élevé. Les antennes ont des diametres de 'ordre du metre.
Il existe des stations 4 grand gain, congues pour recevoir un débit élevé. Ces antennes sont utili-
sées a I'échelle nationale pour capter les informations en provenance de satellites scientifiques,
par exemple. Dans ce cas il sagit d’antennes paraboliques, comportant souvent un montage
Cassegrain.

Les antennes de certaines stations sont mobiles afin de permettre la poursuite du satellite durant
un certain intervalle de temps.

Les bandes de fréquences

Comme il a déja été dit en introduction de cet ouvrage, le choix des bandes de fréquences s'effec-
tue en fonction de l'atténuation due 2 la traversée de 'atmosphere. Les hyperfréquences sont bien
adaptées a ces transmissions et ce d’autant plus qu’elles sont pratiquement insensibles 4 la pluie
et quelles traversent les nuages. Les cristaux de glace ont quelquefois des effets dépolarisants,
selon leur taille et selon les fréquences de transmission. On évite bien stir pour les transmissions
satellitaires les bandes d’absorption atmosphériques (chapitre 1).

Les systemes utilisent une fréquence montante différente de la fréquence descendante pour des
problémes de compatibilité électromagnétique. Ces fréquences sont adoptées au niveau mon-
dial lors des conférences de 'Union Internationale des Télécommunications. Voici quelques
fréquences udilisées, respectivement la fréquence montante et la fréquence descendante :

— bande L: 1,6/1,4 GHz. Cette bande est trés utilisée pour les communications avec les mobiles
(marine, aviation, véhicules terrestres)

bande C: 6/4 GHz

bande X : 8/7 GHz, réservée aux applications militaires

bande Ku : 14/12 GHz

bande Ka : 30/20 GHz. Cette bande encore peu utilisée représente un potentiel important
pour les liaisons 2 haut débit. Les contraintes techniques et les colits associés sont relativement
forts en raison de la fréquence élevée. Quelques satellites (en particulier américains, canadiens
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et japonais) fonctionnent déja dans cette bande de fréquences pour des transmissions de don-
nées et de la diffusion pour la télévision haute définition.

Les antennes sont donc congues en fonction des fréquences d’utilisation qui peuvent varier d’une
application & l'autre. Elles n’ont pas forcément besoin d’avoir une large bande passante car elles
servent 4 une application donnée, généralement positionnée dans une bande de fréquences spé-
cifique.

Les applications

Les satellites se sont peu & peu imposés comme moyen de transmettre de I'information car ils
permettent de couvrir des zones larges qui peuvent étre inaccessibles par voie filaire ou par voie
hertzienne. Certaines zones montagneuses ne sont accessibles que par ce moyen.

O Téléphonie fixe

Les satellites ont tout d’abord été utilisés pour la téléphonie fixe. La communication est envoyée
au satellite qui la recoit et la réémet. Lors de ce type de communication un léger retard est
percu qui est di au temps de propagation de l'aller-retour du signal entre la Terre et le satellite.
Maintenant, outre la voix, ces satellites transmettent aussi des données. La largeur des canaux est
adaptée au débit & transmettre. La largeur de bande reste cependant raisonnable.

0O Télédiffusion
La télédiffusion fait partie des utilisations importantes des satellites. Tout le monde est mainte-
nant familier avec les petites paraboles qui permettent de recevoir les émissions télévisées.

O Localisation

Le GPS (Global Positioning System) est un systeme trés répandu de localisation. Il fonctionne grice
A une petite station de réception qui détecte la position d’un mobile par rapport 2 la position de
quatre satellites. Ce systéme utilisé par les militaires américains a été mis a la disposition des
civils. Il donne une précision sur la localisation d’environ 20 m. Devant le succes du GPS, un
autre systéme va étre mis en place au niveau européen, le systtme GALILEO.

O Balise
Les satellites émettent des signaux spécifiques sur une tres faible bande qui servent de balises pour
les mobiles.

O Communications mobiles
La téléphonie mobile utilise aussi les services satellites. Les utilisateurs en sont la marine, 'aviation
et les véhicules terrestres.

O Observation de la Terre

Les satellites d’observations sont de plus en plus nombreux. Les observations peuvent porter sur
des suivis de phénomenes naturels terrestres : météorologie, inondations, éruptions volcaniques
ou bien des phénomenes liés aux activités humaines : pollutions, modifications des surfaces liées
a Pagriculture... JASON, par exemple, est un satellite dédié plus particulierement a 'observation
océanographique. Les satellites d’observation peuvent étre des satellites géostationnaires (ME-
TEOSAT) ou des satellites défilants (SPOT). I existe aussi de nombreux satellites d’observation
militaires. Quelques pays ont leurs propres satellites d’observation.

O Expérimentations scientifiques

Certains satellites sont expérimentaux et permettent des essais sur de nouvelles technologies.
D’autres, embarquant de nombreux appareils de mesures sont qualifiés de satellites scientifiques.
Des dispositifs de télémétrie permettent de mesurer laltitude du satellite. Certains, trés précis,
sont capables de mesurer la déformation de la surface des océans.
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O Télémétrie, télécommande

Enfin tous les satellites sont suivis tres attentivement. Des mesures sont effectuées en permanence
pour vérifier leur position. Dés le moindre écart a leur trajectoire ou 2 leur orientation, des
dispositifs télécommandés depuis la Terre permettent le démarrage de moteurs afin de piloter a
distance le satellite. Les dispositifs de télémétries et de télécommande passent par des antennes
spécialisées.

O Location de canaux

Les transmissions par satellites ont pris un tel essor et offrent une telle variété de services, de
qualité, que des opérateurs ou des organisations, INMARSAT... EUTELSAT, ont créé un marché
proposant de nombreux services.

LCorganisation internationale INTELSAT, privatisée en 2001, gere actuellement une cinquantaine
de satellites au niveau mondial.

Le consortium INMARSAT met 4 disposition quatre satellites géostationnaires, dont deux sont
situés au-dessus de 'océan Atlantique et les deux autres au-dessus de 'océan Pacifique et au-dessus
de 'océan Indien. Ces satellites servent a la transmission de la voix et & de données. Ces satellites
sont relayés par des stations terrestres et la zone de couverture est ainsi tres large. Des données
peuvent mettre jusqu’a cinq minutes pour transiter.

Au niveau de I'Europe, il existe des sociétés telles que EUTELSAT qui proposent des services
de transmission de la voix de données et de télédiffusion. Le programme ECS (European Com-
munication Satellite) et TELECOM portent sur les mémes services. Il faut signaler quelques

programmes nationaux qui ont fonctionné avec succes tels que ITALSAT ou les programmes
frangais TELECOM 1 et 2.

0 Evolutions

Les systtmes de satellites évoluent actuellement vers la transmission haut débit. Un certain
nombre d’études sont en cours. Certains satellites supportent déja des transmissions haut débit.
On peut citer le satellite japonais KIZUNA, mis en orbite en 2008 qui fonctionne en bande
Ka. Il propose un acces 4 ultra haut débit en tout point situé en Asie. Les débits visés sont de
1,2 Gbit/s avec une antenne de réception au sol de 5 m de diametre. Une antenne plus petite
permet de recevoir un débit moindre. C’est un systéme qui peut étre mis en place en urgence
pour assurer des moyens de communications lors d’un événement exceptionnel, par exemple.
Dans un avenir proche, il est envisagé de procéder 4 une identification par satellites. Cela pourrait
permettre par exemple de suivre les navires de fagon automatique.

Les utilisations des satellites s'orientent vers le haut débit. Une norme DVB-S (Digital Video
Broad Casting - Satellite) a été décidée. Des systemes sont mis en place pour transmettre du haut
débit par satellites, utilisant la bande 27-31 GHz.

Les formes d’antennes utilisées 2 bord des satellites sont tres variées. Elles dépendent des utilisa-
tions qui en sont faites et des bandes d’utilisation. Par exemple, une antenne altimétrique est tres
différente d’une antenne de diffusion.

Dans la suite nous présenterons les antennes a réflecteur(s) qui sont de loin les plus nombreuses.
D’autres types d’antennes sont utilisés qui seront décrits plus loin dans 'ouvrage.

Les antennes a réflecteurs

Les antennes pour satellites doivent avoir une grande directivité. Comme cette propriéeé est
obtenue pour une surface rayonnante grande, on utilise un ou deux réflecteurs qui agrandissent
la surface effective de I'antenne.

O Les antennes a un réflecteur

La forme des antennes 2 un réflecteur est généralement parabolique. On verra, au cours de ce
chapitre, des variantes. Le réflecteur est métallique, donc pratiquement parfait. Dans son plan de
coupe il est parabolique et a, la plupart du temps, une symétrie axiale (figure 6.15).
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A

Figure 6.15 — Définition géométrique des paramétres de la parabole.

Principe de fonctionnement

Considérons un point source placé au foyer de la parabole. Par définition, tout rayon prove-
nant du foyer (rayon primaire) se réfléchit et repart parallélement 4 'axe de la parabole (rayon
secondaire).

Rappelons certaines propriétés d'un paraboloide de révolution (3D) ou d’une parabole (2D).
Cest par définition le lieu des points 2 égale distance d’un point, le foyer, et d’un plan en 3D,
appelé le plan directeur ou d’une droite en 2D, la directrice (A). De ce fait, quel que soit le point
P appartenant a la parabole, la relation suivante est vérifiée :

FP = PH

Les rayons secondaires issus de F sont paralleles entre eux et sont en phase. Donc tout plan
perpendiculaire 4 'axe du paraboloide est un plan de phase.
Léquation de la parabole d’axe Oz est :

V= df

OF est la distance focale, notée f.
2

La surface géométrique de I'ouverture de 'antenne est ainsi égale a Lt On congoit ainsi que
cette antenne ait un grand gain selon la formule :

Ao

N2

Ou A, représente l'aire effective de 'antenne qui dépend de la répartition du champ sur I'ou-
verture et qui est toujours inférieure ou égale 4 la surface géométrique.

G =47

Sile point source est légerement décalé dans le plan focal, le rayon secondaire s'écarte légérement
de I'axe. En effet, le rayon réfléchi fait avec la normale un angle égal 4 'angle d’incidence.

Or dans le plan focal se trouve placée une source ayant une certaine extension. Donc les rayons
partant de 'ouverture ne sont pas tous rigoureusement paralléles entre eux et cela contribue a
donner au rayonnement issu de la parabole une certaine ouverture angulaire. Cette explication
est relativement sommaire car elle s'appuie sur la théorie des rayons qui est valable sous certaines
approximations.
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De nombreuses notions sur la conception d’antennes paraboliques s’appuient sur la théorie des
rayons. On suppose, en particulier que 'onde provenant de la source est sphérique et que tous les
rayons viennent se réfléchir sur la parabole. Ceci nest vérifié que si le réflecteur est dans le champ
lointain de I'antenne. Supposons que l'ouverture de I'antenne soit notée b. Nous verrons au
paragraphe 9.1.1, portant sur les cornets que, si celui-ci a une longueur /, son ouverture optimale

est donnée (cornet conique) par :
b= V3I\

Rappelons que la condition de champ lointain est :

26*
R>"—
A

qui se traduit si I'on choisit une ouverture optimale, par :

R > 6/

Cette condition est & prendre en compte pour que les raisonnements qui suivent soient valables.

Elle est généralement vérifiée sans difficulté. Rappelons que si le point d’observation est dans le

champ proche, on ne peut plus considérer 'onde comme sphérique.

Pour déterminer le diagramme de rayonnement d’une parabole, il existe deux méthodes :

— Lune s'appuie sur le fait que le champ électromagnétique crée des courants induits sur la
parabole. Ces courants sont la source du champ dans tout I'espace.

— Lautre utilise le rayonnement des ouvertures. La connaissance du champ sur le plan situé juste
a la sortie du paraboloide permet de connaitre le champ dans tout 'espace.

Caleul du diagramme de rayonnement

Nous choisirons de donner les éléments de conception des antennes 4 partir de cette seconde
méthode. D’apres la théorie, le spectre d’onde plane sur la surface rayonnante donne la forme du
diagramme de rayonnement [3.43] Louverture rayonnante est prise juste a la sortie du parabo-
loide, de diametre D.

Répartition d'amplitude sur louverture

La répartition de puissance sur P'ouverture dépend a la fois de la répartition de puissance de
la source primaire et de la distance 4 la source. Pour un cornet conique, cette répartition est
souvent représentée par une puissance du cosinus de I'angle d’ouverture. La forme de la surface
réflectrice modifie la répartition de puissance sur le plan de sortie du fait de son orientation
locale en fonction du point de réflexion. En effet, considérons une parabole dans le plan (Oyz)

(figure 6.16)
dS = \/(dr)* + (rde)*

Lélément 4S pour valeur :
Par définition de la parabole, en notant /" la distance focale :

¥ __f

1+ cosa cos?(a/2)

r(a) =

La puissance élémentaire envoyée dans le cone élémentaire d’angle da est égale a la puissance
rayonnée dans dy :

Py(o)da = P(y)dy
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Figure 6.16 — Réflexion d'un rayon sur une parabole.

La tangente 2 la parabole s’exprime en fonction des vecteurs unitaires 2, et 7y :
_ _e)},dy + ¢ ,dz
2 2
(d}/) + (dz)

Le calcul de I'élément différentiel selon y se calcule par :

\/ (dr)? + (rda)2¢da

1+ (21 /y)°

dy = _t)._e)},dS

En tenant compte de :

. dr o
y=rsina etde — = rtan—
da 2
On obtient :
cos® a/2

P(y) = Po(@) 7

On constate que la répartition de puissance varie
comme l'intensité de la source multipliée par le
carré du cosinus /2. Donc 'amplitude imposée
par la source est modulée par un terme en cosinus
a/2. Ceci induit une amplitude plus faible sur
les bords du fait de la réflexion sur une parabole.
Ce calcul est effectué en 2D. Il s'applique 2 une
géométrie invariante dans la direction Ox. Il cor-
respond 2 une ligne de sources placées selon Oz
et rayonnant vers une surface de section parabo-
loide, invariante par translation selon Oz.

Considérons maintenant un paraboloide de révo-
lution. Lintensité de la source dépend de 'angle
azimutal ¢ (figure 6.17). Figure 6.17 — Ouverture de la parabole.

D
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La répartition de puissance sur 'ouverture dépend du rayon p sur la surface rayonnante et de ¢.
Un calcul en trois dimensions donne la répartition de puissance sur 'ouverture en fonction de
I'intensité de la source Pq (o, d) :

Po(a d)) 543
1?

Lamplitude, qui est donnée comme la racine carrée de la densité surfacique de puissance, va-
rie comme le carré du cosinus /2. Lamplitude est donc affaiblie sur les bords de la surface
rayonnante par rapport a ce qu'elle serait sans le paraboloide. Ceci permet de réduire les lobes
secondaires.

Plp,d) = —5—

Une fois la répartition du champ connue pour chaque polarisation, il suffit d’effectuer la trans-
formée du champ dans 'ouverture pour connaitre le champ lointain. Ce calcul, difficile analyti-
quement, peut étre effectué de fagon numérique.

Blocage de l'onverture

Le systtme utilisant une parabole présente un inconvénient majeur lié au fait que la source se
trouve dans le champ de rayonnement. Elle fait donc écran, sur une certaine surface, au rayon-
nement incident ou au rayonnement émis (figure 6.18). Clest ce qu'on appelle le blocage de
Pouverture.

X

D F b Zone d’ombre z

Figure 6.18 — Principe du blocage de I'ouverture.

Différentes considérations sur le rayonnement de la source vont permettre de donner certains
éléments de conception du systtme rayonnant constitué de la source et de la parabole.

Tout d’abord, rappelons que si la source a des dimensions larges, son diagramme de rayonnement
est fin, C'est-a-dire que 'angle d’ouverture est petit. Le lobe principal peut, dans ce cas, n'utiliser
quune partie du réflecteur et le systéme n’est pas optimal.

Au contraire, si la source est de petite taille, le faisceau est large. Dans ce cas le lobe principal
peut déborder de la parabole. Cest le phénomene de débordement (spill-over). 1l existe alors un
rayonnement arri¢re qui peut étre génant.

On admet que 'optimum de fonctionnement est obtenu lorsque la puissance au bord de la
parabole est d’environ 10 dB en dessous de la puissance au maximum.
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La distance focale de la parabole doit étre choisie en fonction de 'ouverture de 'antenne. En effet
selon la figure 6.15, la relation suivante est vérifiée :

D/2 _ 0,5
f—=D*/16f  f/D—0,0625D/f
Une parabole plus aplatie a une plus grande distance focale, 4 ouverture constante et 'angle sous
lequel est vue la parabole depuis la source est plus petit.
Prenons le cas d’'un systeme pour lequel I'atténuation en puissance est de 10 dB sur les bords de la
parabole. Si on augmente la distance focale, la parabole est plus aplatie, il faut alors augmenter la
distance entre la source et la parabole qui sera vue sous un angle plus petit. On aura, dans ce cas,
un phénomene de débordement. Pour éviter cela, il faut augmenter la taille de la source. Dans ce
cas le faisceau est plus étroit, mais la source primaire écrante davantage le faisceau. La solution
est donc de rapprocher la source. A linverse donc, lorsqu’on rapproche la source, la parabole est
plus profonde et la source primaire doit étre plus petite. Cependant ce raisonnement ne peut pas
conduire a une distance focale trop petite car :

tan oy =

— La puissance rayonnée doit étre suffisante.
— Il existe, de plus, des limitations de taille par rapport a la longueur d’onde émise.
— Si la source primaire est trop proche du réflecteur, des phénomenes de couplages existent

Cest pourquoi les distances choisies pour les systémes a parabole sont en général tels que :

f

0 — <0
,35<D< )

Le diagramme de rayonnement résulte de la combinaison des sources secondaires issues de I'ou-
verture du paraboloide. Sans tenir compte de 'ombre de la source, le terme a calculer est le spectre
d’onde plane qui est la transformée de Fourier de la répartition de 'amplitude dans 'ouverture
sous la forme (paragraphe 3.7.1) :

- |
B k) = / /S EL (v, ) @450 iy

S représente la surface totale de 'ouverture. Lexpression du champ contient l'atténuation selon
le carré du cosinus /2 due 4 la parabole. En tenant compte du fait que 'ouverture n'est pas
totalement illuminée et en appelant Sy, la surface correspondant au blocage des ondes par la
source primaire, on constate que la transformée de Fourier doit prendre la forme :

Frbk) = [ Byttt
—9b

Lefficacité de 'antenne s'en trouve donc nettement diminuée, puisque ce sont, en général, les
ondes qui proviennent du centre de I'ouverture qui participent le plus au diagramme de rayon-
nement dans I'axe.

Un autre inconvénient de ce systtme est le niveau de puissance réfléchie vers la source primaire
puisqu’elle se trouve directement en face du réflecteur et au point le plus proche. Cela induit sur
la source un taux d’ondes stationnaires important.

Source décalée

Afin de s'affranchir du probléme de blocage de 'ouverture, certains systémes utilisent une source
décalée selon le schéma de la figure 6.19.

Les propriétés de la parabole restant les mémes quel que soit le point de réflexion, il est possible
dorienter la source de fagon 2 utiliser un seul coté de la parabole. Le réflecteur métallique n’est
alors plus symétrique et son contour n'est plus circulaire. Louverture peut étre ainsi augmentée
de fagon significative.
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Figure 6.19 — Parabole a source décalée.

Sur la figure 6.19, les deux paraboles ont la méme distance focale. La source est placée au méme
endroit, mais orientée différemment. Lencombrement est sensiblement le méme si ’'on consideére
que la partie métallique est représentée par les traits gras.

Linconvénient de ce type d’antenne & source décalée est d’induire une polarisation croisée plus
importante. Lavantage pour la source est évident car aucune puissance nest réfléchie vers la
source.

Diffraction

La diffraction par les bords est un phénomene a prendre en compte pour le calcul du rayon-
nement d’une antenne parabolique. En effet, les bords de la parabole se comportent comme
une aréte et diffractent le rayonnement. C’est un phénomene du second ordre qui perturbe
légerement le diagramme de rayonnement. Cependant pour s’en affranchir certains dispositifs
présentent des paraboles & bords arrondis ou bien recouverts d’'une mati¢re absorbante.

La source primaire, par sa forme, peut également diffracter le rayonnement puisqu’elle est consti-
tuée de métal présentant aussi des arétes.

Dans ce dispositif, les bras qui soutiennent la source provoquent aussi des phénomenes de dif-
fraction.

O Les antennes a deux réflecteurs

Afin d’améliorer les caractéristiques des antennes paraboliques & un réflecteur, on adjoint au
systtme un deuxi¢me réflecteur. Cest le cas pour le montage Cassegrain et pour le montage
Grégorien. Nous verrons que la directivité du systéme antennaire est augmentée et que le rapport
signal sur bruit est augmenté.

Antenne Cassegrain

Une antenne Cassegrain est représentée sur la figure 6.20

La source émet une onde qui se réfléchit une premiere fois sur un réflecteur hyperbolique convexe,
puis une seconde fois sur le réflecteur parabolique. Les dimensions sont choisies de telle facon
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Réflecteur hyperbolique

Réflecteur

parabolique

Cornet

Figure 6.20 — Antenne Cassegrain.

que les rayons partent de 'ouverture paralléelement entre eux. Comme I'ouverture est plus grande
grice aux réflexions successives, le gain de cette antenne est plus grand que celui d’'une antenne
parabolique simple.

Ce montage présente I'avantage d’étre moins sensible aux parasites. En effet, supposons que cette
antenne soit utilisée en réception d’un signal venant du ciel et qu'une source parasite émette un
signal provenant de la terre, la parabole étant dirigée vers le ciel, comme sur la figure. S’il n’y a
qu'un seul réflecteur, ce signal parasite peut entrer directement, par débordement, sur le capteur
(cornet) qui est alors dirigé vers le bas dans le montage conventionnel. Par contre s’il y a un
second réflecteur, le cornet, orienté comme il est indiqué sur la figure, ne peut pas étre atteint par
le signal parasite. Le cornet orienté vers le ciel recoit le rayonnement parasite provenant du ciel
qui est plus faible que celui provenant de la terre dans les bandes de fréquences considérées. Ce
systéme a une température de bruit faible.

La position du cornet, soit en émission, soit en réception, lui permet d’étre trés proche de la
partie électronique, évitant ainsi des cibles trop longs. Ceci permet aussi de réduire le bruit du
systeme.

Les deux remarques précédentes montrent pourquoi cette antenne a un meilleur rapport signal
sur bruit.

Un autre avantage est de présenter un débordement (spillover) faible.

Dans la suite, nous allons montrer comment placer les réflecteurs. Considérons une source au
point S qui émet une onde sphérique (figure 6.21)

Cette onde est interceptée par le réflecteur qui renvoie les rayons en respectant la loi de la ré-
flexion : I'angle du rayon réfléchi par rapport 4 la normale est égal 4 'angle d’incidence. Afin
d’utiliser ensuite un paraboloide pour la seconde réflexion, on désire se placer dans les conditions
qui ont été décrites précédemment, 2 savoir que tous les rayons semblent venir d’une source
émettant un front d’onde sphérique. Le point F joue le réle de cette source. On doit donc vérifier :

FB = FB,
Et donc SA + AB = SA, + AyB,
Introduisons le point O a égale distance de la source et du point F :

SO = OF
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Front d’onde sphérique

Front d’onde sphél;.i.('{iie""

Figure 6.21 — Forme hyperbolique du réflecteur.

On obtient : . -
SA+ AB = SAO +AOBO =8O + OAO + A()BO
Et comme : e
AB = AF + FB = AyF + FBy
On déduit :

SA — FA = 204,

Le réflecteur doit donc étre le lieu des points dont la différence de distance & deux points fixes est
constante. C’est donc une hyperbole de foyers S et E
La configuration idéale est de placer le sommet de la parabole en S et son foyer en E Cependant
Pouverture de la source primaire représente une surface prise sur le paraboloide et on retrouve
le probléeme du blocage de l'ouverture. C’est pourquoi ce montage n'est utilisé que lorsque la
parabole est grande :

D > 40\

Ce type d’antenne n'est utilisé que lorsque le gain doit étre trés grand, comme dans les applica-
tions satellitaires ou radioastronomiques.

Un avantage de ce montage est d’augmenter la distance focale de la parabole équivalente, 4 ouver-
ture égale. Posons ¢ = OF appelé le grandissement du systeme. La parabole de focale f', associée

au réflecteur hyperbolique est équivalente 2 une parabole de focale f”. La focale équivalente f”
est donnée, en fonction de la focale f* par :

f=g¢f

La courbure de la parabole équivalente  celle du montage Cassegrain peut donc étre plus faible,
puisqu’elle correspond 2 une plus grande focale. Cette qualité est utile lorsqu’on utilise plusieurs
sources, car une parabole a forte courbure est plus sensible au décalage de position par rapport au
foyer.
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Réflecteur grégorien

Le principe du réflecteur grégorien repose aussi sur une double réflexion. Le systeme est constitué
d’une parabole associée & un réflecteur elliptique concave.

De méme que dans le cas d'un montage Cassegrain, le montage grégorien peut présenter une
source décalée. La forme du réflecteur principal est alors dissymétrique.

O Les réflecteurs formés

Pour de nombreuses applications la forme du faisceau doit étre particuliere. Une solution pour
obtenir une répartition définie passe par la formation du ou des réflecteurs qui consiste a calculer
la fonction que doit avoir sa surface.

Pour s’en convaincre, il suffit de se rapporter au calcul qui a été fait pour la répartition d’ampli-
tude a la sortie de la parabole. Pour un paraboloide, 'amplitude varie comme le carré de cosinus
a/2. Cette variation vient pour une grande partie de l'atténuation en fonction de la distance
séparant la source du réflecteur. Si le réflecteur s’écarte de cette position, il est possible d’obtenir
une atténuation plus grande si la distance est plus grande ou inversement. Cette latitude au niveau
de la conception du réflecteur permet d’obtenir un diagramme de rayonnement particulier.

Il est aussi possible de jouer sur la forme du premier réflecteur dans le cas d’'une antenne Casse-
grain ou grégorienne. Le diagramme de rayonnement est plus sensible 4 la forme de sa surface.
Le calcul analytique ne peut pas étre conduit jusqu’au bout. Il faut avoir recours & des méthodes
numériques basées dans un premier temps sur la théorie géoméerique de la diffraction. La mé-
thode intégrale donne des résultats plus précis, mais plus longs en temps de calcul. La méthode
des éléments finis peut aussi étre utilisée, 4 condition d’avoir de grosses ressources en termes de
mémoire.

La zone de couverture

De nombreuses applications satellitaires reposent sur la définition de la zone de couverture des
antennes. C’est la zone pour laquelle la puissance recue au sol est suffisante pour faire fonctionner
le systeme.

Cette zone est généralement divisée en plusieurs zones en fonction des valeurs de la puissance
regue. Il apparait alors des cartes de niveau de puissance.

En principe la forme de cette zone doit résulter de I'intersection du faisceau rayonnant une
puissance donnée avec la surface terrestre. La zone de couverture d’une antenne simple est donc
approximativement constituée de la surface intérieure d’un cercle ou d’une ellipse, selon I'angle
entre I'axe de 'antenne et la normale 2 la surface. Les différents niveaux qui apparaissent en
partant du centre correspondent 2 la fois & une décroissance de la puissance due au facteur d’at-
ténuation inversement proportionnel au carré de la distance Terre-satellite et & une décroissance
dans le diagramme de rayonnement.

Les zones de couvertures sont en fait beaucoup plus complexes. Par exemple un des satellites du
systtme INTELSAT couvre, grice 4 28 transpondeurs en bande C, toute la zone atlantique est
et ouest, Cest-a-dire '’Amérique du Sud, une grande partie de 'Amérique du Nord, la majeure
partie de I'Afrique (sauf est) et pratiquement toute ’Europe.

Ce type de couverture nest possible que grice a4 des combinaisons d’antennes (voir para-
graphe 5.2).

Ainsi, on trouve couramment des cartes donnant la puissance isotrope rayonnée équivalente
(PIRE) pour une région donnée. Rappelons que la PIRE est égale 4 la puissance d’alimentation
de P'antenne multipliée par le gain de 'antenne d’émission. Cest la puissance qui serait émise
par une antenne isotrope placée au méme endroit que 'antenne réelle et qui apporterait la méme
densité de puissance a 'endroit de 'antenne de réception. Les niveaux de puissance sont indiqués
en dBW. Ces niveaux diminuent de 1 dBW pour une augmentation du diametre de la zone
couverte d’environ de 12,25 %, pour des satellites géostationnaires.
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Prenons exemple du satellite ASTRA qui diffuse des émissions de télévisions dans une bande
de fréquence centrée sur 12,75 GHz. Les tubes 4 ondes progressives qui alimentent les antennes
sont d’une centaine de Watt (120-130 W). Pour obtenir une PIRE de 50 dBW;, il faut que le gain
de I'antenne d’émission soit de 'ordre de 30 dB, ce qui est tout 4 fait réalisable avec des antennes
a réflecteur du type de celles qui viennent d’étre décrites.

La valeur classique de la PIRE nécessaire pour recevoir la télévision par satellite avec une petite
parabole (diameétre 60 cm) est de I'ordre 50 dBW. Les cartes fournissent donc des niveaux de
puissance autour de cette valeur. Pour des raisons pratiques, ces niveaux sont remplacés par des
tailles de paraboles 4 utiliser. Plus on s'écarte de la zone centrale de couverture plus les diametres
d’antennes doivent étre grands. Le tableau 6.5 donne une idée de cette variation.

Tableau 6.5 - Relation entre la PIRE et le diameétre de la parabole de
réception

PIRE (dBW) 50 48 46 4 42 40
Diamétre(m) 06 0,75 095 12 15 1,90

Lorsque la PIRE est supérieure & 50 dBW, on serait tenté d’udiliser une antenne plus petite.
Cependant, un rapide calcul nous donne 'ouverture de I'antenne approximativement circulaire,
a une fréquence de 12,75 GHz :

A 3.108
122.= =122

2 X 0,05rad
D 12.75.10°.0,6 > ra

Cette valeur qui est légerement inférieure 2 3° donne une idée du pouvoir de séparation de I'an-
tenne entre deux satellites. Si on diminue la taille de 'antenne, son angle d’ouverture augmente.
Il y a donc un risque de capter des signaux provenant de deux satellites différents, sur la méme
puissance et la méme polarisation.

Un autre paramétre important est lié & la zone de couverture, cest le facteur de mérite du
récepteur, appelé aussi sensibilité. Ce facteur résulte de I'évaluation du rapport signal 4 bruit.
Pour un récepteur porté A une température thermodynamique 7, la puissance associée au bruit
de I'¢lectronique est donnée en fonction de la largeur de bande AB par :

N = kTAB

La constante de Boltzmann 4 a pour valeur : # = 1,38.10" %] . K~

Le rapport signal sur bruit sexprime pour I'antenne de réception par :

S_n_n
N N kTAB
)\2
Or P, = P,WG,G,
Done: S A2 1 G
N PO R B T

Le rapport G,/ T donne la sensibilité du récepteur. Pour une température élevée, ce rapport sera
plus petit. La réception sera moins bonne. D’ol I'idée d'utiliser des dispositifs refroidis. Une
autre fagon d’améliorer la réception est d’augmenter le gain de 'antenne de réception.
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6.2.5 Communications courte distance

Sous cette dénomination traduite de I'anglais SRD (Short Range Devices), on inclut toutes les
applications radio uni ou bidirectionnelles qui ont une faible capacité a interférer avec d’autres
équipements. Ce sont en général des applications dont le débit de données reste faible (inférieur
au Mbit/s) avec des schémas de codage et de modulation peu complexes en comparaison des
techniques utilisées en communications de téléphonie étendue ol les données (audio, vidéo
et data) doivent étre transmises 2 haut débit tout en économisant le spectre occupé. On les
distingue donc en cela d’autres applications qui peuvent aussi étre de nature courte distance
comme les WBAN (Wireless Body Area Network), WPAN (Wireless Personal Area Network) ou
WLAN (Wireless Local Area Network).

Nous pouvons lister quelques applications :

— Identification par radiofréquences (RFID)

— Télécontrdle pour systemes domotiques

— Systemes d’alarme et de prévention

— Télétransmission de capteurs distants

— Automobiles (immobilisation, démarrage de véhicules...)

Les bandes de fréquences allouées peuvent varier de région a région. Les fréquences d’utilisation
sont listées dans le tableau 6.6.

Tableau 6.6 — Allocations des fréquences européennes pour les « srd »

Bande Applications Standards de régulation

13,553-13,567 MHz RFID HF ERC REC70-03 - EN300 220
40,66 - 40,70 MHz Télémétrie, capteurs... ERC REC70-03 - EN300 220
433,05 a 434,79 MHz Domotique, capteurs... ERC REC70-03 - EN300 220
863 a 870 MHz Capteurs, contréle... ERC REC70-03 - EN300 220
2 400 a 2 485 MHz Télésurveillance... Non spécifique ERC REC70-

03 - EN300 440

Dans les équipements SRD, on suit une tendance identique a celle des constructeurs d’antennes
d’équipements de téléphonie mobile. C’est-a-dire que 'on cherche & remplacer 'antenne externe,
en général des monopdles, par des antennes internes, en général 2 faible profil dont les formes
sont dérivées de 'antenne imprimée ou patch. Aujourd’hui, une antenne interne bien congue
peut afficher un rendement presque équivalent & son homologue externe.

En plus des caractéristiques électriques et de rayonnement qui doivent étre maintenues sur I'en-
semble de la bande de fréquences (gain, TOS...) les antennes en communications courte distance
doivent afficher des caractéristiques particulieres :

— une grande intégrabilité

— un rendement élevé

— un rayonnement omnidirectionnel

— une insensibilité & 'environnement métallique proche.

Les puissances mises en jeu sont en général faibles (inférieures 2 la dizaine de mW), il est donc
essentiel de préserver le rendement d’antenne, qui traduit la conversion de puissance électrique
fournie en puissance rayonnée, afin de prolonger I'énergie de la batterie trés fréquemment utilisée
dans ces applications SRD.

Il existe quelques antennes tres utilisées en communication SRD. 1l est préférable d’utiliser une
antenne de volume quand cela est possible pour des questions de rendement d’antenne. Toutefois
si le faible profil devient une contrainte forte, alors il reste la possibilité d’utiliser une antenne de
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type imprimée comme un monopole, un dipdle replié, une boucle ou une antenne de type CMS
comme une hélice ou une antenne céramique. Nous allons traiter successivement les cas des
antennes monopole, hélicoidale et boucle a faible profil.

0 Monopole quart d’'onde imprimé

Un dipdle replié peut étre attractif car sa forte impédance d’entrée 292 Ohm (4 fois 'impédance
d’un dipdle simple) permet de I'adapter facilement aux impédances des circuits « front-end »
RE Un autre avantage est qu'il s'agit d’'une antenne symétrique et que la plupart des circuits
intégrés fonctionnent en différentiel. Cela évite 'usage d’un symétriseur (balun) et donc des
pertes supplémentaires. Ses caractéristiques de rayonnement sont similaires 2 celle du dip6le
imprimé.

Toutefois, dans la plupart des cas, la structure dipdle se révele trop grande et une structure
monopdle ou dérivée est souvent retenue.

Comme lantenne dipéle, I'antenne quart d’onde est une antenne électrique. A ce titre, son
champ proche est influencé par les matériaux diélectriques se trouvant & proximité. Par exemple,
elle va étre désaccordée si on I'approche du corps d’une personne (le €, d’'un corps humain est
d’environ 80). Nous aurons donc 4 définir une constante diélectrique effective pour prendre en
compte le fait que des lignes de champ se trouvent dans deux structures différentes :

e, +1 g —1 1 w2
e = - X +0.04 (1——)
2 2 125 h

1+ =

w

ol w est la largeur des traces du monopole et 4 la hauteur du substrat.
Cette constante permettra de calculer la longueur du monopole :

I A
mono_pch
N
Tous les éléments parasites, comme les capacités de couplage i la masse, les inductances sup-
p p plag p
plémentaires & chaque coude du monopole ou 'influence de I'électronique de proximité et du
boitier, vont modifier 'impédance de I'antenne.

Lorsque I'antenne doit étre raccourcie pour économiser I'espace occupé, il faut se rappeler que la
bande passante va décroitre comme le cube du rapport a/\ :

BW:i:L+L:1(Qp+Qr) _ <2m)3><1
Q Q Qp Q, Qp A

ol a est le rayon de la sphére minimum entourant 'antenne

7 est le rendement de I'antenne

Q; est le coefficient de qualité li¢ au rayonnement

Q, est le coefficient de qualité lié aux pertes Joule

La résistance de rayonnement décroit avec la longueur et le facteur de qualité augmente, entrai-
nant une réduction de la bande :

L\’ A
R, =395 X (X) pourO<L<§

2.5
L N N
R, =1220X (| — pour — < L < —
N 8 4
Pour une antenne monopole raccourcie, possédant un coude (figure 6.22), 'impédance d’entrée
est capacitive et donc le circuit d’adaptation sera constitué d’une self série et d’une capacité
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paralléle dont les pertes s’additionneront aux pertes du conducteur d’antenne et diminueront
le facteur de qualité.

Foint A
\\ 5
T
o-{ FiL1 };
E]

Figure 6.22 — Antenne monopole imprimée Texas Instruments.

O Antenne hélicoidale 8 mode transversal

En enroulant le monopole, on aboutit 2 la structure d’an-
tenne hélicoidale (figure 6.23).

Lorsque la circonférence et le pas de I'hélice sont faible de-
vant \, on obtient un mode de rayonnement dit transversal.
Le rayonnement est similaire & celui d’un monopole, donc
perpendiculaire & I'axe de 'antenne avec une polarisation el-
liptique. En général, pour une hélice verticale la composante
de champ électrique axiale est plus forte que la composante
radiale. Le calcul analytique d’une hélice est en général plus
complexe que celui d’'un monopole. Du point de vue des ca-
ractéristiques électriques, sa largeur de bande est faible et elle
est tres sensible aux tolérances des composants d’adaptation.
Classiquement le gain vaut 0,5 a4 1 dBi et le rendement de
I'ordre de 60 2 70 %.

O Petites antennes boucle

Flan de masse

Figure 6.23 - Antenne hélicoi-
dale verticale.

2b

Ratt C Ratt

Figure 6.24 - Antenne boucle imprimée différentielle et « single-
ended ».

Pour pouvoir faire 'hypothése d’'un courant quasiment constant, il est nécessaire que la circon-
férence soit inférieure 2 N\/10. Dans ce cas, I'antenne est assimilée a une self rayonnante dont
la valeur est celle de la self du ruban sur le substrat. Electriquement, il faut donc disposer une
capacité pour accorder 'antenne.

Pour le calcul de I'inductance Z, la section du ruban est considérée comme étant circulaire de
rayon b = 0,354 + 0, 24w ol d est I'épaisseur de cuivre et w la largeur de la trace.
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La résistance de rayonnement est faible, typiquement inférieure 4 1 €). Les pertes prennent en
compte les pertes du conducteur mais aussi les pertes de la capacité d’accord C qui ne sont plus
négligeables (ESR).

En raison du fort rapport L/ C, le facteur de qualité est important, ce qui rend 'antenne sensible
au désaccord, effet que 'on peut diminuer avec la résistance en parallele R,,,. Cette résistance

2wa_R

transformée en résistance série vaut R, 450 = , — R, et est définie en fonction des

autres pertes et du facteur de qualité utilisable.
RV
Rr + Rp + Ratt_:e’rie
Dans la plupart des cas, la résistance de rayonnement est plus faible que celle de pertes (surtout
Q&
2mfL

Cela donne une efficacité d’antenne : } =

Rt série)>, donnant une faible efficacité : m =
jidg] o

——

_.--""_r.._
BET MHz

315 MHz

20 6 a0 b 13 a0

14

Figure 6.25

Lantenne boucle donne une polarisation linéaire dans le plan perpendiculaire a la boucle. Elle est

du type magnétique et n'est donc pas désaccordée par les matériaux diélectriques environnants.

C’est donc un choix judicieux pour une application ol 'antenne doit étre portée pres du corps
lgré d d inférieurs 2 50 9

malgré des rendements inférieurs a 50 %.

6.3 Télévision et radiodiffusion FM

6.3.1 Performances requises
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Les bandes de fréquences utilisées pour la télévision et la radiodiffusion FM occupent une grande
partie du spectre VHF et UHE Elles sont rappelées dans le tableau 6.7 pour la France.

La largeur d’'un canal TV est de 6 MHz pour tous les canaux, ce qui implique une largeur de
bande relative de 10,5 % pour le canal 2 et de 0,7 % pour le canal 69. En ce qui concerne la
bande FM, un canal occupe 200 kHz de bande, représentant 0,2 % de largeur de bande.

Les performances requises dépendent de la classe de la station et du choix du canal. En France les
stations émettent en polarisation horizontale la plupart du temps.
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Tableau 6.7 - Bandes TV et FM et fréquences pour la France

Canaux Fréquences (MHz)
TVE2aE4 47-68 (VHF)
FM 88-108 (VHF)

Bande Il : TVL5aL10 174-223 (VHF)
Bande IV: TV C21a C38  470-606 (UHF)
Bande V:TV C38aC69  606-862 (UHF)

6.3.2 Caractéristiques générales des antennes

Il existe de nombreuses antennes utilisées aussi bien pour la transmission que la réception. Tou-
tefois, pour la conception des antennes utilisées en transmission, il est impératif de respecter cer-
taines caractéristiques et notamment 'adaptation de 'antenne 4 'amplificateur de puissance :

— TOS maximum de 1.1 pour les canaux TV

— TOS maximum de 1.2 pour les canaux FM

La puissance ERD, exprimée comme le produit de la puissance électrique incidente par le gain
d’antenne (référencé au gain du dipdle demi-onde) a été établie pour permettre a toutes les
stations, 4 une hauteur d’antenne au-dessus du sol moyen donnée, de couvrir des zones approxi-

mativement égales.

Dans les applications de radiodiffusion 2 modulation de fréquence (FM) et de télévision, la
majorité des stations cherchent 4 afficher un diagramme de rayonnement omnidirectionnel dans
le plan de 'azimut. On peut aussi trouver des diagrammes en forme de cardioide, de cacahuete... ;
cela afin de se protéger d’une source de rayonnement parasite ou de ne pas envoyer d’énergie dans
une zone non habitée. De plus, il est intéressant de chercher  obtenir le plus grand gain, pour
ne pas atteindre les limites de puissance électrique que permet la technologie.

Afin d’augmenter le gain dans le plan azimutal, il va étre nécessaire d’utiliser une grande ouverture
dans le plan vertical.

Il est donc impératif que le diagramme de rayonnement soit omnidirectionnel dans le plan
horizontal et tres directif dans le plan vertical. Cela nous mene a envisager l'utilisation de dip6les
verticaux colinéaires. En effet , en raison de la symétrie de révolution d’un dipéle et de la théorie
des groupements d’antennes, le diagramme va présenter un maximum dans le plan horizontal.

En général, les largeurs de faisceaux sont de 'ordre de 7, 4, 2 et 1°, respectivement aux bandes
VHF basse, FM, VHF haute et UHE On peut se rappeler que le gain est donné approxima-
tivement par 50\/D, référencé au dipdle demi-onde. Un probléme commun est d’incliner le
diagramme en azimut et de remplir les trous de rayonnement (nu// fillling), notamment lorsque
'antenne est située pres d’une zone résidentielle.

La structure d’antennes consiste généralement en un réseau vertical constitué d’antennes ou de
variantes d’antennes dipdles, boucles, hélices, fentes...

La plupart du temps, ces antennes sont montées le long d’un mat (side-mount antennas). Lincli-
naison ou le remplissage des zones mortes sont obtenus en modifiant les phases et 'amplitude
des courants d’alimentation des différentes baies d’antennes ou plus simplement par un tilt mé-
canique.

A lexception de la largeur de bande relative, les caractéristiques d’antennes pour la radiodiffusion
FM ou TV sont similaires.
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6.3.3 Les antennes en transmission

Elles sont pratiquement tout le temps montées sur mit pour garantir les performances en s'¢loi-
gnant du sol et utilisées en réseau.

6.3.4 Les antennes de types panneaux

164

On appelle antenne panneau une antenne qui comprend un écran réflecteur avec un élément
simple rayonnant de type dip6le. Par rapport aux antennes Yagi, on peut citer comme avantages
principaux :

— Gain, diagramme de rayonnement et TOS plus constant sur la bande de fréquences

— Construction physique plus compacte

— Couplage faible avec la structure porteuse.

On peut parfois utiliser des panneaux réflecteurs devant les antennes pour éviter les réflexions
erratiques sur la tour ou utiliser le mit comme faisant parti du réflecteur.

A
A 4

Figure 6.26 - Différents types d’antennes panneau.

En théorie, chaque couple antenne/panneau affiche un diagramme unidirectionnel dans une
direction perpendiculaire au panneau. Toutefois, en pratique, il sera indispensable de concevoir
I'antenne en ayant pris en compte le mét triangulaire ou carré de la tour support.

Pour obtenir un diagramme omnidirectionnel, chaque couple doit afficher une largeur de faisceau
de 90° pour une tour carrée et 120° pour une tour triangulaire.

Pour un diagramme omnidirectionnel, la largeur W des tours (figure 6.26 gauche) ne doit pas ex-
céder 1\. On trouve aussi dans le cas des skewed dipoles, I'excentration des panneaux (figure 6.26
droite), cas utilisé lorsque la tour mesure plus de 4\ de coté (nécessaire pour ne pas dégrader le
ratio Emax/ Emin)-

Les antennes en polarisation circulaire

Beaucoup d’antennes TV et FM polarisées circulairement sont réalisées d’apres le concept d’un
réseau circulaire de dipéles inclinés selon leur axe. Les dipoles pouvant étre linéaires, en forme
de V; courbés ou de forme plus complexe. Chaque dip6le rayonne un champ polarisé horizonta-
lement mais en ajustant le diametre du réseau circulaire et I'angle d’inclinaison s, il est possible
d’obtenir un diagramme omnidirectionnel en polarisation circulaire. C’est une approche qui
differe donc de celle considérant des antennes affichant un diagramme unidirectionnel et déja
polarisées circulairement (antenne tourniquet, antennes dipdles croisés en cavité, hélice...).

O L'antenne Tourniquet
Elle est constituée de deux dipdles demi-onde perpendiculaires et alimentés en quadrature de
phase. Le champ créé par cet ensemble s'écrit :

cos (90° cos 0) cos (90°sin 0) .
— " coswt + ——— = si

E =
sin 0 cos 0

nwt [6.1]
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Le champ est donc approximativement constant dans une direction normale aux dipdles et affiche
une polarisation circulaire. La variation d’amplitude de diagramme étant d’environ 0,3 dB. Elle
est facilement montée sur un méit vertical et donc peu facilement étre mise en réseau.

DOR des dipbles
werticaus

0 K/

an* 120

270 dipdles horizontas:

Figure 6.27 — Caractéristiques de I’antenne Tourniquet.

O L'antenne « Skewed dipole »

Elle est constituée d’un réseau circulaire de dipdles tel que chaque dipéle rayonne en polarisation
linéaire, mais placé en configuration telle que le réseau fonctionne en polarisation circulaire
(figure 6.28). Pour des applications de radiodiffusion, on utilise un certain nombre de réseaux
élémentaires placés autour d’un mit conducteur vertical :

|
. - -
' w ! L L]
S ¥
\‘ HJ'F" r
-3 " |\'\. ¢
o - - -
- I - -
_____ ——— u -
i = e S
- ,'J -
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Figure 6.28 — Antenne « skewed dipole ».

Chaque réseau est constitué de trois antennes alimentées en phase et montées symétriquement
autour du mait. Langle de « skew » {s est choisi pour produire des composantes horizontale
et verticale égales. Quand on prend en compte I'ensemble des rayonnements élémentaires, on
obtient un diagramme de rayonnement omnidirectionnel en azimut avec un faible rapport axial
pour tous les angles d’azimut.

Dans la bande UHF, les antennes sont identiques 4 celles utilisées en VHE. On peut toutefois no-
ter que, en raison d’une largeur de bande relative plus faible, il est permis d’utiliser plus facilement
des antennes dites résonnantes comme les antennes coaxiales ou 2 guide d’ondes fendues.

En ce qui concerne les antennes utilisables aussi dans les bandes FM, on retrouve des antennes
panneaux. On peut les utiliser dans une configuration ol le mit supporte un certain nombre
d’antennes, chacune dédiée A une station particuliere. Dans le cas oll I'on désire une antenne
unique pour le multiplex des stations, on peut utiliser des antennes boucles en réseau ou non
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dans le cas d’une polarisation horizontale. La largeur de bande reste faible mais suffisante pour
la bande & couvrir en FM. En ce qui concerne la polarisation circulaire, on peut grouper les
antennes en deux catégories : la combinaison d’antennes boucle horizontale/dipdle vertical et les
« skewed dipodles ». La seconde catégorie permet d’obtenir de meilleures performances en TOS
sur une plus grande largeur de bande (environ 5 MHz contre 1 MHz).

Les antennes en polarisation horizontale

O L'antenne Super Tourniquet

Pour obtenir un trés faible TOS sur une largeur de bande
d’environ 50 %, on peut utiliser 'antenne Super Tourni- \ / 1
quet ol les dipéles sont remplacés par leurs structures
duales cest-a-dire des fentes rayonnantes. La polarisa-

tion est horizontale conformément 2 la configuration du
champ électrique dans la fente. La longueur de la fente
0654
0231
g e—

est légerement supérieure 4 la demi-onde. Trés souvent le
plan métallique est ajouré pour diminuer la résistance au \
\ L 3

vent. En termes de performances, c’est une antenne de

choix qui permet d’obtenir un TOS de 1,1 sur une lar-

geur de bande de 50 % sur 'ensemble des canaux VHE 0.05.4

Cette antenne est aussi utilisée en réseau. En général, de  Figure 6.29 - Caractéristiques de
2 4 6 baies sont utilisées pour les canaux 2 2 6 et jusqua  |'antenne Super Tourniquet.

une quinzaine pour les canaux 7 a 13.

Les antennes en réception

Elles sont nombreuses. On pourrait citer notamment les antennes boucle, papillon et les antennes
large bande comme I'antenne Yagi-Uda et log périodique. Il leur est demandé d’avoir comme
caractéristiques :

— un gain suffisant pour ne pas dégrader le bilan de liaison

— une impédance d’entrée correcte

— un diagramme avec peu de lobes latéraux et arriere

une tres grande largeur de bande (de 50 4 1 000 MHz)

Lantenne extérieure la plus commune est celle qui combine une antenne VHF et une antenne
UHEF pour former une structure unique. Les antennes VHF les plus communes sont les antennes
Yagi-Uda (voir le paragraphe 8.5) avec réflecteur, les antennes triangulaires avec réflecteur plat et
les antennes LPDA (Log periodic Dipole Array).

La LPDA (figure 6.30) est une antenne large bande constituée d’une mise en paralltle de dipéles
résonant demi-ondes. Chaque brin rayonne de facon optimale lorsque sa longueur correspond 2
la demi-onde. Nous avons donc un rayonnement des hautes fréquences sur les petits éléments et
vice-versa. Elle est donc capable d’offrir un gain constant et une impédance d’entrée constante
sur une largeur de bande de rapport 30 :1. Elle est congue pour vérifier la loi géométrique :

Xn+1 b1

= —_—— = .2
., 3 cte [6.2]

On appelle 7 le facteur d’accroissement. Ses performances principales sont :

— Gain de 6 2 11 dB (en référence au dipdle demi-onde).
— Une déviation standard en gain de 'ordre de 1,5 dB sur la bande.
— Une largeur de bande donnée par le ratio longueur max sur longueur min de I'ordre de 3.
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Figure 6.30 —- Géométrie de I'antenne LPDA.

6.4 Radar

6.4.1 Généralités

Le RADAR est une technique de détection et de mesure de position d’objets réfléchissant les
ondes électromagnétiques. Les caractéristiques d’antennes radar sont étroitement lides aux capa-
cités de couverture, c’est-a-dire la capacité & voir « loin », et de résolution du radar, Cest-a-dire la
capacité a discerner deux cibles proches.

En vertu de la loi liant 'ouverture rayonnante et la largeur du faisceau, il est assez facile d’imaginer
que l'antenne doit afficher une grande surface de rayonnement ou de captation si 'on désire un
grand pouvoir de résolution.

Pour une application donnée, le choix de la fréquence radar se fera donc en fonction de la taille
et de la largeur de faisceau d’antenne possible mais aussi en fonction du bruit environnant. De
fagon générale, les caractéristiques d’antennes importantes sont données dans le tableau 6.8.

Tableau 6.8 - Caractéristiques importantes des antennes radar

1. Puissances max et moyenne 7. Surface de balayage

2. Gain 8. Précision de pointage

3. Largeur de faisceau 9. Volume, poids

4. Niveau de lobes secondaires 10. Capacité a étre démontée

5. Largeur de bande en impédance  11. Sensibilité a I'environnement
6. Polarisation et cross polarisation  12. Colt

Les caractéristiques de I'antenne choisie vont étre fortement dépendantes de 'environnement
dans lequel le radar va opérer. Par exemple, s'il s’agit d’un radar aéroporté, le volume occupé par
'antenne est primordial alors qu'une antenne faible profil aura la préférence pour étre plaquée
sur un avion ou un missile.

Aussi, si le radar est fixe et opere dans des contrées a forts taux de précipitation comme dans les
régions arctiques, I'antenne devra étre congue avec son radéme.

De la méme fagon, dans un environnement de type civil, le radar subit des interférences qui sont
de nature involontaires. Au contraire, un radar militaire va subir des agressions intentionnelles
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pour le mettre hors d’opération, il devra donc étre capable de subir ces signaux de contre-mesures
et souvent I'antenne devra afficher une grande largeur de bande (contre les interférentes bandes
étroites) et un faible taux de lobes secondaires pour éviter 'aveuglement.

Contrairement aux antennes de communication, il est nécessaire d’utiliser de fortes puissances, en
général pulsées avec un rapport cyclique de 0,1 4 10 %, pour localiser des cibles lointaines. Cela
place une contrainte particuliére sur la capacité de 'antenne a supporter des puissances allant de
quelques dizaines de kW a quelques MW. Il peut étre intéressant, et Cest la tendance actuelle,
d’utiliser des antennes réseau qui distribuent la puissance sur les différents éléments rayonnants.
Il est important aussi de noter que tous les radars doivent avoir une antenne capable d’effectuer
un balayage de faisceau, de fagon mécanique ou électronique. Actuellement, un grand nombre de
radars sont  balayage électronique, ce qui permet d’améliorer les vitesses de balayage en évitant
I'inertie mécanique.

Il est aussi important de réaliser que la précision de pointage d’antenne est une donnée fondamen-
tale puisqu’elle a un impact direct sur la capacité de résolution. Dans le cas d’'une antenne méca-
nique, cette caractéristique est liée a la mécanique elle-méme tandis que pour une antenne élec-
tronique, le parametre clé est la précision obtenue sur la valeur des déphasages de chaque antenne.
Il est habituel de catégoriser les radars en radar de recherche ou de poursuite. La fonction de
recherche implique que le radar doit balayer périodiquement le méme volume et calculer les
positions des objets rencontrés.

Dans un radar de poursuite, une ou plusieurs cibles sont sous surveillance, ce qui oblige le radar
a avoir des caractéristiques dynamiques (changement brusque de la position du faisceau par
exemple ou traitement des données plus rapide) meilleures que celles d’un radar de recherche.
Parfois, certains radars & balayage électronique possédent les deux fonctions de fagon a ce qu'une
cible particuliere soit détectée parmi un grand nombre de cibles puis suivie.

Les fréquences utilisées en techniques radar peuvent aller de quelques MHz pour les radars OTH
(Over The Horizon) & quelques dizaines de GHz pour les radars anticollisions.

Comme principales applications, nous pouvons citer :

— controle de trafic aérien (civil et militaire)

— aide 4 la navigation aérienne (aéroport...)

— aide 4 la navigation maritime

— aide au controle des satellites

— télédétection

— médicales (traitement des tumeurs...)

de contrdle routier (vitesse).

6.4.2 Radar de recherche ou veille ou surveillance

Un radar de recherche ou veille ou surveillance scanne une zone 2 intervalle régulier. Il a été
montré que pour un temps de balayage fixé et une taille de cible donnée, la capacité de couver-
ture du radar est liée au produit de la puissance moyenne transmise par la surface d’ouverture
de l'antenne et n'est donc pas seulement lide au choix de la fréquence. Bien stir, celle-ci reste
importante puisque I'ouverture est exprimée en A%,
Silon s’en tient 2 la forme simple de 'équation du radar monostatique (méme antenne d’émis-
sion et de réception) :

_ { P,GA,o ]

T Ldm S

Avec P, : puissance de transmission
G : gain de 'antenne de transmission/réception
A, : ouverture effective de I'antenne de transmission/réception
o : surface équivalente radar
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Spmin : signal détectable minimum
On voit que les parametres importants de 'antenne sont le gain de transmission et son ouverture
effective.
Mais cette équation ne décrit pas de fagon adéquate la performance d’un radar pratique. En effet,
beaucoup d’autres parametres ont une influence notable qui aboutit 2 une portée moins grande
que la portée théorique.
Il est important de noter que la probabilit¢ de détection d’une cible sera différente si le radar
utilise (cas pratique) I'intégration des pulses regus lors de la période de rotation de I'antenne. Le
nombre de pulses recus V est :

N = e _ Ol
Bs 6fs
Avec 03 : ouverture du faisceau (en °)
O : vitesse angulaire de rotation (en °/s)
fp : fréquence de répétition des pulses (en Hz)
fs : fréquence de rotation de 'antenne (en tours par minute)
Ici aussi, nous notons que la largeur de faisceau doit étre faible si 'on veut maximiser le nombre
de pulses 4 traiter.
Intuitivement, il semble préférable que I'antenne rayonne dans un pinceau étroit pour avoir
une bonne résolution de détection. En général, ce n'est pas la solution retenue, en raison des
contraintes opérationnelles du syst¢me sur le temps de scan maximum, ce qui signifie que le
radar ne peut pas rester longtemps sur un pixel de la zone. Cela est particulierement vrai si la
résolution recherchée est grande. Le nombre de cellules peut étre réduit si le pinceau est large
dans une direction et étroit dans une autre (figure 6.31), ce que 'on obtient avec une antenne
a grande dimension horizontale et étroite en dimension verticale. On obtient cette forme en
translatant sur un axe horizontal un ensemble d’arcs de paraboloide verticaux.

Ensemble
d’arcs
de paraboloide

Figure 6.31 — Principe de la génération d’un faisceau vertical étroit.

La couverture possible avec ce type d’antenne est en général inadéquate pour la détection des
cibles sur des directions de site élevées.

Pour le concepteur du systeme, le probleme se résume donc a la synthése d’un certain diagramme
de rayonnement correspondant 2 la zone 4 couvrir. Cette zone est toujours tracée dans le plan
vertical, sachant que dans le plan horizontal, on cherche 4 obtenir un diagramme qui est le plus
étroit possible. La couverture dans ce plan est obtenue par rotation de 'antenne.

Le choix de la forme du diagramme va dépendre de I'application et notamment de la largeur de
la zone A couvrir exprimée en angle.
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m Diagramme en cosécante carré

170

Une technique possible est de modifier le diagramme précédent pour obtenir un pinceau dont la
forme est proportionnelle au carré de la cosécante de I'angle d’élévation.

La figure 6.32 illustre le probleme de la détection de cibles basses ou hautes en fonction de la
forme du diagramme de rayonnement.

Gain Cible Gain Cible
basse altitude <% haute altitude
RO,
ko,
Cibles basse
et haute altitude

Gain Gain
‘ '\ Ay

Figure 6.32 - Probléme de la détection de cibles basses et hautes.

Le gain exprimé en fonction de 'angle d’élévation o s’écrit :
2
cscia
G (o) = G (o) —— poureg < & < 0y
csc?oy

avec G (o) : gain dans la direction oy

o : angle d’élévation minimum

oy ¢ angle d’élévation maximum

En pratique, pour des angles inférieurs & o, le gain est quelconque et suit une loi en cosécante
carré seulement sur la partie g < o < apy. Idéalement, il serait souhaitable d’avoir otz aussi
proche que possible de 90° mais en pratique, cela est difficile 4 obtenir.

Ce diagramme posséde 'importante propriété suivante : la puissance renvoyée par des cibles
situées 2 une hauteur constante / ne dépend pas de la direction de visée du radar.

Si lon remplace le gain d’une antenne en cosécante carré dans 'équation du radar simplifiée,
nous obtenons :

_ PrG*(ap) osct(@) N2 o

(47)> csct (o) R

Pp

Cette puissance est de la forme :
4
csc? (o)
Pr=K———
R4
D’un point de vue géométrique, on a : csc(a) = —
Nous pouvons donc constater que la puissance regue est indépendante de la direction de visée si
les cibles sont 4 des altitudes identiques.
En pratique, cela n'est pas exactement vrai car il nest pas possible de synthétiser exactement un
diagramme en cosécante carré.
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2 1
L —22

A
R, R,

/A

Figure 6.33 — Détection de cibles d'altitude identique et de direction
différente.

D’un point de vue général, il est possible d’écrire que la portée R d’un radar dans une direction
o pour une certaine probabilité de détection est donnée par :

Ra) = 2 G* ()

avec « : facteur qui dépend notamment de la puissance du transmetteur, surface d’ouverture
d’antenne, sensibilité du récepteur...

G () : gain de 'antenne dans cette direction o

Comme le gain est proportionnel a la puissance rayonnée et que celle-ci est proportionnelle au
carré du champ, I'équation de la portée devient :

R(a) = &1 E (@)

Nous voyons que portée et champ électrique rayonné sont liés. Il est habituel de tracer cette
valeur de portée en coordonnées polaires; la courbe obtenue n’est donc que le diagramme de
rayonnement de 'antenne. Cette variation de portée sappelle la couverture radar.

Conception d’antennes de diagramme en cosécante carré

D’un point de vue construction physique, ce diagramme en cosécante carré peut étre obtenu :

— Dar distorsion des arcs de parabole et une source primaire unique (figure 6.34) : la partie
haute de 'antenne approxime une parabole et renvoie les rayons issus de la source primaire

Arc de parabole
conservé \

Arc de parabole _ypr
déplacé

Figure 6.34 — Antenne cosécante carré produite par déformation du bas
de la parabole.
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d’utilisation des antennes

parallélement a 'axe de I'antenne tandis que la partie basse s’éloigne de la forme parabolique
pour pouvoir diriger le rayonnement vers le haut.

— En conservant ces arcs mais en illuminant ce réflecteur par une source primaire constituée de
plusieurs antennes souvent disposées en ligne (figure 6.35) : lorsque les cornets sont correc-
tement espacés et alimentés, la somme des différents faisceaux secondaires permet de diriger
correctement le rayonnement dans une certaine gamme d’angles.

— Avec une antenne réseau (par synthése de diagramme).

Arc de parabole

N

Figure 6.35 — Antenne cosécante carré produite par deux sources
primaires en décalage - radar 3D TPS-43 de Westinghouse
(source : http://fen.wikipedia.org/wiki/AN/TPS-43).

Il est & noter, comme nous pouvons le voir sur la photo de la figure 6.35, que le réflecteur doit
posséder une double courbure pour avoir la formation correcte du faisceau dans les directions
définies par 'angle de site et des propriétés de focalisation en azimut.

Le radar 3D TPS-43 de Westinghouse affiche les caractéristiques suivantes :

— Bande de fréquences : 2,9 2 3,1 GHz

— Fréquence de répétition : 250 Hz

— Largeur de pulse : 6,5 microsecondes

— Puissance créte : 4,0 MW

— DPuissance moyenne : 6,7 KW

— Largeur de faisceau (horizontal) : 1,1°

— Largeur de faisceau (vertical) : 1,5 4 8,1°, au total 20° de couverture par 6 faisceaux

— Vitesse de rotation : 6 tours par minute

— Portée maximale : 450 km

— Caractéristiques d’antenne : ouverture du réflecteur : 4,27 m de haut par 6,20 m de large

6.4.3 Radar de poursuite

172

Un radar de poursuite permet de donner a tout instant la distance et la direction d’une cible
tout en se maintenant pointé sur elle de fagon automatique. Cela se fait grice a I'élaboration de
signaux d’erreur en élévation et en azimut si la poursuite doit se faire en trois dimensions. Ces
signaux permettent ['asservissement de 'antenne dans la direction de la cible.

Une technique de base utilisée est la technique d’écartométrie qui permet de délivrer deux si-
gnaux :

— Un signal appelé signal somme qui constitue 'écho radar et dont 'amplitude permettra d’ob-

tenir la distance de la cible
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— Un signal appelé signal différence qui sera 'image de I'écart d’angle entre la direction de
pointage de I'antenne et la direction de la cible

Du point de vue de 'implantation de cette technique au systtme d’antenne, trois méthodes ont
été érudiées mais seulement les deux dernieres ont été réellement utilisées :

— Génération séquentielle de lobe

— Balayage conique du faisceau

— Comparaison des amplitudes et des phases des signaux monopulse

Nous reviendrons par la suite sur les principes
de ces deux techniques et notamment le terme
de monopulse. Sur la figure 6.36 sont représentés
les signaux d’écartométrie en fonction de 'angle
formé par la direction de visée de I'antenne et la
direction de la cible.

Les deux signaux sont bien entendus liés et le si-

gnal d’écho doit étre maximisé lorsque le signal / Signal d’erreur
o

Signal
d’écho radar

/

>
>

d’erreur est nul. u de dépointage
La fonction d’erreur doit étre impaire afin de dé-
terminer le signe de I'écart angulaire et donc cor- . . s )
. e . < L. Figure 6.36 — Signaux générés en écarto-
riger le dépointage. Si la fonction est linéaire, cela  hatrie
le d tage. Si la fonct tl 1 )
permet d’avoir une estimation de 'angle du dé-
pointage. Cette plage linéaire sappelle la plage d’écartométrie. Afin d’obtenir une précision de
pointage importante, il est nécessaire de maximiser la pente de ce signal d’erreur.

Commutation séquentielle de lobe

Une méthode pour obtenir 'amplitude et la direction de I'erreur angulaire est de commuter le
faisceau d’antenne entre deux positions angulaires (figure 6.37).

<

Mesure 1

Mesure 2

Faisceaux en coordonnées cartésiennes Temps —»

<

Mesure 1 = Mesure 2

Faisceaux en coordonnées cartésiennes Temps—»

Figure 6.37 — Génération de signal d’erreur angulaire par commutation
de direction de lobe.

Le signal d’erreur est fabriqué & partir de la différence des deux valeurs mesurées correspondant
au gain du diagramme dans la direction de visée. Ce signal d’erreur dépend de I'écart angulaire
de la cible par rapport 4 I'axe de I'antenne et sera nul lorsque la cible se confond avec I'axe de
'antenne. La différence entre les deux mesures sera d’autant plus forte que les lobes seront étroits
et donc que le gain d’antenne sera grand.
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D’un point de vue pratique, on procéde par commutation de la source primaire du réflecteur.
Bien s(i, la technique décrite ci-dessus permet la poursuite de la cible sur un seul axe. Par exten-
sion, il faudra ajouter deux autres sources primaires pour obtenir la poursuite dans la direction
orthogonale 4 la premicre.

Systeme a balayage conique

C’est simplement une extension de la technique précédente qui consiste 2 faire varier continii-
ment la position du faisceau plutdt que de fagon discréte (quatre positions pour une détection en
deux dimensions). En général, 'axe de rotation est confondu avec 'axe de 'antenne.

Un écho va étre retourné dont la fréquence de modulation correspondra 2 la fréquence de rota-
tion du faisceau. Cette modulation sera nulle lorsque I'axe de rotation et 'axe de la cible seront
confondus.

Lamplitude de cette modulation va dépendre de I'angle de décalage (squint-angle), angle formé
entre I'axe du faisceau et I'axe de rotation.

Pratiquement, il s'agit de faire varier la position du centre de phase de 'antenne primaire, qui
va décrire un cercle de rayon r situé dans le plan focal. Le diagramme de révolution va donc
tourner dans I'espace et la direction de rayonnement maximal va décrire un coéne de demi-angle
au sommet 0. La figure 6.38 représente deux positions extrémes du faisceau. Quand une cible
se présente dans une direction y par rapport 4 'axe de 'antenne, le systtme délivre un signal
d’amplitude M1 en position 1 et M2 en position 2 et un signal compris entre M1 et M2 pour
toutes les autres positions (en dehors du plan de la feuille). Le signal se retrouve modulé a la
fréquence de rotation de la source primaire avec un taux :

_ M2- M1
T M2+ M

Axe d’antenne

Position B /\/\/\/\/

Position A

Temps —»

Figure 6.38 - Poursuite par balayage conique du faisceau.

La pente du signal d’écartométrie doit étre maximisée; cela a ét¢ démontré par L. Thourel pour

un paraboloide de diametre D :
am _ 1872
de ), N\
dam

avec (d_) : pente du signal d’erreur
e
e—0

¢ : excentration de la direction du faisceau par rapport a 'axe de 'antenne
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Cette pente affiche les caractéristiques suivantes :

— Elle est maximisée lorsque I'excentration est forte
— Elle varie en fonction du carré du diametre

Bien stir, cela est en conflit avec la maximisation de portée si 'excentration devient trop forte.
Dans ce cas, une maximisation du couple portée-pente donne pour la pente :

dam D
(ds)s_)() ? 5)\

Nous pouvons donc conclure qu’il y a intérét & choisir des antennes de grand diametre.

Systéme a radar monopulse

Il sagit toujours de mesures angulaires mais cette fois en traitant séparément chaque impulsion
de retour, d’oli le nom de monopulse.
On peut procéder par monopulse d’amplitude ou de phase.
Dans le cas du monopulse d’amplitude, 'antenne primaire est généralement constituée de deux
cornets placés symétriquement de part et d’autre du foyer de la parabole (séparés d’une distance
d) et dont 'angle d’ouverture 2 3 dB vaut I'écart angulaire entre les faisceaux. La technique de
traitement est similaire 2 celle par balayage conique.
Dans le cas du monopulse de phase, les deux antennes fournissent des signaux identiques en
amplitude mais différents en phase :

2wd 2wd
sin® ~ —=6
A A
La distance entre les centres de phase des antennes est égale au diametre de chaque cornet (cornets
joints). A 'émission, les deux antennes sont alimentées en phase et le faisceau de rayonnement est
donc unique. En réception, les deux signaux somme et différence sont formés et utilisés comme
précédemment :

“P:

A ?1—_5‘)2 ¢ (PN27T9
— | = =tn- & —
¥ Tit T, 2\ B

avec 0 : angle d’ouverture 2 3 dB
0 : angle entre la direction de 'antenne et la direction de la cible

M1

-T°r

Figure 6.39 - Poursuite par monopulse de phase.
En conclusion, il faut aussi noter 'arrivée massive, depuis une dizaine d’années, des antennes
réseau 2 commande de phase. Elles sont de deux types : actives (antennes indépendantes les unes

des autres) ou passives (une seule source divisée puis déphasée a chaque antenne). Leur versatilité
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en termes d’application, leur faible profil et leur rapidité de configuration pour suivre des cibles
rapides sont des qualités recherchées.

6.5 Télédétection

La télédétection est par définition le domaine qui consiste 2 détecter a distance. Les applications
dans ce domaine sont actuellement trés nombreuses. Plusieurs techniques sont utilisées pour cela.
Notons trés globalement les techniques reposant sur des méthodes acoustiques (dont nous ne
parlerons pas ici) ou électromagnétiques. Le large spectre offert par ces derniéres est utilisé dans
le domaine visible, infrarouge, des rayons X et des hyperfréquences. Nous nous intéresserons,
dans ce chapitre & ce dernier domaine pour lequel I'observation de la terre constitue une des
applications privilégiées. Les différents types d’antennes dont nous avons parlé sont choisis en
fonction de leurs caractéristiques selon les applications visées que nous allons décrire.

Il n'est pas question ici d’approfondir toutes les méthodes de la télédétection mais de donner
certains principes qui aident & comprendre les objectifs a atteindre et le choix du segment corres-
pondant aux antennes.

Les systemes de télédétection travaillent & distance. Les distances concernées sont tres variables,
allant de valeurs inférieures au metre jusqu’a plusieurs milliers de kilometres et méme plus pour
ce qui concerne la radioastronomie qui sera abordée dans un autre paragraphe. Les méthodes
utilisées sont donc bien différentes en fonction des distances.

Le principe des méthodes en télédétection est de capter 'onde électromagnétique associée a la
présence d’un objet. On distingue alors deux cas :

— le systtme envoie une onde électromagnétique qui interagit avec la matiere constituant cet
objet. Ce systeme capte 'onde émise en retour et 'analyse pour donner les caractéristiques de
I'objet qu'on appelle souvent sa signature. Il s'agit de systemes de type radar.

— lobjet lui-méme émet naturellement une onde électromagnétique liée a sa température ther-
modynamique, qui est captée par le systtme. On parle alors de radiométrie.

Dans le premier cas, la télédétection est dite active et dans le second cas elle est dite passive.

La télédétection recouvre un ensemble de techniques d’observation de la Terre dans les domaines
de la géologie, I'océanographie, la glaciologie, 'environnement, la climatologie, etc.

Les plates-formes utilisées en télédétection sont, outre les stations au sol, les ballons atmo-
sphériques, les avions et les satellites. Ces derniers sont trés utilisés et font I'objet de missions
regroupant souvent plusieurs nations. A Déchelle européenne, de nombreux programmes de
télédétection sont en cours. Les satellites embarquent de nombreux appareils de mesures. Les
uns fonctionnent dans le domaine optique ou proche infrarouge, les autres dans le domaine des
hyperfréquences. Par exemple, le satellite ENVISAT, de I’ Agence spatiale européenne, embarque a
son bord plusieurs radiometres et radars, un radar a synthése d’ouverture et un radar altimétrique.

6.5.1 Historique
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Historiquement, il n'est pas tres facile de dire & quand remontent les premitres expériences en
télédétection. On peut faire remarquer que Heinrich Hertz a démontré tres vite U'intérét des
ondes électromagnétiques pour ce type d’application a la fin du XIX¢ siécle en prouvant que
différents objets avaient la propriété de réfléchir les ondes. Ses expériences ont été conduites sur
un domaine de fréquences relativement basses (quelques centaines de MHz), mais cela n’enléve
rien 4 la généralité du principe. Le premier brevet permettant de détecter des navires a été déposé
par Hiilsmeyer en 1904. A partir de ce moment les recherches se sont accélérées surtout dans le
domaine militaire, mais aussi dans le domaine des transports. Les radars ont utilisé des fréquences
de plus en plus élevées jusqu’a atteindre les bandes hyperfréquences. Ceci a été rendu possible
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grice au développement des sources hyperfréquences. Avec la montée en fréquence la résolution
devenait de plus en plus petite et I'imagerie micro-onde a pu se développer. Les premitres images
issues d’un radar aéroporté ont été produites durant la période de la Seconde Guerre mondiale.
Ce n'est vraiment que vers les années 1960, avec la déclassification des images obtenues a I'aide
de radars, que la télédétection s’est imposée pour des applications scientifiques d’observation de
la Terre. Jusqualors les systemes étaient aéroportés. Les performances des systtmes augmentant
et l'utilisation de satellites se développant, il a été possible d’embarquer des systémes complets
dans Iespace.

Les techniques de radiométrie, quant a elles, sont issues des travaux menés en radioastronomie
dans lesquels les antennes étaient pointées vers le ciel. Ce nest que vers la fin des années 1950
que la radiométrie a commencé a se développer pour 'observation terrestre.

Actuellement, les expériences de télédétection sont aussi bien aéroportées quembarquées a bord
de satellite. La différence essentielle tient 4 la distance d’observation. Pour des distances de l'ordre
du kilometre, la zone couverte est bien moins grande que pour des observations a plusieurs
centaines, voire plusieurs milliers de kilometres. Par contre dans ce dernier cas la résolution est

plus faible et les appareils & embarquer doivent étre plus puissants.

6.5.2 Pourquoi les micro-ondes en télédétection

Les micro-ondes se sont imposées comme support pour la télédétection pour différentes rai-
sons :

— Les ondes correspondant a ce spectre se propagent bien 4 travers 'atmosphere, avec peu d’atté-
nuation sauf autour de certaines fréquences (20, 60, 120, 180 GHz). Ces plages d’atténuation
sont dues aux résonances des ondes avec les molécules de 'atmosphere. En dehors de ces zones,
l'atténuation due 2 la traversée verticale de 'atmosphere est inférieure 2 10 % jusqu’a environ
40 GHz.

— Les nuages sont traversés par les ondes sans grande perturbation. On distingue les nuages de
glace 4 travers lesquels la perturbation des ondes est inférieure & quelques pourcents jusqu’a
des fréquences de 'ordre de 30 GHz. Seul un effet dépolarisant existe. Les nuages de vapeur
d’eau ont un peu plus deffet. Jusqu'a 10 GHz l'atténuation y est inférieure & 15 %. Pour des
fréquences plus élevées, I'atténuation augmente significativement pour atteindre entre 30 % et
60 % selon le type de nuages.

— La pluie a aussi un effet sur la propagation des ondes électromagnétiques. 1l est difficile de
donner des chiffres précis car il faut prendre en compte non seulement I'épaisseur de la zone de
pluie traversée, mais aussi la taille des gouttes de pluie. Ainsi une pluie fine a moins d’effet aux
fréquences usuelles. Par contre les pluies constituées de grosses gouttes affectent sensiblement
les ondes au-dela de 20 GHz. On peut cependant conclure que pour des fréquences inférieures
410 GHz, la pluie donne une atténuation faible.

— Les hyperfréquences peuvent pénétrer le couvert végéral car les longueurs d’ondes concernées
sont comprises entre 1 m et 1 mm. Ceci permet, selon les fréquences utilisées, soit d’étudier
les propriétés de ce couvert, soit de le traverser pour atteindre les propriétés du sol. Cependant
il faut savoir que les ondes électromagnétiques sont treés sensibles & '’humidité des milieux
traversés. Cela peut étre un avantage pour étudier, par exemple, 'état de stress des végétaux.
Par contre cela peut étre un inconvénient lorsqu’on cherche 4 atteindre les propriétés d’un sol
a travers une végétation humide.

— Les fréquences concernées étant éloignées du spectre solaire ne sont pas perturbées par celui-ci.
Elles permettent d’obtenir des informations complémentaires sur les propriétés des milieux
observés. En effet, on attribue les interactions onde/surface i :

o des résonances moléculaires pour les fréquences optiques et dans le proche infrarouge

177



6.5 Télédétection

o la forme de la surface ainsi qu'aux propriétés diélectriques en volume pour les hyperfré-
quences.

On comprend ainsi le grand intérét des micro-ondes en télédétection qui en fait un outil indis-
pensable, utilisable de nuit comme de jour et ce malgré la couverture nuageuse. Les techniques
développées sont celles du sondage et de I'imagerie.

6.5.3 Instruments utilisant des antennes en télédétection
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Nous présentons les principaux instruments utilisés en télédétection et surtout nous donnons
quelques éléments en vue du choix des antennes. Certaines applications sont basées, soit sur des
méthodes actives, soit sur des méthodes passives. On donnera quelques exemples de réalisations
d’expériences.

Parmi les applications de la télédétection utilisant les radars, il faut distinguer plusieurs modes de
fonctionnement :

— le mode simple d’émission d’onde en continu

— le mode impulsionnel selon lequel on mesure le temps d’aller-retour du signal

— le mode FMCW (Frequency Modulated Continuous Wave) dans lequel 'onde envoyée est mo-

dulée linéairement en fréquence.

Altimétres

Lapplication qui sappuie sur le fonctionnement le plus simple du radar est liée & la mesure de
distance. Le temps d’aller-retour d’une impulsion est lié 2 la distance entre le radar et la surface
réflectrice. Les altimetres utilisent différents modes de fonctionnement du radar. Ce principe est
utilisé pour connaitre la forme d’un terrain. Il est utilisé en océanographie pour connaitre la
hauteur de la mer et déterminer la forme du géoide. Les courants marins créent des différences
de hauteur de la surface qui peuvent étre détectées par ce moyen. Un matériel de ce type a été
embarqué a bord du satellite SEASAT avec une résolution de 10 cm. Il est ainsi possible de réaliser
une cartographie de la hauteur de la mer. On peut citer les missions des satellites de 'ESA de la
série ERS, situé sur des orbites 4 environ 800 km d’altitude. Le satellite TOPEX-POSEIDON a
permis de mettre en évidence le phénomene climatique El Nino. JASON-1 (2001) et JASON-2
(2008) ont pris la releve de celui-ci. Ces deux satellites sont placés sur une orbite inclinée a 66° et
a1 336 km d’altitude. Cela leur permet une couverture presque compléte de la surface marine,
en repassant tous les dix jours au-dessus d’'un méme point. Les missions suivantes, vers 2015,
réaliseront des mesures de toutes les hauteurs des surfaces aquatiques du globe, y compris des
rivieres, grice a des radars fournissant une précision de quelques centimetres avec une résolution
de 10 4 30 metres.

Radars météorologiques

Le principe du fonctionnement du radar météorologique repose sur la mesure du signal rétrodif-
fusé par une zone contenant des gouttes de pluie. Londe électromagnétique émise par 'antenne
du radar interagit avec les gouttes de pluie par un phénomene de diffusion, appelée la diffusion
de Mie. Ce phénomene est caractérisé par le fait que la longueur d’onde est du méme ordre de
grandeur que la taille des gouttes de pluie. Une partie du signal rétrodiffusé revient a I'antenne
du radar et donne une information sur la taille des gouttes et leur densité.

La distance de la zone pluvieuse peut étre déterminée en utilisant plusieurs radars. Grice au
déphasage entre des signaux successifs, on peut calculer sa vitesse de déplacement. Le signal
rétrodiffusé vient d’une zone étendue en volume. On parle de sondeur en volume. La portée
de tels systemes est limitée par le fait que la largeur de la région sondée devient de plus en plus
grande au fur et 2 mesure qu'elle s’éloigne du radar.
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Les radars météorologiques sont utilisés 4 terre, pour déterminer les zones de pluies. Utilisant ce
principe, on trouve la catégorie des sondeurs & bord de satellite, comme celui embarqué & bord de
CloudSat (CPR, Cloud Profiling Radar) qui fonctionne a 94,05 GHz. Il a pour mission de déter-
miner le profil en eau liquide ou solide des nuages. Sa résolution est de 1,4 km transversalement,
de 3,5 km le long de la trajectoire et 500 m verticalement.

Le sondeur embarqué 4 bord du satellite NOAA-18 mesure le contenu en vapeur d’eau en utili-
sant cinq fréquences dont trois sont dans la bande d’absorption de la vapeur d’eau.

Sondeurs ionosphériques

Le principe des sondeurs ionosphériques a été découvert tres tot apres que les premitres expé-
riences sur les ondes électromagnétiques aient été faites. Lionosphére est une région entourant
la Terre & une altitude située entre 60 et 800 km d’altitude. Elle est composée de particules
chargées qui interagissent tres fortement avec les ondes électromagnétiques dans certaines bandes
de fréquences. Ainsi les ondes décamétriques sont réfléchies completement par Iionosphere.
Les ondes hectométriques (ondes moyennes) sont absorbées par I'ionosphére. La constitution
de l'ionosphere varie considérablement selon le moment de la journée. Les ondes qui ont interagi
avec 'ionosphere sont analysées pour en recueillir des informations sur sa constitution.

Diffusomeétres

Le terme de diffusometre (scatterometer) recouvre les systémes radars qui, de fagon trés générale,
donnent une information d’amplitude et de phase sur le signal rétrodiffusé. 1l existe plusieurs
types de diffusometres. Certains sont mobiles autour d’un axe, permettant de faire varier les
angles d’observation.

Le diffusometre mesure, en fait, la surface équivalente radar o(8, ¢)

Certains diffusometres sont utilisés pour la mesure de la vitesse du vent. Par exemple celui qui
est utilisé sur le satellite MetOp de I'agence spatiale européenne mesure la vitesse du vent sur les
surfaces marines, avec une résolution standard de 25 km X 25 km, en utilisant une fréquence
de 5,255 GHz. Le principe de la mesure de vitesse du vent repose sur l'utilisation, dans le
diffusometre Doppler, de quatre faisceaux orthogonaux pour lesquels on mesure le coefficient
de rétrodiffusion.

Radars imageurs

Les radars imageurs permettent d’obtenir des images de la surface terrestre. Ils sont embarqués 2
bord d’avions ou de satellites. Leur résolution est meilleure s’ils sont situés 2 une altitude basse,
par contre le champ observé est plus petit.

Selon la longueur d’onde, les images contiennent des informations de nature différente. Les lon-
gueurs d’onde plus élevées pénetrent bien la végétation et les sols, alors que les longueurs d’onde
plus courtes sont sensibles 4 la forme de la surface. Les sols humides ont tendance 4 absorber
I'onde électromagnétique. Il en résulte une réflexion faible du signal. D’une fagon générale, 'onde
rétrodiffusée est sensible a la valeur de la permittivité des sols. Linterprétation des images permet
donc d’obtenir des informations sur les propriétés de la surface. Elles sont aussi utilisées pour les
études de glaciologie. Certains radars dont les ondes pénétrent dans le sol permettent de détecter
des inhomogénéités dans le sol, avec des applications & 'hydrologie, a la pétrologie et méme a
archéologie.

Radar a ouverture de synthése (SAR)

La synthese d’ouverture est de plus en plus utilisée pour les observations satellites, car elle permet
une grande résolution, pour tout type d’observation : les océans, la terre et les glaces. Les satellites
ERS1 et ERS-2 embarquent de tels dispositifs, fonctionnant 4 5,3 GHz. A titre d’exemple, citons
la résolution du radar 4 ouverture synthétique du satellite RadarSat2 qui peut aller jusqu’a 3 m.
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Interférométrie radar

Linterférométrie radar est une méthode récente qui repose sur le fait que les radars enregistrent
la phase des signaux. Il est ainsi envisageable de comparer les phases de signaux obtenus 4 des
instants différents, au-dessus d’'une méme zone. Si les surfaces observées n'ont pas changg, les
signaux ne feront apparaitre aucune différence de phase. Dés qu'un détail de taille supérieure 4 la
résolution de I'appareil est modifié, les signaux font apparaitre une différence de phase qui doit
étre interprétée. Cette méthode demande une précision trés grande sur chacun des paramétres
de la mesure. On a pu montrer des mouvements de terrains, par ce procédé. Lillustration la
plus célebre est 'observation du mouvement de la faille de San Andrea. Les applications sont
nombreuses dans le domaine de la géologie et de la volcanologie.

La radiométrie hyperfréquence

Les radiometres observent le signal incohérent émis par les surfaces et permettent aussi de réaliser
des images radiométriques. Les radiometres hyperfréquences sont utilisés dans différents buts.
Certains, comme celui qui est embarqué sur le satellite JASON-2 est destiné & mesurer le contenu
en vapeur d’eau de l'atmosphere afin de corriger les mesures issues de I'altimeétre radar associé. Sa
résolution est de 25 km. D’autres sont utilisés pour la mesure de température, comme le MWTS
(Microwave Temperature Sounder), 2 bord des satellites polaires chinois de la série Feng Yun 2
vocation météorologique, lancés depuis 2004 jusqu’en 2008. Le radiométre fonctionne autour
de 50 GHz, avec une précision de 0,5 K.

Certains radiometres permettent de réaliser des images, sur le méme principe que les radars
imageurs. Le radiometre AMSR-E embarqué 4 bord du satellite: EOS-Aqua, dans le cadre de
la mission d’observation globale de la Terre, TERRA, fonctionne sur six fréquences, de 6,9 a
89 GHz. Lantenne est d’un diametre de 1,6 m et supporte les polarisations H et V. La précision
sur la température observée va de 0,3 K (pour la plus basse fréquence) 4 1,1 K (pour la plus
élevée). Les pixels sont de ordre de 10 km X 10 km.

6.5.4 Télédétection active
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Dans ce paragraphe, nous présenterons les principes de fonctionnement des systemes radars
utilisés uniquement pour la télédétection. Ils reposent sur la mesure du signal renvoyé par la
cible observée. Dans un systtme radar un dispositif électronique, appelé émetteur est couplé a
une antenne d’émission qui rayonne 'onde vers une cible. Londe réfléchie est captée par une
antenne de réception couplée 2 la partie électronique, appelée récepteur. Un dispositif permet
de comparer le signal émis et le signal regu. Les propriétés recherchées sont extraites grice a un
traitement de signal effectué dans un dispositif électronique basse fréquence aboutissant soit 2 un
enregistrement, soit a un affichage.

On distingue les radars bi-statiques qui ont deux antennes différentes pour I'émission et la récep-
tion et les radars mono-statiques qui ne fonctionnent qu'avec une seule antenne. Dans ce dernier
cas, le mode d’émission et le mode de réception fonctionnent alternativement dans le temps. Le
radar doit commuter rapidement entre ces deux modes. Il est aussi muni de dispositifs d’isolation
pour éviter que le signal d’émission a forte puissance n’affecte le signal recu dont la puissance est
généralement tres faible.

La polarisation des ondes recues par le radar constitue une source d’information supplémentaire.
On distingue en général les deux polarisations : horizontale (H), paralléle au sol et verticale (V)
dans le plan vertical et perpendiculaire 4 la polarisation H.

La forme du signal de 'onde émise permet de distinguer plusieurs types de radars :

— le radar pulsé

— le radar Doppler

— le radar modulé continiment en fréquence
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Nous allons exposer rapidement leur principe de fonctionnement.

Le radar apparait comme une source d’onde électromagnétique. Londe renvoyée par la cible a
une phase bien déterminée et mesurable. Le principe des mesures avec un radar repose sur la
cohérence de cette onde réfléchie qui fait de la phase une grandeur portant une information.

Le radar pulsé

Le radar pulsé est muni d’un dispositif de synchronisation qui permet de déclencher une im-
pulsion. Celle-ci est envoyée vers un modulateur qui génere des impulsions courtes sur une
onde porteuse haute fréquence, elle-méme créée par un oscillateur. Londe est ensuite rayonnée
par 'antenne. Ce dispositif, souvent monostatique, posséde un dispositif de commutation et un
isolateur.

Londe regue, apres avoir été captée par 'antenne est dirigée vers le récepteur, composé d’un
préamplificateur, d’'un mélangeur avec un oscillateur local 4 la fréquence de 'onde émise. Il résulte
du mélange entre I'onde regue (f;) et I'onde a fréquence de la porteuse (f;), deux ondes aux
fréquences somme et différence : f; + f, et f; — f;. Cette derniére est la fréquence intermédiaire.
Grice 2 un dispositif de filtrage, on ne conserve que la fréquence intermédiaire qui est amplifiée.
Le dispositif de synchronisation permet de commander les commutateurs entre I'état de réception
et d’émission. Il permet aussi de déclencher I'impulsion une fois le signal complétement regu.
Si la largeur de 'impulsion est bien maitrisée a 'émission, elle ne I'est pas a la réception, car
elle dépend de la forme de la cible. La synchronisation permet aussi de déclencher le dispositif
d’acquisition.

Le temps entre 'émission et la réception est accessible & la mesure et permet de remonter 4 la
distance parcourue. En effet, considérant que I'onde se propage 2 la vitesse de la lumiere ¢, la
distance R entre le radar et la cible est donnée en fonction du temps mesuré 7 par :

R=2T

Le radar donne acces 2 la distance 2 laquelle se trouve la cible.

Notons P,(z), la puissance & 'émission. Supposons la cible tres petite, 'onde réfléchie aura une
forme proche de celle de la puissance émise. En introduisant un facteur o dt 2 'atténuation et a
la réflexion de 'onde, on obtient la forme de 'onde regue P,(¢) :

P.(t)y~al,(t—T)

Sila cible est étendue, le signal regu est plus complexe. Le
coefhicient de réflexion o dépend de la distance R définie Antenne
sur la figure 6.40.

Le coefficient a(R) inclut les variations de I'atténuation
due 2 la distance et au coefficient de réflexion qui peut
étre différent selon le point de la surface et du diagramme R
de rayonnement de I'antenne qui dépend de 'angle de
vue de la surface élémentaire.

La puissance reque apparait alors comme :

P.(x) = /Pe (t - ?) a(R)dR Cible

Le signal recu résulte d’.une c’onvolution et sa forme est Figure 6.40 — Position de la cible par
complexe. Tout le travail de I'analyse de ce signal repose  rapport au radar.

sur des techniques de déconvolution. En particulier la

largeur temporelle du signal est toujours plus grande que la largeur du signal émis.
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m Le radar Doppler

Leffet Doppler repose sur la différence entre la fréquence de 'onde recue et la fréquence de 'onde
émise lorsque le signal se réfléchit sur une cible en mouvement.

Considérons une onde se propageant dans le sens des x positifs. Son équation dans le référentiel
(Oxy), lié au radar est donnée par :

y(x,2) = acos2mf, (; — ;)

Les coordonnées (X, V), dans le référentiel de la cible (figure 6.41) se déplagant 2 la vitesse % se
déduisent par une translation des coordonnées liées au radar :

X =x—ut
5 A v
A
«—
—_— -
u
/\ I_) b%
O >
U U \/I .............. e
Cible

Figure 6.41 - Référentiel de la cible en mouvement.

Léquation de I'onde dans le référentiel de la cible est donc :

X+ut)

c

Y(X,2) = acos2mf; <t—

Soit encore :

Y(X,2) = acos2mf; <(1 — E) r— )_(>

c c

Londe est réfléchie dans ce référentiel avec un coefficient de réflexion r. Léquation de 'onde
réfléchie est donc :

X
Y,(X,t) = ar cos 27f, ((l - ﬁ‘) t+ —)
c

c

Cette onde a pour équation dans le référentiel du radar :

Y.(X, 1) = ar cos 2Tf, <(1 _ f) P ut)
c

c

Soit encore, dans le référentiel initial :
x

9,(x, ) & ar cos 2f, ((1 _ 22) s _)

c c

La fréquence qui revient est donc :

fefrf=fi-2 6.

u représente la composante de la vitesse selon la direction allant du radar a la cible.
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Le signal est créé par un oscillateur 4 une fréquence f;. Il passe ensuite dans un circulateur avant
d’étre rayonné par I'antenne. Londe revient décalée en fréquence. Elle est captée par 'antenne,
passe dans le circulateur puis dans un mélangeur qui mélange les signaux émis et réfléchis. Le
résultat du mélange donne deux signaux ayant des fréquences correspondant 4 la somme et 2 la
différence des fréquences mélangées. La fréquence la plus élevée est éliminée par filtrage. Lautre
fréquence est la fréquence Doppler fp. Il est donc possible d’avoir acces 2 la vitesse d’une cible,
selon Pexpression [6.3]. Dans la plupart des cas la cible est complexe et les vitesses ne sont pas
constantes. Le traitement de signal permet d’extraire les informations sur les vitesses.

Le radar modulé continiiment en fréquence

Le systeme radar le plus commun est de ce type. Le signal est modulé en fréquence selon une
rampe linéaire (figure 6.42). La période de la modulation est 7.

/o

A

&
<

v

Figure 6.42 — Modulation linéaire en fréquence.

Le trait plein représente la fréquence du signal émis. Le signal recu est décalé du temps d’aller-
retour A7 de 'onde entre le radar et la cible. Le trait pointillé représente la fréquence du signal
de retour. Lorsque la pente de la rampe est positive, la fréquence reque fz est plus petite que la
fréquence émise fz. Ceest 'inverse lorsque la pente de la rampe est négative.

Un générateur de signaux triangulaires module une porteuse. Le signal est rayonné par une
antenne d’émission. Au retour le signal est reu par une antenne, souvent différente de 'antenne
d’émission. Apres une pré-amplification, le signal, de fréquence fz, est envoyé sur I'entrée d’'un
mélangeur. Lautre entrée du mélangeur regoit, au méme instant, un signal proportionnel au
signal qui est en train d’étre émis, Cest-a-dire 4 la fréquence fz. A lissue du mélange on ne garde
que la fréquence différence Af = fr — fz, par filtrage.

La bande de fréquence de fonctionnement est par définition :
B=fH—-f

La pente p de la rampe est donnée par :
2B
dou: Af = 7AT

On obtient la relation entre la distance R de la cible au radar et la différence de fréquence
mesurée :

4BR

cT
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m Le radar a ouverture latérale

184

Les radars & ouverture latérale sont trés utilisés car ils permettent un large champ d’observation.
Ce sont des radars pulsés. Lantenne est dépointée sur le c6té. Elle est congue de fagon a avoir une
ouverture plus grande dans le plan perpendiculaire a I'axe de propagation (rayonnement vertical)
que dans le plan paralléle au déplacement (rayonnement horizontal).

Le rayonnement dans le plan transverse a une ouverture 3 (figure 6.43). Limpulsion envoyée par
le radar, de largeur temporelle A7, rencontre le sol, est réfléchie, puis revient au radar. Londe
touche tout d’abord le sol 4 'endroit le plus proche (A), puis un peu plus loin sur la surface vers
B. Le point B est touché en dernier. Donc en enregistrant le signal en fonction du temps, on a
des informations sur les points situés entre A et B.

Figure 6.43 — Rayonnement du radar dans le plan transverse.

Si T représente le temps parcouru entre 'émission et la réception, la distance R est donnée par :

ol
2
La largeur de l'impulsion AT correspond donc 2 une distance parcourue AR :
AT
AR=°
2
On ne peut résoudre des objets au sol que si leur distance est supérieure a 7, projection au sol de
AR:
e
2sin 0

Le rayonnement dans le plan parallele au déplacement est beaucoup plus fin angulairement que
dans le plan transverse. Si la dimension longitudinale de 'antenne est Z, on sait que son ouverture
angulaire vy est fonction de la dimension de 'antenne et de la longueur d’onde \ :

A
Y 7
La largeur 7; balayée sera :
7= 5R
L

Prenons le cas d’'un avion volant 2 6 km d’altitude, embarquant un radar muni d’une antenne
inclinée de 45°, de dimension longitudinale égale 4 2 m, envoyant des impulsions de 0,1 ps,
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avec une porteuse de longueur d’onde 2 cm. Les résolutions le long de I'axe de propagation et
transversalement prennent les valeurs :

résolution longitudinale : 77 = 84 m, résolution transversale : , = 21 m.

On constate d’apres ce qui a été dit que la résolution longitudinale ne dépend que de la taille de
I'antenne dans la direction longitudinale, alors que la résolution transverse dépend de la largeur
temporelle de 'impulsion.

La dimension transversale /; de 'antenne donne 'ouverture 8 de 'antenne qui détermine la trace
du radar. Louverture est donnée par :

A
b=
La trace a pour dimension :
AB ~ BR
cos 0

Avec les valeurs numériques déja utilisées, pour une antenne de dimension transverse /, = 0,2 m,
on trouve : AB = 1 200 m. Dans ce cas la fauchée a une taille de 84 m X 1200 m.

Le signal regu par le radar est enregistré temporellement. Il faut que I'envoi des impulsions soit
synchronisé avec la vitesse du radar afin de ne pas perdre d’informations au passage au-dessus du
sol. Le signal rétrodiffusé est ensuite analysé afin d’en extraire les propriétés physiques du sol :
humidité, nature du sol, végétation...

Le radar imageur

Le radar imageur est congu sur le principe qui vient d’étre exposé. Le signal est enregistré ligne par
ligne. Chaque ligne correspond a I'enregistrement des informations contenues durant la largeur
de 'impulsion, c’est-a-dire celles qui concernent 'ouverture transversale. La ligne reflete donc les
propriétés d’une région perpendiculaire 4 la vitesse du radar, de largeur 7; et dont la longueur est
la trace transversale de 'ouverture de I'antenne.

Dans ce systéme, le signal haute fréquence est démodulé. La puissance de modulation, basse
fréquence, extraite est envoyée sur un dispositif qui permet un affichage en niveaux de gris
proportionnellement 4 la valeur de la puissance. Une ligne d’images est donc affichée durant la
durée de 'impulsion. Chaque pixel a une dimension 7; X 7,. La ligne a une largeur 7;. Limpulsion
suivante permet d’afficher une autre ligne, etc. On obtient donc une image en deux dimensions
qui constitue une image radar.

Le dispositif de synchronisation est un organe fondamental de ce type de radar, puisque la vitesse
de I'avion doit imposer 'envoi des impulsions au bon moment pour couvrir tout le champ et que
le dispositif d’affichage doit passer d’une ligne & I'autre lorsque les informations d’une ligne sont
completes.

On congoit que si, 'antenne est fortement inclinée (> 10°), les images seront déformées en
raison de leffet du cosinus dans la projection. Certains dispositifs d’affichage tiennent compte
de cet effet pour redresser 'image. Lors des traitements ultérieurs, cet effet est toujours corrigé.
Selon l'inclinaison, le relief peut créer un effet d’ombre. Certains pixels ne recevant alors aucune
information.

Les antennes des radars imageurs émettent et regoivent des signaux dans les deux polarisations H
et V. La possibilité existe donc de réaliser des images de type HH, HV, VH, VV, correspondant a
la forme de la polarisation de réception en fonction de la polarisation d’émission.

Les images radar sont ensuite traitées afin d’en extraire des informations, soit de relief, soit phy-
siques, apres correction 4 I'aide d’'un modele numérique de terrain. Les images obtenues ont une
grande dynamique. Elles présentent un chatoiement (speckle) constituant un bruit qui doit étre
éliminé par traitement. Ce phénomene vient de la taille des objets du méme ordre de grandeur
que la longueur d’onde.
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Le principe du radar imageur vient d’étre exposé en prenant comme exemple le radar pulsé.
D’autres modes de fonctionnement peuvent étre utilisés pour réaliser des images, comme le radar
Doppler.

Le radar a syntheése d'ouverture

Le radar & synthese d’ouverture appelé aussi SAR (Synthetic Aperture Radar) repose sur le principe
de la réalisation d’une antenne artificielle de dimension plus grande que I'antenne réelle. On
obtient alors une résolution plus grande dans la direction de propagation du radar. Pour cela, les
différentes positions que prend I'antenne réelle au cours du temps sont utilisées. On enregistre
au cours du temps les signaux recus avec leur phase, puis ils sont analysés par un traitement de
signal approprié, complexe et nécessitant une connaissance exacte de la position du radar.

Ce principe a bien str des limites. Lantenne virtuelle reconstituée ne peut pas prendre une taille
tres grande. Elle est limitée par 'angle de vue de 'antenne et par le bruit du traitement lors de
'addition de signaux.

6.5.5 Radiométrie hyperfréquence
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Dans ce paragraphe, nous donnerons les principes de la radiométrie et les caractéristiques des
antennes utilisées.

Quelques grandeurs radiométriques

La radiométrie est le domaine d’étude du rayonnement électromagnétique dans la partie du
spectre utilisant des antennes, c’est-a-dire les radiofréquences et les hyperfréquences. Les gran-
deurs radiométriques sont analogues 4 celles de la photométrie dans le domaine optique. Lusage
leur a donné des noms différents.

Par opposition 2 la télédétection active, la télédétection passive utilise un rayonnement incohé-
rent.

O La brillance

Considérons une antenne d’émission dont l'aire effective est A, et une antenne de réception d’aire
effective A,. Elles sont placées face 4 face, de facon a ce que leurs axes soient communs, 4 une
distance R suffisamment grande pour qu’elles soient en champ lointain 'une de 'autre. Elles sont
correctement orientées de fagon 4 étre sensibles & la méme polarisation (figure 6.44).

Y ————
I

Figure 6.44 - Postions des antennes d’émission et de réception.

Soit €2, I'angle solide sous lequel on voit 'antenne d’émission depuis I'antenne de réception et
), Pangle solide sous lequel on voit 'antenne de réception depuis 'antenne d’émission. Pour
le raisonnement, on suppose les antennes telles qu'on puisse considérer la puissance comme
constante sur leur surface. Alors la puissance recue P, sur 'antenne de réception est fonction
de son aire et de la densité surfacique de puissance S, émise :

P, =S4,
Exprimons la densité surfacique de rayonnement en fonction de la distance :
F,
P, = —ZA,
2
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Supposons maintenant que 'antenne d’émission soit une surface émettrice de rayonnement in-
cohérent comme le ciel ou le sol. La puissance regue par 'antenne de réception se caractérise
de la méme facon. Le terme F, qui est une densité de puissance par unité d’angle solide est
par définition lintensité de la source. Cette intensité rapportée a la surface de la source est par

définition la brillance B qui s’exprime en W.sr~'.m™?2 :
F,
B= =
A
On déduit : A
P.=B r/le
2

Introduisons 'angle solide sous lequel on voit la surface émettrice :
P, = BA,Q,

Cette expression est établie en supposant que la surface émettrice est équivalente  une antenne,
dont on a moyenné les propriétés de rayonnement sur sa surface. Considérant maintenant le
méme raisonnement avec des surfaces élémentaires d’émission, la valeur de la puissance élémen-
taire regue se généralise. On tient alors compte du fait que la surface émettrice est grande et
que la puissance émise présente des variations angulaires. La puissance élémentaire regue par
I'antenne de réception, dont on considére l'aire de réception suffisamment petite, se met alors
sous la forme :

dP, = 4,B(8, $)F,(8, b)) [6.4]

B(8, d) est la brillance de la surface. Elle dépend de I'angle d’observation. Dans cette dernitre
expression, la fonction de répartition F,(0, ¢) prend en compte la réponse angulaire de I'antenne
de réception.

Généralement le rayonnement émis par une surface dépend de la fréquence. La brillance spectrale
By (0, d) représente la brillance par unité de fréquence.

La puissance regue par I'antenne est finalement :

Ly

1 . . . . .
Le facteur — placé devant les intégrales vient du fait que le rayonnement regu étant incohérent, il

présente toutes les polarisations. Lantenne n'est sensible qu’a une polarisation et donc ne regoit
en moyenne que la moitié de la puissance.

0 Rayonnement du corps noir

Le principe fondamental de I'étude qui suit, repose sur le fait qu'un objet porté & une température
thermodynamique non nulle émet un rayonnement électromagnétique incohérent fonction de sa
température.

Nous allons étudier le rayonnement des différentes surfaces émettrices rencontrées dans la réalité
par rapport 2 la surface de référence d’un corps noir.

Le corps noir est défini comme un objet en équilibre thermodynamique 4 une température 7,
qui absorbe toute la puissance qu’il regoit. Une bonne représentation du corps noir est celle
d’une enceinte fermée en équilibre thermodynamique dans la paroi de laquelle est pratiquée
une ouverture trés petite qui permet au rayonnement d’entrer, mais aussi de s'échapper. Toute
puissance entrant par cette ouverture est piégée dans 'enceinte. En retour cette enceinte émet de
la puissance. A I'équilibre thermodynamique, toute la puissance absorbée est aussi émise.

La brillance spectrale du corps noir est calculable en introduisant 2 la fois les principes de physique
statistique et ceux de physique quantique. La démonstration aboutit 2 la loi de Planck dans
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laquelle la brillance spectrale s’exprime en fonction de la fréquence f* (Hz) et de la température
thermodynamique 7" (K) :
2k 1

Br = 2 M [6.6]

La vitesse de la lumiere est: ¢ = 3.10% m.s™!

La constante de Planck est :/ = 6,62. 1074 J.s
La constante de Boltzmann est: # = 1,38.107 % J.K ™!

On constate que la brillance spectrale du corps noir ne présente pas de dépendance angulaire. En
effet le rayonnement du corps noir est isotrope.

Les propriétés du corps noir sont aussi bien connues des opticiens. Léquivalent de la brillance en
optique est la luminance.

La brillance spectrale est représentée sur la figure 6.45 en prenant comme paramétre la tempéra-
ture. Elle passe par un maximum par rapport 2 la fréquence qui est fonction de la température
selon une loi de température  la puissance trois. On connait mieux cette loi en optique sous le
nom de loi de Wien qui fait intervenir un terme équivalent 2 la brillance par longueur d’onde,
appelée émittance spectrale dont le maximum, en fonction de la longueur d’onde, varie selon une
loi de température 2 la puissance cing.

Les fréquences jusqua 10'° Hz sont des fréquences radio ou hyperfréquences qui concernent
les antennes. Au-deld, on trouve les infrarouges puis les fréquences optiques et plus loin, apres
les rayons ultraviolets, les rayons X. La courbe correspondant 4 une température de 6 000 K
représente approximativement le rayonnement du soleil. Le maximum de brillance est obtenu
pour les longueurs d’onde correspondant au jaune. La courbe & 300 K correspond 2 la brillance
de surfaces portées & des températures usuelles. Le rayonnement émis est, dans ce cas, relativement
faible. Le principe de la radiométrie est de capter ce rayonnement.
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Figure 6.45 - Brillance spectrale du corps noir.
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Pour les fréquences les plus basses, la variation de la brillance spectrale est linéaire. En effet pour :

hf

i h
—— < 1, 'approximation suivante e#7 — 1 = L est valable.

kT kT
On en déduit : VT
By = 2f*—
f f 2
soit encore : iT

Cette loi est appelée la loi de Rayleigh-Jeans. A la température de 300 K, Perreur entre la loi de
Planck et son approximation est inférieure 2 1 % jusqu’a 120 GHz. La linéarité entre la brillance
et la température thermodynamique va permettre de définir la température de brillance.

O Relation entre la brillance et la température

Comparons deux expériences reposant sur les propriétés du corps noir. Dans un cas le corps noir,
porté a la température 7, contient une antenne qui recueille le rayonnement existant a 'intérieur
et transmet la puissance 2 une ligne (figure 6.46). Dans l'autre cas 'antenne est remplacée par
une résistance aux bornes de laquelle la tension est mesurée.

Corps noir Corps noir
(1) \ (M)
/ R
Antenne Résistance

Figure 6.46 — Comparaison du comportement d'une antenne et d'une
résistance placées dans une enceinte assimilable a un corps noir.

Lantenne regoit le rayonnement existant dans 'enceinte. Supposons que I'on reste dans le do-
maine de température et de fréquence pour lesquelles la loi de Rayleigh-Jeans reste valable. La
puissance regue s’exprime par :

1 fHAf 26T
P = -4, L E0, b)dQ
: /f / /4 0, 0)d0 df

kT
P, = A5 AFQ,

Apres simplification :

Rappelons que I'angle solide {2, d’une antenne (défini au chapitre 4) est lié 4 Iaire effective de
'antenne de réception par la relation :

)\2
0 =2
P A,
La puissance regue est donc :
P, = kTAf [6.8]

La puissance regue par I'antenne est proportionnelle  la température thermodynamique.
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On retrouve le méme comportement pour une résistance. Le théoreme de Nyquist montre que
la puissance du bruit regue aux bornes de la résistance dépend uniquement de la température
thermodynamique de celle-ci et est donnée par la méme formule. Cette remarque conduit 2
justifier la définition de la résistance de rayonnement d’une antenne.

O Rayonnement d'un corps non noir

Le corps noir est un corps idéal. Certains objets peuvent étre assimilés a des corps noirs, la Terre
globalement, par exemple. Plus les objets sont réfléchissants, moins ils absorbent de puissance
et plus ils s'écartent du comportement d’un corps noir. On les dit non noirs ou bien gris. Pour
caractériser leur émission, on conserve la notion de brillance.

La brillance d’une surface grise est alors liée 2 la température de brillance de la surface 75(8, d)
par analogie 4 celle d’'un corps noir par :

kTp(0
56,4) = 210 P

Remarquons que la brillance, de méme que la température de brillance, dépendent de I'angle
sous lequel on voit la surface, contrairement au corps noir.

Lémissivité d’une surface est définie par le rapport entre la brillance de la surface et la brillance
du corps noir, portés a la méme température thermodynamique :

[6.9]

C’est une mesure du rayonnement propre émis par la surface, 2 une température thermodyna-
mique donnée.

Lémissivité s'écrit donc comme le rapport entre la température de brillance et la température
thermodynamique. Elle est inférieure ou égale & l'unité.

TB(ea (b) <1
T B

Pour des fréquences d’observation de 'ordre du GHz, la température de brillance d’un sol sec
est en général inférieure d’une dizaine de pourcents a sa température thermodynamique. Lorsque
le sol possede une humidité d’environ 20 %, sa température de brillance représente environ
70 % de sa température thermodynamique. Elle n'est plus que de 50 % de sa température
thermodynamique pour un sol gorgé d’eau 2 50 % de son volume.

e0,d) = [6.10]

La température de brillance des surfaces océaniques est de 'ordre d’une centaine de Kelvin, pour
des fréquences de I'ordre du giga-hertz. Elle augmente pour des fréquences plus élevées : entre
160 K et 180 K pour 34 GHz. Létude de la température de brillance des océans permet d’accéder
4 des mesures de salinité, puisque celle-ci modifie la conductivité de 'eau de mer et donc sa
réflectivité.

O Température apparente

D’apres ce qui vient d’étre expliqué, on congoit qu'une puissance regue soit exprimée comme une
température. Cependant cette notion est complexe car on a vu que la température de brillance
a une variation angulaire. De ce fait le rayonnement que recoit 'antenne peut avoir plusieurs
sources qui s'ajouteront (figure 6.47). Pour une antenne satellite d’observation de la Terre, par
exemple, le rayonnement regu est celui émis par le sol. Celui-ci n’étant pas homogene, il faut tenir
compte des émissivités ou des températures de brillance des différentes surfaces le constituant, qui
sont vues par U'antenne. D’autres sources existent comme la diffusion par 'atmosphere correspon-
dant au rayonnement de celle-ci vers le haut (7,,,,), la diffusion par le sol des divers rayonnements
qu'il recoit en provenance de 'atmosphere, du soleil, etc. 7ys est la température de brillance du
rayonnement provenant des sources éclairant le sol et 77 correspond  la puissance diffusée par
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le sol. Tous ces rayonnements perturbent la mesure de la température de brillance du sol 7. Ils
doivent étre évalués afin de faire une mesure précise.

Antenne

Atmosphere

Sol (T)

Figure 6.47 — Différentes sources vues par I'antenne d’un satellite.

De nombreux exemples existent en télédétection et les radiometres mesurent les températures des
surfaces aquatiques aussi bien que terrestres. Ces températures permettent d’accéder a la mesure
de parametres physiques.

Soit Buu(8, ), la puissance recue au niveau de 'antenne, obtenue en sommant tous les rayon-
nements. La température apparente 74p(0, ¢) est définie par :

2kT4p(0
B]bml(ev(b) = #Af

En général la température de brillance de la surface observée est différente de la température
apparente, 3 moins qu’il n’y ait aucune atténuation, ni aucune source parasite de rayonnement.
La température apparente ne dépend pas de I'antenne utilisée. Elle dépend cependant de sa
position.

[0 Température d’antenne

La puissance recue par I'antenne est constituée des puissances élémentaires correspondant 2
chaque direction partant de la surface observée vers I'antenne. Cependant I'antenne agit sélec-
tivement selon chaque direction, selon sa fonction caractéristique de rayonnement. Lexpression
de la puissance regue est donc :

1 f+Af 2k
Pr — EAV‘[[ //4’“ vTﬂpp(eg(b)Fn((ead))dQ df

Définissons la température d’antenne par :

_ S i Tapp(0, D)F(8, &)dQ
i B0, $)d02

La température d’antenne apparait comme la valeur moyennée de la température a arente,
pondérée par la fantiOl’l caractéristique de rayonnement.

T, [6.11]
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La puissance regue par I'antenne s’exprime simplement par :
P, = kTAAf

Prenons 'exemple d’une antenne d’angle solide {)p visant une surface de température apparente
T,y Supposons la surface telle que 'angle solide sous laquelle on la voit {s soit plus petit
que Qp. Supposons que la température de cette surface soit uniforme, le calcul conduit 2 la
température d’antenne :

Qs
La Qp Tapp
CC calcul est Vrai 2\1 COHditiOl’l u’il l'l’ ait aucune autre émission dC uissance en dChOFS de la
y
surface ObSCI'VéC.

0O Qualité d'une antenne radiométrique

Lantenne a pour but de capter la puissance de facon 4 obtenir une mesure physique la plus
précise possible. Sur 'exemple qui vient d’étre évoqué, la température d’antenne est différente de
la température apparente parce que le rapport des angles solides est différent de 1.

Si l'angle solide de I'antenne est plus petit que I'angle solide sous lequel on voit la surface, la
température d’antenne est égale i la température apparente.

Finalement, pour un objet étendu de température apparente variable, 'antenne qui donne le plus
de précision est celle qui a 'ouverture la plus fine. Louverture de 'antenne est le facteur limitant
a la précision si la température apparente varie.

Cette premiére approche intuitive nous permet de saisir les qualités de 'antenne d’un radiometre.
Avant de quantifier cette étude il faut remarquer que le rayonnement capté par une antenne
correspond 2 de la puissance entrant selon le lobe principal, mais aussi par les lobes secondaires.

Ainsi la puissance provenant d’une source assez puissante dans la direction des lobes secondaires
peut modifier considérablement la mesure en s'ajoutant 4 la puissance provenant de la surface
visée dans la direction du lobe principal. Une autre qualité d’une antenne radiométrique est donc
de posséder des lobes secondaires tres bas.

Revenons 4 la température d’antenne. Décomposons son expression [6.11] sous forme d’une
intégrale sur le lobe principal (/.p.) plus une intégrale sur le reste de I'espace, incluant les lobes
secondaires (4 — /.p.).

/ /l T,pp(6, &)y (0, )0
_ iy

/ 7,0y (8, G)Ey (6, 6)dO
T, = + 4m—L.p.

/ / (6, )40 / / F(8, 6)d0
4r 4ar

Définissons la température apparente effective (77,,.) dans le lobe principal par :

/ /1 T,yp(6, &)y (0, )
_ p-

/ / (6, )40
Lp.

Rappelons que 'efficacité dans le lobe principal a ét¢ définie dans le chapitre 4 par :

// (6, )40
_ Lp.
NM =
/ / (6, )40
4ar

[6.12]

Ty,
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6.5 Télédétection

Définissons de la méme facon la température apparente effective (77,.) dans les lobes secondaires
par:

1/ T,y (8, G)Ey (6, 6)dO
4mr—1.p.

// (6, 4)d0)
dm—1.p.

La température d’antenne apparait reliée 2 ces différentes grandeurs par :

Ty =mmTyy + A —mum) 7o, (6.13]

Ty =

Soit encore :

Ty =0 =Ty

Ny
Cette expression montre I'erreur théorique que I'on fait lorsqu’on assimile la température effective
dans le lobe principal 4 la température d’antenne. Lerreur est d’autant plus faible que I'efficacité

dans le lobe principal est proche de 'unité. Cela revient a dire que les lobes secondaires doivent
étre tres faibles.

T1p.

Afin d’affiner cette étude, nous devons considérer les pertes de 'antenne, lides a son efficacité 1,
qui correspond au rendement de 'antenne. Si 7 est la température a U'entrée de I'antenne, la
température vue du récepteur 774 sera plus faible :

Ty =mTy

Cette expression de la température vue du récepteur est incompléte, car 'antenne possede une
température thermodynamique 7p. Elle va donc émettre aussi son propre rayonnement qui sera
regu par le récepteur. Cela constitue la puissance de bruit de 'instrument qui arrive au récepteur
et sexprime sous la forme de la température de bruit 73 :

Ty =1—m)To
Lexpression correcte de la température vue du récepteur est donc :
Ty=mTa+ (1 —m)To
En utilisant [6.13], cette température s’exprime, par rapport aux températures 2 mesurer par :
Ty =nmuTry + =) Ty + 1 =) 7o

On constate qu'en plus d’avoir une bonne efficacité dans le lobe principal, une antenne pour
radiometre doit avoir une efficacité d’antenne treés grande. La puissance du bruit dépendant de la
température physique de 'antenne, certaines antennes sont refroidies pour améliorer la précision
de mesure.

O Imagerie radiométrique

De la méme fagon que les radars, les radiometres peuvent étre utilisés pour réaliser des images. Il

suffit alors d’orienter leur antenne. Deux cas sont possibles :

— la variation de l'orientation du faisceau transversalement au mouvement du radiometre s'ef-
fectue de facon mécanique, soit par un mouvement de I'antenne, soit par un mouvement
d’un réflecteur intermédiaire. Le balayage dans la direction perpendiculaire est obtenu grice
au mouvement de la plate-forme.

— lautre solution est obtenue par balayage électronique.

Le systtme d’imagerie consiste ensuite & capter les informations et 2 les restituer sous forme
d’images.
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6.6 Radioastronomie

La radioastronomie est le domaine d’observation des corps célestes dans les bandes de fréquences
micro-ondes et millimétriques. Différents objets émettent a ces fréquences : quasar, supernovae,
fond diffus cosmologique

Latmosphere terrestre est transparente pour des fréquences assez basses, mais la vapeur d’eau
absorbe les ondes pour des fréquences élevées. En particulier aux fréquences millimétriques, cet
effet est extrémement génant, d’autant plus que la puissance du rayonnement est trés faible, les
objets observés étant tres loin. Clest pourquoi, les radiotélescopes sont construits en altitude, dans
des régions séches. Une autre possibilité consiste & envoyer des radiotélescopes dans I'espace.

Une autre caractéristique des radiotélescopes est d’avoir une extension trés grande. Pour situer
précisément des objets lointains, une grande surface de captation est nécessaire, impliquant une
ouverture angulaire tres faible.

Les antennes sont souvent composées de deux réflecteurs. Le récepteur se trouve juste derritre
le réflecteur primaire qui est percé de fagon 2 laisser passer le rayonnement qui vient se focaliser
(montage Cassegrain ou grégorien). Les antennes peuvent étre associées en réseau.

Les qualités d’une antenne pour la radioastronomie sont :

— sa sensibilité
— son pouvoir de résolution

La sensibilité est obtenue en augmentant la taille de 'antenne et la qualité du récepteur. Lélec-
tronique est refroidie pour diminuer la sensibilité au bruit.

Le pouvoir de résolution est la capacité d’'un télescope 2 distinguer deux objets. Il est propor-
tionnel 4 la longueur d’onde et inversement proportionnel au diametre de 'antenne. Donc une
surface maximale est aussi recherchée pour ce point.

Certains systémes augmentent artificiellement la surface du radiotélescope en recevant les signaux
en phase sur plusieurs antennes identiques. Les principes d’interférométrie sont alors utilisés pour
augmenter le pouvoir séparateur et la sensibilité du systeme. Cest le cas du projet e-VLBI (Very
Long Baseline Interferometer) qui recueillera, a partir de 2009, les données de seize radiotélescopes
dans le monde. Le diametre du télescope équivalent sera de 11 000 km. Tous les observatoires
seront calés sur la méme longueur d’onde et synchronisés sur une horloge atomique.

La construction des radiotélescopes est souvent le résultat de coopérations internationales.

Nous allons préciser les caractéristiques recherchées des antennes des radiotélescopes en donnant
quelques exemples des plus célebres.

6.6.1 Le radiotélescope de Nancay
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Les ondes venant de 'espace se réfléchissent sur une surface métallique grillagée, dont la maille
est de 1,25 cm. Ce réflecteur, de taille totale égale 2 200 m X 40 m est inclinable verticale-
ment. Le rayonnement est ensuite envoyé sur un miroir, grillagé, de méme constitution, fixe de
300 m X 35 m, situé 2 460 m du premier et de rayon 560 m. Il concentre les rayons au foyer situé
entre les deux miroirs, ol se trouvent les antennes. Celles ci sont mobiles selon deux directions,
horizontale et verticale, de fagon 2 suivre la source. Les antennes sont des cornets qui recoivent
des fréquences de 1,4 GHz, 1,6 GHz, 3,3 GHz. Cest le troisitme plus grand radiotélescope du
monde. Il a été achevé en 1965.

Il a permis d’étudier certaines raies spectrales de radicaux fondamentaux pour la matiére inter-
stellaire, comme H, OH, CH. De nombreuses observations de corps célestes ont été obtenues.
La premitre observation d’une comete dans le domaine des ondes radio a eu lieu en 1973.
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6.6 Radioastronomie

6.6.2 Le radiotélescope d’Arecibo

Il est constitué d’un réflecteur métallique formé d’une portion de sphere horizontale, de 305 m de
diametre, dont la concavité est dirigée vers le ciel. Sa distance focale est de 132 m. Il est construit
sur le principe du montage grégorien comprenant le miroir primaire sphérique, renvoyant les
ondes vers un miroir secondaire concave qui focalise le rayonnement vers un miroir tertiaire.
Ces deux derniers miroirs sont maintenus par un dispositif de cibles permettant de positionner
Iensemble trés précisément au-dessus du miroir primaire.

Les antennes sont reliées 2 un récepteur refroidi & 'hélium liquide. Elles fonctionnent de 10 MHz
210 GHz.

Il a été construit en 1963. Depuis sa construction, de nombreuses découvertes ont été faites,
dont celles de certains pulsars. Une carte détaillée de la distribution des galaxies dans I'Univers
a pu étre établie. Des données sur 'atmosphere et 'ionosphere terrestres ont été mesurées. Des
astéroides ont été observés.

6.6.3 Le radiotélescope de Green Bank

Ce radio télescope a la particularité de présenter une surface active pour son réflecteur principal.
Celui-ci est composé de plus de 2 000 panneaux ajustables. Des actuateurs agissent sur leurs
positions afin de maintenir la forme de la surface réflectrice. La surface totale est de 7 854 m?.
Ses antennes cornets circulaires permettent d’analyser les signaux de 300 MHz 4 50 GHz. Une
extension est prévue 2 100 GHz. C’est le plus grand radio télescope orientable du monde. Il est
situé en Virginie, dans une zone isolée de toute pollution électromagnétique.

6.6.4 Le radiotélescope ALMA
(Atacama Large Millimeter-submillimeter Array)

Prévu pour fonctionner a partir de 2012, c’est un observatoire pour les longueurs d’ondes allant
de 0,3 2 9,6 mm. Il permettra d’étudier les rayonnements émis par les objets froids, entre 3 K
et 100 K, comme des nuages froids, des étoiles en formation ou les premieres galaxies, éloignés
d’une dizaine de milliards d’années. Le rayonnement micro-ondes n’étant pas absorbé par ces
corps, il peut nous transmettre des informations sur leur constitution.

Situé &4 5 000 m d’altitude, cest un réseau géant de radiotélescopes qui comprendra au plus
80 télescopes constitués d’antennes de 12 m de diametre. Les positions de ces antennes seront
variables permettant des espacements allant de 150 m 4 18 km. On attend une résolution tres
fine, de 0,005” pour les plus faibles longueurs d’onde.

6.6.5 Le satellite Planck

Le satellite Planck est congu pour embarquer de nombreux appareils de mesures qui permettront
d’apporter des éléments aux théories sur la naissance de I'Univers. Les bandes d’observation sont
comprises entre 30 GHz et 850 GHz

Son lancement est prévu en 2009. Il observera le rayonnement fossile (2,7 K)

Refroidi 2 0,1 K, le récepteur est relié & des antennes multifaisceaux, multifréquences, munies
d’un systtme de deux réflecteurs, avec une source décentrée. Ce systtme permettra de mesurer la
polarisation pour certaines fréquences.

La mission de Planck fait suite & celles des deux satellites Cobe (Cosmic Background Explorer),
WMAP (Wilkinson Microwave Anisotropy Probe) qui ont permis d’analyser le rayonnement micro-
onde existant il y a dix milliards d’années et de réaliser une carte de 'univers pour ce rayonne-
ment.
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Cobe a été placé sur une orbite de 900 km autour de la Terre. Parmi les appareils embarqués se
trouvaient trois radiometres (31 GHz, 52 GHz, 81 GHz) ayant pour but de mesurer les intensités
du rayonnement.

WMAP, plus ancien, a pu confirmer U'existence de mati¢re noire. Il a apporté des précisions sur
I'age de I'Univers et sa géométrie. Le systtme contient des réflecteurs de 1,4 m X 1,6 m qui
renvoient les ondes vers des antennes dans cinq bandes de fréquences, de 22 3 90 GHz.
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7 - SYSTEMES MULTI-ANTENNES

7.1 Eléments de traitement d’antenne

Pour accroitre la sensibilit¢ d’'une antenne, on est conduit & augmenter sa taille. Ceci induit
éventuellement des difficultés de réalisation ou de manipulation (lorientation mécanique de-
vient difficile). Il est naturel, lorsque 'on dispose de plusieurs antennes, de chercher 2 exploiter
conjointement les mesures. A partir d’'un réseau de capteurs, on peut former une antenne 2
plusieurs éléments, ol les signaux délivrés par chacun des capteurs sont combinés entre eux de
maniére 4 orienter « électroniquement » 'antenne ou a réaliser d’autres fonctions. Cette orien-
tation électronique est réalisée par des circuits spécialisés ou par des algorithmes. On patle alors
de traitement. Ces quelques pages forment une introduction trés simplifiée aux méthodes de
traitement d’antenne, I'objectif essentiel étant de sensibiliser aux principes de base de quelques
méthodes (on ne discutera notamment pas des bornes de performances, de la robustesse au bruit,
etc.). Dans un premier temps, on présentera un modele simple et les paramétrisations possibles du
champ d’onde recu. Dans un second temps, on donnera 'analogie entre 'imagerie d’'un champ
de source et I'estimation spectrale, dans le cas d’'une propagation par ondes planes. On présen-
tera ensuite les méthodes classiques pour un champ continu : formation de voies, méthode de
Capon, modélisation AR. Enfin, sous 'hypothese de sources ponctuelles, on présentera quelques
méthodes 2 « haute résolution ». La présentation sera appuyée par des résultats de simulation.

7.1.1 Modeéle et paramétrisation

Lorsque le champ est stationnaire, le milieu homogene et isotrope, alors le milieu se comporte
comme un filtre, et le champ au point 7 est :

e(r,t) = / / Glo —r,t —1)s(o, t)dod:
adJt

ol G désigne la fonction de Green du milieu, et s 'amplitude du champ émis. Cette relation, qui
est une convolution spatiale et temporelle, exprime que le champ e(r, £), au point et au temps
£, résulte de la superposition de toutes les émissions aux points 0, et au cours du temps.

Pour un capteur placé en 7;, en tenant compte de ses propres caractéristiques (fonction de trans-
fert en fréquence, directivité), on a :

x;() = x(r;, 1) = ///9,-(0‘ — 7t —1)s(o, dods’ + b(r)
On a supposé ici que les sources étaient immobiles (I'effet Doppler est un effet non linéaire).

Lhypothese « bande étroite » permet de simplifier I'écriture précédente : en effet, la transformée
de Fourier (TF), 4 la fréquence f; de la relation précédente est :

w(f) = / hi(o — 1o, f)s(o fdos
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i le champ est a bande étroite autour d’une fréquence f), on a :
Si le champ est 4 bande étroite autour d q

s(o, ¢) ~ :(O',ﬁ))esz'"ﬁ” = so(a)e 72"

En collectant les mesures sur M capteurs placésen 7y,..., 7y, ona:
xl(taﬁ) bl(U_rivfé) bl(taﬁ)
Do =P (o) : do+ |
xM(taﬁ) lﬂM(U_rM)ﬁ) bM(taﬁ)
soit

x(t, fo) = e~ /2h / so(0)a(o)da + bz, fi)

ol so(0) est 'amplitude émise en o, 4 la fréquence f;, et a(o) est le vecteur directionnel, qui
integre les informations sur le modele et le milieu de propagation ainsi que les caractéristiques
des capteurs. Lhypothése bande étroite est trés importante, car elle permet de découpler les
contributions spatiales et temporelles. Lorsque les signaux ne sont pas bande étroite, on se rameéne
a ce cas de figure, soit par un filtrage bande étroite en réception, soit en effectuant une transformée
de Fourier des données en début de traitement.

On notera T; le retard de propagation entre deux capteurs :

T = T(o =7, fo) = T(o — 74, /o)

ol T'(o — 7, /o) désigne le temps de propagation de o 4 ;, 4 la fréquence f5.
On peut omettre les dépendances en temps et fréquence en ne conservant que les amplitudes
complexes :

x = /so(c)a(o)d(r +b

La connaissance du modtle de propagation, des caractéristiques du réseau (gain, directivité des
capteurs, géométrie...) permet de relier 2(c) & un ensemble de paramétres physiques, 6.

Le vecteur paramétré a(0) est le vecteur directionnel ou steering vector. En enregistrant les données
recueillies sur les capteurs a différents instants #, ..., # (ou & partir du calcul sur différents
blocs de données), on obtient une série de réalisations ou snapshots x1, . . . ,xx, qui sont utiles
pour lestimation des quantités statistiques.

Exemples

Dans ce chapitre, les différentes méthodes seront illustrées pour un modele de propagation
sphérique, et un modele de propagation par ondes planes, ces ondes illuminant un réseau de
M capteurs répartis sur une droite, les capteurs étant uniformément répartis, avec une distance
intercapteurs notée d.

00 Modéle sphérique sur une antenne linéaire uniforme (ALU)

On utilisera la modélisation suivante : la source S est située a une distance / de I'axe de 'antenne
et on prend un capteur de référence & une distance D de la perpendiculaire vers la source. Dans
ces conditions, le vecteur directionnel prend la forme :

1 . 1 .
O = | —e2hR/e .. mi2mhRu/e
a(0) R e RMe

avec R, = (H* + (D + md)*))*. Le parametre 6 regroupe ici la hauteur / de la source a I'axe

de lantenne et la distance D 4 un capteur de référence : 7 = [D H } .
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Figure 7.1 — Ondes a propagation sphérique illuminant une ALU.

Remarque : le vecteur directionnel #(8) est invariant par rotation autour de I’axe de
I’antenne : ceci correspond a une ambiguité sur la localisation des sources situées sur
un cercle de rayon H, pour une antenne linéaire.

O Modeéle plan sur une antenne linéaire uniforme (ALU)
Lorsque R devient tres grand devant les dimensions de 'antenne, le front d’onde devient plan, et
le retard de propagation entre deux capteurs s’exprime comme

2TfoTy = r;k =@i—r)"k

avec k le vecteur d’onde.

dsin 0

Lv3
Zay

0
- %
0 1

-1 2

Figure 7.2 — Onde plane illuminant une ALU.

Le parametre 0 se réduit & 'azimut 0, et en notant 7 le retard de propagation entre deux capteurs
consécutifs, on a :

vk dsin®

27fo ¢

ce qui correspond au temps mis par 'onde plane pour parcourir la distance & sin 0 2 la vitesse ¢

(le signe moins provient de la direction de &).
Le vecteur directionnel peut alors s’exprimer comme :

a@ = [1 P L ]

T =

1 2O E/Zﬂ(Mfl)u(B):|
avec u(0) = dsin®/\.
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Le vecteur () est indépendant des effets de la propagation jusqu'au premier capteur. On ne
pourra alors pas remonter  'amplitude ou aux caractéristiques énergétiques des sources situées en
0, mais simplement remonter aux caractéristiques mesurées au niveau de 'antenne en provenance
de la direction 6.

lllustrations

Nous illustrerons les différentes techniques présentées 4 'aide des deux exemples suivants

— (A) Un signal résultant de la superposition de trois ondes planes, d’amplitudes respectives 2, 2
et 1, et d’angles d’incidence respectifs 6; = —20°,0; = 38°, et 65 = 40°.

— (B) Un signal résultant de la superposition de trois ondes & propagation circulaire, les trois
sources, également d’amplitudes 2, 2 et 1, étant caractérisées par les parametres [D, H] sui-
vants : [Dy, H1] = [8,35]d,[D,, H,] = [3,40]d et [D5,H3] = [—4,14]d, ou d est la

distance intercapteurs.

Dans les deux cas, on prend d/N = 1/4.

7.1.2 L'imagerie d'un champ continu

200

Limagerie consiste a étudier la répartition spatiale de telle ou telle propriété, en particulier la
distribution spatiale d’intensité /(n), dans la direction #. Cela permet d’établir une cartographie
du milieu. On trouve des applications en radar, sonar (cartographie sous-marine), astronomie.

Généralités
On débute avec la fonction d’intercorrélation :
Y(ri) = E [x:()x(2)"]

entre les mesures x;(z) et x;(¢) prises sur les capteurs positionnés en 7; et 7, et ol £ [e] désigne
'espérance mathématique.

Supposons que les capteurs soient identiques et de méme gain sur la région D étudiée. De plus,
on suppose que le signal est bande étroite et le modele de propagation plan. Alors :

Vi) = E / Fo)s(me "N d / F@o) sty e " !
D D
B / FOOIPE [sm)stn')"] e 7270 =N el
D
Si le champ est incohérent, Cest-a-dire si E [s(n):(n')*] = L(n)d(n — ') alors :

V(i) = / [f wo) > L(m)e 72N dn
D

Ce lien entre la distribution d’intensité ;(n) et les corrélations y(7;;) constitue un résultat connu
comme le théoréme de Van Cittert-Zernicke. Il indique que le lien entre y(r;) et I,(n) est une
simple transformée de Fourier (inverse) multidimensionnelle. Ce résultat est bien sir analogue
au théoreme de Wiener Kintchine en analyse spectrale qui indique que la densité spectrale de
puissance et la fonction de corrélation forment une paire de transformées de Fourier.

Dés lors, la recherche de la distribution d’intensité Z;(n) correspond a un probléme d’estimation
spectrale : & partir des échantillons de la fonction de corrélation spatiale, il s'agit de reconstruire
la distribution d’intensité qui vérifie

L(m) o< Yy
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Linversion directe, telle que fournie par la formule précédente, souffre du fait qu’il faut estimer
la fonction d’autocorrélation spatiale y()  partir des données (erreurs d’estimation) ainsi que
du fait que les dimensions limitées de I'antenne entrainent nécessairement un support fini de la
fonction de corrélation calculée, ce qui limite alors la résolution.

Une autre solution pour estimer la puissance consiste 4 utiliser un filtre spatial w(8) afin d’isoler
la portion de x, x(8), caractérisée par le parametre 8y du modele :

M
(B0) = w(B0)"x = > wiBo)xe(t, f5)

k=1

Ceci consiste ainsi 2 effectuer une combinaison linéaire des signaux recueillis sur chacun des cap-
teurs, en choisissant les coefficients de pondération de maniere a favoriser I'entrée de parametre
8o. Ce principe est illustré sur la figure 7.3

ad

@) "
. y(@®)
Xn(1) Wn/’
| 1]
i Algorithme
>| de controle

Figure 7.3 - Traitement d'antenne par filtrage spatial

La puissance en sortie du filtre spatial s’écrit :
2
E [|x(90)|z} —E “w(eo)*x\ } = w(00) " E [xx"] w(0y) = w(00)" R,aw(0y)

avec R, la matrice de corrélation des observations.
Dans le cas d’'un champ continu, on a vu que

x = /s(e)a(e)dﬁ +b
on obtient

[w@)] = [ 10 fuwton)”ato)] o

en supposant a nouveau le champ incohérent, et le bruit centré.
On constate que cette puissance sera d’autant plus proche de 4(8) que w(0o) " a(8) sera sélectif

si |w(60)+w(6)|2 ~ 309 — 0) alors E [|x(60)|2} ~ I,(89). Il convient donc de bien choisir le

filtre spatial, en relation avec le modele de réception #(8). La section suivante présente un premier
exemple de filtrage spatial, avec la formation de voies, et nous examinerons ensuite le filtre spatial
associé i la méthode de Capon.
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m La formation de voies

202

La technique de formation de voies vise 2 estimer la puissance émise pour une valeur particuliere
du parametre 6.

Lidée de la formation de voies est de sommer les contributions recueillies sur les différents
capteurs de maniere constructive, et d’augmenter ainsi le rapport signal sur bruit. On introduit
ainsi une série de gains ajustables, qui servent a privilégier une composante du signal (caractérisée
par un parametre 6) : on parle alors d’orientation électronique. On balaie ensuite les différentes
valeurs possibles du parametre pour reconstituer une carte de la distribution de puissance.
Considérons le cas d’une seule source de parametre 8. Les observations correspondantes sont
x = sa(By) + b, ol le vecteur b collecte les contributions du bruit sur les différents capteurs;
on suppose que le bruit est blanc spatialement, c’est-a-dire décorrélé de capteur a capteur et
de puissance . On combine alors les observations recueillies sur les différents capteurs par
wx=sw a0, + w'b. La puissance en sortie du filtre spatial w s'écrit alors

2 2
opy = E[|5?] |w+a(60)| + |w|” o}
Dans ces conditions, il est facile de constater que le rapport signal sur bruit :
E {|5|2} wta(B)

’
2
|w|” o}

est maximum lorsque w est colinéaire au vecteur directionnel a(8y) : a(6p) = Aw. Comme ceci
doit étre prolongé pour chaque parametre 8 possible, on prendra donc w comme une fonction
de 65 Aw(8) = a(B). On choisit généralement la normalisation pour que la puissance d’'un
bruit blanc en entrée ne soit pas modifiée : si on prend un bruit blanc en entrée de matrice de
corrélation R, = 0%1 , avec I la matrice identité, on a

o (0) = E [|x(e)|2} = w(0) Raw(0) = 02\2a(0) " a(0) = o?

ce qui fournit \?, et :

a(0)
Va(0)"a(0)

La puissance en sortie de la formation de voies devient :

w(0) =

a(8)" R.w(0)
a(0)"a(0)

On notera ainsi que la technique de formation de voies peut s’appliquer quel que soit le modele
de propagation : il suffit de connaitre 'expression du vecteur directionnel.

Dans le cas d’'un modele plan, la formation de voie consiste simplement & compenser les retards
de propagation entre les différents capteurs, en ajustant des déphasages par 'intermédiaire de
gains sur chaque voie de maniére 2 effectuer une sommation constructive du signal d’intérét.

En pratique, la puissance sera estimée de la maniére suivante : filtrage, quadration, intégration.
Ceci est illustré sur la figure 7.4.

Les signaux recueillis 4 la sortie de chacun des capteurs sont affectés d’un gain, puis sommés. La
puissance est ensuite estimée par quadration puis intégration temporelle.

Considérons maintenant le cas particulier d’'un modetle de propagation par ondes planes et d’une
antenne linéaire uniforme.

Dans ce cas,on a:

E [|x(6)|2} = w(0)" Ruaw() =

+

w = g—jZ'ﬂu(eO) - e—quT(M_l)u(eo)

1
il
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x1(?) Xo(1) B xp(0)
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Figure 7.4 - Principe de la formation de voies.
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~ ) yelme T
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soit finalement :
M—1

o (®) = Y glmpy(m)e O
m=—M+1

avec g(m) la fonction d’autocorrélation du réseau et v, (m) la séquence de corrélation des ob-
servations. On reconnait dans cette derniére relation I'expression d’une transformée de Fourier,
ol #(0) joue le role d’'une fréquence spatiale normalisée. Ainsi, la formation de voies correspond
a la transformée de Fourier de la fonction de corrélation, pondérée par une fenétre de Bartlett
(fenétre triangulaire). Lorsque la fonction d’autocorrélation spatiale v, (72) est estimée a partir des
données, on obtient alors un simple périodogramme ; si la matrice de corrélation R, est estimée
par un moyennage sur K réalisations x;, :

K

1 2 : +

x f XpX)
k=1

alors la puissance correspondante vaut

>

N 2
Gy = w()" R.w(0) = Z ﬂ(90)+x/e|
/i,:

11 | &
= Z - Z x/e(m)e_ﬂ“”’”(e)
K k=1 M m=1

et prend exactement la forme d’un périodogramme moyenné.

2
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Le calcul de la puissance théorique 0%, en sortie de la formation de voies nous montre qu'elle
s'exprime comme la transformée de Fourier du produit g(7)7y, (7). Ainsi, la puissance s’ exprimera
aussi comme le produit de convolution de la transformée de la fenétre et de la distribution
d’intensité Z; (2 un terme de bruit pres) :

oy (8) = G (w(8)) * I (u(6)) + o7 (u(8))

1 [ sin (mMu(9))\°
7 Uy )

avec G u(0) = — Sin (7(6))

Pour une source ponctuelle, équivalente & une « impulsion » dans le domaine spatial, par exemple
dans la direction 8¢, on a [; (x(0)) = UfS(u(O) — u(0y)), et, en I'absence de bruit,

0y (0) = G (u(B) * I ((6)) = 07 G (u(6) — u(6y))

Ainsi, la fonction G (#(0)) correspond 2 la réponse du réseau & une impulsion, et exhibe une
limitation en résolution, liée a la largeur du lobe principal de G (#(0)). D’autre part, les lobes
secondaires, importants, collectent de la puissance hors de la direction visée. La fonction G (#(0))
définit alors le diagramme de directivité de 'antenne.

La figure 7.5 représente la fonction G (#(0)) en fonction de #(8) : le lobe principal est d’autant
plus large que I'antenne est courte et la résolution en #(0) varie en 1/M ; la résolution en fré-
quences spatiales varie pour sa part en 1/Md, c’est-a-dire de fagon inversement proportionnelle 2
la dimension de 'antenne formée par le réseau de capteurs. Cette résolution est la résolution
de Fourier, et nous avons vu que la formation de voie s’interpréte comme une méthode de
Fourier. Pour accroitre cette capacité de résolution, il n’y a guere d’autre moyen que d’augmenter
le nombre de capteurs ou la distance intercapteurs d. Il sera aussi possible, comme on le verra
plus loin, d’envisager d’autres méthodes, 4 super ou & haute résolution.

10

pl— —

0.5 0 0.

(4]

Figure 7.5 — Diagramme directivité en fréquences spatiales normalisées
u(0), avec M = 10.

Il est possible de pondérer cette formation de voie de manitre 4 obtenir un diagramme de
directivité avec des lobes secondaires plus bas, mais au détriment d’un élargissement du lobe
principal.

Le traitement par formation de voies est ainsi caractérisé par son diagramme de directivité, fixé
pour chaque direction d’arrivée.
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Illustrations

Considérons pour commencer le cas (A) de la somme de trois contributions de sources situées
en —20°, 38° et 40°. La figure 7.6 donne le résultat obtenu avec M = 10. On observe que les
sources ponctuelles sont tres étalées, et qu’il est absolument impossible de séparer les sources en

38° et 40°.

x10°

]
100 50 & 50 100

Figure 7.6 — Sortie de la formation de voies dans I'exemple (A), avec
M = 10.

La largeur, en #(0), de la fonction G (#(8)) est en 1/M. Aussi, on pourra résoudre les deux
sources si #(03) — u(0;) > 1/M, ce qui fournit M > N/ (d (sin(03) — sin(0,))), soit M > 148.
La figure 7.7 fournit le résultat obtenu pour A = 200 : on observe que cette fois-ci les sources
sont bien séparées, mais bien sir au prix d’'un nombre important de capteurs.

W1 Db
3 3
¥ 10

4

4
3 3
B )
i J {
0 L > o
100 50 ] 50 100 35 40 45
a) 8 b) 8

Figure 7.7 — Sortie de la formation de voies dans I'exemple (A), avec
M = 200.
Sortie compléte (a) et détail (b).

Considérons maintenant le cas du modele de propagation circulaire, exemple (B). La technique
de formation de voies est bien stir applicable, avec I'expression du vecteur directionnel corres-
pondant & la paramétrisation que nous avons donnée dans ce cas. Il s'agit alors de calculer la
puissance en sortie du filtre spatial, en parcourant une grille de valeurs [D,H] possibles. Les
maxima du résultat donnent alors une indication sur les positions des sources. Le résultat obtenu
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ainsi avec M = 100 est donné figure 7.8. Comme précédemment, la localisation des sources
saffine et la résolution saméliore lorsqu'on augmente le nombre de capteurs.

10000

) 20 40 - 0 o0 T

(=]

Figure 7.8 — Sortie de la formation de voies pour un modéle circulaire,
avec M = 100.

A Pissue de cette section, nous pouvons retenir qu'il est possible de construire une antenne syn-
thétique 4 partir d’'un réseau de capteurs, chaque capteur du réseau n’ayant pas nécessairement de
propriétés de directivité. Cest le traitement des signaux recueillis sur les capteurs qui permet de
transformer un réseau inerte en une antenne. Plus encore, la modification des coefficients du filtre
spatial w(0) permet d’orienter électroniquement 'antenne, de maniere similaire 4 'orientation
mécanique d’une antenne standard. Le diagramme de directivité de I'antenne obtenue est lié a la
forme du réseau (nous n’avons ici considéré qu'une antenne linéaire) et au nombre de capteurs le
composant. D’autres techniques de traitement du signal permettent d’améliorer les performances
en résolution.

La méthode de Capon

Du fait de la limitation en résolution et de la présence des lobes secondaires importants, des
sources situées en dehors de la direction d’intérét, ou plus généralement pour un parametre 0
différent, peuvent « renvoyer » de la puissance et ainsi corrompre les mesures, voire, méme mas-
quer des sources de faible puissance. La méthode introduite par Capon permet de tenir compte
de I'ensemble des sources présentes pour pallier la limitation en résolution de la formation de
voies et réduire 'amplitude des lobes secondaires : c’est une méthode adaprative. Le filtre spatial
est ajusté afin d’orienter I'antenne tout en minimisant la contribution des sources qui ne sont pas
situées dans la direction scrutée.

On cherche donc & minimiser la puissance globale recueillie pour le parametre 6 :
a’(®) = E [w(6)+x] = w(®)"E [x+x] w(®) = w(0)" R,w(0)

avec R, la matrice d’autocorrélation, sans modifier la puissance dans la direction visée. Ce desi-
deratum § écrit sous la forme de la contrainte :

w(®) " a(d) =1

ce qui signifie simplement que 'on impose un gain unitaire dans la direction 0. Par suite, la
méthode sélectionnera un filtre spatial #/(6) qui minimisera nécessairement la puissance renvoyée
en 0 par les « brouilleurs ».
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On écrit alors le Lagrangien correspondant 4 ce probléme de minimisation sous contrainte :
Lw(0); \) = w(0) " R.aw(6) — X (w(0) " a(6) — 1)
Le minimum de L(2(0); \) suivant le premier argument est atteint pour w(0) tel que :

OL(w(0); \)

Dw(®) =2R.w(9) — Na(0) = 0

soit

w(0) = %R;la(e)

La contrainte w(8) " a(8) = 1 fournit alors :

A 1

2 a®) R a)

soit finalement :
R7'a(9)
9) = x
WO = o R Ta)

Le spectre de Capon correspondant est quant a lui :

1

O'ZCAP = w(6)+Rxw(6) = m

Le filtre est adaptif 4 la direction visée et prend en compte I'ensemble de I'environnement, par
I'intermédiaire de la matrice de corrélation, afin de minimiser les contributions des brouilleurs.
Ce traitement est aussi caractérisé par un pouvoir de résolution dépendant du rapport signal sur
bruit (RSB) ; plus le RSB est élevé, meilleure est la résolution.

La technique mise en ceuvre dans la méthode de Capon peut-étre étendue au cas ot 'on souhaite
prendre en compte plus de contraintes. Typiquement, on pourra rechercher non seulement a
assurer un gain unité dans la direction d’intérét, mais aussi & imposer un gain nul dans les
directions de brouilleurs connus. On introduit ainsi une matrice de contrainte C telle que
C " w(0) = ¢. Un exemple simple est le cas oli 'on veut annuler un brouilleur dans une direction
prédéterminée 0, soit @(6,)“w(0) = 0, en plus de la condition (0) "w(6) = 1. Dans ce cas

T
ona C = [a(e) a(@;,)} etc = {1 O] . On cherche comme précédemment & minimiser la

puissance globale a2(0) = w(8) " R,w(0) sous la contrainte C* w(#) = ¢. La résolution conduit
alors 2 la solution

w(0) =R;'C(C'R.C)”' C

qui se réduit 2 la formule de Capon standard lorsque C = a(0) et ¢ = 1. Notons qu’il est possible
de calculer le filtre de Capon w(0) de maniére itérative (par un algorithme de minimisation de
type gradient), afin de réduire la charge en calcul.

Illustrations

Pour 'exemple (A) du modele plan, avec trois sources situées en —20°, 38° et 40°, on obtient les
résultats présentés sur la figure 7.9, avec M = 10. Ces résultats sont équivalents 4 ceux obtenus
pour la formation de voies, mais avec 200 capteurs!
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2500 2500
e0ac 2000
1500 1500
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0 0
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a) B b) a

Figure 7.9 - Sortie de la méthode de Capon dans I'exemple (A), avec M = 10.

Sortie compléte a) et détail b).
Dans le cas du modele circulaire, exemple (B), les performances sont également meilleures qu'avec
la simple formation de voies. La figure 7.10 fournit les résultats avec 15 capteurs.

400
50 ¥ e
A0 ;5, 200
T W 100
20 o
w 50
o 20 40
D

Figure 7.10 - Sortie de la méthode de Capon dans I'exemple (B), avec M = 15.

m Filtrage

Pour terminer cette section, nous présenterons une application de filtrage spatial. Dans I'exemple
(A), on suppose que les amplitudes sont maintenant variables : on prend un bruit en —20° et
un autre en 40° et un signal binaire est émis par la source située en 38°. On suppose que la
fréquence porteuse est suffisamment haute pour que 'hypothese bande étroite soit vérifiée. Les
trois sources illuminent l'antenne. On mesure donc sur chacun des capteurs un mélange, avec
différents déphasages, des signaux émis par les trois sources. La figure 7.11 donne ainsi le signal
recueilli sur le premier capteur.

o 200 400 &00 BOD 1000
temps

Figure 7.11 - Signal temporel recueilli sur le premier capteur (mélange
de deux bruits et d'un train d'impulsions).
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On udilise alors le filtre spatial de la méthode de Capon, orienté dans la direction 38° et on
observe la sortie de la somme pondérée des signaux recueillis sur les capteurs. Le résultat est
rapporté sur la figure 7.12 : on est capable d’extraire du mélange le signal binaire, avec une faible
interférence résiduelle, essentiellement liée 4 I'émission proche en 40°. De telles applications du
filtrage spatial sont maintenant mises en ccuvre dans le cadre des communications cellulaires, en
équipant les stations de plusieurs antennes de réception, ce qui permet de focaliser sur certains
utilisateurs, et ainsi d’augmenter la capacité du systeme.

My M hn-.mrw wrh

0

?MHL* MR N

800 BOD 1000
Temnps

Figure 7.12 - Signal temporel obtenu aprés filtrage spatial de Capon
dans la direction 38°.

m Prédiction linéaire

On a noté que, sous l'hypothése d’ondes planes et d’antenne linéaire uniforme, le probleme de
reconstruction de la distribution d’intensité est équivalent & un probleme d’estimation spectrale.
Il est donc possible d’utiliser les méthodes paramétriques standard appliquées en analyse spectrale,
et notamment les méthodes autorégressives (AR). On sait que ces méthodes qui reposent sur un
modele paramétrique de la densité spectrale de puissance permettent d’aller au-dela de la limite
de résolution de Fourier.

Rappelons ici simplement que I'idée est d’utiliser un modele paramétrique de la densité spectrale
et d’estimer les parametres de ce modele. Parmi les différentes familles possibles, le modele AR

est particuli¢rement utilisé, car les paramétres AR o’ = [al oy - aq} sont obtenus en
résolvant systeme linéaire :
R.a = e
. o + o
avec R, la matrice de corrélation, e” = [1 o --- 0] eta e = 1.

Enfin, le spectre AR s’exprime alors comme :

(ox

0-124R(e) = 4 2
Z akeij‘rrku(G)
k=1

7.1.3 Méthodes sous I’'hypothése de sources ponctuelles

Bien que les méthodes présentées précédemment soient toujours applicables, et disposent d’une
certaine robustesse, lorsque le champ est composé d’un ensemble de sources ponctuelles, il est
possible d’utiliser des méthodes spécifiques tres performantes. Ces méthodes sont dites 4 haute
résolution.
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Pour P sources ponctuelles, on a :

r

s(0) =) 5,80 — o))

=1
Dans ce cas, le vecteur d’observation recueilli sur le réseau de capteurs s'écrit :

P
x = E sa(0,) + b

=1
ot1 0, est le parametre du modele correspondant a la position o,
Cette derniére relation indique que 'observation non bruitée appartient & un espace vectoriel de
dimension P (si les vecteurs 4(8,) sont linéairement indépendants, ce qui est raisonnable). Cette
remarque fondamentale est & I'origine des méthodes 4 haute résolution.
Le vecteur des observations peut également s'exprimer comme :

x=As+ b

avecA = |a(B;) --- a(GM)} ets = [;1 Sp:|.

La matrice de corrélation I", des observations s’écrit

E [xx"] =AE [ss"]A" +E [bb"]
FxZAF5A++F;,=F},+Fb

avec des notations évidentes.

La matrice I';, de dimension P X P est de rang P, si le nombre de capteurs est supérieur a P.

La matrice I', est également de rang P et son noyau est de dimension (M — P). Cette matrice,
la matrice de corrélation de 'observation non bruitée, peut étre décomposée en éléments propres
selon :

r,=uvAu"

ol U est la matrice des vecteurs propres et A la matrice diagonale des valeurs propres. Les P
premiers vecteurs propres définissent 'espace signal et les A — P suivants, I'espace bruit. Les
matrices de corrélation étant définies non négatives, toutes les valeurs propres sont positives ou
nulles. La matrice des vecteurs propres, U est unitaire, et vérifie ainsi UU " = 1.

Lorsque le bruit est spatialement blanc, I'; est de la forme I', = o214, avec I la matrice
identité de dimension M X M. On peut alors écrire I, sous la forme :

Ir.=r,+r,=r,=UvAU" +¢’UU"

ou encore

I,=U(A+dIy)U"

Ceci fournit la décomposition en éléments propres de I',, qui montre que les vecteurs propres
sont inchangés, et que les valeurs propres sont augmentées de 0. Les valeurs propres correspon-
dant a un « espace bruit », qui étaient nulles, valent maintenant 2.

Par contre, si le bruit est corrélé, il est nécessaire de soustraire 2 I, une estimée I", de la matrice
de corrélation du bruit.

La remarque fondamentale est alors que les sous-espaces « signal » et « bruit » sont orthogonaux.
Tout vecteur v;, de 'espace bruit est ainsi orthogonal & un vecteur de I'espace signal. Or I'espace
signal est engendré par les P vecteurs directionnels 4(0;). On a donc :

a(ei)ﬂ;b =0
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Dés lors, il suffit de sélectionner un ou plusieurs vecteurs du sous-espace bruit pour tester cette

orthogonalité pour tous les parametres 8. Pour cela, plutdt que de rechercher les passages par zéro
. . + e . , . Lo .

du produit scalaire a(6,)" »; on peut utiliser la fonction de détection, ou de discrimination :

1
|a(0,) v,

d(0)

qui est maximale (infinie) lorsque 8 prend pour valeur 'un des vecteurs parametres des sources.
En pratique, la fonction de détection est seulement maximale (et non infinie) au voisinage des

pratiq g
solutions.

Bien sr, il est nécessaire de connaitre le nombre de sources, qui définit la dimension de 'espace
signal, et partant, de 'espace bruit. Ce nombre n’est le plus souvent pas connu, mais doit étre
déterminé & partir des données. Une méthode simple est la suivante : on a vu qu’en présence de
bruit blanc, les valeurs propres sont augmentées de o*. Comme les valeurs propres initiales sont
positives (la matrice de corrélation est définie non négative), les valeurs propres de I'espace bruit
sont les plus faibles et égales 3 0. Il suffit donc de rechercher les M — P valeurs propres les plus
faibles qui soient toutes égales 4 une méme valeur. En pratique, on n'obtient pas un plancher de
valeurs toutes égales entre elles, mais les valeurs propres sont toujours légerement décroissantes;
on recherche donc plutdt une rupture de pente des valeurs propres classées par ordre décroissant.
D’autres techniques fondées sur les criteres AIC ou MDL peuvent également étre utilisées.

Lorsque les deux sous-espaces sont définis, il reste 4 choisir un vecteur »; du sous-espace bruit.
Ce choix, arbitraire, donne lieu a plusieurs variantes.

Le vecteur orthogonal

On peut choisir comme représentant une combinaison linéaire particuliere de tous les vecteurs
du sous-espace bruit.

Tufts et Kumaresan ont préconisé de choisir un vecteur de norme minimale, car celle-ci conduit
3 une estimée de variance minimale. Cette méthode est aussi appelée MIN-NORM.

On sélectionne ainsi la solution du probléme de minimisation suivant:

min» ™ v norme minimale
avec llv = v v appartient au sous espace bruit
et vie=1 1 composante a 1
M
ou lon a utlis¢ IT = Z v;v] avec v; les vecteurs propres du sous-espace bruit, et
i=P+1
e" =110 - 0} . Le Lagrangien du probléme de minimisation s’écrit :

LN =v v+ (zﬁe— 1)

En tenant compte de #" e = " [le, on obtient v = \lle/2, et la vérification de la contrainte
v e = 1 conduit &
Ile
v = ——
etlle
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m Le projecteur orthogonal, ou goniométre, ou MUSIC

Dans cette célebre méthode introduite indépendamment par Schmidt (1979) sous I'acronyme de
MUSIC (MUltiple Slgnal Classification) et Bienvenu et Kopp (1980) sous le nom de goniometre,

on utilise 'ensemble des vecteurs du sous-espace bruit pour tester 'orthogonalité :

M

>

i=P+1

v;ra(())‘z =0

En introduisant 4 nouveau une fonction de détection, on a :
1 B 1
S lvfa®  a®)"1la(®)

i=P+1

d®) =

Dans le cas d’une antenne rectiligne uniforme et d’'un modele de propagation par ondes planes,
le vecteur directionnel est de la forme :

a(0)” = {1 20 e,'zﬁ(anu(e)}
On peut alors donner une solution explicite a la relation d’orthogonalité, puisque :
M—1
a(®) v = Z v;z ' =0
=0

pour les z, = 200 correspondant a des sources, et avec » un vecteur du sous-espace bruit.

Ainsi il suffit de rechercher les P racines d’un polynéme de degré M (on retient les racines de
module 1), pour en déduire les valeurs des parametres 6 des P sources. Ceci s’étend bien stir au cas
d’une combinaison des vecteurs du sous-espace bruit, et si on recherche par exemple les racines

+
du polynéme {1 z - zMﬁl} 1 [1 z - 2171 associé 2 MUSIC, on obtient la
méthode Root-MUSIC.
Dans le cas ot le sous-espace bruit est de dimension 1, soit M = P + 1, la méthode du vecteur
orthogonal est la méme que celle du projecteur, et est appelée Méthode de Pisarenko (1973).
m lllustrations

Pour le modele plan, exemple (A), on obtient les résultats présentés sur la figure 7.13, avec

M = 10.
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Figure 7.13 - Sortie de la méthode MUSIC pour |'exemple (A), avec
M = 10. Sortie complete et détail.

Pour I'exemple (B), la méthode MUSIC est également applicable, en prenant pour vecteur di-
rectionnel 4(0) 'expression obtenue pour le modele de propagation par ondes circulaires. Les
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résultats correspondants sont donnés figure 7.14. On obtient une trés bonne localisation, mais
au prix, il est vrai, d’'une complexité accrue ainsi que d’une sensibilité aux hypothéses.

Figure 7.14 - Sortie de la

M =

7.2 Diversité

15.

20
B

40

x 10

40

méthode MUSIC pour

I'exemple (B), avec

La propagation d’une onde électromagnétique peut étre soumise & de multiples contraintes. L'ab-
sence d’obstacle entre I'émetteur et le récepteur constitue le cas le plus favorable et la propagation
seffectue alors en ligne droite. On ne retrouve pas cette situation a 'extérieur ou 2 l'intérieur
des batiments ou la présence d’obstacles crée des phénomenes de réflexion et de diffraction.
Ces conditions conduisent ainsi a la propagation par trajets multiples. Ceci se traduit par un
évanouissement rapide de la puissance regue et par la dispersion temporelle du signal au niveau
de I'antenne réceptrice. La conséquence directe en est la limitation de la portée et du débit de la
transmission, alors qu'aujourd’hui, la demande de hauts débits exigés dans les communications
sans fils de dernitres générations se fait de plus en plus pressante. Pour contrer les effets des trajets
multiples, des techniques de diversité ont été mises au point.

La figure 7.15 synthétise 'ensemble des contraintes que subit le signal lors de la transmission.

Figure 7.15 - Modélisation du canal de propagation.

Antenne '
d’émission > >< > >< > >< L >< > |
Pertes Evanouissements ~ Evanouissements Antenne Bruit
d’espace lents rapides de réception additionnel

On constate sur cette figure que trois modeles complémentaires existent et permettent de prédire
la puissance captée par le récepteur. Il s'agit :

— de latténuation de I'onde due 2 la distance (pertes d’espace ou affaiblissement de parcours),
qui traduit le fait que la puissance captée par le récepteur dépend de la distance qui le sépare
de I'émetteur,
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— des variations d’amplitudes dues aux obstacles sur le trajet (effet de masquage ou évanouisse-
ments lents)

— des variations d’amplitude et de phase dues aux trajets multiples (évanouissements rapides) qui
sont liées au fait que I'onde émise peut suivre plusieurs chemins jusqu’au récepteur.

Pour limiter le brouillage qui résulte des effets ci-dessus cités, on utilise des antennes dites 2
diversité. Il s'agit d’éléments rayonnants reconfigurables dont le principe consiste 3 multiplier le
nombre de canaux indépendants disponibles en réception. Ainsi, 4 partir de ces signaux et & 'aide
d’une méthode de recombinaison basée sur un critere de puissance, il est possible de reconstituer
un signal & plus fort rapport signal sur bruit ce qui permet d’améliorer la fiabilité et la qualité de
la transmission. Nous verrons que la diversité dans une antenne peut prendre de multiples formes
que nous allons détailler un peu plus loin.

On peut noter sur la figure 7.15 que l'association des termes due aux pertes d’espace et aux
effets de masquage constitue le Long Term Fading compte tenu des fluctuations lentes du signal
résultant. On l'appelle aussi Local Mean ou Moyenne Locale. Ces effets sont mis en évidence
sur la figure 7.16 4 I'aide d’un signal prélevé dans un environnement typiquement indoor. Sur
cette figure sont superposés a la fois le signal original, d’ols 'on peut constater la présence des
évanouissements rapides et profonds, et la moyenne locale 4 variation plus lente déduite de ce
signal par une opération de filtrage.

_4-|:|_ T T T T T

E =50F n L i ] LI
g I ARA e ]
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£
- -0 | =)
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& |
i 5— =
&0 I i I i i i
a 30 100 150 200 230 00 350

Echantillons

Figure 7.16 — Mise en évidence des phénomenes physiques sur un signal
prélevé en environnement indoor.

Si les propriétés du terme dfi aux pertes d’espace sont déterministes et peuvent étre approchées
par de nombreux modeles, en revanche, les évanouissements lents et rapides sont de nature
aléatoires. Ils peuvent étre décrits d’'un point de vue statistique par des lois de type Rayleigh,
Rice ou Nakagami selon la position relative de 'émetteur et du récepteur et les caractéristiques
de 'environnement.

Enfin, 'évaluation des performances des antennes a diversité est effectuée par la détermination du
coefhicient de corrélation entre les différents signaux recus sur les canaux et du gain en diversité
du systéme qui, en premiere approximation, donne une indication pertinente sur 'amélioration
du rapport signal sur bruit.

Pour un nombre de canaux donnés et une méthode de recombinaison choisie, les performances
du systéme seront d’autant meilleures que la corrélation entre les voies (ou branches) sera faible.
Il faudra également s’assurer que les puissances moyennes regues sur chacune des branches sont
équivalentes. Un troisitme parametre permet de quantifier cette différence : le Power Imbalance
ou déséquilibre de puissance entre les branches.

Nous proposons dans ce qui suit une description des différents types de diversité que 'on peut
rencontrer dans les dispositifs de transmission.
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7.2.1 Méthode de diversité

m Diversité d'espace

En diversité d’espace, le message est transmis par un émetteur unique vers plusieurs récepteurs
distincts dont les aériens sont suffisamment espacés pour que la transmission respecte dans
chaque cas une statistique d’évanouissement indépendante. Il est cependant nécessaire de choisir
judicieusement la distance de séparation entre les deux antennes du récepteur de fagon 2 obtenir
deux signaux non corrélés. Cet espacement optimal est obtenu par I'évaluation du coefficient
de corrélation en fonction de la séparation entre les antennes. A ce titre, R.H. Clarke a établi
la relation simplifiée entre I'enveloppe du coefficient de corrélation p, et la distance entre deux
antennes dipéles demi-onde. Elle s'exprime de la fagon suivante :

2wd
pe = J; (—)\ >

ol Jp représente la fonction de Bessel de premiere espece et d’ordre 0, 4 la distance entre antennes
et A la longueur d’onde.

La relation ci-dessus ne donne qu'une approximation dans la mesure ot 'on suppose que la
distribution des angles d’arrivées des ondes uniformément répartis, d’égales polarisations et toutes
contenues dans 'azimut.

On remarque sur la figure 7.17 que pour 4 > N/4, le coefficient de corrélation théorique ne
dépasse pas 0,2.

S
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Coefficient de corrélation

0 0.1 02 03 04 05 06 07 08 0.9 1
Ecartement normalisé d/A

Figure 7.17 - Coefficients de corrélation théorique et mesurés en fonc-
tion de I'écartement entre antennes.

Notons enfin que cette distance peut subir des fluctuations sensibles car elle est fortement dé-
pendante des caractéristiques sur la distribution statistique des signaux dans 'environnement de
mesures et du niveau moyen de puissance regue sur chacune des branches.

m Diversité de polarisation

Nous venons de voir que la diversité d’espace nécessite d’observer une distance d’au moins \/4
entre antennes. D’un point de vue pratique, pour assurer I'indépendance entre branches, cet
espacement doit étre d’autant plus grand que la dispersion angulaire des signaux venant de
I'émetteur sera faible. On retrouve cette situation dans les antennes pour station de base ol
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la distance entre éléments peut atteindre la dizaine de longueurs d’onde ce qui rend les systemes
peu discrets et difficilement intégrables.

La diversité de polarisation constitue une alternative intéressante a la diversité d’espace. On re-
marque en effet qu'au cours de la propagation entre le terminal et la station de base, la polarisation
de 'onde subit des modifications plus ou moins importantes selon la nature de 'environnement.
En particulier, une composante orthogonale a la polarisation principale apparait et elle possede
une statistique d’évanouissement indépendante de la polarisation principale, ce qui représente
déja un avantage en termes de gain en diversité. Enfin, la diversité de polarisation évite I'espa-
cement physique entre antennes. En effet, I'idée consiste & concevoir deux antennes co-situées,
sensibles chacune aux deux polarisations.

La figure 7.18 illustre un tel systtme ici obtenu a partir d’'une antenne patch carrée alimentée
par deux fentes orthogonales en croix. Chacune des fentes est couplée 2 une ligne d’alimentation
microruban. Une excitation sur 'une des deux lignes imprimées favorisera le rayonnement d’'un
champ électrique orienté parallélement 2 la ligne excitée. Il est ainsi possible, au moyen d’un
dispositif de contréle, de commuter électroniquement la polarisation de verticale 4 horizontale.
D’autres antennes permettent des commutations entre les deux sens de polarisation circulaire.

Antenne patch E
1/

Fente de couplage — #
% Ligne d’alimentation 2

Ligne d’alimentation 1 i ‘/ /

Figure 7.18 — Exemple d'antennes co-situées a polarisations orthogonales

Au méme titre que la diversité d’espace, les performances en termes de gain en diversité seront
d’autant meilleures que les puissances moyennes regues sur chacune des branches seront équili-
brées. La caractérisation préalable de 'environnement de mesure demeure donc incontournable.
En effet, I'expérience montre qu'un environnement riche en réflexion permet, par trajets mul-
tiples, une dépolarisation suffisante ce qui améliore sensiblement le gain en diversité.

Diversité de diagramme ou diversité angulaire

Nous avons vu que les contraintes d’espacement entre antennes dans les syst¢tmes de commu-
nications pouvaient constituer un handicap dans le cas de la diversité d’espace. La diversité de
polarisation constitue une solution au méme titre que la diversité angulaire.

Dans ce dernier cas, on déterminera un certain nombre de directions d’arrivée que 'on pourra
isoler  la réception en utilisant des antennes directives. Pour couvrir ensemble des trajets, une
solution consiste & multiplier le nombre de récepteurs, chacun étant associé a un trajet. Cela se
traduit par une augmentation de 'encombrement. On préfere udiliser des antennes intelligentes
capables de commuter de fagon électronique les diagrammes de rayonnement émis/regus pour les
orienter sur la direction qui présente le plus fort rapport signal sur bruit. La diversité angulaire
permet donc d’améliorer la qualité de la transmission et la sécurité en réduisant I'interférence des
sources. Enfin, cette technique peut étre appliquée aussi bien au niveau de 'émetteur (station de
base) que du terminal mobile.

D’un point de vue pratique, la diversité angulaire peut étre réalisée en utilisant le concept des
antennes 2 éléments parasites. La figure 7.19 illustre cette méthode. L'idée consiste 2 utiliser un
réseau d’antennes (deux antennes dans cet exemple) dont 'espacement & sera choisi de fagon 2
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obtenir un couplage important. Une seule des antennes est alimentée tandis qu'une charge réac-
tive (capacitive ou inductive) (Z1, Z;) commutable électroniquement sera placée sur I'élément
couplé de fagon a rendre I'élément rayonnant principal réflecteur ou directeur.

Elément rayonnant d , .
. — S~ Tilément parasite
principal «—  »
Alimentation
RF
VAR

Figure 7.19 — Principe de I'antenne a élément parasite couplé

La commutation de charge permet ainsi de réaliser la commutation sectorielle de diagramme
comme le montre la figure 7.20.

——— B=445 — = — B =45

Figure 7.20 — Champ électrique rayonné pour deux valeurs de charge (Z4, Z;)

Un des intéréts de ce concept vient du fait que la recherche d’un couplage élevé impose un
écartement réduit entre antennes (< 0, 2\¢) ce qui rend la structure compacte et plus facilement
intégrable.

Diversité en fréquence

En diversité fréquentielle, le signal d’émission est envoyé a 'aide de deux fréquences porteuses
distinctes de sorte que les statistiques d’évanouissement des signaux regus soient indépendantes.
Appliquée tout d’abord aux radars pour résoudre le probleme de la fluctuation des cibles illumi-
nées, la diversité de fréquence a ensuite connu un fort développement dans les radiocommunica-
tions cellulaires avec des stations mobiles. Le standard GSM 900 et la norme DCS 1800 utilisent
la diversité de fréquence pour lutter contre les effets d’évanouissements.

Plus précisément, les communications dans la norme GSM actuelle seffectuent a partir d’une
liste de fréquences autour de la fréquence porteuse. Lors de la communication, la fréquence de
la porteuse varie & un rythme rapide « sautant » ainsi d’une fréquence a 'autre & 'intérieur de la
liste. On réalise ainsi une transmission par saut de fréquence ( frequency hopping) ce qui conduit
de fait & un procédé de transmission par paquets d’information de longueur limitée.
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m Diversité en temps

Dans la diversité de temps, les mémes signaux sont envoyés sur le canal & des intervalles de temps
différents. Cet intervalle étant fonction du taux d’affaiblissement et de la vitesse de déplacement
du mobile. Cependant, I'efficacité de la diversité en temps est limitée lorsque le mobile n’est pas
en mouvement ce qui n'est pas le cas des autres techniques de diversité.

7.2.2 Techniques de recombinaison des signaux en réception

Les méthodes de diversité précédemment citées permettent 'obtention de deux ou plusieurs
signaux. A partir de ces signaux, pour reconstituer un signal dont les propriétés en termes de rap-
port signal sur bruit sont plus élevées, il est nécessaire d utiliser des techniques de recombinaison
adéquates. Cette recombinaison s’effectue selon deux principes :

— la combinaison basée sur la commutation entre les signaux recus par le récepteur. Cette com-
mutation seffectuant selon un algorithme basé sur le niveau du signal requ sur chacune des
branches,

— la combinaison basée sur la sommation des différents signaux, systtme plus complexe mais
cependant plus performant en termes de qualité du signal obtenu.

Il existe actuellement trois techniques de recombinaisons qui peuvent étre classées de la facon
suivante.

O Selection Combining (SC)

Cest la plus simple des techniques de diversité. Elle consiste, a partir de M antennes en réception,
A sélectionner instantanément la branche qui présente le plus fort niveau du signal sur bruit ins-
tantané et 4 la connecter au récepteur. Ainsi, lorsqu’un signal s’évanouit, un autre est sélectionné
avec un niveau supérieur. La qualité du signal résultant sera d’autant meilleure que le nombre
d’antennes M est élevé, multipliant ainsi le nombre de branches a la réception. Une variante de
cette méthode appelée Switched Combining consiste 2 ne commuter d’une branche 4 'autre que
lorsque le rapport signal sur bruit instantané de la branche sélectionnée est inférieur 4 un seuil
prédéterminé.

O Maximal Ratio Combining (MRC)

Il Sagit ici de la technique la plus performante. Un traitement adaptatif est ici appliqué a I'en-
semble des signaux issus des M antennes. Chacun des signaux est pondéré a l'aide d’un gain
complexe, lui-méme calculé & partir du rapport signal sur bruit instantané relevé sur chacune
des branches en réception. Les signaux obtenus sont ensuite mis en phase avant sommation afin
de maximiser le niveau du signal recombiné. Ce type de recombinaison nécessite cependant une
architecture matérielle complexe. En effet, une mise 4 jour du gain complexe est nécessaire et il
faut s’assurer que les signaux sont correctement traités en phase.

O Equal Gain Combining (EGC)

Cette technique se situe entre les deux méthodes précédemment décrites en termes de perfor-
mances et de complexité. C’est une alternative au Maximal Ratio Combining sans traitement
adaptatif. Les gains sur chacune des branches sont ici constants et ne dépendent pas du niveau du
signal recu. La procédure consiste en une remise en phase et une sommation simple des signaux a
la réception. Les performances sont cependant proches de celles obtenues avec le Maximal Ratio
Combining avec une complexité architecturale moindre.

7.2.3 Evaluation des performances des systémes a diversité :
gain en diversité

Le gain en diversité est le parametre qui permet de quantifier 'amélioration, en termes de rapport
signal sur bruit, obtenu avec l'utilisation d’un systeme 4 diversité. Nous avons précisé plus haut
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que, pour une technique de recombinaison choisie (SC, MRC, EGC), cette amélioration était
d’autant meilleure que le coefficient de corrélation entre les branches était faible et que le niveau
de puissance moyen reu sur chacune des branches était équivalent.

Le gain en diversité est défini a partir des fonctions de répartitions des 7 branches et de la branche
issue de la recombinaison des signaux.

Pour déterminer le gain en diversité, on introduit pour les 7 branches, le rapport signal sur bruit
instantané (noté v;) ainsi que la valeur moyenne de ce rapport (noté I';). On fait de méme pour
la branche issue de la recombinaison (respectivement vy, et I';). Le gain est alors déterminé par
Iécart entre la branche qui présente le rapport signal sur bruit normalisé, vy;/I";, le plus élevé et
le rapport vy, /I, ceci pour un niveau de probabilité donné vy,/I" (généralement 1 ou 10 %).

DG (dB) = ;i— (dB) — ;i— (dB)

Py <¥

A titre d’exemple, la figure 7.21 représente I'évolution des fonctions de répartition pour une
branche et celles obtenues pour deux, trois et quatre branches recombinées par Selection Combi-
ning. En supposant une distribution des enveloppes de type Rayleigh et non corrélées entre elles,
on remarque que pour une branche, 1 % des échantillons ont des valeurs du rapport signal sur
bruit normalisé inférieurs 3 —20 dB. Si 'on considére maintenant deux branches pour le méme
niveau de probabilité, cette valeur passe 2 —10 dB ce qui représente un gain en diversité de 10 dB.

Les performances des systemes a diversité dépendent, entre autres, du type de recombinaison et
du nombre de branches. On remarque sur la figure 7.21 que le gain atteint respectivement 14
et 16 dB pour trois et quatre branches et marquera une stabilisation au-dela de six branches.
Enfin, le coefficient de corrélation entre branches, idéalement nul, n’affectera les performances
du systeme que si sa valeur devient supérieure 4 0,5.
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Figure 7.21 - Fonctions de répartition obtenues pour 1, 2, 3 et 4 branches
recombinées par Selection Combining.
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Cette section est principalement consacrée aux systtmes MIMO, le sigle MIMO (Multiple Input
Multiple Output) représentant les systemes dans lesquels on utilise plusieurs antennes en émission
et plusieurs antennes en réception.
On commence par exposer les principales caractéristiques des canaux radio-mobiles ainsi que
les conséquences des trajets multiples et de la mobilité en termes d’évanouissements (on dira
par la suite fading) et d’effet Doppler. On présente les performances d’une liaison numérique
en présence de fading et on montre 'intérét des techniques de diversité. On décrit ensuite le
multiplexage spatial et les principes des systtmes MIMO, puis on donne quelques résultats sur la
capacité et la probabilité de coupure de ces systtmes. On termine par les méthodes permettant de
se rapprocher des performances théoriques en abordant succinctement le codage spatio-temporel
et les récepteurs optimaux ou sous-optimaux. On conclut en expliquant le compromis entre le
gain de diversité et le gain de multiplexage (ou de débit).

S’agissant d’une introduction aux systtmes MIMO, certains aspects comme les systemes multi-

utilisateurs ne sont pas abordés.

Lutilisation de plusieurs antennes en réception est mise en ceuvre depuis longtemps afin de tirer

partie de la diversité ainsi obtenue (on peut parler dans ce cas de systemes SIMO : Single Input

Multiple Outpur). Lutilisation de plusieurs antennes en émission (systemes MISO : Multiple

Input Single Output) est appliquée de manicre classique pour la formation de faisceau qui associe

plusieurs éléments rayonnants dans une antenne réseau de fagon 4 augmenter le gain de rayonne-

ment dans une direction fixe ou variable. Elle peut aussi apporter une diversité en émission par

I'utilisation de codes spatio-temporels par exemple.

Par la suite on note 7, le nombre d’antennes en émission et 7, le nombre d’antennes en réception.

Lutilisation de plusieurs antennes en émission et en réception (MIMO) peut apporter deux types

de gains pour la transmission dans un canal présentant du fading, un gain en débit et un gain en

diversité.

— Gain en débit et multiplexage spatial : en émission, on peut créer un ensemble de canaux,
chacun transportant un flux élémentaire de données. On peut ainsi augmenter le débit. On
parle de multiplexage spatial. Les flux élémentaires peuvent provenir d’un flux global original
qui est décomposé a 'aide d’un convertisseur série-paralléle 3 'émission puis qui est recomposé
par un convertisseur paralléle-série en réception. Pour séparer les flux en réception, il faut au
moins autant d’antennes qu'en émission. Le gain sur le débit est limité par le minimum du
nombre d’antennes en émission et en réception min(7,, 7,).

— Gain en diversité : dans un canal avec fading, les signaux se propagent sur différents trajets
et le signal requ est une combinaison de différentes versions, éventuellement distordues et
bruitées, d’'un méme signal original. Un méme signal peut au maximum étre transmis par 7,7,
chemins différents et le gain de diversité est au plus égal a ,7,.

Il existe un compromis entre le gain en débit et le gain en diversité. Les systtmes MIMO tirent
profit de ces deux types de gains. Leurs performances dépendent des caractéristiques du canal et
du nombre d’antennes utilisées en émission et en réception.

Le développement des techniques MIMO a constitué une innovation majeure pour les systémes
de communications mobiles. La technologie MIMO s’est imposée dans de nombreuses appli-
cations comme les réseaux locaux sans fil ou WLAN (standard IEEE 801.11n pour WIFI), les
réseaux métropolitains ou WMAN (standards IEEE 802.16-2004 et IEEE 802.16e pour WI-
MAX ou IEEE 802.20), les réseaux sans fil régionaux ou WRAN (standard IEEE 802.22), les
systemes cellulaires de troisieme génération et le standard 3GPP LTE (Long Term Evolution) par
exemple.
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Le développement des travaux sur les systtmes MIMO remonte au milieu des années quatre-
vingt-dix, avec en particulier les travaux de Telatar (Bel/ Laboratories, 1995) sur le calcul de la
capacité d’un canal MIMO, lintroduction de la notion de multiplexage spatial par A. Paulraj
(université de Stanford, 1994), les travaux de 'équipe de Foschini (Bell Laboratories, 1996) sur
les récepteurs BLAST (Bell Laboratories Layered space time architecture) et les travaux de I'équipe
de Tarokh (Bell Laboratories, 1998) sur le codage spatio-temporel qui ont généralisé les concepts
introduits précédemment par Alamouti (AT&T Wireless services 1998).

7.3.2 Canaux radio-mobiles : évanouissements et effet Doppler

Dans le cas d’une transmission sur un canal radio-mobile, le signal est dégradé par différents
phénomenes : 'ajout de bruit mais aussi les phénomenes de fading dus aux trajets multiples et au
déplacement relatif de I'émetteur et du récepteur (effet Doppler).

Dans la section sur la diversité, on a présenté les notions de pertes d’espace dues a la distance,
d’évanouissements lents (ou a grande échelle) dus aux obstacles sur le trajet et d’évanouissements
rapides (ou 2 petite échelle) dus aux trajets multiples. On parle de fading 4 grande échelle (large
scale fading) pour désigner les pertes d’espace et les évanouissements dus aux obstacles et de fading
a petite échelle (small scale multipath fading) pour désigner le fading rapide dfi aux trajets mul-
tiples. Pour un mobile en déplacement (piéton, voiture...), les constantes de temps associées aux
évanouissements lents (large scale fading) sont trés importantes ( de ordre de plusieurs minutes)
et ce phénomene joue peu de rdle sur la conception de la couche physique de communication.
Aussi nous centrons-nous ici sur les évanouissements rapides. Par la suite, on utilisera souvent le
terme canal pour indiquer le canal radio-mobile.

Parameétres du canal

Pour caractériser le comportement temporel et fréquentiel du canal en lien avec les évanouisse-
ments rapides, on utilise des parametres tels que :

— Bande de cohérence : B,,

— Temps de cohérence : 7,

— Fralement temporel (delay spread) : T,
— FEralement Doppler (Doppler spread) : By.

On va voir que ces parametres ne sont pas indépendants.

La bande de cohérence est liée a I'étalement temporel B, x 1/7,, (ol le symbole  signifie
proportionnel ).

De méme I'étalement Doppler est liée au temps de cohérence B; < 1/ 7.

Les caractéristiques du canal sont données de fagon relative aux caractéristiques du signal 2
transmettre, en particulier sa largeur de bande B et la durée des symboles 7’5 (avec généralement
B~1 / Ts)

On verra par la suite comment on définit un canal sélectif en fréquence ou en temps selon les
valeursde B, B,,B;, Ts, T,, T,,.

Lexistence de trajets multiples entre un émetteur et un récepteur, typiques des communications
radios a l'intérieur des batiments et des communications cellulaires, conduit 2 des interférences
constructives ou destructives entre les signaux regus.

Lors de son déplacement, le mobile rencontre successivement des nceuds et des ventres d’interfé-
rence qui sont séparés de distances de 'ordre de la demi-longueur d’onde de la porteuse utilisée
dans le systtme de communication. Le canal est non stationnaire parce que le mobile se déplace
et que son environnement change. En premi¢re approximation, on peut considérer que le canal
est linéaire.

Dans un premier temps, on s'intéresse au canal SISO puis on étend les résultats au canal MIMO.
On commence par présenter les parametres du canal & partir d’exemples élémentaires.
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Létalement temporel mesure 'écart maximal entre les retards 7;(z).

Prenons 'exemple d’un canal linéaire stationnaire 4 deux trajets caractérisés par une atténuation
réelle positive #;, un retard 7; et un déphasage ¢, (avec i = 0 ou 1). Pour une entrée x(z)
cosinusoidale 2 la fréquence f;, d’amplitude 4, la sortie y(z) vaut :

y(#) = apAcos (2f; (¢t — o) + o) + amAcos (2mf (¢t — T1) + b1) .

Létalement temporel vaut 7, = |11 — To|.

La fonction de transfert A (f) du canal s'écrit :

H(f) = a067/2‘rrf‘ro+j¢o + ﬂleijzwfﬂ*/d)l.
Le module carré de H(f) est donné par :

\H())* = a2 + & + 2apa) cos (27fT + o — b1) .

Cette fonction est de période 1/7,,. La fonction de transfert fréquentielle présente donc pé-
riodiquement des maxima d’amplitude |29 + 41| et des minima d’amplitude |29 — 41| (voir fi-
gure 7.22).

4.8
=}
. ,
i -
35 /\ /\
3
ea 20
T " | I 1
15
El:l:l 820 B0 50 E=0 B0 820 f=2 01 @50 B30 1000

fréquence en MHz

Figure 7.22 — Fonction de transfert fréquentielle d'un canal a deux tra-
jets. Bande de cohérence.

Cet exemple simple permet de comprendre le lien entre la bande cohérence B, et I'étalement
temporel 7, et de vérifier que B, = 1/(27,,). En effet, on peut considérer que la fonction
de transfert du canal est & peu pres constante sur une largeur de bande (bande de cohérence)
inférieure 3 1/ (27,,) (qui est dans 'exemple I'écart entre un minimum et un maximum successifs
de la fonction de transfert).

On dit que le canal est sélectif en fréquence si la bande de cohérence B, est inférieure 2 la largeur
de bande du signal B (B, < B) ou de fagon équivalente si la durée des symboles est plus courte
que I'étalement temporel du canal (75 < 7,). On parle aussi de canal dispersif en temps. Dans
ce cas, la fonction de transfert fréquentielle du canal fluctue sur la plage de fréquence du signal
et les différents symboles reus interferent entre eux. Pour les transmissions 2 haut débit, on doit
généralement considérer que le canal est sélectif en fréquence.
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m Etalement Doppler et temps de cohérence

On considére maintenant un exemple simple de canal variant en temps pour introduire les
notions de temps de cohérence 7, et d’étalement Doppler By.

Soit un mobile portant un récepteur se déplacant 4 la vitesse v entre un émetteur fixe et un
mur sur lequel se réfléchit 'onde radio. Le signal recu par le mobile est la somme du signal de
I'émetteur et du signal réfléchi sur le mur (figure 7.23). La réflexion sur le mur déphase le signal
de 180°.

Mur

D

<
|‘ L

Figure 7.23 - Cas d'une propagation avec une onde directe et une onde
réfléchie entre une antenne fixe et une antenne mobile.

On suppose que le signal x(#) émis par I'antenne est cosinusoidal :
x(z) = Acos (ZTrﬁ)

Pour une propagation en espace libre, 'amplitude du champ recu décroit de fagon inversement
proportionnelle 4 la distance, et le signal y(¢) recu par le mobile s'écrit :

A d(z) A 2D — d(z)
_)/(f) - mCOS <2’ﬂ'f <l— T)) — mcos <2’1Tf <l— T))

Dans cette équation, C représente la vitesse de la lumieére.

En remplagant d(z) par sa valeur d(¢) = dy + vz, on obtient :
_ A v d()
y(t) = T o cos <2ﬂ'rf (1 - E) t— 21'rfE>
A v 2D — d()
4w (2“f(1 rg)emnf (T))

A dy
y(r) = A cos <2’1T (f— Af) t—2’n'f6)

_2D+;’0_wcos (2w(f+Af)f—2“f <¥)>

On observe le changement de la fréquence caractérisant 'effet Doppler et dont le signe est négatif
ou positif selon que le mobile s'éloigne ou se rapproche de I'émetteur :

Afzi%f

On appelle étalement Doppler B, I'écart maximal entre les deux fréquences générées par l'effet
Doppler. Ici il vaut :

By = 2Af = 2%f
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La différence de phase entre les deux termes de y(z) vaut :

2af (—ZD _Cd(t)> + = 2mf <$> = 4mf <—D _Cd(t)) +

Lorsque les deux ondes sont en phase, 'amplitude de y() est maximale et quand les deux ondes
sont en opposition de phase 'amplitude de y(¢) est minimale. La distance entre un maximum et
un minimum successifs est égale a :
C A\
Ad = — =1
4F 4
Cette distance est appelée la distance de cohérence. Le temps de cohérence est lié 4 cette distance
divisée par la vitesse du mobile. Il est donc inversement proportionnel 4 I'étalement Doppler. Si
on définit le temps de cohérence comme I'écart entre un maximum et un minimum consécutifs,
ona:
N C 1
4v  4f 2By

Par exemple, pour une porteuse 2 900 MHz, la distance entre deux maxima (ou minima) vaut
16,6 cm. Et pour un mobile se déplagant & 60 km/h, le mobile passe par un minimum (ou un
maximum) toutes les 10 ms. Le rythme d’occurrence des minima est de 100 Hz. Par ailleurs,
Iétalement Doppler est égal 2 100 Hz.

Pour un signal ayant une largeur de bande B = 1/75, ou T est la durée des symboles, on
dit que le canal est sélectif en temps (ou que le fading est rapide) si la durée des symboles est
supérieure au temps de cohérence du canal 7 > 7. Pendant la durée d’un symbole, 'amplitude
du signal regu fluctue de fagon significative. Dans le cas contraire, on parle de fading lent.

Le canal peut étre sélectif en temps et en fréquence si Ts > 7, et B > B,. Cette situation peut se
produire dans le cas d’une transmission de données a bas débit avec étalement de spectre.

Modélisation du canal SISO

Létude précédente de certaines situations élémentaires a permis d’introduire quelques termes de
vocabulaire décrivant un canal radio. On peut préciser la définition de ces termes en généralisant
I'analyse 4 'aide d’'une modélisation des effets des trajets multiples par un modele linéaire variant
avec le temps. Comme le canal est linéaire, on peut le caractériser par sa réponse impulsionnelle
A I'instant # notée /(t, ¢). Cette fonction est la réponse du canal 4 l'instant # & une impulsion de
Dirac 4 I'instant # — 7. Cette réponse impulsionnelle varie avec le temps. La relation entrée-sortie
sécrit :
+oo
y(r) = h(t, )x(t — T)d7
—x

Pour un canal multitrajets, si on suppose que les atténuations et les retards ne dépendent pas de
la fréquence, la relation entrée-sortie, ramenée en bande de base, peut s’exprimer par :

“+o0

2 =Y ax -7 (0) = [ b Ox(—1)dr

—o0

ol 'indice e indique les signaux ramenés en bande de base. Le signal y,(#) recu a 'instant ¢ est la
somme des différentes répliques du signal x, provenant des différents trajets de retard 7,(z) et de
gain ;(¢). On en déduit la réponse impulsionnelle a I'instant #, ramenée en bande de base :

he(r,8) = > al0)d (x — 7, (1)
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Généralement, cette réponse impulsionnelle varie lentement avec # et on peut la considérer stable
sur une durée supérieure a I'étalement temporel du canal.
Dans la suite de ce paragraphe, on néglige la notation avec I'indice e.
Par transformée de Fourier, on déduit une fonction de transfert a I'instant ¢ :
+

oo
H(f,1) = b, e dr =3 " a(e)e VIO
o -
La fonction A(t, £) est une fonction aléatoire. Par définition, on dit que la réponse impulsionnelle
du canal est stationnaire au sens large (WSS Wide Sense Stationary) par rapport au temps, si et
seulement si :

E(h(,0n) b (1,6)) = R, (1,61 — 1)
Par ailleurs, on dit que la diffusion est non corrélée (uncorrelated scatte ring) si et seulement si :
V1 # 1 E (h (T], l’) h* (Tz, l’)) =0

Lhypothese d’'un canal WWS et non corrélé est souvent vérifide. Elle peut étre étendue en sup-
posant que le canal est stationnaire dans le domaine fréquentiel :

E (h(r1,0) b (12,8)) = Ry (11,6 — 1) 8 (11 — 72)

+oo +oo
E (H 1, tl) H* (ﬁ, tz)) = / / E (h (T], l’])h* (Tz, l’z)) E_Zﬂ]ﬁTlJrhjﬁTsz]de

+oo
/ Ry (t1,0 — 1) e~ 2 =f)m dr

:RH(ﬁ_ﬁatl_tZ)

On définit la fonction de diffusion (scattering function) du canal, notée S, par une double trans-
formée de Fourier de la fonction d’autocorrélation précédente :

+ o0 + o0
Su(a,B) = / / R (Af, Ap)e 2O TBA) JAF dA;

En intégrant cette fonction de diffusion par rapport au retard « ou par rapport a 'écart en
fréquence 3, on obtient :

too
&®=/ Sir(e, B)dax

—o0

“+ o0

Su@ = [ Sula pidp

—w

Et on définit les parametres caractérisant le canal de la fagon suivante :

— Létalement temporel T, est la longueur de I'intervalle temporel ol Sg7(ar) est « significative-
ment non-nul ».

— Létalement Doppler By est la longueur de intervalle fréquentiel ot Sg(B) est « significative-
ment non-nul ».

Lexpression « significativement non-nul » peut étre définie de différentes fagons. On peut consi-
dérer par exemple les écarts-types des fonctions.

Par ailleurs, ce modele est complété par I'ajout d’un bruit blanc gaussien 7(r) indépendant du
signal utile et de densité spectrale de puissance Ny /2. La relation entrée-sortie devient :

y(©) =) aiB)x (= 7 () + (o)

i
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La plupart du temps, on s'intéressera au modéle de canal discret équivalent en bande de base au
canal original.

Le modele équivalent en bande de base est obtenu en prenant I'enveloppe complexe! de la réponse
impulsionnelle du canal multipliée par 0,5.

On obtient le modele discret 4 partir du modele équivalent en bande de base en le faisant suivre
d’un filtre passe-bas de largeur de bande W /2 puis d’un échantillonneur 2 la fréquence W.

Les enveloppes complexes des signaux émis et recu : x,(¢) et y.(¢) étant de largeur de bande W/2,
elles peuvent étre échantillonnées 2 la fréquence W et s'écrire (par exemple pour y,(#)) :

7.(2) = Z}/e(n) sinc (W¢ — n)

ou : .
sin(mx)

sinc (x) =
X

Soit un canal multitrajets défini par la réponse impulsionnelle :

b)) = a3 @ —7(2)

Le modele équivalent en bande de base du canal, pour une fréquence porteuse f;, a pour réponse
impulsionnelle :

he(r,8) = Y aie)e” O (r — 1, (1) = D bi(9d (7 — 7, (1)

bit) = a;(s)e” 20

La phase des coefficients 6;(z) change rapidement.
La relation entrée-sortie exprimée en bande de base est la suivante :

7 =Y bkt —7:(0) = Y b)) Y x(m)sinc(W (¢ —7; (1) — n)
= %)Y bi@) sinc (W (r — 7, (1) — )

Les échantillons de y,(#) obtenus 4 la fréquence d’échantillonnage W sont donnés par :

ye(n) = er(j) Z bi(n/ W) sinc (n —j— W (n/W))
E ;

= Z x,(n— k) Z bi(n/ W) sinc (/e — Wr; (n/W))

k=n—j

3en) = bk, ) (n — k)
k
D’ou I'on déduit que :

bk, n) = Z bi(n/ W) sinc (/e — W, (n/ W))

1 Pour mémoire, Penveloppe complexe x,(#) d’un signal x(z) est définie par : x,(2) = x(¢) + jTH(x(2)), ot

TH (x(#)) est la transformée de Hilbert de x(z).
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Pour des canaux 4 fading rapide non sélectifs en fréquence, cette relation se simplifie en :
Ye(n) = h(n)x.(n)

Enfin, il faut ajouter 2 cette relation entrée-sortie 'enveloppe complexe du bruit blanc gaussien
n,(2) fileré par le filtre passe-bas de largeur de bande W /2 et échantillonné  la fréquence W. En
notant &(n) les échantillons de bruit on obtient :

3en) = bk, ) (n — k) + b(n)
k

Le signal complexe &(n) est gaussien. Ses parties réelles et imaginaires sont indépendantes et
gaussiennes de méme moyenne et variance Ny/2. Le bruit gaussien complexe &(n) présentant
une symétrie circulaire, on note sa loi CN(0,0%) et on utilisera I'expression « loi gaussienne
complexe circulaire ».

Modeéles statistiques pour les coefficients du canal

Les coefficients de la réponse impulsionnelle du canal discret A(#, n) correspondent 4 la somme
de plusieurs trajets dont les retards sont proches de £/ W. Différents modeles statistiques peuvent
étre utilisés pour ces coefficients selon I'environnement considéré.

Dans un environnement tres riche en trajets et pour une communication entre un émetteur et un
récepteur sans ligne de propagation directe (NLOS, Non Line Of Sight), on peut considérer que
chaque coefficient est la somme d’un grand nombre de variables aléatoires complexes indépen-
dantes & symétrie circulaire. Les coefficients résultant suivent donc une loi gaussienne complexe
circulaire et de moyenne nulle. Camplitude des coefficients de la réponse impulsionnelle suit alors
une loi de Rayleigh, et la phase une loi uniforme ente 0 et 2. On parle de fading de Rayleigh
pour désigner cette situation.

Lorsqu'il existe des trajets multiples et une ligne de propagation directe entre I'émetteur et le
récepteur (LOS, Line Of Sight) d’amplitude plus ou moins importante, le modele de Rayleigh est
remplacé par le modele de Rice. En notant X le rapport entre la puissance sur le trajet direct et
la puissance sur les autres trajets, la loi de probabilité pour le module » d’un coefficient A(k, »)
s'écrit (en supposant une variance égale a 1) :

20 = 2(1 + K)eCU+O7=K) [ (27\/1( a-+ K)) Vr >0
) =0Vr<0

Dans cette relation /y représente la fonction de Bessel modifiée d’ordre 0.
Quand X tend vers 0, on passe de la situation LOS 2 la situation NLOS et on retrouve la loi de
Rayleigh :

p(r) = 20" Uy >0

) =0Vr<o0

Modélisation des canaux MIMO
Dans un canal MIMO, on doit considérer 7, antennes en émission et 7, antennes en réception, ce
qui conduit & 7,7, canaux élémentaires entre les antennes d’émission et les antennes de réception.

Si on suppose que les canaux sont non sélectifs en fréquence, on a vu précédemment que la
relation entrée-sortie pour le modele du canal SISO discret équivalent en bande de base peut
§'écrire (en notant x I'entrée et y la sortie) :

y(n) = h(n)x(n)
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Si de plus le canal est non sélectif en temps, la relation devient :
¥(n) = b x(n)

En notant x le vecteur de longueur 7, formé des signaux émis par les 7, antennes d’émission et
y le vecteur de longueur 7, formé des signaux regus par les 7, antennes de réception, le modele
discret équivalent en bande de base, pour un canal MIMO non sélectif en fréquence et a fading
rapide, est représenté par la relation matricielle :

y(n) = H(n)x(n) + b(n)

Dans cette expression, b(n) représente le vecteur de bruit gaussien complexe circulaire de lon-
gueur 7,. La matrice du canal H() est une matrice rectangulaire de dimension 7, X 7,. On parle
de fading ergodique pour représenter cette situation.

Dans le cas d’'un canal MIMO non sélectif en fréquence et a fading lent cette relation devient :

y(n) = Hx(n) + b(n)

On parle alors de fading non ergodique. Cette situation correspond par exemple 2 un déplace-
ment 4 la vitesse d’un piéton.

Quand le canal peut étre considéré comme constant sur la durée d’un bloc de données, on parle
de fading par bloc (block-fading channel model). Chaque bloc de données est affecté d’'un gain
aléatoire constant sur la durée du bloc (les blocs sont de durée inférieure au temps de cohérence
du canal).

On peut rendre ergodique un canal non ergodique en introduisant un entrelacement en émission.
Cet entrelacement est compensé par un désentrelacement en réception. Pour les applications dans
lesquelles le retard doit rester limité, entrelacement peut devenir inefficace.

On peut détailler ces relations matricielles en faisant apparaitre les gains sur chaque canal élé-
mentaire reliant deux antennes :

N /7171 h172 h s X1 by

»2 ha b ham | | %2 by
. — k) 9 k) +

In, /771”1 hnuZ hnum X, 17,1,

Dans cette relation 4; ; représente le gain complexe sur le canal reliant 'antenne d’émission j avec
I'antenne de réception 7. Par souci de simplicité, on n’a pas indiqué la variation avec le temps
dans cette relation.

Sous 'hypothese d’'une matrice de canal constante pendant la durée d’un bloc de données (ou
d’un mot de code), on peut définir la loi de probabilité conjointe de I'ensemble des éléments
h;; de la matrice du canal H. Selon les caractéristiques du canal (en particulier la disposition
des antennes et des diffuseurs de I'environnement), on pourra considérer différents cas pour la
matrice H qui demanderont un nombre plus ou moins important de parametres pour caractériser
la loi de probabilité. Dans le cas d’un fading de Rayleigh, la valeur moyenne des éléments de la
matrice est nulle. Dans le cas d’'un fading de Rice, la moyenne n'est pas nulle. Le cas le plus
simple est celui d’'une matrice H formée d’éléments indépendants gaussiens complexes circulaires
de moyenne nulle (rich scattering). Le cas d’une matrice H formée d’éléments gaussiens complexes
circulaires, de moyenne nulle et corrélés, nécessite la connaissance des coefficients de corrélation
de toutes les paires d’éléments 4; ;. Un cas moins complexe est celui d’'une matrice H formée
d’éléments A corrélation séparable, Cest-a-dire telle que :

E (/Ji,j/ﬁ/) =R Ty
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La matrice de canal dans ce dernier cas se factorise en :
_ pl/2 1/2
H = R'/?H,TY

Dans cette expression, H,, est formée d’éléments non corrélés gaussiens complexes circulaires de
moyenne nulle et de variance unité. Les matrices R et T sont hermitiennes définies non-négatives.
Par la suite on considérera que la puissance regue est constante et que trace (T) = 7, et
trace (R) = #n,.

De manitre générale, le rang de la matrice H va conditionner les performances du systeme. Le
rang de H est toujours inférieur au minimum de #, et de 7,. Un cas trés défavorable a 'approche
MIMO est appelé « trou de serrure » (uncorrelated keyhole). Dans ce cas, la propagation est
« canalisée » par exemple par un passage entre des murs ou par un tunnel. La matrice H s’écrit
comme le produit d’un vecteur colonne et d’un vecteur ligne :

H = h,h!

La notation t représente une transposition plus une conjugaison de matrice.

Le rang de H vaut 1.

Un cas limite est celui ou la distance séparant les antennes d’émission et de réception est grande
par rapport a I'espacement entre les antennes d’émission et a I'espacement entre les antennes de
réception. Tous les « rayons » suivent & peu pres le méme trajet et les différents gains constituant
la matrice H sont tous quasiment égaux.

Dans le cas d’un canal sélectif en fréquence, la relation matricielle entrée-sortie s’écrit :

y(n) = H(k,m)x(n — k) + b(n)
k

Par la suite, on se limite aux cas des canaux MIMO non sélectifs en fréquence ( flaz fading), cest-
a-dire des signaux a bande étroite par rapport a la bande de cohérence du canal. Cette hypothese
est vérifiée méme pour des débits symboles élevés dans le cas des transmissions OFDM pour
lesquelles chaque porteuse est modulée par un signal & bande étroite. Cette remarque explique
pourquoi les systtmes MIMO sont souvent utilisés avec des modulations OFDM.

7.3.3 Canal SISO non sélectif et fading de Rayleigh

Les phénomenes de fading dans le cas d’une transmission sur un canal radio-mobile dégradent
fortement les performances par rapport au cas d’un canal additif blanc gaussien (CABG).

On illustre cette affirmation avec un canal non sélectif en fréquence dont le modele discret
équivalent en bande de base est décrit par la relation entrée-sortie :

y(n) = h(n) x(n) + b(n)

Dans le cas d’un canal additif blanc gaussien CABG, 4 est constant et &(7) est un bruit gaussien
complexe circulaire de variance V.

y(n) = x(n) + b(n)

Pour une modulation a deux états de phase (BPSK) x = =, la probabilité d’erreur bit (BER)
pour un récepteur cohérent est reliée au rapport signal 4 bruit en réception (par convention on
note RSB = E;,/Np) par :

BERcaze = Q ,/%i" =Q (\/ZRSB)
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Dans cette expression, la fonction Q(x) est définie par :

+oo 5

—
e~ 2du

1
Q(x)_ﬁ ;

On appelle RSB le rapport entre 'énergie moyenne par bit £}, et la densité spectrale monolatérale
de bruit MVy. Dans cet exemple, Ej, = ¢*. Quand le RSB est grand, la probabilité d’erreur décroit
exponentiellement avec le RSB.

Dans le cas d’un canal de Rayleigh non sélectif en temps, 4 est une variable aléatoire gaussienne
complexe circulaire de moyenne nulle.

y(n) = hx(n) + b(n)
h~ CN(0,1)

La figure 7.24 illustre les variations du module de 'amplitude du signal recu au cours du temps.
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Figure 7.24 - Variation du module de I'amplitude du gain du canal dans
un canal de Rayleigh.

Pour une modulation BPSK (x = =£¢) dans un canal de Rayleigh avec un récepteur cohérent,
pour une valeur de 4 donnée, la probabilité d’erreur vaut :

BERRayleigh (h) = Q (\/ 2 |h|2 RSB)

En moyennant cette expression sur les valeurs de 4, on obtient la probabilité d’erreur pour le

canal de Rayleigh :

1 RSB
E (BERRaylcigh () = BERRaylcigh = 2 (1 N m>

Lorsque le RSB est grand, on peut considérer que la probabilité d’erreur bit décroit de fagon
inversement proportionnelle au RSB en réception :
1 1

BERaycieh = 305p © RSB
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La figure 7.25 illustre les relations entre les probabilités d’erreur et le rapport E; /Ny dans les cas
du canal CABG et du canal de Rayleigh avec une modulation BPSK.

Rayleigh

ER}

CABG

lagiB

EbiNo en dB

Figure 7.25 - Probabilités d’erreur en BPSK pour un canal CABG et un
canal de Rayleigh

Cette mauvaise performance pour les canaux de Rayleigh s’explique par la probabilité importante
d’évanouissement de Pamplitude. La probabilité d’erreur est liée  la probabilité que |4|* soit
> > (1/RSB), la probabilit¢ d’erreur est faible.
Mais quand |4|> < (1/RSB), le canal subit un évanouissement profond et la probabilit¢ d’erreur

inférieur a I'inverse du RSB. En effet quand |/

est grande. La loi de probabilité¢ de |h|* est une exponentielle décroissante et :

1 1
W< — )~ —
? <| "< RSB) RSB

La probabilité d’erreur dans un canal de Rayleigh est donc directement liée  la probabilité
d’évanouissement profond.

7.3.4 Utilisation de la diversité dans les canaux radio-mobiles

Pour améliorer les performances dans le cas d’'un canal de Rayleigh ou plus généralement dans le
cas d’un canal radio, on peut utiliser la diversité.

On parle d’une diversité d’ordre 7 pour indiquer que I'information est regue par 7 canaux indé-
pendants.

Dans cette section, on va montrer que pour une diversité d’ordre 7, et de grands RSB, la pro-
babilité d’erreur dans un canal de Rayleigh devient inversement proportionnelle au RSB i la
puissance 7.

1
BERRayleigh X W [71]

Les techniques de diversité permettent donc de diminuer la probabilité d’erreur.

Dans la section sur la diversité, différentes techniques de diversité ont été présentées, avec pour

mémoire, la diversité en temps, en espace, en fréquence.

Lordre de diversité dépend de la technique de diversité employée. Par exemple :

— La diversité d’espace en réception utilise plusieurs antennes pour recevoir plusieurs versions
d’'un méme signal. Les antennes doivent étre suffisamment espacées (quelques longueurs
d’onde) pour que ces versions soient peu corrélées. Lordre de diversité est au maximum égal
au nombre d’antennes.
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— La diversité de trajets est utilisée dans les récepteurs Rake (utilisés dans les systtmes DS-
CDMA). Lordre de diversité dépend alors du nombre de trajets qui peuvent étre séparés.

— La diversité temporelle consiste & envoyer 7 fois le méme signal & des instants séparés d’une
durée supérieure au temps de cohérence du canal pour que les signaux soient peu corrélés.
Lordre de diversité est alors inférieur ou égal a 7.

— La diversité par code utilise un code de rendement R pour transmettre plusieurs versions non
corrélées de I'information. Elle se rapproche de la diversité temporelle, cette dernitre pouvant
étre considérée comme un code a répétition. Mais la diversité par code cherche 4 optimiser
I'usage des ressources et I'efficacité spectrale. Lordre de diversité # dépend alors de la distance
minimale du code dnin et de 'ordre de diversité physique 7, : # = min(dnin, #,). On combine
généralement un code et un entrelaceur.

— Quand plusieurs techniques de diversité sont combinées, 'ordre de diversité résultant est égal
au produit des différents ordres. On peut par exemple combiner, dans les systtmes MIMO,
des diversités d’espace et de temps ou d’espace et de trajet.

Dans le cas d’un systtme MIMO avec 7, antennes en émission et 7, antennes en réception, l'ordre
maximal de diversité est égal & n,7,.

Pour illustrer le résultat donné dans I'équation [7.1] on étudie d’abord la diversité temporelle.

m Diversité temporelle

On commence par analyser la diversité temporelle obtenue en utilisant un code 4 répétition et
un entrelacement.

On consideére une donnée BPSK x (x = =%=¢) qui est codée par un code a répétition de longueur
L. Grice a un entrelaceur, les L répétitions sont dispersées dans L intervalles séparés d’une durée
supérieure au temps de cohérence et donc soumis 4 des évanouissements indépendants entre eux
caractérisés par les gains de canal 4y avec / = 1,..., L. Les L échantillons recus y; s'écrivent
donc:

y=hx+b, [=1,...,L

y = Oy

hT = (/717}727"'7hL)
bT = (blvaa"'abL)
y=xh+b

A partir du vecteur d’observations y, le récepteur doit décider quelle est la donnée x regue. La
solution optimale au sens de la minimisation de la probabilité d’erreur consiste a projeter le
vecteur d’observation y sur le vecteur h des gains du canal et & décider la valeur de x selon le signe
de cette projection. En notant Y cette projection, on a :

hf h'h  hib h'b

Y=—vyv=x—+— =x]|lh|| + — =x||h|| + B
AT T T

La probabilité d’erreur dépend de la projection du bruit B, et de la norme du vecteur h.

Par rapport au cas scalaire (sans diversité), le terme x4 est remplacé par x ||h|| = x

une valeur de h donnée la probabilité d’erreur vaur :

BERRayleigh = Q (\/ 2 ||h||2 RSB)

232



© Dunod — La photocopie non autorisée est un délit

7.3 Systemes MIMO

Pour un fading de Rayleigh, la loi de probabilité de la norme au carré de h est une loi du chi2
a L degrés de liberté. La probabilité d’erreur s'obtient en moyennant 'expression précédente sur
les valeurs possibles de la norme carrée de h. Pour les grandes valeurs du RSB, on peut faire la
méme hypothese que précédemment et supposer que la probabilité d’erreur dépend surtout de
la probabilité d’évanouissement profond. La probabilit¢ qu’il y ait un évanouissement profond,
Cest-a-dire que la norme carrée de h soit inférieure 3 1/RSB est donnée par :

L
1 1 1
hlI? < — | = 2 e
P(' "< RSB) ’ lel " < 755 L1 (RSB)

La probabilité d’erreurs pour un canal de Rayleigh et une diversité temporelle d’ordre L et pour
les grandes valeurs du RSB varie donc en 1/RSB. Pour les petites valeurs de RSB 'approximation
n'est plus correcte car la probabilité d’erreur dépend alors autant du bruit additif que de la
probabilité d’occurrence des évanouissements profonds.

On notera que la mise en ceuvre de ce récepteur suppose connu le vecteur de gain du canal h.
On parle de CSI (Channel State Information) pour désigner la connaissance du canal disponible
au niveau de 'émetteur ou du récepteur.

Lutilisation de la diversité temporelle avec un code a répétition et un entrelaceur améliore la
probabilité d’erreur au détriment de Uefficacité spectrale puisque chaque symbole est transmis L
fois. On peut améliorer I'efficacité spectrale en utilisant des codes plus performants. Une autre
approche possible est d’utiliser la diversité d’espace obtenue en utilisant plusieurs antennes.

Diversité d’espace ou d’antennes

La diversité d’espace est obtenue en utilisant plusieurs antennes soit en émission, soit en ré-
ception, soit en émission et en réception. Lordre de diversité dépend du nombre de chemins
différents utilisables pour transmettre le signal. Pour 7, antennes en émission et 7, antennes en
réception, il vaut au maximum 7,7,.

O Diversité d’antennes en réception

Lapproche la plus classique utilise plusieurs antennes de ré-
ception (voir figure 7.26).

Pour 7, antennes de réception et 1 antenne d’émission, le
vecteur de signal recu s’écrit :

yi=b1x+bi, i=l,...,n,
T

Y = 00.02,-00m)

W' = (b, by ha)

b" = (b1,bs,...,b,) Figure 7.26 — Diversité
y=xh+b d’antennes en réception.

On retrouve la méme expression que pour la diversité temporelle avec 'avantage d’un gain de
puissance. En effet pour une méme puissance moyenne P, dans le cas du code & répétition chaque
symbole x ne porte qu'une puissance /L. Si le récepteur connait le vecteur de gain du canal h,
il projette le signal recu y sur h. Il calcule donc :

hf h'h  h'b h'b

Y= —y=x—0

T = x[hl + ==
b [ k]l |[h]

Ce traitement porte le nom de Maximum Ratio Combining (MRC).

= x| h|| + B
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O Diversité d'antennes en émission h

Il est aussi possible d’utiliser plusieurs antennes en émission
et d’effectuer une diversité en émission (figure 7.27). h,

Le signal recu y est alors le produit scalaire du vecteur de

gains du canal h et du vecteur émis x. hy
xI = (x1,%2, ..., %,)
hT = (/'717/]2" .. abn[)
y=h"x+b6=> hx+b

=1 Figure 7.27 - Diversité

Siles 7, antennes transmettent le méme signal x on obtient : d’antennes en émission.

y=th+b=§:/9ixi+b=x§:bi+{g
i=1 i=1
y=xh+b, oﬁhZihi
i=1

On notera que, pour une comparaison équitable, il faut considérer une puissance de x de valeur
n, fois inférieure 4 celle utilisée pour la diversité de réception.

Pour le récepteur optimal et une valeur de # donnée, la probabilité d’erreur vaut :

BERayieigh = Q <\/2 |/7|2RSB) =Q

Pour de grands RSB, la probabilité d’erreur est & peu pres égale a la probabilité d’évanouissement
profond, cest-a-dire & :

nt 2
2 Zbi RSB
=1

” 2
N 1 : 1
BER~p<|/J| <ﬁ) =p{ D M < =z
i=1

Les éléments 4; étant gaussiens complexes circulaires, de moyenne nulle et de variance o2, le
module carré de 4; suit une loi exponentielle décroissante de moyenne o*. De méme, le module
carré de A suit une loi exponentielle décroissante de moyenne n;0> (on suppose les 4; indépen-
dants). Finalement, les performances avec ou sans diversité sont les mémes avec cette approche.
Autrement dit, émettre directement le méme signal sur toutes les antennes n’apporte rien.

Une solution possible pour obtenir une diversité d’ordre 7,, est d’émettre le signal x alterna-
tivement sur chaque antenne. Le récepteur dispose alors des valeurs successives /;x quil peut
recombiner de maniére optimale comme dans le cas de la diversité de réception. Linterférence
éventuelle entre les symboles successifs est traitée par des techniques d’égalisation ou par un
détecteur de séquences & maximum de vraisemblance MLSE (Maximum Likelibood Sequence
Estimator). Cette approche est équivalente 2 la diversité temporelle avec un code 4 répétition.
Elle n’utilise pas le temps de maniére optimale.

Une solution plus efficace est possible si I'émetteur connait le vecteur de gains du canal h. 1l
peut alors pondérer le signal x émis par chaque antenne pour tenir compte du gain du canal sur
le trajet entre cette antenne d’émission et le récepteur. Lémetteur effectue alors un traitement
équivalent a ce que fait le récepteur dans le cas d’une diversité en réception (MRC).
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Le vecteur émis s’écrit :

h*
X =x—0

(bl
y=th+b=x||h|| + b

On retrouve alors le méme résultat qu’avec la diversité en réception. Cette solution nécessite
que le systeme dispose d’une voie de retour sur laquelle le récepteur transmet a 'émetteur les
caractéristiques du canal.

Enfin, méme si 'émetteur ne dispose pas de la connaissance du canal, on peut obtenir un gain de
diversité en émission par l'utilisation d’un codage spatio-temporel. Un exemple de code spatio-
temporel est le code d’Alamouti.

OO0 Code d’Alamouti pour la diversité en émission

On consideére le cas de deux antennes en émission (72, = 2) :

Soit deux valeurs successives x; et x, 4 transmettre.

A Dinstant 7, on émet le vecteur [x1, x;], Cest-2-dire qu'on envoie x| sur une antenne et x, sur
l'autre antenne.

ATinstant suivant z + 1 on émet [—x3, x}].

Lantenne de réception recoit les signaux émis par chaque antenne, multipliés par des gains
complexes /1 et h,. Le vecteur y formé des échantillons regus correspondant aux deux instants
successifs s’ écrit :

N
)2
1= hxy + hxy + by
Y2 = —hxy + hxi + by soity; = —hixy + byxy + 6
D’ot1 on déduit :
N b | = b

= . +| .| =Hx+b
}’; bz —h | = b

En supposant que le récepteur connait le vecteur h de gains du canal, le traitement optimal
consiste a projeter sur les deux vecteurs colonnes de la matrice H, cest-a-dire & multiplier le

vecteur par la transposée hermitienne H' de la matrice de canal :

y=H'["'| = H'Hx + H'b

)2
_ /JT }12 /.71 }12 X1 + /JT }12 bl
/J; —/.71 }J; —}JT X2 /J; —/.71 b;
n|* + || 0 xi| | Ao+ bt
0 I+ |h*] % Wby — b b3
Soit = (|h1|2+|h2|2) 2 + ,2

Les bruits Zl et Zz sont indépendants et le nouveau RSB vaut :
RSB
RSBAlamouti = (|/71|2 + |/72|2) T
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Le code d’Alamouti permet donc de doubler le débit par rapport 4 la méthode consistant 4
émettre alternativement sur chaque antenne. Le RSB obtenu est deux fois plus petit que celui
obtenu en diversité de réception.

7.3.5 Multiplexage spatial et principe des systemes MIMO
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Les techniques MIMO font appel 4 deux techniques pour v h
optimiser la transmission sur les canaux radio-mobiles : la 1
diversité et le multiplexage spatial.

On avu que la diversité en réception (systtmes SIMO) ou en
émission (systtmes MISO) permet d’améliorer la probabilité
derreur. V
Le multiplexage spatial a pour objectif d’augmenter le débit
en profitant de la présence de plusieurs antennes d’émission
pour transmettre des signaux différents sur ces antennes et h

ainsi augmenter potentiellement le débit sans augmenter la V /

largeur de bande.

Pour expliquer le principe du multiplexage spatial, on consi-
dere un canal déterministe non sélectif en fréquence (voir
figure 7.28).

La relation entrée-sortie pour le systtme MIMO 2 canal non Figure 7.28 - Systéme MIMO
sélectif déterministe s’écrit : avec n; = 3 antennes d’émission
et n, = 2 antennes de réception.

y=Hx+b

N hy ha o b | |0 b
)"2 _ |y p e by, x'z " 17'2
)/;1, /7717, 1 hn, ,2 b Ty 1y x;t b.n,

Dans cette équation, b est un bruit blanc gaussien.
La matrice du canal H est une matrice rectangulaire de dimension 7, X 7,. On peut factoriser H
par une décomposition en valeurs singulitres :

H = UDV'

Les matrices U et V sont des matrices unitaires de dimensions respectives 7, X n et n X n,, ol
7 est le minimum de 7, et 7,. La matrice D est carrée de dimension 7 X 7 et diagonale. Elle est
formée des valeurs singulieres de H.

On peut multiplier les deux membres de I'équation entrée-sortie par U :
U'y = U'UDV'x + U'b = DVix + U'b

Cette nouvelle écriture indique que 'on peut récupérer les données x a I'aide des deux opérations
linéaires suivantes, une en émission et 'autre en réception :
En émission, on effectue un précodage du signal en multipliant x par V

x = Vx
En réception, on regoit alors :

y=UDV'x+b=UDVVx+b=UDx+b
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En multipliant le signal reu par UT, on récupere le signal x bruité :
v = Uly = U'UDx + U'b = Dx + U'b = Dx + b [7.2]
En notant A, les éléments diagonaux de D, les coordonnées de y s’écrivent :
Gi=Nxi b, i=1,...,r
b ~ CN(0, Np)

Dans cette expression, 7 représente le nombre de valeurs singuliéres non nulles, c’est-a-dire le
rang de la matrice H. On peut noter que cette approche suppose le canal connu de I'émetteur et
du récepteur.

La figure 7.29 résume ces opérations.

v

UT

Y
A4

=
=
-
<
=

— vV H

Figure 7.29 - Précodage et réception MIMO.

La décomposition en valeurs singulieres met en évidence la décomposition du canal en canaux
orthogonaux indépendants correspondant aux vecteurs singuliers. Le nombre de vecteurs singu-
liers orthogonaux et de valeurs singuli¢res non nulles dépend des caractéristiques du canal qui
déterminent les propriétés de la matrice H (en particulier son rang). Il est au maximum égal 4 7
le nombre minimal d’antennes en émission ou en réception.

On peut donc au plus transmettre sur 7 canaux virtuels indépendants et augmenter ainsi le débit
par un facteur 7 par rapport au cas SISO.

La question est de savoir quelle est la capacité de ce systeme et quelles techniques mettre en ceuvre
pour s’en rapprocher.

7.3.6 Capacité d'un canal MIMO

Discuter précisément des calculs de capacités des canaux sort du champ de cet ouvrage. On ne
donne ici que quelques notions d’intérét général.

On rappelle que la capacité d’un canal représente le débit maximal d’information qu'’il est possible
de transmettre sur le canal avec une probabilité d’erreur arbitrairement faible.

Pour mémoire, la capacité du canal additif blanc gaussien & temps continu, pour une largeur de
bande W et un RSB donnés, exprimée en bits par seconde par Hz (bps/Hz), vaut :

Ceapc = log, (1 + RSB) bps/Hz

Lorsque le canal a un gain déterministe, la capacité a la valeur donnée par I'équation précédente.
Lorsque le gain du canal est une variable aléatoire, la capacité est elle-méme aléatoire et peut dans
certains cas devenir tres faible. On introduit alors la notion de coupure du canal et on définit une
capacité de coupure & p % qui est la valeur de capacité réalisée dans au moins (100 — p) % des
cas.

On présente dans cette section quelques résultats sur la capacité des canaux MIMO, en se limitant
aux canaux non sélectifs en fréquence et en distinguant les cas des canaux déterministes, des
canaux 2 fading rapide (canaux ergodiques) et des canaux a fading lent (canaux quasi-statiques
ou 2 fading par bloc).
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m Canal déterministe

238

On commence par la présentation de la capacité du canal b
MIMO non sélectif en fréquence et de matrice H déterministe }f il
(vu précédemment, éq. 7.2) connue de 'émetteur et du récep- X $
teur. Ce canal peut étre vu comme 7 canaux paralléles, ou 7

est le rang de la matrice H (nombre de valeurs singuliéres non 3

nulles), chacun de ces canaux étant associé & une valeur de gain

\; et & un bruit additif gaussien complexe (voir figure 7.30). A 1 b

La capacité¢ C de ce canal est obtenue pour des signaux x; i %
gaussiens circulaires, indépendants, de moyenne nulle et dont

la variance est obtenue par la méthode appelée « water filling ». Figure 7.30 — Canal MIMO vu

Cette méthode se caractérise par le fait de transmettre plus de comme r canaux paralléles
puissance dans les canaux les meilleurs.

E(Ix‘lz) _J(m=NoNT?) s (m—NoNT) >0
' 0 si (—NoA;?) <0

La constante p est définie pour tenir compte de la contrainte de puissance moyenne :

P(p) = Z max ((M — No)\i_z) ,0)

i=1

La capacité s'écrit finalement :

-\ A}
C(n) = ;max <log2 <70) ,0)

On montre que, pour de grands RSB, la capacité est obtenue pour une quasi-équirépartition des
puissances et elle vaut approximativement :

- PN 4 RSBA\?
i=1

i=1

r 2
C =~ rlog, (RSB) + § log, <)‘—>
r

i=1

La capacité dépend du rang de la matrice H et de son conditionnement, c’est-a-dire du rapport
entre les deux valeurs singuli¢res extrémes. La matrice H est d’autant mieux conditionnée et
la capacité est d’autant plus grande que ce rapport est proche de 1. Des trajets correspondant
A des directions d’arrivée proches seront d’autant mieux séparables que la longueur du réseau
d’antennes de réception est importante.

Dans le cas particulier d’'un canal de matrice H égale 4 la matrice identité avec n, = n, = n, le
canal est formé de 7 canaux paralltles identiques indépendants et la capacité globale est la somme
de 7 capacités élémentaires correspondant a des canaux gaussiens avec une puissance égale a 1/7°"
de la puissance totale. La capacité totale vaut donc :

- P RSB
C= z:log2 (1 + n_No> = nlog, (1 + 7)
i=1

Par rapport a un systeme SISO, on observe un gain en débit possible lié au terme 7 qui multiplie
le logarithme.
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m Canaux aléatoires, capacité ergodique, capacité de coupure

Pour les canaux radio aléatoires non stationnaires, on définit plusieurs notions de capacité du
canal correspondant 4 des hypotheses différentes sur la vitesse de variation du canal (et ceci de
facon relative au rythme des symboles transmis).

O Canaux ergodiques, capacité ergodique pour un canal de Rayleigh

Si le canal varie assez vite, la moyenne temporelle permet d’approcher la moyenne stochastique.
On peut considérer une capacité « au sens de Shannon » en effectuant des moyennes statistiques.
On patle alors de capacité ergodique. On illustre ici cette approche avec le cas d’'un canal de
Rayleigh ergodique.

On suppose que chaque utilisation du canal correspond 2 une nouvelle réalisation de la matrice
aléatoire H. On fait 'hypothese d’un canal de Rayleigh, c’est-a-dire que les éléments de H suivent
une loi gaussienne circulaire, de moyenne nulle et de variance unité. On suppose aussi que
le récepteur connait H. Linformation mutuelle moyenne est maximale entre 'émetteur et le
récepteur (ce qui correspond a la capacité du canal) pour un vecteur signal x de loi gaussienne
circulaire de moyenne nulle et dont la matrice de covariance est la matrice identité 7, multipliée
par RSB/n,. On montre que la capacité ainsi obtenue vaut :

RSB
C=E {log2 (det ([m + 5 HHT>)] bps/Hz

7y

Quand le nombre d’antennes d’émission tend vers I'infini, la capacité tend vers
C = log, (det (1 + RSB) 1,,)) = n,log, (1 + RSB)

Une borne supérieure de C est donnée par :
C < min [n log, (1 + RSB), n, log, (1 + ﬂRSB)]
7y

La figure 7.31 représente la capacité d’un canal SISO additif gaussien et la borne supérieure de la
capacité d’un canal de Rayleigh ergodique MIMO, pour différentes valeurs du couple #,, 7,.

40

Capacité en bps/Hz

1] b 10 15 20 25 an

RSB en dB

Figure 7.31 - Capacité (borne supérieure) d'un canal de Rayleigh ergo-
dique pour différents couples ny, ny.
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On constate que, pour les RSB élevés, la pente de la capacité est déterminée par min(z,, 7,), la
technique MIMO permet d’augmenter le nombre de degrés de liberté. Pour les petits RSB, le
rapport entre la capacité MIMO et la capacité SISO est de 'ordre de 7,.

O Canaux a fading lent, capacité de coupure

Si le canal varie lentement (canal quasi-statique ou a évanouissement par bloc), il reste constant
pendant une longue durée (par exemple toute la durée de la transmission). On ne peut plus
calculer la capacité comme une moyenne. On consideére la capacit¢ C (H) comme une variable
aléatoire dépendant de la réalisation du canal aléatoire H. Et pour un débit de transmission R
(efficacité spectrale) donné, on définit la probabilité de coupure (outage probability) qui est la
probabilité que la capacité C (H) soit inférieure a R :

Poutage(R) = p(C(H) < R)

Pour un canal de Rayleigh, on a :

RSB
pomgf(R) =p [log2 <det <Im + 5 HHT)> < R:|

7y

On définit aussi une capacité de coupure C; (e-outage capacity) qui est le débit maximal permet-
tant une probabilité de coupure inférieure a € :

CS = Po_u}age(s)

7.3.7 Codage spatio-temporel
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Le codage spatio-temporel (STC, Space Time Code) effectue un codage 2 la fois en temps et en
espace. Il existe différents types de STC, par exemple des codes en bloc ou des codes treillis. Pour
un traitement approfondi du sujet, le lecteur intéressé pourra se reporter a Tarokh, Jafarkhani,
Gesbert et A. Paulraj.

On se limite ici aux codes en bloc.

On considere un code en bloc de longueur V et 7, antennes d’émission. Le code est utilisé pour
transmettre, pendant chaque période de V intervalles de temps, un ensemble de K symboles
utiles x;. Le code est formé d’un ensemble de matrices X de 7, lignes et V colonnes.

Le signal recu sur les 7, antennes de réception pendant /V intervalles de temps peut s’exprimer
sous la forme d’une matrice Y formée de 7, lignes et IV colonnes, la ligne 7 contenant les échan-
tillons y; ; regus par 'antenne 7 aux /V instants successifs j du bloc. La matrice Y est reliée a la
matrice X par la relation :

Y=HX+B

Dans cette équation, B est une matrice de bruit dont les éléments sont supposés gaussiens,
complexes circulaires, de moyenne nulle.

Les performances (en termes de gain de diversité et de multiplexage) obtenues avec un code
dépendent de la matrice stochastique D formée des différences entre deux matrices de code X, en

particulier de la trace et du déterminant de la matrice DD'.

On présente maintenant quelques codes simples.

Code d’'Alamouti avec deux antennes en émission et en réception

On a vu qu'il était possible d’obtenir un gain de diversité en émission en utilisant un code
d’Alamouti. Ce code a été présenté dans le cas #n, = 2, n, = 1. Il Sagit d’'un code spatio-temporel
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(codage en espace et en temps) défini par la matrice :

*
Antenne 1 [x7  —x;
Espace | .
Antenne 2 \ x, X

Dans le cas o1 on dispose de deux antennes d’émission et de deux antennes de réception, on peut
reprendre les équations vues précédemment mais en considérant les deux antennes de réception.
On note y; ; le signal requ par 'antenne 7 au temps javec i = 1 ou 2 etj = 1 ou 2 (représentant
deux instants successifs). On peut écrire :

Jun 2| _ /711 512 X1 —Xf + 511 512

J21 )22 b21 /"22 X2 xT bZl 522

Cette expression peut-étre réécrite sous la forme :

Jn hi b bu
~ 21 by by X1 b2 ~ -~
y = }/* =1 ; + | .| =Hx+b
12 12 1 X2 12
>k >k _ >k *
D22 22 21 22

La matrice H a la propriété suivante :

1
0 1

(=]

HH = (|h11|2 F bl + [+ |h22|2) - (|/m|2 + bl + a2+ |h22|2) 1

En supposant que le récepteur connait le vecteur h de gains du canal, le traitement optimal
consiste 2 multiplier le vecteur ¥ par la transposée hermitienne H' de la matrice H :

fy = B'fix + A

Fiyn + by + boyiy + boys,

H'y =
y Fioyn + Bayyar — by, — hays,

o (T R e o i it s
X2 /JTZbll + }122521 — hllez — }J21b;2
X n

= (|b11|2 + b+ P+ |h22|2) g ™
X2 )

On peut donc supprimer en réception les interférences spatiales entre x; et x; et les performances
obtenues correspondent a celles d’un systtme de diversité en réception avec une seule antenne
d’émission et quatre antennes de réception (diversité d’ordre 4) utilisant une méthode MRC
(Maximum Ratio Combining), a une perte de 3 dB pres, si on utilise la méme puissance totale.
Dans la derniere équation, 7; et 7, sont des bruits gaussiens complexes de moyenne nulle. Ce
code permet le maximum de diversité, mais le nombre de symboles émis 4 chaque utilisation du
canal est égal a 1 seulement.
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Un intérét du code d’Alamouti est de conduire avec un décodage simple & un systtme sans
H 1 . , . R 2
interférences spatiales en réception tout en multipliant le RSB par un facteur E |hl']-‘ . On parle
i
de schéma orthogonal.
On peut écrire en réception un systeme :
y=Hx+b

avec :
ﬁTﬁ = Z|h1]|2 In,
i

On peut définir d’autres codes spatio-temporels possédant le méme type de simplicité de déco-
dage. En particulier les codes blocs spatio-temporels linéaires sont définis de la maniere suivante.
On considere 7, antennes d’émission et une durée de /V intervalles de temps, pour transmettre
K symboles x;. La matrice code X prend la forme :

K
X= (R (xe) Ax +j T () By)
=1

La matrice de réception Y vaut :

Y=HX+B

Les matrices Ay, et By, sont des matrices complexes de dimension 7, X N.

Par exemple pour le code d’Alamouti :
0 -1 . 0 1 X =X
+ R +i3J =
(2) [1 0 1 j I(x2) [1 01 [xz o 1

A partir des K valeurs complexes x;, on définit un vecteur colonne x regroupant les parties réelles
et imaginaires des composantes :

1
X=%R
(1) 0 1 4

3 [é

s T
x = {%(xl) J(x) -+ Rixg) j(xl()}

On définit une matrice de canal H formée de 7,V lignes et de 2K colonnes et obtenue en
regroupant les matrices vect (HA) et j vect (HB;) pour les K valeurs de 4 :

—

H= [vect (HA) jvect(HB,) - vect(HAg) jvect (HBK)}
A partir des matrices B et Y, on définit des vecteurs colonnes :

b = vect(B), y = vect(Y)

et on peut écrire 'équation entrée-sortie sous la forme d’un syst¢tme d’équations linéaires dont les
inconnues sont les K symboles x; :

/}7 = vect (Y) = vect(HX + B)

K

¥ = R (x) vect (HAy) + J () vect (j HBy) + b
k=1

y=Hx+b
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Ce systéme comprend 7,V équations linéaires et K inconnues complexes. Les K inconnues x; ne
pourront donc étre récupérées que si K < 7,N.

7.3.8 Récepteurs optimaux et sous-optimaux

Cette section décrit tres succinctement quelques récepteurs utilisés pour les systtmes MIMO.
Le récepteur optimal au sens du maximum de vraisemblance (récepteur ML) choisit la matrice
de code X qui minimise la distance avec le signal recu Y :

min |[Y — HX||?
X

Puis a partir de X, il récupere les symboles x;.

Le récepteur optimal au sens du maximum de vraisemblance peut étre trop complexe quand
le nombre d’antennes est grand. Plusieurs solutions sous-optimales moins complexes ont été
proposées dont certaines obtiennent des performances tres proches de la solution optimale.

On peut distinguer les récepteurs linéaires et les non-linéaires. Les premiers effectuent une trans-
formation linéaire (caractérisée par une matrice A) sur le signal recu de fagon 4 réduire les
interférences spatiales et a simplifier les calculs du récepteur ML, le critere devenant :

min [|AY — X]|?
X

Dans les récepteurs non-linéaires, le récepteur effectue un prétraitement linéaire puis soustrait
du résultat une estimation des interférences spatiales obtenue par un premier décodage (SIC :
Successive Interference Cancellation).

La question de la réception dans un systtme MIMO présente une grande similarité avec celle de
Iégalisation dans les canaux SISO dispersifs et avec les techniques de détection multi-utilisateurs
utilisées en CDMA. Les techniques de réception utilisées sont trés proches. Parmi les récepteurs
on peut citer les récepteurs « gero-forcing », MMSE (Minimum Mean Square Error), et les archi-
tectures d’émission et de réception VBLAST, DBLAST.

Algorithme linéaire « zero-forcing » ou ZF
Un exemple simple de récepteur linéaire utilise comme matrice A la matrice pseudo-inverse de
la matrice du canal H. Dans ce cas, U'opération linéaire de multiplication par A a pour effet de
supprimer les interférences spatiales. On parle alors d’algorithme « zero-forcing ». Comme en
égalisation, cet algorithme cherche 4 annuler les interférences des autres émetteurs sans se soucier
des conséquences sur le bruit, c’est-a-dire au prix d’'une dégradation du RSB.
-1
A=(HH) H
AY = X + AB

De meilleurs récepteurs linéaires sont possibles, tels que le récepteur MMSE qui effectue un
filtrage linéaire optimal.

Algorithmes MMSE, MMSE-DFE, MMSE-SIC

Lalgorithme MMSE cherche & minimiser les interférences et le bruit, c’est-a-dire le rapport signal
sur bruit plus interférences RSBIL. C’est un algorithme linéaire plus efficace que I'algorithme ZF
en présence de faibles RSB. La matrice A qui minimise le crittre MMSE est :

A =argminE (|Ay - x|2)
A=H' (HH' +R,)”
Dans cette expression Ry, représente la matrice de covariance du bruit.
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Mais pour de grandes valeurs du RSB, ce critere laisse subsister de I'interférence entre les diffé-
rentes voies. Pour améliorer les performances et se rapprocher de la capacité théorique, on peut
utiliser des récepteurs non-linéaires cherchant 4 supprimer les interférences résiduelles tels que
les récepteurs MMSE-DFE (Minimum Mean Square Error Decision Feedback Equalizer ou en
francais récursif a retour de décision) et MMSE-SIC.

Lalgorithme MMSE-SIC (MSE' Successive Interference Cancellation) est un algorithme non-
linéaire qui supprime les interférences de maniere itérative. Il décode 'un des trains de données
(disons le train n° 1) par un récepteur MMSE puis il soustrait du signal regu les interférences
générées par le train n° 1 et décode le train de données n° 2 par un récepteur MMSE. 1l itere
ensuite ce processus de décodage d’un des trains de données en soustrayant les interférences
générées par les trains déja décodés.

Lalgorithme MMSE-SIC permet d’atteindre la capacité théorique du canal MIMO ergodique.

Architecture VBLAST et fading rapide

Lapproche MMSE-SIC a été proposée par les Bell Laboratories pour les systtmes MIMO dans
larchitecture VBLAST (Vertical Bell Laboratories Layered Space Time Architecture).

Dans cette architecture, le train de symboles x; est décomposé en 7, trains de symboles chacun
d’eux aiguillé vers l'une des 7, antennes d’émission. Ces trains sont codés indépendamment les
uns des autres sans codage spatio-temporel.

Le récepteur effectue un prétraitement linéaire du signal recu. Puis il fonctionne de maniere
itérative avec une méthode de type MMSE-SIC. Le décodage commence par le train de données
présentant le meilleur RSB.

La lettre V de VBLAST indique que 'encodeur organise les données successives en couches verti-
cales (figure 7.32) par opposition a des couches diagonales utilisées dans 'architecture DBLAST
qui est présentée plus loin.

La solution VBLAST est intéressante pour les canaux 2 fading rapide.

Dans le cas d’un fading rapide et d’un grand RSB, le gain de performance est égal au minimum
des nombres d’antennes d’émission et de réception (gain dtt au multiplexage spatial). Dans le cas
d’un fading rapide et d'un RSB faible, le gain de performance est égal au nombre d’antennes de
réception (gain de diversité).

Architecture DBLAST (Diagonal BLAST) et fading lent

Larchitecture VBLAST ne permet pas d’atteindre la capacité de coupure d’un canal 4 fading lent
car elle n'effectue pas de diversité en émission, les différents trains de données étant transmis
indépendamment sur chaque antenne. Et 2 la différence du cas d’un fading rapide, il n'y a pas
non plus de diversité temporelle. Aussi est-il nécessaire de mettre en ceuvre un codage spatio-
temporel ou de diversité temporelle pour réaliser une diversité en émission dans le cas du fading
lent et pouvoir atteindre la capacité de coupure du canal.

Larchitecture DBLAST (Diagonal Bell Laboratories Layered

Space Time Architecture) est intéressante pour les canaux Temps

A fading lent. Lencodeur DBLAST utilise une disposition § x1 x4 [x1[x1[x1
spatio-temporelle en couches diagonales. & |[x2|x2|x2|x2[x2| V-BLAST
Le train de symboles x; est décomposé en 7, trains de 5 y|x3|x3|x3|x3|x3

symboles chacun d’eux aiguillés vers I'une des 7, antennes

d’émission. Ces trains sont « dispersés » de fagon diagonale x1|x2|x3|x1|x2

sur les différentes antennes d’émission (figure 7.32) et sur le x1[x2|x3|x1 D-BLAST
temps. x1|x2|x3

En réception, il faut combiner cette structure diagonale avec Figure 7.32 - Architectures
I'approche d’annulation successive des interférences. VBLAST et DBLAST.
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7.3.9 Compromis diversité-multiplexage spatial (gain en débit)

Dans un systtme MIMO, on cherche 2 optimiser le compromis entre le gain de diversité et le
gain de multiplexage [A. Paulraj].
Le gain de multiplexage maximal 74 vaut :

Fmax = min (n, ;) .

La diversité maximale d,, vaut:
dmax = 47y

La diversit¢ permet d’améliorer la probabilité d’erreur dans les canaux avec fading. Le multi-
plexage spatial permet d’augmenter le débit (Iefficacité spectrale) en augmentant le nombre de
degrés de liberté de la communication.

Il existe un compromis entre le gain de diversité et le gain de multiplexage. Lobjectif du codage
spatio-temporel est d’optimiser ce compromis.

On définit le gain de diversité & comme la valeur de I'exposant du RSB dans la relation donnant
la probabilité d’erreur p en fonction du RSB (pour de grandes valeurs de RSB) :

2 (RSB) ~ RSB,
log (p (RSB))

d=_
kRSB log (RSB)

De méme, on définit le gain en multiplexage » comme :

R(RSB) ~ rlog, (RSB) bits/s/Hz .
B R(RSB)
"7 kb log, (RSB)

Dans cette expression R(RSB) représente le débit possible pour un RSB donné avec une proba-
bilit¢ d’erreur donnée. Si on augmente de 3 dB le RSB, dans le cas SISO, pour une probabilité
d’erreur donnée et une modulation QAM, on peut augmenter d’un bit la taille de la constellation
QAM. Dans le cas MIMO avec multiplexage spatial, on peut augmenter de 7 bits.
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8 - ANTENNES DEFINIES
SELON LE PHENOMENE PHYSIQUE
CREANT LE RAYONNEMENT

La forme des antennes peut étre trés variée. Il en découle un fonctionnement différent pour
chacune d’elles. Nous présentons dans ce chapitre une forme de classement qui n'est pas le seul
possible. Il consiste & mettre en avant la caractéristique fondamentale que 'on recherche dans un
type d’antenne donné. Celui-ci est choisi en fonction de contraintes particulieres, soit lides a la
physique, soit imposées par le systeme.

Selon cette classification, nous verrons, dans ce chapitre, quelles sont les antennes dont le fonc-
tionnement repose sur des principes physiques. Dans le chapitre suivant, seront abordées les
antennes dont la forme particuliére est imposée par le systeme. : taille, forme, fréquence, etc.

Les antennes étudiées précédemment ne sont pas reprises dans ce chapitre, méme si elles appar-
tiennent & 'une des catégories présentées. Nous ne prétendons pas ici faire un catalogue exhaustif
de toutes les antennes. Certaines ont été laissées de coté car elles sont relativement peu utilisées.
Certaines reposent sur des phénomenes physiques tres particuliers qui nous entraineraient trop
loin dans les formulations théoriques. C’est le cas des antennes fractales ou des antennes a ferrites.
Pour terminer cette introduction, précisons qu'une antenne peut appartenir a plusieurs types. Par
exemple, une antenne planaire peut étre large bande. Cette remarque permet de comprendre la
difficulté a proposer un classement unique.

8.1 Antennes boucles

Ces antennes se présentent sous la forme d’une boucle unique ou de boucles multitours. Elles
ont été tres utilisées des les premiers 4ges de la radio, notamment par H. Hertz. 1l est classique de
distinguer I'étude de la boucle en fonction de son diametre ou de sa circonférence exprimés en
longueur d’onde.

En réception, lorsqu’elle est de petite dimension, on la retrouve dans les applications de radio-
communications (réception en grandes ondes), de localisation en navigation radio ou de sonde en
mesures de champ magnétique. Lorsqu’elle est de dimension comparable 4 la longueur d’onde,
elle est souvent utilisée comme élément d’'un groupement de source ou par les radioamateurs

(cubical-quad).

8.1.1 Diagramme de rayonnement de I'antenne boucle a courant
uniforme

Létude théorique de la boucle de petite dimension, appelée aussi antenne magnétique, a été faite
au paragraphe 3.1.5. Le calcul du champ émis, et donc du diagramme de rayonnement, peut étre
fait en assimilant lantenne 2 un doublet magnétique (dual du doublet électrique). Il est montré
que les champs lointains des boucles circulaires et carrées sont similaires dés lors que les surfaces
des deux éléments sont égales.
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Il est aussi intéressant de considérer la boucle comme
étant constituée par quatre doublets et parcourue par
un courant uniforme en amplitude et en phase.

Le calcul de la composante de champ électrique £y,
en champ lointain dans le plan perpendiculaire 4 la
structure (plan yz) ne va dépendre que des doublets
2 et 4 puisque le rayonnement des deux autres va
sannuler dans ce plan de symétrie. Dans ce cas, nous
nous retrouvons avec un groupement de deux sources  Figure 8.1 - Géométrie d’une boucle
en opposition de phase, dti aux sens opposés des cou- ~ carrée de diamétre d et composantes
rants. Le calcul a été fait dans le chapitre sur le grou- des champs

pement de sources et donne :

d
Ey = —2jEyosin (ﬂT sin e) [8.1]
Avec Egy champ électrique d 2 un doublet unique

d
Sile diametre d < N alors : By, = —2jE¢0qTT sin 0 et comme le champ émis par le doublet est

607 Id
Eyo = / : , il vient, en introduisant l'aire de la boucle, les composantes de champ :
r
120m* 1 A
gy = 1OTIA L
St [8.2]
Hy = == sinf

Dans le cas général d’une boucle parcourue par un courant uniforme mais dont la taille est
quelconque, le champ électrique dépend de la fonction de Bessel de premitre espece, d’ordre 1 :
60w/

7

Ey

Ba/, (Basin 0) [8.3]

2w . .
ouf = ~ créasst le rayon de la boucle supposée circulaire.

Le terme Ba représente la circonférence de la boucle exprimée en longueur d’onde, appelée C,.
Le diagramme de rayonnement est représenté pour trois diametres différents.

Figure 8.2 — Diagramme de rayonnement pour trois boucles circulaires
de diametre \/10; A; 1,5\ dans le plan 6 pour C, = 0,314; 3,14; 4,71

250



© Dunod — La photocopie non autorisée est un délit

8.1 Antennes boucles

Nous reconnaissons le diagramme en sin® pour les faibles diamétres, diagramme identique a
celui du doublet électrique. Nous pouvons noter que le rayonnement est toujours nul dans la
direction perpendiculaire 2 la boucle.

8.1.2 Résistance de rayonnement de I'antenne boucle a courant
uniforme

On commence par calculer la puissance rayonnée en intégrant le vecteur de Poynting dans la
sphere entourant 'antenne. On en déduit la résistance de rayonnement en reconnaissant R, dans
la formule W = R.I*. Pour une boucle de longueur quelconque mais toujours parcourue par un
courant uniforme, on trouve que la résistance dépend de la fonction de Bessel de second ordre :

R, = 60w Cy o (x)dx (8.4]
0

&
&

g
=
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o |
=
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H“'\-\-..

Figure 8.3 - Résistance de rayonnement et directivité de boucle de lon-
gueur quelconque

Nous observons les caractéristiques suivantes :

— Elle est tres faible pour les boucles 4 faible diamétre, de nombre de tours 7, la formule devient
alors :

A 2
. 2 31200 <n§> ~197C; 8.5]

ce qui donne 2 ) pour une boucle de diametre 0,1\.

— Elle augmente tres rapidement avec la taille de la boucle, puisquen puissance 4 de la circonfé-
rence; sa valeur est de I'ordre de 220 () pour une boucle de diametre \.

— Elle varie relativement peu pour des diametres inférieurs 2 N et reste adaptable a une ligne
d’impédance caractéristique de 50 ou 75 ().

8.1.3 Directivité de I'antenne boucle a courant uniforme

Toujours dans le cas des boucles circulaires parcourues par un courant uniforme, de longueur
quelconque, la directivité vaut :

_ 2G\ [/f (Gysin®)]
D= 2G,

J2(x)dx

[8.6]

0
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Puisque les fonctions impliquées sont identiques, il est normal de retrouver une forme similaire
a celle de la résistance de rayonnement. On remarque que l'on retrouve une directivité de 1,5,
correspondant A celle du doublet électrique pour une boucle de faible dimension (< 4 0,5\). Ce
résultat était prévisible puisque les propriétés en rayonnement sont similaires.

8.1.4 Considérations sur I'antenne boucle a courant non uniforme

252

Obtenir 'uniformité du courant sur une boucle dont le diametre mesure environ X ou plus nest
pas chose aisée (introduction de déphaseurs dans boucle). En pratique, 'application ot 'antenne
boucle est réellement utilisée est la réception TV comme antenne d’intérieur. Dans ce cas, sa
circonférence C\, comptée en longueur d’onde, est de I'ordre de la longueur d’onde. De fagon
générale, on ne peut plus supposer le courant constant et il est nécessaire de le décrire comme
une fonction de 'azimut par une série de Fourier :

I(b) = 1) + 2Z[ncosnd)
n=1
Par exemple, a la premiere résonance (G ~ 1), il est décrit par /(p) = 2/ cos et présente
donc des ventres pour ¢ = 0, 7 et des noeuds pour :

b =m/237/2

Dans ce cas, les caractéristiques sont profondément modifiées et il faut tenir compte d’un facteur
d’épaisseur :

Q = 2In(2mwb/a)

avec b rayon moyen de la boucle et # rayon du conducteur de la boucle.

La résistance de rayonnement présente des valeurs croissantes en fonction de Cy mais avec des
résonances (C\ = 1,2, 3, ...) oudes antirésonances (C, = 0,5; 1,5; 2,5...). Cela permet d’avoir
une courbe relativement plate sur une plage de 0,7 2 1,2 (de 'ordre de 100 €2).

La réactance présente les mémes résonances et antirésonances. Les valeurs restent compensables
(<2400 Q pour £ = 10) par un circuit d’adaptation sur une plage de 0,8 & 1,7\.

Ces deux éléments vont permettre I'utilisation de cette boucle dans la bande TV-UHF de 470 a
890 MHz correspondant 2 0,9 a 1,7A.

La présence de noeuds et de ventres de courant va introduire des dissymétries et des modifications
de résultats dans les diagrammes de rayonnement (figure 8.4)

Par exemple, le champ est maximum dans le plan perpendiculaire 4 la boucle alors qu’il était nul
dans le cas du courant uniforme.

Figure 8.4 — Diagramme de rayonnement dans les plans horizontaux et
verticaux de |E,| pour une boucle circulaire de G, = 1.
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8.1.5 Efficacité de rayonnement

Lorsque les dimensions de 'antenne boucle sont faibles, il faut tenir compte des pertes ohmiques
R, qui sont du méme ordre de grandeur. Ces pertes sont essentiellement dues a la résistance
d’effet de peau et donc :

fr

L
R ==
? 4\ mwo

avec L : circonférence de la boucle
W : perméabilité du milieu
o : conductivité du matériau
[ : fréquence

Lefficacité de rayonnement devient :

po L [8.7]

R
1+ (-”)
R,

Elle est tres faible en général et dépend tres fortement de la fréquence de travail.

Lantenne boucle dans laquelle on introduit un barreau de ferrite est appelée antenne ferrite.
Lintroduction de ce matériau de perméabilité magnétique W, permet d’augmenter la self d’an-
tenne ainsi que la résistance de rayonnement. Il faut considérer la perméabilité effective car il y a
passage des lignes de champ magnétique dans l'air. Cette résistance devient, pour une boucle de
petite dimension :

R, = 197pln’ G 8.8]

Cela permet de 'augmenter significativement puisqu’elle augmente en ufﬁx.

8.2 Antennes a résonateurs

Aujourd’hui, le domaine des télécommunications est en plein essor et 'antenne constitue un
élément essentiel dans la chalne de transmission. Parmi tous les types d’antennes disponibles,
on distingue les antennes a résonateurs diélectriques et a bande interdite photonique. Ces deux
antennes ont des spécificités bien particuli¢res que nous allons présenter dans ce qui suit.

8.2.1 Antennes a résonateur diélectrique

Les antennes  résonateur diélectrique permettent de compenser un des inconvénients majeurs
des antennes plaquées 2 savoir la bande passante limitée 2 quelques %, ce qui constitue un
handicap pour les communications 4 hauts débits. De plus, grice a l'utilisation de matériaux
a constante diélectrique élevée (20 < e, < 100) et a faible tangente de pertes (tan & < 10™%), ces
antennes présentent des dimensions bien plus petites que 'antenne imprimée résonante demi-
onde.

Lantenne a résonateur diélectrique présentée figure 8.5 est constituée d’un résonateur diélec-
trique (généralement de forme cylindrique ou en anneau) reporté sur un support, qui tient lieu de
plan de masse, auquel est associé un dispositif d’alimentation qui assure I'excitation du résonateur.
Ce dernier est dépourvu de partie métallique ce qui limite d’autant les pertes ohmiques. On
remarque sur la figure que I'excitation a été ici réalisée par couplage d’une ligne micro ruban 2
travers une fente rectangulaire découpée dans le plan de masse.

Grice 4 un facteur de qualité élevé, ces structures ont été dans un premier temps utilisées dans
les circuits micro-ondes blindés pour assurer des fonctions de filtrage ou d’oscillateur. Une fois le
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résonateur laissé en environnement libre, on constate que le facteur de qualité décroit sensible-
ment ce qui laisse entrevoir une application en tant qu'antenne puisque la puissance perdue est

dorénavant rayonnée.
Résonateur diélcctriqu\

Fente de couplage —>

Plan de masse

Ligne
d’alimentation

Figure 8.5 - Antenne a résonateur diélectrique.

Précisons que l'efficacité de rayonnement sera d’autant plus élevée que le mode sera convenable-
ment excité. A ce propos, comme dans toute cavité résonante, il existe un trés grand nombre de
modes qui peuvent étre excités. On distingue les modes Transverses Electriques (TE), Transverses
Magnétiques (TM) et les modes hybrides. Les antennes & résonateurs diélectriques présentent des
diagrammes de rayonnement différents selon le mode excité. Cela nécessite un soin particulier
dans la détermination de la position du point d’excitation sous, ou & proximité du résonateur, de
facon a n'exciter que le mode désiré en écartant les autres.

Le diagramme de rayonnement d’un résonateur isolé sans plan de masse est proche de celui
d’un dipéle électrique ou magnétique selon le mode excité. Cependant, pour des valeurs de
permittivité plus faibles (e, de 20 & 40) généralement utilisées pour la conception d’antennes,
on reléve une modification sensible du gain du résonateur. Ce gain est relevé d’environ 3 dB
lorsque le résonateur est placé sur un plan de masse 4 travers un substrat diélectrique.

La plupart des techniques retenues pour alimenter les antennes micro ruban sont compatibles
avec 'alimentation des résonateurs diélectriques. La figure 8.6 montre les différentes configu-
rations. La plus usuelle consiste 4 utiliser une ligne imprimée sur laquelle est déposé le ré-
sonateur. Uadaptation est obtenue en ajustant la position de I'élément rayonnant sur la ligne.
Particulierement simple 2 réaliser, cette solution a pour inconvénient la présence possible d’'un
rayonnement parasite d{i 2 la ligne et qui peut sensiblement modifier le rayonnement propre du
résonateur. Une alternative consiste a alimenter la structure directement par sonde coaxiale. Ici
aussi, la position de la sonde déterminera le mode excité et le niveau d’adaptation. Cette solution

Résonateur

diélectrique ~ TT———p

/

Ligne
d’alimentation

\ Plan de masse  {
/

Substrat diélectrique

Figure 8.6 - Dispositifs d'alimentation d'antennes a résonateurs
diélectriques.
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nécessite cependant un percage du substrat et du résonateur et ne facilite pas I'implantation de
I'antenne dans des dispositifs a fort degré d’intégration. Lalimentation par couplage 4 travers
une fente (figure 8.5) est attrayante car elle présente une bonne isolation du résonateur avec la
ligne imprimée. En ajustant la résonance de la fente proche de celle du résonateur, il est possible
d’augmenter sensiblement la bande passante de la structure. Enfin, 'utilisation d’un guide d’onde
coplanaire (CPW) peut étre également retenue. Le plan de masse se situe dans ce cas au méme
niveau que la ligne, ce qui facilite 'intégration des composants discrets et ceci, sans nécessiter
de percage au niveau du substrat. Le couplage est alors obtenu en chargeant la CPW 4 laide
d’ouvertures (fentes rectangulaires, circulaires, circuit ouvert...) placées en bout de ligne.

Notons que des variantes au résonateur diélectrique simple ont été proposées dans la littéra-
ture. La superposition de résonateurs permet d’obtenir un fonctionnement multifréquences au
détriment de 'encombrement tandis qu’en imbriquant des résonateurs entre eux, il est possible
d’élargir la bande passante (de 10 % pour un résonateur simple 2 40 % pour une structure a deux
éléments imbriqués).

8.2.2 Antennes a résonateur a bande interdite électromagnétique (BIE)

Une des principales contraintes dans les antennes concerne 'encombrement. Cela est particulie-
rement vrai pour les antennes directives 4 grand gain dont les dimensions (ouverture, épaisseur...)
sont bien souvent supérieures & N (antennes paraboliques, cornet...). Dans le cas particulier des
antennes imprimées, l'utilisation d’un substrat de permittivité élevée constitue une solution. Mal-
heureusement, cela se traduit par une diminution des performances de 'antenne. Deux solutions
peuvent alors étre retenues pour réduire cette dégradation des performances :

— la premiére consiste, par une technique de micro-usinage, a retirer localement le substrat au
dessous et dans 'environnement proche de I'antenne de fagon a limiter 'apparition des ondes
de surfaces qui alterent le gain.

— La seconde consiste 2 utiliser des antennes & Bandes Interdites Electromagnétiques (BIE). On
parle ici d’antennes 4 résonateurs BIE. Il sagit d’antennes associées a des structures périodiques
dont I'application premitre était de concentrer 'énergie dans une direction privilégiée en aug-
mentant ainsi le gain de la structure rayonnante tout en conservant une épaisseur réduite,
principale propriéeé des antennes planaires.

\

Les matériaux 4 bandes interdites électromagnétiques sont des structures périodiques a une,
deux ou trois dimensions (figure 8.7). Ils peuvent étre constitués d'un empilement de couches
diélectriques (cas 1D) ou d’un arrangement périodique volumique de tiges métalliques ou di-
électriques (cas 3D) ce qui rend le matériau dans lequel se propage I'onde électromagnétique a
la fois anisotrope et dispersif. Cet ensemble crée un filtrage spatial et fréquentiel et provoque
'apparition de bandes interdites. Une modification (ou perturbation) de la périodicité du motif
permet cependant, et sous conditions, d’autoriser une bande de fréquences a l'intérieur de la
bande interdite. On parle alors de matériau BIE & défaut. La caractérisation d’'un matériau BIE
est effectuée au moyen du diagramme de dispersion d’olt 'on déduit les bandes interdites.

Figure 8.7 - Différents types de matériaux BIE 1D, 2D et 3D.
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La conception d’un matériau BIE est lide au choix et 4 la forme des matériaux qui le composent
et 4 la périodicité de ces motifs. Dans le cas plus général d’une structure tridimensionnelle, les
trois axes de périodicités permettent, en théorie, de contréler la propagation de 'onde électroma-
gnétique dans une direction. Cela ouvre des perspectives intéressantes pour des applications de
reconfigurabilité dans les antennes, domaine largement exploité aujourd’hui. Un autre exemple
concerne les structures superstrats qui utilisent également les propriétés de périodicité. On re-
trouve les superstrats au-dessus des antennes sur substrat & haute permittivité pour la conception
des antennes miniatures. Une augmentation du gain est obtenue en optimisant la résonance entre
les différentes couches.

Appliqués aux antennes imprimées, les matériaux BIE ont été utilisés pour réduire les pertes par
ondes de surface, phénomenes bien souvent constatés lorsque I'épaisseur et la permittivieé du
diélectrique deviennent trop importantes. Une dégradation du gain est alors constatée. Par la
suppression des ondes de surfaces, elles permettent également de minimiser les couplages non
désirés entre les éléments d’un réseau. La figure 8.8 représente un exemple d’antenne sur substrat
haute permittivité (¢, = 10,2) et utilisant un matériau BIE. L'absence de trous métallisés réduit
le cotit de fabrication puisqu’il s'agit d’une structure imprimée. Laugmentation du gain est ici de
3 dB comparée a la méme antenne sans matériau BIE. Il est & noter que la position de 'antenne et
I'écartement entre 'antenne et la structure périodique ont une influence sensible sur la fréquence
de résonance du patch, sur le niveau d’adaptation et sur les caractéristiques de rayonnement.

Pavé métallique a bande
interdite électromagnétique

Substrat
diélectrique

Fente de couplage —P,

Plan de masse >

Ligne
d’alimentation

Figure 8.8 — Antenne patch imprimée utilisant un motif a bande interdite
électromagnétique.
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Le développement des antennes i long fil supportant des ondes stationnaires ou des ondes
progressives s'est fortement ralenti depuis les années soixante. La seule antenne ayant perduré
pour des applications de transmission en bande HF viz I'ionosphere (3-30 MHz) est 'antenne
rhombique, appelée aussi antenne losange.

Lantenne 4 long fil supporte des ondes stationnaires (extrémité en circuit ouvert) ou des ondes
progressives (extrémité fermée sur une charge adaptée). Nous signalerons les différences essen-
tielles de leurs caractéristiques.

De fagon générale, cette antenne fait partie de la catégorie d’antennes dont les dimensions
sont suffisantes pour permettre un fonctionnement en ondes progressives. On trouve deux
catégories :
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8.3.1

— les antennes terminées par une charge adaptée a4 I'impédance caractéristique de la ligne pour
éviter 'onde retour (antennes en V, losange) ;

— les antennes en circuit ouvert 2 leur extrémité mais qui sont soit longues (hélice longue) soit
épaisses (dipdle linéaire épais).

Dans les deux cas, I'étude sera la méme car les répartitions de courant le long des structures seront

similaires.

Nous étudierons ici les antennes terminées par leur charge caractéristique. A ce propos et de fagon

pratique, deux éléments nous éloignent de ces hypotheses de non-réflexion :

— Les réflexions parasites qui peuvent exister, notamment au niveau de ['excitation (jonction
ligne antenne).

— La présence de champ dans un environnement non immédiat autour de la ligne fait que
seulement une partie du signal est absorbée par cette charge adaptée.

Champ rayonné par I'antenne a long fil unique fonctionnant en
ondes progressives

On peut supposer, dans ce cas, que le courant

est uniforme sur le fil et peut s'écrire en fonc- M M
tion de I'abscisse spatiale x : p (A
0 v
z(x) =1 €_]BX 0
On fait ici 'hypothese d’une ligne sans pertes, 0 X i Ze

donc seule la phase du courant varie linéaire-

ment le long de celle-ci. Cette hypothése re- Figure 8.9 — Représentation de l'antenne &

vient a neghg'er le rayonnement se produisant long fil supportant une onde progressive
le long de la ligne, sans erreurs notables.

La structure se comporte comme un ensemble de doublets électriques. Le champ élémentaire
rayonné par celui-ci en x dépend du courant qui le traverse :

nfe /P

Sachant que 'on peut poser r = 7y — x cos .

Il suffit d’intégrer, afin de calculer le rayonnement du fil dans une direction A, formant un angle
6 avec l'axe de 'antenne de longueur L. En faisant 'hypothese que le champ est calculé & grande
distance, on obtient :

60 i() . —iB L —7B x(1—cos 0)
E©) = —j X sin@ e /P70 e dx (8.9]
0

r
Aprés intégration, on obtient le module du champ :

60 i() sin 0
r 1—cosB

|E®) = sinTrTL(l — cos 8) (8.10]

Nous notons les caractéristiques suivantes :

— Le diagramme de rayonnement est de révolution autour du fil.

— Le diagramme s’'incline d’un certain angle par rapport a 'axe de 'antenne. Cette inclinaison est
fonction de la longueur d’antenne exprimée en longueurs d’onde. Toutefois, cet angle variant
relativement peu, cette antenne affiche une directivité peu sensible 4 la fréquence d’udilisation.

— Comme le champ E est perpendiculaire 2 la direction considérée, on peut le décomposer en
une composante horizontale et une composante verticale.
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A
Incl.=61° Inck =25" Incl.=49"

Figure 8.10 - Diagramme de rayonnement pour des longueurs \/2, 2\ et 4A.

— Le champ électrique s'inverse entre deux lobes successifs, phénomene lié 4 I'inversion des
courants dans deux portions successives de fil de longueur égale a la demi-onde.

— Dans chaque lobe symétrique autour de l'axe, le champ rayonné affiche des composantes
verticales en opposition de phase, ce qui permettra 'obtention de caractéristiques intéressantes
en rayonnement lors du groupement de deux antennes en V.

— De facon plus précise, il faudrait considérer dans le calcul le fait que la vitesse de propa-
gation sur la structure est plus faible que la vitesse de la lumitre. Cela a pour conséquence
que 'angle d’inclinaison par rapport 2 la perpendiculaire augmente lorsque »/¢ diminue (25°
pour L = 0,5\ avec v/c = 1 et 31° pour v/c = 0,8. Pour les antennes 2 fil terminées par
leur impédance caractéristique, les vitesses sont trés proches mais ce n'est plus le cas pour les
antennes de la seconde catégorie (hélice, dip6le épais en circuit ouvert)

Nous pouvons noter certaines différences par rapport a 'étude des mémes structures fonctionnant

en ondes stationnaires :

— le diagramme de rayonnement devient symétrique et n'est plus unidirectionnel comme ici
mais les valeurs des angles des minima sont conservées (vrai aussi pour les maxima dés que la
longueur dépasse environ 3\) ;

— il existe un angle d’inclinaison qui éloigne la direction du maximum de & = 90°;

— P'angle d’ouverture & 3 dB est différent : environ 60° pour 'antenne 4 ondes progressive, et 78°
pour celle fonctionnant en ondes stationnaires.

En pratique, il est tres difficile d’utiliser cette antenne isolée dans 'espace. Nous devons donc
considérer la proximité du sol pour 'antenne placée horizontalement 4 une hauteur /. Dans ce
cas, il faut introduire le facteur de sol sin (BH sin 8) qui conserve seulement la partie supérieure
mais en la modifiant légerement (figure 8.11). Lorsque la hauteur dépasse A, alors un lobe mineur
apparait entre le lobe principal et la direction de 'antenne.

Incl.=63"° Incl.=68° Incl.=71°
“a g

Figure 8.11 - Diagramme de rayonnement de I'antenne a ondes progres-
sives de longueur 4\ au-dessus d'un sol conducteur de hauteur H = \/2,
3N/4 et \.



© Dunod — La photocopie non autorisée est un délit

8.3 Antennes a ondes progressives

8.3.2 L'antenne rhombique ou en losange

Avant d’introduire I'antenne rhombique, il est intéressant de

mentionner 'antenne en V pour comprendre le principe retenu. 7
Chaque branche du V sera parcourue par un courant constant

qui rayonnera un diagramme élémentaire correspondant a ce-

lui d’un fil long. Comme deux lobes consécutifs rayonnent des 3 8:)
champs en opposition de phase, si le demi-angle au sommet &

vaut deux fois 'angle d’inclinaison o par rapport a 'axe, on aura

une annulation partielle des lobes extérieurs. Dans ce cas, le dia-

gramme possédera un lobe principal unique dont le maximum

serait dans I'axe de antenne. Cela, bien siir, 2 condition d’ali- Ze
menter les deux fils en opposition. Ce cas de figure est réalisé
en alimentant la structure avec une ligne symétrique de type
bifilaire (d’impédance caractéristique de 600 a 800 (), valeur de
la résistance de terminaison). Un avantage pratique de cette antenne, et qui justifie son utilisation,
est qu'il n'est plus nécessaire de connecter 'impédance caractéristique 2 la terre.

Figure 8.12 — Rayonnement
de lI'antenne en V

Nous pouvons considérer 'antenne rhombique comme la mise en série de deux antennes en V.

Figure 8.13 - Description géométrique de |'antenne rhombique ou losange

Lantenne horizontale est constituée de quatre branches de longueur L et située au-dessus du sol
 une hauteur 4. Quand on effectue la sommation des champs rayonnés par chaque doublet
élémentaire sur deux fils opposés (brins 1 et 3 par exemple) en tenant compte de leur déphasage
respectifs dii & leur différence de distance au point d’alimentation, et au fait qu’ils sont parcourus
par des courants inverses, on détermine le champ rayonné dans le plan vertical (en négligeant les
impédances mutuelles de couplage) :

|Ev| =

24/1 — cos?acos? . (21TH
sin N

L
T sindoosal sin a) {sin2 (TFT sina (1 — sin ¢ cos oc))} [8.11]
avec « : angle d’élévation au-dessus du sol
¢ : demi-angle obtus du losange
H : hauteur au-dessus du sol

L : longueur d’une branche du losange

Le demi-angle 4 'origine 8 n’apparait pas dans cette formule car il est généralement confondu
avec I'angle d’inclinaison a par rapport au sol.

Le diagramme est similaire a celui du fil isolé au-dessus d’un sol mais avec un gain double puisqu’il
y a renforcement des champs émis par les deux antennes en V dans la direction axiale.

Il existe deux possibilités pour concevoir une antenne, c’est-a-dire déterminer les dimensions
géométriques de I'antenne. On peut désirer que la direction du lobe principal corresponde avec
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'angle d’élévation désiré. Plus fréquemment, les dimensions sont déterminées pour privilégier un
champ maximum rayonné a 'angle d’élévation désiré.

m Détermination des dimensions géométriques selon le critére de champ

maximum

O Hauteur au-dessus du sol
Pour obtenir le maximum du champ, il suffit de dériver le champ par rapporta H :
OEy (ZwH . )y

0 cos

8_[—1 SlIlOL) =0 =>H-= m [812]

O Longueur de chaque branche
Pour obtenir la longueur de chaque branche, il suffit de dériver le champ par rapporta L :
OF A A

v
— =0 =1L= =
oL 2(1 —sindpcosa)  2sin’a

[8.13]

car on vérifie = 90° — «

En fonction du calcul, on peut modifier ces parametres pour rattraper l'alignement. De facon

générale, on a les relations suivantes entre parametres et performances :

— Lalongueur peut étre augmentée si la hauteur calculée est trop importante.

— La hauteur peut étre augmentée si 'on désire baisser 'angle d’élévation.

— Langle @ doit étre augmenté si on désire réduire la longueur et/ou la hauteur mais, dans ce
cas, le losange se ferme et les mutuelles ne peuvent plus étre négligées.

A chaque fois que 'on doit s'éloigner du cas optimum, le gain sera réduit.

En ce qui concerne les valeurs de gain d’un losange, le calcul est complexe et on aboutit & des
valeurs de 'ordre d’une quinzaine de dB pour un losange de L = 6\.

Du point de vue du comportement en fréquence, cette antenne peut permettre un fonctionne-
ment sur une octave de bande, mais il faut alors que 'angle ¢ augmente, ce qui nous limite donc
A des angles d’élévation faible.

Elles sont tres intéressantes pour la conception d’antennes ultra-large bande car leurs perfor-
mances sont relativement peu dispersives en fréquence et évitent donc ainsi la déformation des
signaux pulsés.

8.4 Antennes a ondes de surface et a ondes de fuite
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Une antenne 4 ondes de surface est une antenne transportant une onde progressive dont I'énergie
est concentrée au-dessus de la structure guidante. Par opposition, une antenne 4 onde de fuite
est une antenne transportant aussi une onde progressive mais dont I'énergie contenue dans la
structure est soit périodiquement évacuée, soit rayonnée contintiment tout au long de I'axe
de propagation. Cela permet d’obtenir une direction de rayonnement différente de celle d’'un
rayonnement en-bout (end fire).

En général, ces deux types d’antennes sont 2 faible épaisseur et trouvent ainsi de nombreuses
applications, notamment dans le spatial et 'aéronautique. Elles sont plutdt utilisées en hautes
fréquences (au dessus de 500 MHz) mais préférentiellement en hyperfréquences quand les struc-
tures impliquées sont de type 4 guides d’ondes. Typiquement leur largeur de bande est faible
(de Pordre de 10 %) et leur gain est modéré (de l'ordre de 15 dBi). Notons qu’il est difficile
de contréler le diagramme des antennes 4 ondes de surface alors que, comme pour les réseaux
d’antennes, le type a ondes de fuite permet un contrdle plus aisé.
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Figure 8.14 — Géométries de structures propageant des ondes de surface
selon Oz (a) diélectrique sur métal a plan infini (b) diélectrique sur métal
dans guide d'ondes (c) surface métallique corruguée

8.4.1 Equations de propagation d’une onde de surface

Une antenne 4 onde de surface se présente comme une structure dans laquelle un champ se
propage 2 l'interface de deux milieux de conductivité différente (air-métal) ou de constante
diélectrique différente (air-diélectrique).

Le parametre le plus important pour la conception des antennes & onde de surface est la lon-
gueur d’onde dans la direction de propagation. De fagon générale, il existe une relation générale

permettant de relier les nombres d’ondes définis dans les trois directions entre eux :
2242
RAR+E =k [8.14]

avec £ = w,/ggLo : constante de propagation dans le milieu de propagation (air)

Pour une structure définie comme sur la figure 8.14(a), londe de surface se propage dans la
direction 0z avec un champ évanescent dans la direction Ox. Dans le cas ol la propagation ne
dépend pas de y (structure infinie dans cette direction), la relation générale se réduit a :

—l+BI=F = BI=F+d [8.15]
On vérifie aussi : 8 \
c
2= = 8.16
k g v, [ ]

Il vient I'équation donnant cette constante de propagation selon 0z, valable pour une onde TM
(ne dépend pas de la hauteur de diélectrique) :

N e N’
St =1+ (8.17]
2

Cette structure propage une onde lente avec un champ électrique de surface légerement incliné
(angle de tilt). Cet angle, lié aux pertes du métal ou la valeur de la permittivité, reste en général
tres faible (inférieur 2 0.1° pour du métal).

On pourrait extraire 'atténuation selon Ox a partir de I'équation (4) :

2 <)\ )2
a, = — — —1 [8.18]

Silon trace cette atténuation du champ en fonction de 'inverse de A, on s'apercoit que plus la
vitesse de I'onde est lente plus I‘énergie est contenue sur une faible distance en s'éloignant de la
surface (figure 8.15). Par exemple, 99 % de la puissance est comprise dans une zone de hauteur
inférieure A N /2.
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Figure 8.15 — Décroissance de I'onde selon |'axe Ox, perpendiculaire a la
direction de propagation.

On aboutit 4 'équation donnant les composantes de champs au dessus et sur la surface E,, H,, E;.
Par exemple pour E;, nous aurons :

X

E,(x,z) = Eze_jBie_ax (8.19]

Sila structure n'est plus infinie dans la direction Oy, par exemple par I'introduction de deux plans
métalliques (figure 8.14(b)), la composante de champ selon y n’est plus constante et il existe une
longueur d’onde de coupure liée 2 la distance entre les plaques (comme dans tout guide d’ondes).
Cela introduit une condition supplémentaire pour les équations de continuité des composantes
de champ électrique 4 la surface entre les deux milieux et on obtient pour la longueur d’onde :

al)’ A\°
A, v, 21 2r

avec 7 : distance entre les plaques métalliques dans la direction Oy

[8.20]

Dans ce cas, comme le second terme est généralement plus faible que le troisieme, 'onde se
propage plus rapidement que la lumiére.

Ces structures sont généralement utilisées pour exciter des discontinuités périodiques (guides
d’onde 4 fentes). Pour I'étude des modes possibles, il faudrait distinguer la propagation des modes
TM (qui ne dépendent pas de I'épaisseur du diélectrique) et les modes TE qui dépendent de 4.
Un résumé des principales caractéristiques pour les deux types d’antennes est donné dans le
tableau 8.1.

Tableau 8.1 - Résumé des principales caractéristiques et différences des
antennes a ondes de surface et a ondes de fuite

Antennes a ondes Antennes a ondes de fuite

de surface

Caractéristiques

Méthode d’extraction des
champs

Propagation de I'énergie

Type de rayonnement

Par calcul des champs le
long de la structure

Au-dessus de la surface,
onde lente en général v < ¢

En bout (« end-fire »)

Théorie des alignements

Sous la surface, en général
v>c

Oblique
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8.4.2 Structures d’antennes

m Antennes a ondes de surface : diélectrique, hélice

Une antenne 4 ondes de surface va rayonner s’il y a présence de discontinuités. Pour une antenne
diélectrique, cela se produira s’il y a une variation de I'épaisseur ou de la constante diélectrique.
Pour le mode de propagation particulier dit axial, 'antenne hélice peut propager une onde de
surface. Dans ce cas, on peut considérer que 'amplitude du courant est constante sur la structure
(sauf au niveau de 'alimentation et de 'extrémité de 'antenne) et que seule la phase varie linéaire-
ment. J.-D. Kraus a montré que ce mode existait lorsque la circonférence d’'un enroulement était
proche ou égale & N et que cela restait valable sur une octave de bande. Dans ce cas, le champ
lointain est celui crée par n spires, chacune étant de longueur \ et déphasées de 8, déphasage
d’alimentation de chaque spire :
V2D + §2
d = _BM (8.21]
b

v .,
avec p = — facteur de vélocité
c

Pour 'ensemble de la structure (n tours), cela donne un diagramme en :

. s
sin E
1) = — (8.22]
sin —
2
avecs = BScos6 + 8
Le gain étant donné par :
C\’ nS
D;=1 — ) — 8.2
5 (x> - 18.23]

En mode axial, la polarisation est circulaire droite ou gauche, dépendant du sens d’enroulement.
p g P

Zone d’ondes Région
. . - >
stationnaires de rayonnement Zone d’ondes
utile stationnaitres

77

Figure 8.16 — Antenne cigare et hélice a mode axial

m Antennes a ondes de fuite : guide d’onde fendu

Typiquement, la structure de propagation transporte une onde rapide (v > ¢). Un exemple est
un guide d’onde dans lequel des fentes ont été faites sur la partie supérieure ou latérale de fagon a
couper les lignes de courants. Cela engendre a 'endroit de ces fentes un courant de déplacement,
synonyme de rayonnement.

Le contréle de la puissance rayonnée par chaque fente dépend de son périmetre. On peut définir
une conductance par fente, qui permet de faire un modele électrique du rayonnement. Les fentes
sur un plan supérieur peuvent étre d’'un méme coté et sont alors séparées de A. Il est possible,
pour raccourcir la structure, de choisir une distance de séparation de /2 a condition de placer
les fentes alternativement de chaque c6té pour respecter les conditions de phase d’alimentation.
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Figure 8.17 — Guides d’ondes fendus rayonnant des ondes de fuite

La relation entre les longueurs d’onde dans I'air, guidée et la distance entre les fentes donne 'angle
de rayonnement :

m

5/_)\0) , m : ordre du mode : 07:|:%, +1... (8.24]

Ao
= 20
& = arccos ()\g

On peut remarquer que cet angle dépend de la fréquence de travail due a la dépendance de la
longueur d’onde guidée avec la fréquence. Cela signifie qu’il est possible de modifier cet angle en
modifiant la fréquence de travail.

8.5 Antennes Yagi-Uda

8.5.1 Introduction

C’est 'antenne la plus connue pour la réception des ondes de radiodiffusion TV et FM. Elle est
constituée d’un ensemble de dipdles de longueurs différentes dont seulement un est alimenté,
les autres brins ayant pour effet d’améliorer les performances en directivité ou de diminuer le
rayonnement arri¢re de facon 2 obtenir une antenne unidirectionnelle & rayonnement en bout.

s5=024 =0154 s=014 s=014 s=0.14 3
l 7

s=014
directenrs

s= 014

Figure 8.18 — Géométrie de |'antenne Yagi-Uda et ordre de grandeurs
des dimensions

8.5.2 Principe de fonctionnement

Il existe deux fagons d’étudier cette antenne. Nous pouvons la considérer comme une structure
propageant une onde et donc la voir comme une antenne 4 onde de surface rayonnant en bout
(voir section 8.4). Plus classiquement, on déduit ses caractéristiques de I'étude du rayonnement
de deux sources d’amplitude égale mais de phase différente.

Un signal d’excitation électrique provenant du cable d’alimentation va entrainer le rayonnement
d’un champ électrique par le pilote. Ce champ qui se propage de chaque c6té du pilote va
crée une fem induite dans le parasite. Cette fem va entrainer I'apparition d’un courant induit
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dont l'amplitude et la phase vont dépendre de sa longueur et de la distance de séparation. Nous
retrouvons bien le cas de deux sources d’amplitude et de phase données.

En théorie simplifiée, on peut assimiler le rayonnement de 'antenne Yagi 4 celui de deux dip6les
demi-ondes espacés de A/4 et alimentés en quadrature (figure 8.19).

Pt

H

0 \900 ¢ L;;

-

Figure 8.19 — Rayonnement de deux dipdles demi-onde alimentés
en quadrature et diagramme de rayonnement associé

La méthode de calcul a été abordée dans le chapitre sur le rayonnement d’un groupement de
sources. Dans notre cas, le diagramme de rayonnement dans le plan horizontal est de la forme :

E = cos (M) [8.25]

Le diagramme obtenu est celui d’une cardioide unidirectionnelle avec un maximum de champ
rayonné dans la direction ou la phase est retardée et de révolution autour de son axe.

Dans le cas réel de I'antenne Yagi, nous devons considérer deux différences essentielles :

— la distance de séparation entre antennes est plus faible que A /4

— lalongueur du brin parasite est différente de la demi-onde.

Il nous faut donc connaitre les mutuelles de couplages entre les antennes paralltles alimentées et
parasite et il nous faut donc comprendre comment varie le rapport du champ avant sur champ
arriere en fonction de la réactance de I'élément parasite.

On définit I'impédance mutuelle comme le rapport de la tension induite, 4 Uentrée de 'antenne
parasite sur le courant circulant dans 'antenne alimentée :

Zn = v /i

Les tableaux de valeurs des parties réelle et imaginaire de cette mutuelle ont été donnés par de
nombreux auteurs (Brown, Pistolkors, Carter...) et reproduit ici dans le cas sans décalage sur 'axe
Ox pour deux dipéles demi-onde.

Tableau 8.2 - Parties réelle et imaginaire de |I'impédance mutuelle
de deux dipbles demi-ondes espacés d'une distance d

2d/\ R12 () X12 ()
0 73 42
/8 64 0
\/4 41 _28
3\/8 12 37
0.5\ -12 -30
5\/8 —24 —12
1 4 17
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phénomeéne physique...

Dans l'approche proposée par Eyraud et al., le systtme est modélisé comme un transformateur,
cela permet le calcul du courant induit 7; :

= -0 = -1 =

= Zni + Zpi Z 7 )
2 11.11 12112 o= 12 . . 21| Jr—v) (8.26]
0 =Zni + Zinb Zy |Z22]

Nous observons les points suivants pour le courant induit 7, :

— il dépend du courant 7 ;
— il dépend de la réactance du brin parasite 25, donc de sa longueur;
— il dépend de la mutuelle de couplage donc de la géométrie des deux antennes.

Le champ total se calcule alors simplement :

e_jBr e_jBr

Er = Ki + Kiy /B cos bsinb (8.27]
r r
qui donne en module :
KI, )t |z
|Er| = Ly | 12|2 — 2| Bl cos (Y12 — Y22 — Bd cos dsin 0) (8.28]
r | 22| | 22|
A Z
A A /

J— ~

A ~_

Figure 8.20 - Géométrie de I'antenne a un réflecteur

<«
d

— Inetaz}=45"
i s ietadd=ir

=== heta22= 5"
l,..---I"-':--..,.‘\ \\. 30

e

e - S 4
M 00 T e T ]
s 270

Figure 8.21 - DDR dans le plan horizontal d'un dip6le demi-onde avec
son parasite non alimenté pour une distance de /8 et \/4. Les cercles
d'intensité 1 et 1.5 représentent les DDR du dipdle \/2.
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Avec I'antenne Yagi-Uda, on observe une propriété fondamentale qui est celle d’'une augmenta-
tion du gain pour des réseaux 2 faible espacement entre brins rayonnant par rapport 4 un réseau
de méme nombre d’éléments.

8.5.3 Performances

On augmente la directivité en associant un réflecteur et plusieurs directeurs (figure 8.18). En
supposant les longueurs des parasites peu différents de la demi-onde, on peut considérer que
le potentiel est nul sur 'axe de symétrie Oy. En pratique, on exploite cette caractéristique en
soudant les parasites sur cet axe sur une tige métallique qui apporte la rigidité d’ensemble. Cette
directivité augmente avec le nombre de directeurs et la nature du réflecteur. Le diagramme de
rayonnement affiche généralement un faible rayonnement arriére et latéral.

Variation du gain en fonction du nombre de directeurs

Les performances de I'antenne Yagi sont trés sensibles aux dimensions. Elle est intrinsequement
bande étroite. On peut élargir la bande d’opération en augmentant la longueur du réflecteur
(amélioration en BF) et en diminuant la longueur des directeurs (amélioration en HF). Malheu-
reusement, cela se fait au détriment du gain. La fagon la plus efficace et la plus répandue est de
remplacer le brin réflecteur par un di¢dre, comme nous le verrons par la suite.

Le calcul du gain est lourd dans le cas réel oli I'antenne se compose d’'un réflecteur, d’'un pi-
lote et de plusieurs directeurs. Les impédances mutuelles entre chaque élément permettent de
déterminer les courants sur les éléments pilote et parasite.

En pratique, on optimise la longueur du réflecteur (cas d’un dipéle simple) et des directeurs ainsi
que les espacements pour un nombre de dipdles et d’encombrement total donné pour un gain
désiré (tableau 8.3). Lencombrement total L étant donné par la formule du gain empirique :

G = 10 X L/ (Valable pour des alignements de longueur inférieure  2\)
Tableau 8.3 - Longueurs des parasites pour une yagi d'encombre-

ment total de 0.8\(spacing fixe de 0.2\) et 1.2\(spacing fixe de 0.25)).
(Source : P. Viezbicke)

Longueur des parasites Longueur Yagi
0.8\ 1.2\
Long. réflecteur (//\) 0,482 0,482
Long. directeur 1 (//\) 0,428 0,428
Long. directeur 2 (//\) 0,424 0.420
Long. directeur 3 (//\) 0,428 0,420
Long. directeur 4 (//\) 0,428
Gain relatif au dipole (\/2) 9,2 dB 10,2 dB

D’un point de vue pratique, nous pouvons noter les caractéristiques suivantes :

— Lalongueur du réflecteur influence fortement le diagramme de rayonnement et notamment la
présence des lobes arriere et latéraux.

— La nature du réflecteur (dipéle simple, triple, diedre...) influence fortement le gain.

— Lalongueur du pilote a peu d’influence sur le gain et le diagramme mais plutot sur 'impédance
d’entrée.

— Le gain n'est pas proportionnel 4 la longueur, il est donc préférable d’utiliser deux Yagi en
réseau plutdt qu'une grande Yagi
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8.5.4 Amélioration des performances

m Utilisation de réflecteurs différents

268

On peut maintenir le rapport champ avant sur champ arriére sur une plus grande bande de
fréquence en allongeant ou en remplagant le dipdle réflecteur par un réflecteur 2 deux ou trois
dipodles ou encore plus efficacement avec un die¢dre, intrins¢equement large bande. Dans ce cas, on
augmente la tenue en fréquence (on passe de 10 % de bande 4 l'octave, ce qui devient suffisant
pour la bande UHF utilisée en télévision) mais aussi le gain (augmenté de 5 dB avec un diedre).
En effet, si le réflecteur est suffisant en taille alors le rayonnement arriére est redirigé vers avant
et le gain augmenté.

Figure 8.22 - Equivalence de calcul pour I'antenne a réflecteur, a réflec-
teur plan et réflecteur diedre

Quand on remplace un dipéle réflecteur par un réflecteur plan, on remplace ce plan par son
image. Quand le plan est pli¢ pour former un réflecteur diedre & 90° (« Active Kraus corner
reflector »), on doit considérer dans le calcul 3 images parcourues par des courants identiques au
pilote mais dont deux sont en opposition de phase. Dans ce cas, on obtient pour le champ total

rayonné :
E () = 2KT {cos <2:S cos 4)) — cos <2:S sin ‘b)} [8.29]

avec [ : amplitude du courant dans chaque élément

K : constante lide 4 la décroissance du champ en distance

Sion impose une tension V; 4 lentrée de I'élément pilote, un courant va s’établir qui va dépendre
de I'impédance propre du pilote et des mutuelles avec les images :

Vi =Zuly + Ri,h + Zigh — 2211

Si la puissance fournie est W alors le courant aura une amplitude de :

;- 4
! Rii + Ry, + Ris — 2R1;
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alors que pour le pilote sans réflecteur, le courant serait :

w

L=, —
! Ri + Ry,

On obtient donc un gain avec réflecteur par rapport au cas sans réflecteur de :

2mwS 2mS .
cos (T cos (b) — cos (T sin d)) ‘ [8.30]

X

Gréﬂecteur =

Létude serait similaire avec un réflecteur d’angle 60° mais en considérant 6 images. On obtient

les caractéristiques suivantes :

— Le gain vaut environ 12 dB pour un angle au sommet de 60°, 10 dB pour 90° et 6 dB pour
180° (réflecteur plan).

— Le gain diminue quand I'espacement augmente.

— Plus 'angle au sommet est élevé, plus 'espacement doit étre important.

— Plusl’angle au sommet est élevé, plus la décroissance du gain déi aux pertes ohmiques intervient
pour de grands espacements.

— Le diagramme présente un lobe principal sur 'axe Oy pour s = 0.5\ puis deux lobes inclinés
symétriques & £30° pour s =\ puis un lobe principal sur 'axe et deux lobes secondaires (—8 dB)
pour s = 1.5\.

Utilisation du dipole replié comme pilote

Pour contrecarrer les effets de la baisse de I'impédance d’entrée due a l'utilisation de plusieurs
directeurs, il est d’usage de remplacer le dipéle pilote par un dipdle replié. Celui-ci est constitué
par deux dipéles demi-onde trés fortement couplés et connectés a leurs extrémités. Le fait que les
courants soient de méme amplitude et en phase permet de connecter les dipéles 2 leurs extrémités.

Figure 8.23 - Dipdle replié : représentation et modélisation

Si 'on suppose que chaque dipdle est alimenté par une tension V'/2, on peut écrire pour le
dipole 1 :

14
5= Zuh + Zih

avec I1, I : courants sur les dipéles 1 et 2

Zy1 : Impédance propre du dipdle 1

Zi3 : Impédance mutuelle entre les dipdles

Comme les courants sont égaux et que 'impédance mutuelle vaut 'impédance propre (cas des
espacements tres faibles), 'impédance d’entrée vaudra donc :

14 . . . .

Z, = A & 4711, ce qui donne environ 280 {2 dans le cas d’un dipdle résonant. Cette impédance
1

va diminuer lors de la mise en place des brins directeurs. Nous pourrons alors jouer sur les

diametres respectifs des brins du dipdle replié pour obtenir une adaptation autour de 75 ().
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8.6 Antennes a réflecteurs

8.6.1 Principes d’utilisation et géométrie

De nombreux types d’antennes a réflecteurs sont utilisées selon 'application visée. Par exemple,
si Papplication nécessite une antenne a gain modéré (12 a 15 dB), il est possible d'utiliser un
réflecteur planaire ou ditdre. Si I'application est de type satellite, il est impératif d’utiliser des
réflecteurs paraboliques ou cylindro-parabolique qui permettent d’obtenir des gains de 'ordre de
30 dB. Certains points de ce type d’antennes ont été abordés dans le paragraphe 6.2.4.

Nous nous contenterons d’aborder dans ce chapitre les réflecteurs paraboloides.

Géométrie de I'antenne parabolique

Pour un paraboloide de révolution, d’axe Oz, les propriétés suivantes sont vérifides :

- 1.FR+RR =2f
— 2. Les angles d’incidence et de réflexion par rapport a la normale 7 sont égaux.

Plan P

Figure 8.24

Au sens de 'optique géométrique, cela signifie que tous les rayons issus du foyer F vont apres
réflexion étre paralltles & 'axe Oz. De fagon équivalente, le plan P passant par F (et tous les
plans perpendiculaires 4 I'axe Oz) sont des surfaces équiphases dés lors que la source placée au
foyer rayonne des ondes sphériques. Nous pouvons aussi dire qu’il existe une onde plane dans
ce plan. Le plan AA" est appelé le plan d’ouverture et comme cela a été vu au paragraphe 3.3 les
caractéristiques de rayonnement de la parabole seront dépendantes de la répartition des champs
Sur cette ouverture.

8.6.2 Calcul de la directivité et du gain

270

Supposons un paraboloide (figure 8.25), éclairé par une source primaire d’intensité de rayonne-
ment U,(d), le champ électrique sur I'axe Oz aura pour valeur :

bo
E = V120w <%) l cot —/ v/ Uy (d) tg dd) [8.31]

— avec ¢y : angle entre 'axe Oz et I'extrémité de la parabole
— R : distance entre origine O du systéme et le point d’observation

Cela permet de calculer la puissance par unité d’angle solide sur I'axe Oz :

o= () o [ ]
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Silon écrit que la source primaire posséde un gain dans la direction ¢ de :

4mU, (4)
W,

avec W, : puissance totale d’alimentation de la source primaire

k() =

Lintensité de rayonnement de 'ensemble devient :

W, /wD\> o ?
U= y (%) cotz% [/o vV k(d) tg%d(b] (8.32]

. 4mU
Comme le gain est donné par Gy = W nous obtenons :
a

2 bo 2
Gy = <%> cotz% [/ v K(d) tg%dd)} (8.33]
0

Nous reconnaissons :
2

. . . .., . 0
— un premier terme qui est la directivité maximum d’une ouverture rayonnante ~ )

— un second terme Fj que 'on appelle le facteur de gain qui dépend des conditions d’éclairement
de P'ouverture et de la géométrie de I'ensemble source primaire et secondaire.

0
2

o :
Fy = cot? = l/ vV k(D) tg%d(b] (8.34]
0

Il faut donc choisir correctement la fonction de gain de la source primaire k(¢b) ainsi que les
parametres géométriques &g si I'on désire maximiser le gain obtenu pour I'ensemble. 11 existe
dailleurs un maximum de gain pour un certain angle ¢y a éclairement donné. Par exemple, si
I'on impose le gain de la source primaire comme une fonction :

k(d) = Ko cos”(d)

On obtient alors le gain donné 4 la figure 8.25.

Figure 8.25 - Valeur du facteur de gain d'une parabole en fonction de
I'angle ¢o pour différentes formes d’intensité de rayonnement de la
source primaire

Il existe un second facteur de réduction du gain qui est le facteur de spill-over. Le rayonnement
de la source primaire qui n'est pas intercepté par le paraboloide correspond & de la puissance
perdue. Il est donc possible de définir un rendement d’illumination en considérant la puissance
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interceptée W; et la puissance rayonnée par la source primaire W, :

_ W

W,
b

0

Up(d) sind dp

m

/ U,(&) sin b db
0

[8.35]

Le facteur de gain total de 'antenne sera donc le produit du facteur de gain #; par le rendement

d’illumination :

FT:F()X”{]

Lévaluation des intégrales pour une
intensit¢é de rayonnement donnée par
Uy(d) = Uy cos”(d) aboutit a la figure 8.26.
On observe que le rendement atteint d’au-
tant plus rapidement 100 % que la puissance
rayonnée par la source primaire sur les bords
du paraboloide est faible, ce qui est le cas pour
7 grand.

Il est important de réaliser que méme si 'onde
est en phase en chaque point de 'ouverture
lorsque la parabole est éclairée par une source
A rayonnement hémisphérique, ce nest pas le
cas de 'amplitude du champ électrique qui
est décroissant sur les bords de 'ouverture ce
qui justifie donc P'existence du facteur de gain
introduit plus haut.

La raison est que, pour le trajet FR+RR’, l'at-

[8.30]

Facteur de spill-over
o
o
o

o=
\ -
i

L]
(2= ]
S
=}
[}
o]

1] 20 40 B0 Ba
Phi

Figure 8.26 — Valeur du facteur de spill-over
d’une parabole en fonction de I'angle ¢ pour
différentes formes d'intensité de
rayonnement de la source primaire

ténuation le long de FR est celle d’'une onde

sphérique en 1/R* tandis que sur RR’, celle-ci est quasiment nulle si le faisceau ne diverge pas.

Comme pour le trajet FQ+QQ’, les distances sont différentes, FQ et QQ’ sont différentes de FR

et RR’, il en résulte une atténuation sur les bords par rapport aux points plus centraux.

Pour obtenir une distribution de champ plus uniforme, il est possible :

— d’augmenter la distance focale en conservant le diametre, cela revient 4 augmenter le rapport
focal ou rapport F/D;

— de synthétiser un diagramme de source primaire qui compenserait 'atténuation sur I'ouverture.

Il faut aussi noter que cette perte de gain due a cette illumination atténuée permet d’obtenir un
plus faible niveau de lobes secondaires, comme cela a déja été montré.

8.6.3 Cas des réflecteurs défocalisés
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La présence de la source primaire sur le chemin de propagation entraine deux conséquences

néfastes :

— une interaction de 'onde retournée avec I'onde envoyée, donc une modification du TOS de la
source primaire ;

— Papparition d’un effet ’'ombre ou de diffraction. Cela a pour conséquence une augmentation
des lobes secondaires.

Pour y remédier, on utilise une source décalée ou 2 offset.
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% v

b) ©)

Figure 8.27 — Parabole a source primaire décalée a).
Composantes de polarisation pour une source centrée b) et excentrée c).

Le maximum de rayonnement de la source primaire pointe vers le point A et ne retourne pas
vers la source. Le rayon qui retourne vers la source ne correspond plus au maximum de gain
primaire. Cette excentration ne peut pas étre aussi importante que 'on pourrait le souhaiter car
elle entraine un élargissement du diagramme et donc une diminution du gain. En ce qui concerne
la polarisation, dans le cas ou le réflecteur est plein, les composantes sont telles que décrites 4 la
figure 8.27b. Lexcentration verticale de la source primaire provoque une remontée des lobes de
polarisation transversale car il n’y a plus équilibre des composantes verticales dans le plan xx’
(figure 8.27¢).

La dégradation engendrée sur le gain est fonction du rapport focal et de 'angle d’excentration &,.
Par exemple, elle est insignifiante pour des rapports F/D proches de 1 quel que soit ¢, mais peut
atteindre 3 dB pour un rapport F/D de 0,5 et une excentration exprimée en nombre de largeurs

du lobe principal 2 3 dB de 9.

8.6.4 Antenne Cassegrain

On appelle source primaire la source (cornet en général) qui émet les ondes vers le réflecteur
secondaire.Dans le cas de 'antenne Cassegrain, on utilise un réflecteur secondaire de forme
hyperbolique qui entoure le foyer de la parabole F1.

Le centre de phase de la source primaire est situé au foyer F2 de 'hyperbole. Lidée est que 'onde
émise par la source primaire, apres réflexion sur I'hyperbole, est sphérique, comme si celle-ci
provenait d’une source ponctuelle placée au foyer F1 de la parabole (figure 8.28).

Réflecteur

hyperbolique
Réflecteur

parabolique

Figure 8.28 - Géométrie de I'antenne Cassegrain
F1: foyer de la parabole; F1 et F2 : foyers de I'hyperbole
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Si la source primaire éclaire lhyperbole avec un angle max 0, apres réflexion, la parabole est
éclairée par la source secondaire avec un angle max,. Tout se passe donc comme si 'angle
d’illumination était augmenté. Cela permet d’avoir des antennes plus compactes qu'un simple
paraboloide.

Le probleme de l'effet d’ombre existe toujours, la dimension du réflecteur secondaire doit donc
étre faible devant la dimension du réflecteur primaire.

Il est aussi possible de s'approcher d’une distribution uniforme de champ dans l'ouverture en
modifiant le contour hyperbolique du réflecteur secondaire et méme celui du réflecteur primaire.
On obtient ainsi une augmentation du facteur de gain mais aussi une augmentation du niveau
des premiers lobes secondaires. Comme pour I'antenne défocalisée, la diminution du gain est
d’autant plus rapide que la source primaire est excentrée.

Diminution de I'effet d’ombre par rotation de polarisation

Dans le cas ol 'on travaille avec une polarisation rectiligne (verticale ou horizontale), pour que
le réflecteur secondaire ne soit pas vu par 'onde réfléchie par le paraboloide, il faut faire tourner
la polarisation de 90°. On y parvient en utilisant un réseau de fils obliques inclinés 4 45° placé a
un quart d’onde en avant du réflecteur plein (figure 8.29).

B

75

Figure 8.29 — Décomposition des vecteurs en avant du réseau de fils
pour I'onde incidente (en A) et I'onde réfléchie (en B)

Le champ incident peut se décomposer en une composante transversale et une composante co-

linéaire au fil. La composante colinéaire va étre déphasée de 180° en raison de la loi de Lenz

lors de sa réflexion sur le fil. La composante transversale va traverser le réseau filaire et subir un

premier déphasage de 90° pour atteindre le réflecteur plein. Ensuite elle va subir un déphasage

de 180° puis 2 nouveau un déphasage de 90° sur le chemin retour. Elle va donc se retrouver en

phase avec la composante transversale de départ. Si I'on effectue une combinaison vectorielle des

champs, cela signifie que le vecteur réflecteur est en quadrature spatiale avec le vecteur incident.

Le réflecteur hyperbolique qui est constitué d’une nappe de fil de direction perpendiculaire 2 la

polarisation du champ réfléchi (ici verticale) devient transparent pour I'onde.

Il est & noter que le systtme ne fonctionne que sur une bande restreinte de fréquences puisque

cette propriété est liée 4 la distance entre les fils et le réflecteur exprimée en longueur d’onde.

De facon générale, les antennes Cassegrain affichent plusieurs avantages sur les antennes parabo-

loides :

— un choix des parametres plus aisé pour 'obtention des caractéristiques;

— pas d’effet de diffraction de la source primaire;

— suppression du spill-over vers l'arritre de la parabole, qui permet de réduire le lobe arriere et
donc de diminuer la température de bruit lorsque 'antenne pointe vers le ciel (application en
radioastronomie).
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9 - ANTENNES DEFINIES
SELON DES CARACTERISTIQUES SYSTEMES

Les antennes décrites dans cette partie sont classées selon leurs caractéristiques systeme. On sépare
les spécifications de 'antenne selon sa géométrie et la largeur de bande.

9.1 Différentes géométries d’antennes

Les caractéristiques géométriques sont multiples : la forme, le volume occupé, la taille...

9.1.1 Les antennes cornets

Dans ce paragraphe, nous commencerons par les antennes les plus utilisées qui sont les antennes
cornets. Elles ont de nombreux avantages, en termes de qualité, de directivité et de puissance.
Elles ont une largeur de bande supérieure a celle des dipoles ou des antennes fentes. Elles pré-
sentent une bonne adaptation au guide d’onde en s’évasant lentement a partir de celui-ci. Leur
rapport d’onde stationnaire (VSWR) est de 'ordre de 1,05 4 1,2.

Linconvénient majeur de ce type d’antennes est leur poids et leur cofit, car elles sont entierement
métalliques. Les antennes satellites sont essentiellement de ce type et, dans ce cas, le poids est un
inconvénient majeur qui est contrebalancé par la solidité et le gain de ces antennes. Ce sont aussi
les antennes utilisées dans les systtmes radar en raison de la puissance élevée qu’elles supportent.
Du fait de leur constitution métallique, elles présentent peu de pertes. Du fait de leur forme, elles
sont trés directives. Leur directivité peut varier d’'une dizaine  une trentaine de décibels, selon
leur forme.

Les antennes cornets sont alimentées par un guide métallique, soit rectangulaire, soit circulaire,
soit elliptique.

Rappelons quelques caractéristiques des guides (rectangulaire ou circulaire). Soient 4 et &y les
longueurs et largeur respectives du guide rectangulaire (figure 9.1). Le champ électrique du mode

a
& 0 .
« »

D

z
€x

Figure 9.1 - Lignes de champ d’un guide d’onde rectangulaire
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fondamental (TE;¢) est paralltle au petit coté du guide. Il est
uniforme dans la direction du petit coté. Il varie selon une loi
sinusoidale dans la direction de la longueur, donnée par :

— . [ Tx
E = Eysin | — 7y
a0

Le mode fondamental d’un guide circulaire est un mode
TEq;. Ses lignes de champ électrique sont représentées sur
la figure 9.2. La dégénérescence de mode du fait de la symé-
trie circulaire entraine I'existence d’'un mode analogue 4 celui
représenté, dont 'orientation est tournée de 90°.

2(10

Figure 9.2 - Lignes de champs

Le champ électrique du mode TE;; est donné en fonction > - ; - !
d'un guide d'onde circulaire

du rayon 4y du guide :

E = Ey {1]1 (1,842) sing, + 1’—84]1/ <1,84£> cos @7@]

p a0 a0 a0
avec 7, et ¢ les vecteurs unitaires en coordonnées polaires et 4 le rayon du guide.
Différents types d’antennes cornets existent (figure 9.3) : les antennes sectorielles plan E (a), les
antennes sectorielles plan H (b), les antennes pyramidales (c) et les antennes coniques (d). Dans
le cas de 'antenne sectorielle plan E, le cornet conserve la longueur du guide (2 = 4¢) alors que
la largeur du guide s'agrandit (4 > &). Pour I'antenne sectorielle plan H, le cornet conserve la
largeur du guide (6 = &) alors que 2 > 4. Lantenne pyramidale présente des dimensions plus
grandes que celles du guide.

Cornet

Cornet

Cornet

Guide

() C)

Figure 9.3 - Différents types de cornets

Londe guidée débouche dans le cornet. Celui-ci s'évase et 'ouverture qui rayonne dans l'air a des
dimensions plus grandes que celles du guide. Elle supporte donc, en plus du mode fondamental,
des modes d’ordre supérieur. Si le cornet ne s'évase pas trop brutalement on peut considérer avec
une bonne approximation que le rayonnement est essentiellement d(i au mode fondamental. Les
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cornets servent d’adaptation entre le guide et 'espace libre. Du fait de cette transition lente, les an-
tennes cornets ont une largeur de bande plus grande que celle des dipéles ou des antennes 4 fentes.
Dans un premier temps, des regles simples de conception vont étre données pour Iutilisation
d’antennes cornet. Pour plus de précision, dans un second temps, il faudrait affiner les résultats
en utilisant des méthodes numériques.

Antenne sectorielle plan E

Le principe de calcul du rayonnement d’une antenne cornet repose sur le fait que le mode
fondamental apparaissant & 'embouchure du cornet va créer le champ électromagnétique dans
espace. Donc a partir de la connaissance du champ sur I'ouverture, on peut calculer le champ
dans I'espace. Comme le cornet s’évase parallelement au champ électrique, I'angle d’ouverture
dans le plan E sera nettement plus faible que dans le plan H. La méthode présentée paragraphe 3.7
est utilisée a cette fin. Cependant cette méthode consiste 4 considérer le champ sur une surface
plane. Or dans le cas qui nous intéresse, le champ présente sur ce plan un déphasage variable
en fonction de la distance au centre de l'ouverture, calculable par rapport au champ du mode
dont 'expression est connue sur la surface équi-phase. La figure 9.4 illustre ce déphasage. Les
lignes équi-phase, qui sont les lignes de champ, sont perpendiculaires aux surfaces métalliques
qui sont inclinées dans le cas du cornet. Plus 'angle d’ouverture du cornet sera grand, plus I'effet
de ce déphasage sera grand. La ligne équi-phase de référence pour le calcul du champ sera donc
assimilée 4 un arc de cercle dans le plan Oyz (plan E).

-

b2
Al =1l
y
—— 1
..... I
”Oi . >
.. 0,
]6’
b2 Surface équi-phase

Figure 9.4 — Géométrie du cornet dans le plan E

La méthode de calcul du rayonnement considére le champ sur le plan de 'ouverture comme celui
du mode déphasé de @. Calculons ce déphasage. La longueur / du flanc du cornet est notée /,
pour le cas de 'antenne sectorielle plan E.

La différence de marche est égale 4 :

2 2
At~
20y 21,

On en déduit le facteur de déphasage et donc le champ sur ouverture :
2
E = Ej cos <E> e’k27e7y
a0

Si le déphasage est faible, la directivité de 'antenne sera peu affectée par la non-uniformité de la
phase sur 'ouverture. Ce sera le cas si 'angle d’ouverture du cornet est assez faible.
Le déphasage maximal s'obtient au bord du cornet. Il est alors égal a :

bz
AQmax = b—
® 81,
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Soit :

Ao =g (BN

Pmax u 3 ( [e /)\)

On admet que, tant que ce déphasage ne dépasse pas /2, la directivité n’est pas dégradée. Cette
valeur correspond 4 un optimum de la directivité. En effet, la directivité est d’autant plus grande
que louverture diffractante est grande, 2 condition que les points soient en phase. Lorsqu’on
augmente la largeur normalisée de I'ouverture, la directivité croit jusqu’a cette valeur optimale.
Tous les points sont alors presque en phase. Si la largeur normalisée continue a croitre & partir
de la valeur optimale, des sources secondaires viennent s'ajouter en opposition et la directivité
diminue. La relation qui suit définit la largeur d’un cornet optimal pour une antenne sectorielle
plan E. Elle correspond 4 un déphasage de /2 :

by = \/2IN

La formule de la directivité pour les antennes sectorielles plan E a été calculée par Schelkunoff :
64al, b b
Dy =— |C| = | + 8| =
% b [ (w/zxz) (\/me)]

X 2 X
avec Clx) = / cos (ﬂ_x) dx et S(x) = / sin <ﬁ) dx
0 2 0 2

La courbe donnant la directivité rapportée a la longueur normalisée du cornet est représentée,
en fonction de la largeur normalisée, sur la figure 9.5. On y retrouve bien le maximum de la
directivité. Plus la largeur est grande, plus la directivité optimale est grande. La directivité dépend
du paramétre /N, cest-a-dire de 'angle avec lequel le cornet s'évase. En effet, pour une valeur
de & donnée, pour une valeur plus grande du paramétre /,/\, 'angle est plus faible. La transition
est plus douce et la surface correspondant a 'ouverture du cornet est plus proche d’une surface
équi-phase.

120

1/A =100
100

80

80

DyeM/a
o

60

30

20
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10

2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
b/h

Figure 9.5 - Directivité normalisée de I'antenne sectorielle plan E en
fonction de la dimension b normalisée, correspondant a I'élargissement
du cornet

La suite de ce paragraphe a pour but de montrer comment calculer le diagramme de rayonnement
de l'antenne sectorielle plan E en utilisant la méthode des ouvertures planes du chapitre 3, qui
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consiste 2 calculer la transformée de Fourier du champ électrique sur le plan d’ouverture, soit :
_ a/2 b/2 T L
fr= EO?)/ / / SRR o5(—2)e T dx.dy
—a/2J—b/2 a
Cette intégrale est A variables séparables. Calculons chacune des intégrales en x et en y. Selon x :

a/2 TX
I = cos(— )™ dx

—a/2 a

Soit :

Apres intégration :

Apres simplification :

En introduisant la valeur de £, en fonction des angles ¥ et ¢ :

Ix=2zcos (kasmﬁcosd)) 1
‘ (

2
2 E) — (ksin O cos cl))2
a

Lintégration selon y donne :

2o

I = / T dy
—b/2

Cette intégrale peut étre évaluée numériquement. Aprés une normalisation faisant intervenir le

coefhicient s liant la dimension de 'ouverture, la dimension longitudinale du cornet et la longueur

d’onde, on obtient :

1/2 . bsin 0 sin b 2
[}/ — / eZﬂ](Tqu&u )du
—1/2

avec 5= 5_2 et u=72

8\, b
Le parametre s mesure la différence maximum de trajet entre la surface équi-phase et le plan de
I'ouverture, mesurée en longueur d’onde.
La figure 9.6 donne la représentation de la norme de cette intégrale dans le plan E (¢ = 7/2),
en normalisant & 1 la valeur maximale pour chaque valeur du paramétre 5. Cest en fait la valeur
normalisée de la norme du champ électrique dans ce plan, puisque I'intégrale 7, est constante
dans ce plan.
Lorsque s est faible, on retrouve pratiquement la répartition de champ en sinus cardinal d’une
ouverture plane illuminée par un champ constant. On constate une forte remontée de lobe.
Lorsque s augmente, le zéro de champ s’estompe.
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Norme du champ électrique normalisée

b/ sin ©

Figure 9.6 — Variation de la norme du champ électrique de I'antenne
sectorielle plan E, dans le plan E, pour plusieurs valeurs du paramétre s.

m Antenne sectorielle plan H

Létude de I'antenne sectorielle plan H repose sur les mémes considérations que celles utilisées
pour I'antenne sectorielle plan E. Le cornet s'évase, dans ce cas, dans le plan (Ox, Oz). Langle
correspondant 2 ouverture du cornet dans ce plan est noté 8. Comme le cornet s’évase paral-
lelement au champ magnétique, 'angle d’ouverture dans le plan H est plus faible que dans le
plan E. La surface équi-phase de sortie est représentée sur la figure 9.7.

| al2
Al =1-1,
X
—_— 1
aoi .. - 1y > .
< eh
I
—al2 Surface équi-phase

Figure 9.7 — Géométrie du cornet dans le plan H

La directivit¢ Dy, dans le plan H a été calculée par Schelkunoff sous la forme de la formule
suivante :

{[Cw) — CWT* + [Sw) — S@))*}

1 < VA n a > . 1 ( VA a )
avec = —|—+ — et v= — X2 _
V2 a N\, V2 a N\,

La définition des fonctions C et S a été¢ donnée plus haut.
Le cornet s'évase dans le plan H. La répartition du champ électrique dans 'ouverture est celle de
la figure 9.1. Le champ est plus concentré dans la partie centrale de 'ouverture. Cette remarque
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permet de comprendre pourquoi 'ouverture optimale est obtenue pour :
l/, — l() = 3)\/8

Les effets du déphasage sont moins importants sur les bords puisque le champ y est mois concen-
tré. La dimension optimale est alors donnée par :

a\/ 3[/)\

On retrouve cette valeur sur la figure 9.8 qui représente la variation de la directivité rapportée a
la longueur normalisée en fonction de la longueur normalisée.

140 4,/ A =100
120
100
N
3
S 80
60
40
20
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20

al A

Figure 9.8 — Directivité normalisée de I'antenne sectorielle plan H en
fonction de la dimension a normalisée, correspondant a I'élargissement
du cornet

On remarque bien que la directivité de I'antenne passe par un maximum qui s’explique de la
méme facon que dans le cas de 'antenne sectorielle plan E.

On remarque aussi que la directivité de cette antenne est plus grande que celle de 'antenne sec-
torielle plan E, 4 paramétres normalisés égaux. Ceci est di  la meilleure qualité du rayonnement
qui est plus concentré vers 'axe de rayonnement, comme on va le voir dans la suite.

La méthode qui vient d’étre utilisée est appliquée dans ce qui suit pour le calcul du champ, pour
un cornet sectoriel dans le plan H.

La transformée de Fourier du champ sur le plan d’ouverture est donnée par :
N a2 b2 N
fh= E()?},/ / JEFTED) o (—) e, dx.dy

—a/2J—b/2 a

Lintégration en y est tres simplement :

b2
[Hi/ & dy

=

—b)2
dont I'intégration donne :
(%)
sin 7
’_
h=b—%3
2
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Soit encore, en remplagant £, par sa valeur en fonction des angles de rayonnement :

. (/ebsinﬁsincp)
sin [ ————
I'=4b 2

v kb sin U sin @
. . 2
Lintégration en x donne :
a/2 2
WX . X
I = / cos (—) M gl
74{/2 a

Avant d’intégrer numériquement cette intégrale, procédons au changement de variable et 4 I'in-
troduction du parametre # :

t:_ =
8, et u

Lintégration numérique s’effectuera sur :

N IR

1/2

. asind cos @ 3

[; =/ cos('n'u)ezwj( NoutAns) g,
~1/2

La forme de cette intégrale, pour ¢ = 0, donne la forme du champ dans le plan H. Sa norme re-
présente (figure 9.9) la variation de la norme du champ électrique dans ce plan puisque 'intégrale
I, est constante dans ce plan.

Norme du champ électrique normalisée

; g P
NS = e =%
o, -H""-._\__ by~ o
= 0 e
i t=0 .-___FF_,__— =
S
a/ A sin O

Figure 9.9 — Variation de la norme du champ électrique de I'antenne
sectorielle plan H, dans le plan H, pour plusieurs valeurs du paramétre t.

On remarque que le rayonnement de 'antenne sectorielle plan H présente une tres faible re-
montée de lobe. Cela est di a la forme du champ dans Pouverture. Le champ diminue dans
ce plan, de fagon i s'annuler sur les bords. Or, cest le champ sur les bords qui contribue 4 la
création du rayonnement dans les lobes. Par opposition, pour 'antenne plan E le champ s’annule
brutalement et les lobes secondaires sont importants. Par contre le diagramme est plus fin dans
le plan E.
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m Antenne pyramidale

Lantenne pyramidale est formée d’un cornet s'évasant dans les deux directions x et y. Elle a
alors les propriétés de 'antenne sectorielle plan E, dans le plan E et les propriétés de 'antenne
sectorielle plan H, dans le plan H.

Le gain maximal sera obtenu si les deux conditions dans les deux directions sont vérifides :

a3\ et bopt = /2N

Le champ rayonné par 'antenne pyramidale se déduit de son spectre d’onde plane, correspondant
a la transformée de Fourier dans 'ouverture qui peut étre calculée avec une bonne approximation

par:
a2 b/2 o2
?T = Eo7y/ / ETRY g (E) e_]k(;Ter;zTh)dx.d)/
—a/2J—b)2 a

La directivité de 'antenne pyramidale se déduit de celles des antennes étudiées précédemment

par la formule :

N
32ab

La surface effective de I'antenne est trés proche de 50 % de son aire géométrique.

Dy, Dye Doy,

Antenne cornet conique

Les calculs portant sur les ouvertures circulaires sont complexes. Le principe de fonctionnement
est cependant le méme que celui des ouvertures rectangulaires. On se bornera ici 2 donner
quelques éléments concernant ces antennes.

La condition de maximum de directivité de cette antenne est similaire 2 celle de 'antenne secto-
rielle plan H. En appelant /, la longueur du flanc de 'antenne et 4 le diametre de son ouverture,

cette condition s’écrit :
d =~ \/3[\

La directivité, pour cet optimum, est alors donnée par :
d
Do. = 20log (%) ~282dB

Et sa surface effective est de 'ordre de 50 % de sa surface géométrique.

Cornets corrugués

La comparaison de la figure 9.6 4 la figure 9.9 montre que le rayonnement dans le plan E est
différent du rayonnement dans le plan H, tant du point de vue de 'ouverture de 'antenne que
du point de vue de I'importance des lobes secondaires.

Silon considére lantenne sectorielle plan E, le champ E est uniforme dans la direction du champ
électrique. Le champ passe donc d’une valeur non nulle au bord du cornet 2 une valeur nulle 2
Iextérieur. Cette brusque variation induit une forte remontée de lobe secondaire. Par opposition
pour l'antenne sectorielle plan H, le champ électrique varie sous la forme d’un cosinus pour
sannuler lentement sur les bords. Il n’y a alors pratiquement pas de remontée de lobes, par
contre I'ouverture normalisée est légérement plus grande.

Afin d’éviter les remontées de lobes, dans le cas d’une antenne pyramidale, qui nuisent 2 la
directivit¢ de I'antenne, une solution est de transformer le mur électrique perpendiculaire au
champ électrique en une paroi dont 'impédance est infinie. Le champ magnétique longitudinal
varie alors sous la forme d’un cosinus pour s'annuler sur cette paroi. Le comportement du champ
magnétique dans le plan E est alors le méme que celui du champ électrique dans le plan H.
La symétrie compléte est obtenue pour une antenne d’ouverture carrée. Ce type d’antenne peut
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rayonner une polarisation circulaire. Du fait du comportement analogue des champs électriques
et magnétiques, la polarisation croisée est tres faible.

Pour réaliser cette condition, on usine dans la paroi des rainures ou corrugations. Perpendiculaires
a la direction de propagation (figure 9.10)

N
(=]
\ &3

VA /

7?1
a

Figure 9.10 - Corrugations dans les parois plan H du cornet

Les crénelures coupent les lignes de champ magnétique (ainsi que les courants surfaciques) dans la
direction z. Par contre le champ électrique dans la direction x voit toujours une impédance nulle.
On a donc affaire 4 une surface anisotrope qui présente une impédance nulle dans la direction x
et une impédance infinie dans la direction z. Cette propriété est obtenue grice au comportement
périodique de la surface dans la direction z. pour que ce comportement se manifeste, il faut que
le nombre de crénelures par longueur d’onde soit important (de I'ordre d’'une dizaine).

Afin de réaliser cette surface dans de bonnes conditions, il est nécessaire de considérer # petit par
rapport & w. Uimpédance ramenée  la surface des corrugations est calculable en considérant que
chaque creux constitue un trongon de ligne court-circuitée au fond de la crénelure. Limpédance
moyenne ramenée 2 la surface est ainsi donnée par :

_w i _
7 I o tan(kod) = jX;

Pour que la surface soit vue comme un mur magnétique, il suffit de choisir 4 = N\ /4.
En fait, pour couper les lignes de courants et diminuer la valeur du champ magnétique, il suffic
que 'impédance Z; soit capacitive. Ce qui donne comme condition :

A A

Aoy
5573

Cette condition impose une large plage de longueur d’onde pour le fonctionnement qui rend le
dispositif large bande. Les largeurs de bandes sont couramment de 60 % et peuvent atteindre
100 %.

Pour comprendre le fonctionnement similaire de ce cornet pour le champ électrique et pour
le champ magnétique, considérons la surface réflectrice corruguée, comme horizontale. Pour
caractériser la réflexion sur cette surface il faut considérer les deux polarisations de 'onde.
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Si le champ électrique est paralltle 4 cette surface (polarisation horizontale) le coefficient de
réflexion est égal 4 :

pr = —1

Si le champ magnétique est paralléle & cette surface (polarisation verticale), le coefficient de

réflexion est donné par :
Mo .
— cos O — jX)
_ €0

PH =
Mﬁcose + X
€0

On constate bien que pour les incidences rasantes (8 = /2) le coefhicient de réflexion en H est le
méme que celui en E. De méme si X tend vers 'infini, ce coefficient tend vers —1. Ceci montre
aussi un comportement analogue pour le champ électrique et pour le champ magnétique. Ces
conditions entrainent que les champs électrique et magnétique s'annulent sur la surface corruguée
donc sur le bord du cornet, réduisant I'effet de la diffraction en concentrant la puissance vers 'axe
du cornet. Ces deux polarisations des champs ont des diagrammes de rayonnement tres proches
et donc la polarisation croisée est trés faible.

Les formules suivantes donnent un exemple d’équations d’'un mode ayant un champ électrique
symétrique en y, qui vérifie les conditions de bord pour un cornet corrugué.

E. =0
E}, = —jZ—f cos (§x> COS(/%/)’)
E, = kcos (Ex) sin(k,)
H, = éi—ii) cos (;x) cos(kyy)
ty = Jonsin () snte
H, = —% sin (Ex) cos(kyy)

ky est la constante de propagation en y.
La constante de propagation dans la direction de I'axe est notée .

La relation sur les constantes de propagation donne :

2 2 2 2
v+ /ey + (—) = W gy
a

Pour une épaisseur de corrugations nulle, le mode se réduit au mode TE;j.

On constate que la composante E, présente une variation analogue a la composante H,. Le réle
du champ électrique dans le plan E est le méme que celui du champ magnétique dans le plan H.

Pour un cornet conique, les équations mises en jeu sont plus complexes, mais le principe de la
surface anisotrope créée par une périodicité des crénelures est le méme. Le mode de propagation
est un mode hybride HE;;qui est un mélange entre un mode TE;; et TM;;. La surface conique
doit présenter une impédance axiale tendant vers I'infini alors que I'impédance azimutale tend
vers zéro. Dans ces conditions d’impédance, les deux modes TE; et TM; voient des conditions
aux limites identiques. Ils se propagent alors ensemble, 4 la méme vitesse.
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Les communications hertziennes, les télécommunications spatiales et les radars utilisent le plus
souvent des antennes 2 réflecteur. Ce sont des dispositifs performants qui possédent un bon
rendement, une grande pureté de polarisation et une large bande de fréquences. Dans le cas des
applications mobiles, leur poids et leur encombrement deviennent deux inconvénients majeurs.
Bien avant d’étre appliquée aux antennes micro ruban, dans les années soixante, la technologie
dite de circuit imprimée avait été largement mise & contribution notamment dans le domaine
de I'électronique. Cette technologie appliquée aux antennes micro ruban (ou antennes patch)
présente un certain nombre d’avantages parmi lesquels :

un faible coit de fabrication,

elles sont légeres et peu encombrantes,

la possibilité de les imprimer sur des surfaces non-planes dans le cas de substrats souples,

la possibilité de mise en réseaux pour améliorer la directivité et pour des applications de
balayage électronique de I'espace,

la possibilité de les intégrer dans des appareils électriques nomades,

la polarisation de 'onde électromagnétique linéaire ou circulaire en ajustant la géométrie et
Iexcitation de I'élément rayonnant.

Malheureusement, ces antennes présentent également un certain nombre d’inconvénients qui
peuvent limiter leur domaine d’applications. On peut noter :

— une bande passante limitée (de 1 2 5 %),

— un faible gain (de l'ordre de 5 dB),

— une pureté de polarisation difficile 4 obtenir,

— Pexcitation possible d’ondes de surface dans le diélectrique,

— des puissances transportées faibles en comparaison aux antennes traditionnelles.

Dans sa version la plus simple, 'antenne micro ruban, ou antenne imprimée, représentée fi-
gure 9.11, est constituée d’une plaque de substrat entierement métallisée d’un c6té tandis qu'un
film métallique de forme variable (ici carrée) et de dimensions ajustées est déposé sur son autre
face. Ce dernier constitue I'élément rayonnant dont les dimensions et les caractéristiques du
substrat sur lequel il est déposé fixent, entre autres, la fréquence de résonance. Le plan de masse
métallique est suffisamment grand par rapport a 'élément rayonnant de fagon 2 limiter les effets
d’ondes de surface qui rayonnent sur les extrémités de la plaque.

En guise de substrat, on trouve des composites a bases de fibres de verre-téflon (polytétrafluo-
roéthyléne 2 < e, < 3,tand = 1077), du polypropyléne (e, = 2,2, tan§ ~ 3.10™%) mais égale-
ment des mousses synthétiques contenant de nombreuses poches d’air (e, = 1,03, tand ~ 1079).

Pavé z
rayonnant
Sonde

A /

w
“«— ; —> ) *

.S'ubstr.at > 4,

diélectrique Plan de masse

Figure 9.11 — Structure d'une antenne imprimée.

Les dimensions typiques d’une antenne patch sont sa longueur Z, sa largeur W et son épaisseur 4.
D’un point de vue pratique, cette derniere est habituellement fine et bien inférieure 2 la longueur
d’onde de travail (5 < 0,05\), Ao représentant la longueur d’onde dans le vide
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ne antenne imprimée peut étre considérée comme une cavité résonnante ouverte constituée de
U t tét d t t t titude d
quatre murs latéraux magnétiques et de deux murs horizontaux électriques. Le rayonnement est
provoqué par la fuite du champ aux extrémités entre le patch métallique proprement dit et le plan
de masse. Le fonctionnement de I'antenne étant alors illustré a 'aide de deux fentes équivalentes
aux bords rayonnants et séparées par la distance L.

Dans sa configuration originale, le comportement de 'antenne est contr6lé & 'aide d’une sonde
de courant connectée entre le patch rayonnant et le plan de masse, ce qui va provoquer l'appari-
tion d’'un champ électrique a I'intérieur de la cavité. Une condition de résonance qui permet de
transférer une puissance maximale 4 'antenne consiste 4 choisir la longueur L légérement infé-
rieure 4 la demi-longueur d’onde guidée Mg dans le diélectrique. Ce fonctionnement correspond
A Pexcitation du mode fondamental (ou fréquence de résonance fondamentale) qui correspond a
la plus faible fréquence excitée.

Dans le cas d’une antenne de forme rectangulaire de dimensions L, W, les fréquences de réso-
nances d’'un mode 7Mmn dans la cavité sont données par la formule suivante :

c m\ 2 7 \2
- e )
fm 2\ /[er ( L ) w
Ou ¢ est la vitesse de la lumiere dans le vide et ¢,, la permittivité du substrat.

Les conditions aux limites imposées par la nature de la cavité et le choix de la longueur L ré-
sonnante vont imposer une répartition des composantes des champs électrique et magnétique a
Iintérieur de la cavité. Le champ électrique Ex est maximal et en opposition de phase de part et
d’autre des bords rayonnants et sa valeur est nulle au centre de la cavité, ce qui a pour conséquence
'apparition d’'un maximum de rayonnement selon la direction normale 4 I'antenne (figure 9.12).
En effet, les champs émis par les deux fentes équivalentes aux bords rayonnants étant, dans ce cas,
en phase. Le champ magnétique Hy est nul aux extrémités rayonnantes et, a 'inverse du champ
électrique, est maximal au centre de la cavité.

Patch imprimé

Tt wHD

Figure 9.12 — Répartition du champ électrique entre le pavé et le plan de
masse.

Plan de masse

Leurs expressions simplifiées, car ne tenant pas compte en premitre approximation des effets de
bords, s’expriment de la fagon suivante :

X
Ez = Eycos —
L
. TXx
Hy = Hjsin —
L
Une représentation simplifiée consiste 2 considérer I'antenne 4 'aide d’'un trongon de ligne de
transmission d’'impédance caractéristique Zy, de longueur L et chargé aux extrémités pour afin
de tenir compte du rayonnement électromagnétique dit aux fentes équivalentes. Les expressions

de la tension et du courant qui se répartissent le long de cette ligne peuvent s’écrire en premiére
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approximation :

x

Vix) = Vycos —

L

10 mX

I(x) = — sin—

Zy L
Cette écriture offre une représentation simplifiée de la variation de I'impédance d’entrée de
lantenne (Ze = V/I). En effet, si 'on suppose un point d’excitation situé & proximité d’'un
des bords rayonnants (x = 0 ox L) ou la tension est maximale et le courant minimum, on

obtient alors une impédance d’entrée maximale. A I'inverse, un point d’excitation situé au centre
de 'antenne (x = L/2) ot la tension est cette fois-ci minimale et le courant maximal donnera
une impédance minimale proche de zéro. Cette impédance peut, par conséquent, étre ajustée par
un choix judicieux de la position de la sonde d’excitation ce qui permettra d’adapter 'antenne par
rapport a 'impédance interne de la source qui 'alimentera. Les valeurs typiques de 'impédance
d’entrée & proximité des bords rayonnants oscillent entre 150 et 300 ().

Limpédance d’entrée permet également de déterminer expérimentalement la fréquence de ré-
sonance de 'antenne. En effet, si I'on observe les évolutions des parties réelle et imaginaire de
I'impédance (figure 9.13), on remarque qu’a la résonance, 'impédance présente un maximum de
partie réelle associée 4 une valeur proche de zéro de la partie imaginaire.

Partie imaginaire
Partie reelle

200

150 \

100 = £

50

-50

.

-100
2.25 2.3 2.35 2.4 2.45 2.5 2.55 2.6 2.65

Frequence (GHz)

Figure 9.13 - Evolution de I'impédance d’entrée d’'une antenne impri-
mée autour de la résonance.

Les pertes dans 'antenne limitent les performances. Limpédance d’entrée se décompose sous la
forme d’une partie réelle Re et d’'une partie imaginaire Xe.

La partie réelle se décompose elle-méme en deux termes :
Re = Rr + Rp

ol Rr et Rp correspondent respectivement 2 la résistance de rayonnement et a la résistance de
pertes. Cette dernitre incluant les pertes dans le conducteur métallique et les pertes dans le
diélectrique.

La prise en compte des pertes dans 'antenne permet de donner une interprétation de I'efficacité
1 (ou rendement) de l'antenne. Il s'agit d’exprimer le rapport de la puissance effectivement
rayonnée sur la puissance absorbée par 'antenne qui inclut 2 la fois la puissance rayonnée mais
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également les termes de pertes définies plus haut. On montre que :

Rr

"Rt R

Un probléme récurrent dans la conception des antennes imprimées concerne le choix de la
technique d’excitation. Lalimentation par sonde coaxiale est possible mais on préfere souvent
utiliser des lignes imprimées qui permettent d’alimenter plusieurs éléments 2 la fois notamment
dans le cas de la mise en réseau des antennes. Nous distinguerons plusieurs types d’alimentations
(figure 9.14) dont les principales sont I'excitation par sonde coaxiale, par ligne imprimée (a), par
proximité (b) et par couplage 4 travers une fente dans le plan de masse (c).

a) b)

Figure 9.14 - Différentes techniques d’alimentation des antennes imprimées.

Lalimentation par ligne imprimée sur le méme plan a pour avantage la simplicité de mise en
ceuvre. Un seul substrat est ici utilisé et le choix d’une encoche permet d’ajuster 'impédance
d’entrée en pénétrant dans I'antenne pour I'adapter & 'impédance de source. Lalimentation
par proximité se fait & partir de deux substrats superposés de natures différentes. Le substrat
supérieur sera choisi de faible permittivité de fagon 2 favoriser le rayonnement, tandis que le
substrat inférieur sera de permittivité élevée de fagon a concentrer le champ électromagnétique
entre la ligne imprimée et le plan de masse. Enfin, une solution permettant d’isoler la ligne
imprimée d’alimentation de I'élément rayonnant consiste a2 découper une fente dans le plan de
masse de fagon 4 coupler la ligne au pavé rayonnant. Cette solution, qui nécessite trois niveaux de
méallisation, est attrayante car elle permet d’intégrer des composants actifs sur la ligne imprimée
sans nuire au rayonnement de I'antenne compte tenu de la présence du plan de masse entre
les deux. Malheureusement, un rayonnement arri¢re parasite peut apparaitre notamment si 'on
travaille 3 une fréquence proche de la résonance de la fente de couplage.

Lorsque les performances de I'antenne en termes d’adaptation, de rayonnement, de polarisation et
de gain sont conservées 4 I'intérieur d’une bande de fréquences, on parle alors de bande passante
de I'antenne. S’agissant d’une structure cavité, la bande passante est inversement proportionnelle
4 la fois au facteur de qualité de 'antenne et 2 la racine carrée de la constante diélectrique €,
du substrat. La bande passante d’une antenne patch, qui tient compte de 'adaptation exprimée
a partir du rapport d’onde stationnaire (VSWR), est donnée par de nombreux auteurs par la
formule suivante :

Af  VSWR-—1

f QVVSWR

ol fy représente la fréquence de résonance de 'antenne et Q, le facteur de qualité global (incluant
le facteur de qualité dii aux pertes par rayonnement, par conduction dans le métal, dans le
diélectrique et par ondes de surface).

La bande passante des antennes patch ne dépasse que tres rarement 5 %. La démarche consiste
donc A réduire ce facteur de qualité pour optimiser la bande passante, ce qui se traduit d’'un
point de vue pratique par une augmentation de 'épaisseur du substrat. Malheureusement, ceci se
traduit par une augmentation du risque d’apparition des ondes de surface.
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Les caractéristiques de rayonnement des antennes imprimées planaires dépendent tres fortement
de la forme géométrique du motif et des caractéristiques du substrat utilisé. Elles sont cependant
fondamentales pour connaitre la répartition du champ électromagnétique dans I'espace. Nous
avons représenté, sur la figure 9.15, un exemple de diagramme de rayonnement obtenu pour
une antenne planaire conventionnelle de forme carrée résonnant a la fréquence de 2,45 GHz et
déposée sur un substrat de permittivité 2,2 (Duroid RT 5880).

30

25 ya

dB

-100 -50 0 50 100
Theta

Figure 9.15 — Diagramme de rayonnement d'une antenne patch carrée

On remarque 'absence de rayonnement arriére compte tenu de la présence du plan de masse
qui, pour la simulation, présente des dimensions infinies. Ce type d’antenne présente un gain
de Pordre de 4 2 5 dB et une directivité un peu supérieure compte tenu du rendement correct
(~ 80 %) obtenu sur ce type de structure. Camélioration du gain peut étre obtenue par une mise
en réseau des éléments ou en superposant deux éléments dont les fréquences de résonances sont
proches 'une de 'autre

La connaissance de la polarisation de 'onde électromagnétique émise par une antenne est fon-
damentale car elle aura des conséquences importantes sur le transfert de puissance entre deux
antennes. Naturellement, la polarisation de 'onde électromagnétique émise par une antenne
imprimée alimentée par 'un des dispositifs présentés a la figure 9.14 est linéaire. La nature de
cette polarisation est étroitement liée & orientation des courants a la surface de I'élément rayon-
nant. Lexcitation du mode fondamental 7M1y ou TM; géneére une polarisation linéaire dans
le méme sens que les courants surfaciques. Le contrdle de la répartition des courants surfaciques
se fait en ajustant la position du point d’excitation sur I'élément. Par exemple, une excitation
sur la diagonale d’un élément parfaitement carré générera une polarisation linéaire du champ
selon cette diagonale. Lorientation oblique du vecteur résultera de 'excitation de deux modes
dégénérés de méme fréquence mais orientés perpendiculairement 'un par rapport a autre.

La polarisation circulaire est obtenue si, en plus de I'orientation perpendiculaire de deux modes
dégénérés, il existe un déphasage temporel de 90° entre ces deux modes. Le vecteur résultant de
la combinaison de ces deux modes décrit alors un cercle lorsque les ondes se propagent.

On définira la polarisation circulaire droite lorsque un observateur, situé a l'arri¢re de I'an-
tenne, voit le vecteur résultant tourner dans le sens trigonométrique. Elle sera gauche dans le
cas contraire.
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des caractéristiques systémes

Dans le cas particulier des antennes micro ruban, la polarisation circulaire peut étre obtenue a
partir d’'un seul ou de deux points d’excitation. Le choix d’une technique plutdt qu'une autre
étant dicté par la bande passante a l'intérieur de laquelle la polarisation circulaire est mainte-
nue. Cette bande passante étant plus élevée dans le cas d’un systeme a deux points d’excita-
tion.

Lalimentation double est bien adaptée 2 une structure rayonnante symétrique, dans la mesure

ol chacune des excitations est associée & un mode de résonance. Dans le cas d'un patch carré,

excitation de deux modes orthogonaux est obtenue en ajustant la sonde d’alimentation sur

chacune des médianes de 'antenne.

Le déphasage temporel de 90° est ajusté au

niveau du circuit d’alimentation au moyen de

deux méthodes (figure 9.16) :

— ajout d’un trongon de ligne de longueur
N4 (a), la bande passante sera dans ce cas
limitée en fréquence,

— utilisation d’un coupleur hybride 3 dB
(b) qui permet, outre la séparation de la
puissance en deux ondes d’égales énergies,
de sélectionner la nature de la polarisa-

tion (droite, gauche) en choisissant le point a) b)

d’excitation, l'acces inutilisé étant chargé

sur I'impédance caractéristique de la ligne Figure 9.16 — Exemples de deux antennes a
Ialimentation. polarisation circulaires a double excitation.

Lalimentation 2 l'aide d’une seule excitation est plus délicate car elle nécessite un ajustement
précis de la sonde sur le patch. En effet, cette derniere doit permettre I'excitation de deux modes
dégénérés orthogonaux spatialement et en quadrature de phase. Dans la réalité, deux modes
dont les fréquences de résonances sont proches 'une de l'autre sont obtenus en introduisant
une dissymétrie sur 'élément rayonnant (figure 9.17). Lalimentation de I'antenne se fait alors
a la fréquence oti le déphasage entre les deux modes est de 90° Cest-a-dire 4 la fréquence cen-

trale.
a) | b) ) i d) |

Figure 9.17 — Exemples de dissymétrie permettant d'obtenir une polari-
sation circulaire a partir d’une excitation unique.

On remarque sur la figure 9.17 que les dissymétries sont créées par une troncature de deux des
quatre coins de 'antenne (a), par une légere augmentation de 'une des dimensions de I'élément
rayonnant (b) ou par ajout d’'un motif (fentes, encoches) sur I'élément rayonnant selon 'une des
deux diagonales (c et d). La polarisation circulaire est donc obtenue selon un sens bien défini.
Le sens opposé de cette polarisation est possible en ajustant les dissymétries selon la diagonale
opposée.

Bien que cette partie présente de facon simplifiée les principales caractéristiques des antennes
imprimées, de nombreux ouvrages et communications scientifiques traitent des améliorations

293



9.1 Différentes géométries d'antennes

apportées aux caractéristiques des antennes imprimées précédemment citées. Lapport des ou-
tils numériques de simulation et la puissance sans cesse croissante des calculateurs a largement
contribué au développement des antennes planaires. Les méthodes dites exactes ( full-wave ana-
lysis) ont pris 'ascendant sur les méthodes analytiques approchées. On trouve actuellement des
méthodes hybrides ou multi-échelles qui combinent différentes méthodes de fagon & améliorer
les performances en termes de rapidité de calculs et de précisions sur les résultats.

9.1.3 Antennes miniatures

294

Introduction

Aujourd’hui, 'antenne est au centre des préoccupations dans les applications sans fil telles que
la téléphonie mobile, les ordinateurs, le Wi-Fi, le Wi-Max, Bluetooth et le GPS pour ne citer
que ceux-la. Les contraintes sur I'intégration se font de plus en plus fortes. Lantenne devient
un composant 2 part entiere et doit trouver sa place dans des dispositifs dont les dimensions
ne cessent de décroitre, diminuant d’autant la place qui lui est réservée dans des proportions
parfois critiques. Cette diminution ne devant évidemment en aucun cas réduire les performances
radioélectriques de I'élément rayonnant. De plus, I'antenne n'est plus isolée dans son espace qui
devient restreint, mais se retrouve 2 proximité de nombreux composants électroniques présents
dans lappareil. La proximité des éléments métalliques tels que le plan de masse et les lignes
d’alimentation se traduit par Iexistence de couplages. De plus, la multiplicité des standards de
communications actuels (GSM a 880-960 GHz, DCS 4 1 710-1 880 GHz et UMTS a 1 920-
2 170 GHz, 4 titre d’exemple pour les télécommunications mobiles) impose de concevoir des
antennes de types bi-bande, tri-bande et parfois méme quadri-bande. On pourrait conclure en
précisant qu’il existe parfois des contraintes d’ordres esthétiques ou ergonomiques qui ne font
que compliquer la tAche des concepteurs d’antennes.

La course a I'intégration s’est traduite par 'apparition d’antennes miniatures. Cantenne imprimée
sur substrat diélectrique en est un exemple. Dans la recherche d’antennes hypercompactes, les
structures rayonnantes électriquement petites (AEP) ont été développées. La caractéristique prin-
cipale de ces antennes vient de leurs dimensions bien inférieures a la longueur d’onde de travail.
On classe les antennes dans cette catégorie lorsque les dimensions ne dépassent pas \/27r. Cer-
taines structures permettent cependant un fonctionnement multibandes et multipolarisations.
Malheureusement, les antennes miniatures présentent des qualités en termes de gain, de bande
passante et de rendement qui se dégradent d’autant plus que les dimensions géométriques dimi-
nuent. En effet, cette diminution se traduit par une augmentation du coefficient de qualité de la
structure et donc par une concentration importante du champ électromagnétique au voisinage
de 'antenne augmentant ainsi les pertes par effet Joule et dans le diélectrique.

La plupart des techniques qui permettent de diminuer les dimensions d’une antenne ont été
appliquées aux antennes dip6les (plan de court-circuit 4 mi-hauteur du dipdle, « charge » du
brin par un disque capacitif, techniques de repliement...). Elles ont été par la suite efficacement
appliquées aux antennes plaquées. Sur celles-ci, en plus des courts-circuits et autres techniques
de repliement, on trouve aussi des fentes gravées sur I'élément rayonnant qui ont pour effet de
« rallonger » le chemin électrique du courant surfacique, introduisant ainsi de nouvelles réso-
nances a des fréquences inférieures  la fréquence du mode fondamental d’une antenne imprimée
demi-onde simple.

Nous allons, dans la partie qui suit, donner les principales structures d’antennes miniatures
aujourd’hui largement employées dans les terminaux mobiles. Il s'agit d’une liste non exhaus-
tive et le lecteur pourra se reporter 2 la littérature scientifique particulierement riche dans ce
domaine.
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m Principales structures d’antennes miniatures

Nous ne reprendrons pas dans cette partie les principales caractéristiques du dipéle N/2 précé-
demment présentées et qui constitue I'élément de référence pour 'antenniste. Nous rappellerons
simplement que, fonctionnant sur son mode fondamental, son gain est de 2,15 dB et son dia-
gramme de rayonnement, maximum dans I'azimut présente une symétrie de révolution.

Le monopdle \/4 constitue une variante au

dipdle N/2 précédent. Par application du ;
principe des images, on diminue de moitié la
hauteur du brin en plagant un plan métallique ~ M4
parfaitement conducteur en son centre et po-
sitionné perpendiculairement a I'axe des brins )
(figure 9.18). Ce plan permet de représenter
la partie manquante du brin (en pointillé) e, Plan de masse
de ce fait, ne modifie pas la caractéristique X
de rayonnement de I'antenne. Cependant, le

rayonnement s effectuant dans le demi-plan,

le gain de l'antenne est multiplié par deux Figure 9.18 — Antenne monopolaire.
soit une augmentation de 3 dB par rapport

au gain de 'antenne dipéle, ceci en supposant

le plan de masse de dimensions infinies. On retrouve les monopoéles dans les antennes pour la
réception FM sur les véhicules ou la CB (Citizen Band).

Enfin, pour diminuer la longueur du monopdle, on peut disposer une plaque conductrice appelée
toit capacitif, généralement de forme carrée ou circulaire, & I'extrémité du brin et parallélement
au plan de masse mérallique. Le toit capacitif assurant le complément de longueur électrique
manquant. On parle alors d’antenne monopdle quart d’onde chargée. La distance entre le plan
de masse et le toit capacitif approprié est de 'ordre de la moitié de celle du brin simple équivalent
résonant a la méme fréquence. Inversement, pour un monopoéle simple, on voit que la mise en
place d’un toit capacitif & son extrémité permet a 'ensemble de rayonner 2 la fréquence moitié
de la fréquence pour laquelle rayonne le monopéle simple.

Lantenne fil-plaque est une structure un peu hybride entre le monopéle 4 toit capacitif et I'an-
tenne imprimée dans la mesure ol son rayonnement est de type monopolaire et sa structure,
décrite figure 9.19, se présente sous la forme d’une antenne imprimée classique court-circuitée
par un fil méallique entre le toit capacitif et la masse. La présence du court-circuit introduit un
effet inductif qui, associé 2 la capacité due au toit, est équivalent & un circuit parallele résonant.
Ceci provoque 'apparition d’un nouveau mode de fonctionnement a une fréquence inférieure a
la fréquence du mode fondamental de 'antenne imprimée. Le court-circuit sera placé de sorte
qu’il ne modifie pas le comportement du mode fondamental, c’est-a-dire localisé dans une zone
ot le champ électrique est nul au centre du patch. A la fréquence du mode de résonance parallele,
le gain de la structure est identique a celui d’'un monopdle a polarisation rectiligne sur un plan de
masse infini soit 5,15 dB dans 'azimut. Typiquement, la résonance paralléle apparait & une fré-
quence quatre fois plus petite que celle de I'antenne imprimée. Cela constitue un avantage si 'on
souhaite concevoir une antenne de petites dimensions. En effet, un patch chargé fonctionnant
a la résonance parallele verra ses dimensions réduites d’un facteur 4 par rapport 2 une antenne
imprimée simple 2 la méme fréquence.

Une antenne directement déduite du monopdle est 'antenne en F inversée (ou IFA pour Inverted
F Antenna) (figure 9.20). 1l s'agit en fait d’'un monopble replié parallelement au plan de masse.
On réduit ainsi la hauteur de la structure tout en maintenant la longueur résonante. Leffet
capacitif qui résulte de la mise en parallele du brin replié et du plan de masse est compensé par un
trongon de ligne (stub) en court-circuit placé & 'opposé du brin replié. La sonde d’alimentation
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Toit capacitif Fil de masse

Substrat dié¢lectrique

. . e— Plan de masse
Alimentation

par sonde coaxiale

Figure 9.19 - Antenne fil plaque monopolaire.

sera choisie de fagon 2 adapter 'ensemble par rapport 4 la source. La structure en F inversée
présente de sérieux atouts car, en plus de la réduction d’encombrement et de sa relative simplicité
d’adapration, cette antenne rayonne les deux polarisations horizontale et verticale, ce qui est
un avantage dans les communications indoor ot la propagation par trajets multiples favorise
apparition d’'une composante croisée orthogonale 4 la polarisation principale émise par la source.
Lantenne en F inversée peut également étre imprimée sur un substrat diélectrique de fagon 2 la
rendre planaire. On parle alors d’antenne IFA imprimée 4 ne pas confondre avec 'antenne PIFA
que nous allons présenter dans ce qui suit.

L+L= AM4a
Connexion L,

ala masse < _ >
- >
¥~ Pl

de masse

Figure 9.20 - Structure d'une antenne en F inversée.

Le principe de l'antenne F inversée a été développé pour les antennes planaires en F inversées
(PIFA pour Planar inverted F Antenna). Cette fois-ci, le brin métallique est remplacé par un
pavé rayonnant métallique 'assimilant ainsi 2 une antenne patch conventionnelle mais assortie
de quelques particularités (figure 9.21). Le substrat diélectrique est généralement remplacé par
de l'air de fagon & améliorer les caractéristiques radioélectriques. On utilise un court-circuit qui
permet, au méme titre que le monopdle, de réduire la dimension résonnante de 'antenne d’'un
facteur 2. Celui-ci est en effet placé en un point ot le champ électrique du mode fondamental
est nul. Cependant, sa longueur n'est pas égale a la largeur du pavé rayonnant. Elle est ajustée
pour provoquer un effet inductif supplémentaire au niveau du court-circuit. Cet effet a pour
conséquence une réduction de la fréquence de fonctionnement et une amélioration de la bande
passante de 'antenne qui, sans cet ajout, resterait inférieure 4 la bande passante d’une antenne
patch demi-onde court-circuitée. Le gain n'est que rarement supérieur 2 4 dB pour ce type
d’antenne. Précisons que la polarisation émise fait apparaitre un niveau de polarisation croisée
important. On parle alors de polarisation « floue » dans la mesure ol les caractéristiques de
rayonnement mélangent celles d’'un monopble a celles d’une antenne imprimée conventionnelle.
Le principe des antennes PIFA a largement été exploité dans la littérature. Des antennes
compactes quadri-bandes ont été développées pour des applications de téléphonie mobile.
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Les antennes PIFA sont alors associées 4 des fentes, des charges capacitives et des patch parasites
court-circuités pour obtenir des résonances multiples tout en conservant des dimensions réduites
qui permettent l'intégration dans un terminal mobile.

~ hol4 Plaque métallique

Fil
d’alimentation / Plaque de court-circuit
e Plan de masse

Figure 9.21 - Structure d’une antenne PIFA.

Lantenne & méandres est ici aussi directement déduite du monopbéle quart d’onde. Pour dimi-
nuer les dimensions de la structure, I'idée consiste 2 replier le monopble en plusieurs méandres
d’égales longueurs. La réduction de taille est obtenue en ajustant le nombre de méandres et
Iécart entre chacun d’eux (figure 9.22). Notons que nous avons représenté sur la figure 'antenne
A méandres originale imprimée sur substrat et sa variante 2 fentes rayonnantes. Contrairement
aux apparences, ce sont généralement les brins les plus courts qui participent au rayonnement
de la structure, les courants surfaciques étant en phase, alors qu’ils sont en opposition de phase
sur les brins les plus longs. On définit bien souvent cette structure & partir de sa longueur axiale,
lie & 'encombrement, et sa longueur équivalente lorsque les méandres sont dépliés. On constate
alors que la fréquence de résonance de la structure 2 méandres est plus élevée que sa version
déplide. Ceci s’explique par les couplages qui existent entre les différents méandres et les effets
dus aux coudes pour le repliement des brins. Plus précisément, on estimera les performances de
I'antenne en calculant le rapport, ou facteur de réduction, //L ol / représente la longueur axiale
de 'antenne 4 méandres et L la longueur du monopéle qui résonne a la méme fréquence. Dans
une communication citée en référence, on constate que le facteur de réduction augmente avec
le nombre de méandres. De la méme facon, le facteur de réduction sera d’autant plus important
que le rapport W /a sera élevé. W représentant |'écartement entre méandres et « la section du
brin. Un facteur de réduction allant de 0,59 4 0,64 est avancé.

Monopole Substrat diélectrique

a méandre N /

rectangulaire [T~

Ligne
Plan de masse |, d’alimentation

V4

Figure 9.22 - Structures d'antennes monopdles a méandres imprimées
(a2 gauche de type micro ruban, a gauche de type fente).

—
Plan de masse

Le rayonnement d’une antenne & méandres est trés proche du monopble quart d’onde. Le gain, de
Pordre de 1,5 4 2 dB reste cependant inférieur aux 5,15 dB théoriques d’une antenne monopdle.
Lantenne en C présente des dimensions bien plus petites (réduction d’'un facteur 3) qu’une
antenne imprimée simple demi-onde qui fonctionne 4 la méme fréquence. La bande passante
est cependant diminuée. Sa conception est établie a partir d’un dipéle imprimé replié sur lequel
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on constate qu’a la seconde fréquence de résonance, il existe une symétrie axiale des courants
surfaciques sur le dipéle. En ne retenant qu'une moitié du dipéle, on aboutit 4 'antenne en C.
Clest une structure planaire. Une variante & I'antenne en C est 'antenne double C 4 éléments
superposés (figure 9.23) qui a permis de réduire d’avantage les dimensions de I'antenne en ren-
dant le premier mode de résonance exploitable. Lidée consiste a replier le dip6le imprimé de
fagon & superposer deux éléments identiques reliés entre eux par un ruban métallique. Lantenne
est ici alimentée 4 I'aide d’une sonde coaxiale sur le pavé inférieur & proximité du ruban de
court-circuit. La structure n’est plus planaire mais présente des dimensions de 'ordre de /11,
dimensions caractéristiques d’une antenne électriquement petite (AEP). De plus, la bande pas-
sante est améliorée en atteignant 1 & 2 %. Des évolutions ont été proposées sur cette antenne telles
I'antenne en E, qui permet de sensiblement augmenter la bande passante (26 %) au détriment
des dimensions de I'élément rayonnant (on passe de A/11 2 \/4), ou I'antenne en S qui permet
un fonctionnement bi-fréquences.

Plaque métallique supérieure

Sonde
d’alimentation

rd Plaque métallique
inférieure

Plaque de court-circuit

~ Plan de masse

Figure 9.23 - Structure d'une antenne en C a éléments superposés.

Afin de réduire les dimensions des antennes imprimées résonantes demi-onde, un plan de court-
circuit a souvent été utilisé. Comme nous I'avons vu au début de ce paragraphe, il sagit du
principe retenu pour le monopdle quart d’onde. Cependant, la conception d’'un mur électrique
ne va pas sans poser de problémes. Sur une antenne imprimée rectangulaire simple, des trous
métallisés doivent étre répartis le long d’'une médiane & champ électrique nul. Une alternative a
T'utilisation de trous métallisés a été proposée il y a quelques années. Il s’agit de 'antenne en forme
de « H » imprimée ou 2 anneau rectangulaire (figure 9.24). Le principe consiste & partir d’'un
patch rectangulaire 4 perturber la répartition surfacique des courants en évidant une partie de la
métallisation sur 'élément rayonnant tout en conservant la symétrie de la structure. La symétrie
permet de ne pas modifier les caractéristiques de rayonnement. La réduction des dimensions de
la structure atteint 25 % pour l'antenne en « H » et 17,5 % pour 'anneau rectangulaire, par
rapport a une antenne patch rectangulaire conventionnelle de méme fréquence de résonance.
Dans leurs configurations originales, 'antenne en « H » présente une largeur de bande plus faible
que l'anneau rectangulaire. La largeur de bande de 'antenne patch étant située entre les deux.
De nombreuses variantes d’antennes utilisant des encoches plus ou moins larges directement
gravées sur 'élément rayonnant ont été élaborées par la suite. Le principe consistant toujours a
rallonger le chemin électrique du courant surfacique de fagon 4 diminuer la fréquence du mode
fondamental de 'antenne.

Nous venons de voir qu'une réduction de la taille de 'antenne pouvait étre obtenue en modifiant
la répartition surfacique du courant sur 'élément rayonnant. Une autre solution consiste a utiliser
des éléments réactifs (capacité ou inductance) qui permettent également de diminuer les dimen-
sions de I'antenne. Dans la méme idée, une alternative consiste 2 utiliser des matériaux 4 bande
interdite électromagnétique (BIE ou EBG pour Electromagnetic Bandgap en anglais). 11 s'agit de
structures a motifs périodiques constitués de lignes de transmission imprimées  sections variables
qui sont assimilées & des capacités et inductances distribuées. Des variantes 3D avec fils de court-
circuit entre deux plans métalliques et régulierement espacés entre eux ont aussi été développées.
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Pavé rayonnant

/
ubstrat E
diélectrique

™~ _~

Plan de masse

Figure 9.24 — Antennes en « H » et a anneau rectangulaire.

D’une certaine facon, ces structures périodiques peuvent étre alors considérées comme des filtres
A réjection de fréquence (on parle communément ici de bande interdite). En effet, & 'intérieur
de cette bande, la structure présente une surface haute impédance souvent mise 4 profit pour
réduire les ondes de surface qui dégradent le rayonnement principal dans les antennes imprimées.
Initialement utilisés en tant que plan de masse, ces dispositifs ont été également développés
pour des éléments rayonnants imprimés. La figure 9.25 représente un exemple d’antenne qui
utilise un matériau a bande interdite électromagnétique. Les lignes a faibles largeurs représentent
les parties inductives et la succession de pavés carrés les parties capacitives. Le diagramme de
dispersion, pour des fréquences situées en dessous de la bande interdite, montrerait la nature &
ondes lentes de la structure périodique, ce qui se traduit par une diminution des dimensions
physiques de 'antenne. A dimensions égales, il a été montré que la fréquence de résonance du
mode fondamental de 'antenne 4 bande interdite électromagnétique est diminuée de 16 % par
rapport 4 celle du patch plein.

Pavé métallique a bande
interdite électromagnétique

Substrat diélectrique —_

| 7

Fente de couplage

Plan de masse

Ligne d’alimentation

(

Figure 9.25 — Antenne patch imprimée a bande interdite électromagnétique.

Les dimensions sont étroitement liées & la nature du substrat qui supporte I'antenne et par consé-
quent 2 sa permittivité. Pour réduire 'encombrement, il parait donc judicieux d’augmenter celle-
ci. Ludlisation de matériau & permittivité élevée est alors retenue. Le titanate de baryum est un
exemple de matériau céramique qui peut étre utilisé pour un substrat d’antenne. Sa constante
diélectrique s'étend de 38 a 80 et laisse entrevoir des réductions d’échelle importantes. Plus
récemment, ['utilisation de I'aluminate de lanthane sous forme cristalline, caractérisé par une
permittivité de 23,7 et une faible tangente de pertes (3.10™%) a constitué une alternative originale
au substrat diélectrique traditionnel. Malheureusement, le gain d’une antenne imprimée décroit
lorsque la permittivité du substrat augmente. Pour corriger cet inconvénient, on superpose a
I'antenne un (ou plusieurs) substrat de plus faible permittivité (on parle alors de superstrats)
directement au-dessus de I'élément rayonnant (figure 9.26).
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Les résonateurs diélectriques utilisent également des matériaux a permittivité élevée. Labsence
de mérallisation limite les pertes par conduction et par conséquent, augmente I'efficacité de
rayonnement. Il est & noter que la plupart des techniques d’alimentation utilisées pour les an-
tennes imprimées peuvent étre retenues pour les résonateurs diélectriques. Enfin, ces structures
présentent une bande passante relativement élevée (de 'ordre de 10 %). Deux inconvénients
majeurs existent cependant :

— Pimpossibilité d’intégrer ces antennes sur des surfaces non-planes,

— la difficuleé d’usinage du matériau.

Superstrat — > Résonateur diélectrique

\

Antenne patch Plan de masse
A' «
Fente —C \ ( 7

de couplage

Ligne

/ >alimentation

Figure 9.26 — Structures d’antennes utilisant des matériaux a permittivi-
tés élevées

9.2 Antennes définies par leur largeur de bande
en fréquence

Lutilisation des antennes impose des caractéristiques de largeur de bande en fréquence imposées
par le systtme. On distinguera donc les antennes bande étroite, large bande et ultra-large bande.
Certaines antennes multibandes peuvent émettre ou recevoir dans plusieurs bandes de fréquences.

9.2.1 Antennes bande étroite

La largeur de bande a ét¢ définie au paragraphe 4.9. Les antennes bande étroite sont caractérisées
par leur largeur de bande relative qui est définie par le rapport de la largeur de bande absolue 4 la
fréquence centrale de la bande de fréquences :

_fL-h
B, 7

Les fréquences extrémes définissant la bande de fréquences représentent les fréquences au-dela
desquelles 'antenne n’a pas de bonnes caractéristiques de rayonnement. Elles correspondent, en
général, 2 des parametres en réflexion égaux 2 —10 dB.

Les antennes bande étroite ont des bandes relatives en fréquence qui sont de l'ordre de quelques
pour cent 2 une dizaine de pour cent.

De nombreuses antennes décrites précédemment, reposant sur des phénomenes de résonance,
ont une faible bande de fréquences.

9.2.2 Antennes large bande

Pour certaines applications, il est nécessaire de transmettre le signal sur une largeur de bande
suffisante. Les antennes ne doivent pas limiter la transmission ou la réception. La notion de
bande passante a été définie au paragraphe 4.9.
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en fréquence

Une antenne est considérée comme large bande si la fréquence supérieure (f3) est au moins égale
A environ deux fois la fréquence inférieure (7). La largeur de bande est alors notée :

n : 1, qui nest autre que le rapport f5 : fi.

Lantenne étant un dispositif de transformation de I'énergie guidée en énergie rayonnée, dont le
principe repose sur le phénomene de diffraction, il est bien évident que la largeur de bande d’'un
tel dispositif est limitée. Nous allons analyser les principes de base qui permettent d’obtenir une
grande largeur de bande, et donner quelques exemples d’antennes de ce type, sans prétendre a
I'exhaustivité, car les types d’antennes large bande sont nombreux. Certaines antennes utilisent

plusieurs principes d’élargissement de bande.

Principes de conception d’une antenne large bande

Plusieurs principes concourent a I'élargissement de la bande de fonctionnement.

[0 Adaptation

La largeur de bande dépend de 'adaptation de 'antenne. Une antenne réfléchissant tres peu le
signal sur une grande largeur et rayonnant correctement peut étre considérée comme large bande.

Clest donc le premier critere & prendre en compte.

O Transformateur graduel d'énergie

D’un point de vue physique, nous verrons qu'une catégo-
rie d’antennes présentant une large bande est celle pour
lesquelles les parametres géométriques varient lentement,
permettant une transformation graduelle du signal en
ondes rayonnées, pour différentes longueurs d’onde. Il
n'y a alors aucune région de I'antenne présentant des dis-
continuités susceptibles de créer une zone de diffraction
localisée, ou une zone de résonance, dépendant de la fré-
quence. Cest le cas de 'antenne en V (figure 9.27) dont
la partie métallique présente un rapport s/r constant.

Le rayonnement correspondant aux petites longueurs
d’ondes est émis dans la partie de 'antenne ou les parties

Ravennement

Figure 9.27 — Antenne en V

métalliques sont proches. On admet alors que 4 est de I'ordre du dixieme de longueur d’onde.
Les grandes longueurs d’ondes sont émises dans la partie large caractérisée par D, de I'ordre de la

demi-longueur d’onde.

)\min )\max
h = et D=
10 2
D’ou
Aox _ o _ D
Noin i 5h

Pour obtenir une antenne large bande, il suffic donc que :

D > 105

Cette condition est tout 2 fait réalisable pour certains types de géométrie.

Ce principe est aussi utilisé dans les antennes Vivaldi, formées d’un dispositif de guidage de
I'onde, comme une ligne 4 fente, qui s'évase et rayonne dans l'air.
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O Principe d’auto-complémentarité

Un principe a été proposé par Rumsey, qui peut sappli-
quer a certaines antennes pour maximiser la largeur de
bande, en considérant la complémentarité de lair et du
métal dans la constitution d’une antenne. Ce principe
peut étre appliqué aux antennes d’extension infinie, C’est-
a-dire celles qui sont suffisamment grandes pour ne pas
créer d’ondes réfléchies a leur extrémité. Dans ce cas, et
lorsque les parties complémentaires sont identiques, au-
trement dit qu’elles peuvent se recouvrir par rotation (fi-
gure 9.28), 'impédance d’entrée de 'antenne est égale 2 Figure 9.28 - Antenne planaire

la moiti¢ de 'impédance du vide. Ce qui est remarquable auto-complémentaire

dans cette observation est 'indépendance de 'impédance

en fonction de la fréquence. Ce principe assure donc une grande largeur de bande, qui est bien
sir limitée par la finitude de l'antenne tant du c6té de la petite dimension que de la grande
dimension.

O Application d’un facteur d’échelle en fréquence

Une fagon classique de créer une antenne large bande est de créer une forme de I'antenne qui
permette de reproduire des phénomeénes de rayonnement identiques dans plusieurs bandes de
fréquences adjacentes. On aboutit 4 la conception d’antennes logarithmiques.

O Couplage

Remarquons aussi que les phénomenes de couplage élargissent la bande passante. Ce principe
est utilisé pour obtenir une bande passante plus large pour certaines antennes résonnantes. Les
couplages ont alors lieu, soit au niveau de I'excitation, soit au niveau de la forme de I'antenne
qui introduit un élément résonnant supplémentaire. Ce phénomene d’élargissement se manifeste
dans les réseaux qui ont une bande passante légerement plus grande que I'antenne élémentaire.
Apres avoir énoncé quelques principes qui concourent  créer un rayonnement large bande, nous
allons décrire quelques antennes qui s’appuient sur un ou plusieurs de ces principes.

m Antenne a onde progressive

Le premier principe de fonctionnement d’une antenne large bande repose sur la nécessité d’avoir
une adaptation large bande en entrée de I'antenne. Lorsque I'antenne présente une réflexion
minimale en entrée, la puissance se propageant sur I'antenne est maximale. Cette puissance peut
alors étre rayonnée. Clest le cas d’une antenne & onde progressive : 'onde se propage et rayonne. Si
'antenne est terminée par une charge adaptée (figure 9.29), il n’y a pas de réflexion a I'extrémité.

3 I“ L.
s 3
C C
h Z:rg
o P

Figure 9.29 — Antenne filaire a onde progressive

Sila charge adaptée est large bande, 'antenne fonctionne aussi sur une large bande. La condition
sur la largeur de bande de la charge disparait si 'antenne est suffisamment longue. En effet, la
puissance décroit au cours de la propagation, 4 cause du rayonnement et devient négligeable,
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dans ce cas, 4 I'extrémité du fil. La valeur de la charge terminale n’a donc que peu d’effet. Les
antennes de ce type atteignent une largeur de bande de l'ordre de I'octave. Leur impédance de
rayonnement varie entre 200 et 300 £). Linconvénient de ce type d’antenne réside dans la forme
du diagramme de rayonnement présentant une inclinaison, par rapport a 'axe du fil, dépendant
de la longueur d’onde. Le maximum de rayonnement est obtenu pour 'angle 0,4, tel que :

0,37

cosOpaxy = 1 — ——

max L/)\'
De plus, le diagramme de rayonnement est sensible  la proximité du sol. Afin d’obtenir un
diagramme mieux maitrisé, on associe les fils rayonnant selon un losange (voir paragraphe 8.3.2).

Remarquons que, si la charge n'est pas bien adaptée et 'antenne assez courte, l'intensité du
courant dans le fil prend la forme :

I = Iy(e P + Te /%)

Le coefficient I est lié 4 la réflexion a I'extrémité. S’il n’est pas nul, un systtme d’ondes station-
naires s'installe, di au retour de la puissance vers le générateur. La largeur de bande est ainsi
limitée par le phénomene de réflexion. Remarquons que les ondes en retour rayonnent aussi et
perturbent le diagramme de rayonnement.

Antenne hélicoidale

Lantenne hélicoidale est formée de spires enroulées autour d’'un w

cylindre (figure 9.30)

Lantenne hélicoidale peut étre considérée comme une antenne

filaire enroulée. Les parametres importants sont : son diametre (2

rapporter 2 la longueur d’onde), 'espacement des spires, 'angle

des spires et sa longueur. Les deux cas limites sont I'antenne

filaire rectiligne et 'antenne boucle.

Deux modes peuvent apparaitre :

— le mode normal qui correspond 4 un rayonnement radial au-
tour de l'axe Oz

— le mode axial qui entraine un rayonnement maximal selon
'axe Oz.

Figure 9.30 — Antenne
hélicoidale

O Mode normal

Le mode normal apparait lorsque la taille des spires est plus petite que la longueur d’onde. La
projection de 'antenne sur le plan perpendiculaire a 'axe Oz est un cercle, alors que sa projection
selon Oz est un segment de la longueur de 'antenne. Il en résulte que le rayonnement est la
superposition de celui d’une boucle circulaire perpendiculaire & Oz et d’un fil paralleéle 2 Oz. La
fonction caractéristique de rayonnement de ces deux éléments est la méme. Cependant leurs po-
larisations sont perpendiculaires et en quadrature de phase (voir section 3.1.5). Le rayonnement
résultant de la superposition de ces deux types de courants est donc radial, de méme fonction
caractéristique que les dipdles et de polarisation elliptique. On montre que le rayonnement
devient circulaire, lorsque 'écart 4 entre les spires est lié 4 la circonférence C par la relation :

C = V2H\

Ce type d’antenne a été tres udilisé par une génération de téléphones mobiles, comme un réso-
nateur quart d’onde, placé au-dessus du plan de masse. Ces antennes, fonctionnant sur le mode
normal, ne sont pas large bande.
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O Mode axial

Le mode axial apparait lorsque la circonférence des spires est de 'ordre de grandeur de la longueur
d’onde. En effet, considérons deux points opposés de la circonférence. Si celle-ci est égale 2
la longueur d’onde, un déphasage de  doit exister entre les chemins électriques séparant ces
points. Comme les deux points sont placés en opposition sur la boucle, les orientations locales
sur la boucle sont opposées, introduisant un déphasage de 7. Les points opposés rayonnent donc
en phase dans la direction de I'axe Oz.

On montre que ce principe fonctionne bien il y a plusieurs spires lorsque la circonférence C
reste de 'ordre de la longueur d’onde, en respectant la condition :

Cela correspond 2 une bande relative de fréquences légerement inférieure a 2.

Le diagramme de rayonnement est obtenu en remarquant que chaque spire peut étre considérée
comme un élément d’un réseau. Ces antennes se rapprochent du fonctionnement des antennes
A ondes progressives. Les antennes fonctionnant dans ce mode permettent d’obtenir une polari-
sation circulaire et un gain qui peut atteindre environ 15 dB. Elles sont utilisées dans les liaisons
satellites.

Antennes biconiques

Lantenne biconique est formée de deux cones symétriques, ali-
mentés par leurs sommets (figure 9.31). On peut la considérer
comme la déformation d’un fil épais dont la surface s’incline. En
principe, 'antenne biconique est infinie. Le fonctionnement qui
va en étre présenté se place dans cette hypothese.

Nous nous placons dans le cas d’'un mode TEM (Transverse
Electrique et Magnétique). Le champ électrique n’a alors qu'une
composante selon 6 et le champ magnétique, selon ¢. Léqua-
tion de Mawxell-Ampere, exprimée en coordonnées sphériques,
permet de déduire :

1
——§(7H¢) = jwEy et Hysin® = cste
r Or

D’ou les expressions du champ électromagnétique :

et A ;
Ey = ZH, Figure 9.31 — Antenne

H, = H,
¢ 417 sin 0 biconique

07—
4rr sin 0

Par intégration, il est possible d’obtenir le courant et la tension :

™t ZH, _, 0
Vir) = / Egd® soit V(r) = 20 b I (cot —0)
6o 2 2

2m
H, .
De méme /(7) = / Hersin0d¢ soit I(r) = 7067%7

0
Limpédance se met donc sous la forme :
Z 0
Z = —In (cot —O)
I 2

Limpédance Z du vide est égale 2 377 ). On remarque que Z,,, est indépendante de la fré-
quence. Lantenne biconique infinie est donc large bande.
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Dans la réalité, la structure réalisée a une extension finie. Il se produit donc des réflexions aux
extrémités, donnant lieu & un régime d’ondes stationnaires. De ce fait, 'impédance qui est réelle
pour la structure infinie devient complexe pour la structure finie. Des modélisations montrent
que, lorsque I'angle est faible, la largeur de bande est faible, car I'impédance varie de fagon
importante avec la fréquence. Loptimum est obtenu lorsque 6 = 45°. Cette valeur répond
partiellement au principe d’auto-complémentarité, cité au début de ce chapitre.

Il est possible de réaliser des antennes présentant un seul cone au-dessus d’un plan de masse. La
théorie des images permet alors de déduire leurs propriétés.

Antenne Bow-Tie

Lantenne Bow-Tie présente des ressemblances avec I'antenne bi- &
conique. Elle est réalisée en structure planaire (figure 9.32).
Cette antenne est large bande pour des longueurs comprises
entre 0,3 et 0,8 longueur d’onde, pour des angles supérieurs a &
20°. Elle permet d’obtenir facilement une largeur de bande de
2:1.
Le rayonnement ne présente pas un gain tres important. Il est,
au maximum, de 2 2 3 dB supérieur a celui du dip6le \/2, selon v
I'angle 6. Le maximum de rayonnement est obtenu perpendi- Fi

> , . gure 9.32 - Antenne
culairement au plan de 'antenne, de chaque c6té du plan. Bow-Tie

Antennes log-périodiques

La conception des antennes logarithmiques repose sur 'idée de reproduire, dans des bandes de
fréquences adjacentes, le méme phénomene de rayonnement en utilisant un facteur d’échelle en
fréquence.

Rappelons le principe de Rumsey qui pose qu'une antenne est de bande infinie, si ses dimensions
sont infinies et répond au principe d’auto-complémentarité. Sa forme est donc repérée unique-
ment par rapport aux angles.

Supposons qu’une antenne large bande soit définie par les dimensions des parties métalliques et
diélectriques, repérées par :

r=14d®,¢)

Si, cette antenne doit étre congue dans une autre bande de fréquences a fois plus petite que la
bande précédente, ses dimensions seront :

7 = ad0, ¢)

Il est possible de définir plusieurs bandes de fréquences adjacentes pour couvrir une large bande.
Les dimensions de la 7™ bande sont dans le rapport a avec celles de la (7 + 1)'*™ bande :

"n

=«
Tnt+1
Donc le rapport entre la #'°™ cellule et la cellule de base est : o”. Lantenne étant large bande,
Iapplication d’un facteur d’échelle o doit redonner les mémes dimensions quel que soit 7. Cela
montre que le champ rayonné doit étre périodique avec le logarithme de la fréquence.
En fait, les antennes n’étant pas d’extension infinie, des réflexions ont lieu aux extrémités. Afin
*éviter cet inconvénient qui limite la largeur de bande, il est conseillé de concevoir les antennes
d q 8
e fagon a ce que le rayonnement soit prépondérant sur la réflexion. Les ondes stationnaires
de fag que le ray t soit prépondérant sur la réfl L des stat
apparaissant sont alors minimisées. Pour cela, des dimensions de 'antenne doivent étre au moins
de l'ordre de la demi-longueur d’onde correspondant 2 la fréquence la plus basse.
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m Antenne spirale

Lantenne spirale est une antenne planaire, constituée de zones métalliques délimitées par des

spirales (figure 9.33).

Figure 9.33 — Antenne spirale

Léquation d’une spirale logarithmique est définie par :

r = aexp(bp) [9.1]

On en déduit 'équation suivante :
1
b= —— = cot
rde B

La figure 9.34 donne la signification géométrique
des différents termes.

La construction de I'antenne spirale sappuie sur

le dessin de quatre spirales décalées respective-

ment de rayons 71, 72, 73, 74, selon les équations :
r = aexp(by)

aexp (b(cp — 8))

r3 = aexp (b(cp — 1T))

74 = aexp (b(cp — T — 8))

n

Figure 9.34 - Spirale logarithmique

Comparons le rayon  la longueur d’onde, 4 partir

de I'équation [9.1] :
N
= aexp {b <cp —In Z)]

— M
Po nb

Nous en déduisons que le changement de longueur d’onde revient a une rotation d’'un angle
correspondant au logarithme de la longueur d’onde (ou de la fréquence) rapporté au coefficient &.

>~

Posons :
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Les phénomenes sont donc les mémes d’une fréquence 4 I'autre, mais on les retrouve a des
endroits qui ont tourné sur la spirale.

En réalité, la spirale est finie. Il est recommandé de fermer les bras de la spirale par une courbe
graduelle afin d’éviter les discontinuités abruptes qui générent des ondes en retour. Un arc de
cercle peu incurvé convient.

Le rayonnement de la spirale est perpendiculaire au plan de celle-ci. La polarisation est circulaire
sur 'axe de 'antenne et de sens contraire de chaque coté du plan.

Afin d’avoir une bonne efficacité, il est nécessaire d’alimenter les deux bras de la spirale de fagon
équilibrée.

La spirale a été présentée ici comme la partie métallique gravée. La structure complémentaire,
constituée d’un plan de masse dans lequel a été évidé le métal, appartient aussi & la catégorie des
antennes spirales et présente des propriétés analogues.

Antenne spirale conique

Cette antenne, représentée sur la figure 9.35, emprunte les pro-
priétés de 'antenne spirale et de 'antenne conique.

O Antenne log-périodique a éléments rayonnants

Une antenne large bande tres utilisée pour les récepteurs en ra-

dio astronomie est 'antenne log-périodique formée d’éléments

circulaires (figure 9.36).

Les différents éléments ont des longueurs différentes et consti-

tuent des résonateurs. Lorsque la fréquence varie, les différents

éléments entrent en résonance selon leur longueur. Afin d’assurer Figure 9.35 - Antenne
une grande bande de fréquences, les rapports entre les rayons des spirale conique

différents éléments doivent respecter les conditions :

n Pn ’
=a o —=a
Tn+1 "n

Le diagramme de rayonnement est maximal de part et d’autre du plan de I'antenne, perpendicu-
lairement a celle-ci.

Tl

Pn

Figure 9.36 — Antenne log périodique a éléments
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Rappelons, dans cette premitre partie, les principes énoncés dans le paragraphe précédent. Les
antennes de type large bande trouvent leurs applications lorsque 'on cherche 4 couvrir un large
spectre de fréquences avec différents objectifs :

— atteindre des débits importants;

— permettre d’accéder 2 plusieurs normes de communication avec la méme architecture;

— établir une liaison radar;

— travailler en mode impulsionnel;

— utiliser un mode de communication basé sur de I'étalement de spectre...

La bande passante peut étre définie de différentes manieres en fonction de la grandeur caractéris-
tique prise en compte :

— adaptation de 'antenne;

— polarisation ;

— gain...

On peut considérer deux types d’antennes large bande, les antennes résonnantes et les antennes
A ondes progressives.

Dans le cas des antennes résonnantes, pour obtenir un fonctionnement large bande, on peut soit
diminuer la qualité d’une résonance, soit coupler plusieurs résonances entre elles.

Lexemple ci-dessous (figure 9.37) montre le cas d’une antenne fractale pour laquelle la répétition
s 10 ) A o . . A . ;

a différentes échelles du méme motif, fait apparaitre des résonances a plusieurs fréquences.

Figure 9.37 - Cas de I'antenne fractale

Dans le cas des antennes & ouverture progressive, il est possible d’utiliser le concept du passage
progressif d’une ligne de transmission a I'espace libre, comme dans le cas de 'antenne de type

Vivaldi (figure 9.38).

{3 pnwn LR ___-Kx‘\
= A\
/ i s g 4 ':|
mmmmm})) =
\ l'ml \",__-Id_ e ___//

e

=
- e
e 1

Figure 9.38 — Antenne Vivaldi
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Il est également envisageable d’utiliser le principe donné par Rumsey et qui porte sur les antennes
indépendantes de la fréquence. Il énonce que si la forme d’une antenne peut étre définie par des
angles, cette antenne est alors indépendante de la fréquence. Elle est alors confondue avec sa
réduction homothétique. Lexemple ci-dessous (figure 9.39) montre un type d’antenne « Bow-

Tie »
v T—-'

Figure 9.39 - Antenne « Bow-Tie »

Une technique assez classique utilisée pour réaliser une antenne large bande repose sur le principe
de 'antenne log-périodique o1 les caractéristiques de 'antenne sont des fonctions périodiques du
logarithme de la fréquence. Le principe est transposable en filaire, en planaire ou en volumique

(figure 9.40).

Figure 9.40 - Antennes log-périodiques

Une dernitre possibilité dont la théorie a été énoncée précédemment, repose sur le principe de la
spirale logarithmique planaire ou en volume (figure 9.41).

Figure 9.41 — Antenne spirale logarithmique
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Intérét des transmissions ULB

Les transmissions ULB (UWB en anglais) étaient, il y a encore une vingtaine d’années, réser-
vées aux communications militaires. Les technologies ULB ont trés fortement évolué durant les
dernitres années, lorsqu’en février 2002, la FCC (Federal Communications Commission) a mis
en place une régulation permettant l'utilisation de ces technologies pour des applications grand
public. En libérant aux Etats-Unis une bande continue de 7,5 GHz, le FCC a permis 'ouverture
a de nouvelles applications pour les transmissions 4 trés haut débit. Par contre, la puissance émise
éeant limitée 2 0,5 mW pour toute la bande FCC, les applications ne pourront étre que de
proximité. Une autre approche orientée vers le bas débit et destinée aux réseaux de capteurs par
exemple, a été envisagée. Elle utilise alors un mode de transmission de type impulsionnel.

O La normalisation
LULB a d’abord eu une premitre définition donnée par Taylor. Il s'agissait de systémes qui
transmettent et regoivent des ondes dont la largeur de bande relative (LB) est supérieure ou égale

20,25 avec:
f 2

Cette premitre définition a été modifiée et remplacée par une nouvelle proposée par la FCC.
Selon cette nouvelle définition, un signal ULB est un signal dont la bande passante 3 —10 dB
dépasse a tout moment 500 MHz et 20 % de la fréquence centrale.

La principale bande destinée & I'ULB se situe entre 3,1 et 10,6 GHz. Cette bande représente
environ 7 GHz et pourrait donc étre divisée en 14 sous-bandes de 500 MHz. Un systeme utilisant
toute la bande, ou un ensemble de sous-bandes (voire une sous-bande), sera considéré comme un
systeme ULB. Mais il doit bien siir respecter les normes en vigueur dans le pays considéré.

Le principe de base des syst¢mes ULB est de pouvoir cohabiter dans des bandes de fréquences
déja udlisées par d’autres systtmes de communications. Il permet donc de ne pas passer par un
mécanisme d’allocations de licences ou de se trouver confiner dans des bandes de fréquences dites
sans licence (bandes ISM 2,4 et 5,2 GHz par exemple). Par contre, les systtmes ULB ne doivent
pas brouiller les systemes existants, d’ott I'importance de 'aspect réglementaire.

O La réglementation nord américaine

En Amérique du Nord, la réglementation de 'ULB a été mise en place par la FCC avec la
publication du rapport « First Report and Order » en février 2002.

Lémission des signaux ULB pour les communications est autorisée sans licence pour des appli-
cations « indoor » et pour des liaisons mobiles point & point en « outdoor ».

Les appareils « indoor » doivent étre congus pour ne fonctionner qu'en ce milieu et ne doivent
pas étre dirigés intentionnellement vers 'extérieur.

D’autre part, les systemes « outdoor » autorisés sont les appareils portables ne reposant pas sur une
infrastructure fixe.

En ce qui concerne les systemes de communication, la puissance moyenne d’émission des signaux
est limitée par les masques représentés a la figure 9.42.

La limite de —41,3 dBm/MHz correspond 4 une mesure de champ électromagnétique de
500 wV/m dans toute bande de 1 MHz, 4 3 métres de I'antenne d’émission.

Cette limite a été établie par la Partie 15 des textes de la FCC en référence a la puissance isotrope
rayonnée équivalente (PIRE) des émissions non intentionnelles.

La puissance pic est également limitée dans le rapport de la FCC. Elle est mesurée autour de la
fréquence pour laquelle le rayonnement est maximum et se calcule a partir de :

RBW
50

olt RBW est la bande de résolution de la mesure exprimée en MHz.

lim —
P (RBW) = 20log,, <
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Figure 9.42 — Masques FCC

Pour RBW = 50 MHpz, la puissance pic ne doit pas dépasser 0 dBm, soit 1 mW.

O La réglementation européenne

En mars 2006, a été publiée la décision finale de 'ECC, sur les conditions d’utilisation de la
technologie ULB dans les bandes inférieures 4 10,6 GHz.

La décision s'applique aux technologies ULB de largeur de bande supérieure 4 500 MHz dans
la bande au-dessous de 10,6 GHz qui sont exemptées de licence et opérent selon le principe de
non-interférence et non-protection.

Le masque actuel pour les systtmes ULB en Europe est donné en figure 9.43.
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Figure 9.43 — Masque pour |'Europe
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O Les différentes techniques de transmission
Plusieurs approches ont été diversement étudiées et peuvent étre réparties en :
— ULB mono bande :

— approche impulsionnelle : IR UWB (Impulse Radio — Ultra Wide Band)
— ULB multibandes :

— approche MB-OFDM (Multi-bandes OFDM)
— approche MB-OOK (Multi-bandes On-Off-Keying)

Dans le cas de 'approche mono bande, le signal correspond 4 un train d’impulsions de type large
bande modulée en amplitude ou en position (figure 9.44).

0.8

0.6

0.4

0.2

-0.2

0.4

-0.6

-0.8

[0] 5 10 15
temps [ns]

Figure 9.44 — Mode de transmission de type IR - UWB

En ce qui concerne I'approche multibandes, deux techniques ont été développées. La pre-
mitre (MB-OFDM) est utilisée une bande de fréquences divisée en plusieurs sous-porteuses
(figure 9.45). Chaque sous-porteuse est modulée puis transmise.

Figure 9.45 — Mode de transmission de type OFDM

Lapproche MB-OOK est de type impulsionnel, mais le signal est divisé en plusieurs sous-bandes

(Agure 9.46).
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Figure 9.46 - Mode de transmission de type MB — OOK

m Transmissions ULB en mode impulsionnel

[0 Comparaison d‘une transmission ULB impulsionnelle par rapport a une transmission
en bande étroite

Le principe d’une transmission ULB impulsionnelle repose sur I'émission d’un signal fortement
limité dans le temps, de type impulsion. En transmission en bande étroite, I'émission peut se
faire de fagon continue. De ce fait, 'analyse fréquentielle d’'un signal ULB présente une large
occupation spectrale en comparaison d’un signal bande étroite (figure 9.47).

& Puissance
du signal émis

Systéme NB

Systame UWE

3.1 GHz 10.6 GHz

Figure 9.47 — Transmission ULB versus bande étroite

On peut donc remarquer que, dans le cas des applications ULB, 'augmentation de la largeur de
bande du signal se fait au détriment de la densité spectrale de puissance (DSP) afin de garantir la
coexistence avec les systemes existants.

Capacité du canal

En communications numériques, une relation fondamentale est celle de Shannon qui donne la
capacité C d’un canal a bruit blanc additif gaussien et & bande limitée.

C = Blog, (1 + SNR)

SNR = rapport signal sur bruit.
Cette formule est réductrice car elle sapplique au cas le plus favorable en termes de propagation
et d’interférence entre symboles. Mais elle montre que la capacité du canal croit de manitre
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logarithmique avec la puissance transmise alors qu’elle est proportionnelle 4 la bande passante du
signal.

Lorsque I'on considére des canaux multitrajets, cette caractéristique lide 2 la capacité du canal
est conservée, méme s'il n'est plus possible d’extraire la valeur numérique de la capacité de cette
formule.

Par conséquent, la diminution de la puissance émise au profit d’une largeur de bande plus grande
savere étre intéressante si I'on veut gagner du débit.

Problématique de caractérisation et de conception des antennes en ULB

O Les particularités du canal ULB

En raison de la largeur de bande des systemes ULB, il n’est pas possible d’utiliser 'ensemble des
théories mises en place pour les systemes a bande étroite.

Dans un systéme 2 bande étroite, tous les trajets arrivent dans un intervalle de temps inférieur 2 la
résolution du récepteur tandis que dans le cas de 'ULB, la résolution du récepteur est inférieure
a I'étalement du canal. Dans I'analyse d’un systtme ULB, il est important de prendre en compte
Ieffet du canal.

C’est un canal difficile avec une forte atténuation surtout en milieu indoor, avec une décroissance
exponentielle de la puissance, avec de nombreux multitrajets, et un étalement temporel important
(200 ns max). Cela nécessitera donc, dans les systtmes ULB de type impulsionnel, de conserver
un intervalle de garde.

Le modele de canal généralement retenu dans le domaine des communications ULB en intérieur
est celui de Saleh et Valenzuela. Ce canal est modélisé dans le cadre de 'TEEE802.15.3a.

Les graphiques suivants montrent la réponse du canal dans le cas d’une liaison 4 hauts débits,
courte portée, « indoor ».

Quatre cas sont représentés :

— CML1 : visibilité directe (LOS), entre 0 et 4 métres (figure 9.48 a)

— CM2 : absence de trajet direct (NLOS), entre 0 et 4 metres (figure 9.48 b)

— CM3 : absence de trajet direct (NLOS), entre 4 et 10 metres (figure 9.48 ¢)

— CM4 : configuration NLOS difficile avec un nombre et une densité des trajets trés importants

(figure 9.48 d)

Létalement du canal pour le meilleur cas en visibilité directe (CM1) est d’environ 40 ns, tandis
que dans un environnement sans visibilité, il est proche de 80 ns (CM3) et il atteint presque
180 ns pour la CM4.

Linformation sur I'étalement du canal est trés importante pour le dimensionnement de I'archi-
tecture et dans antennes ULB, il détermine la période de répétition des impulsions.

O Les antennes utilisables en ULB

Comme dans tous les systtmes de communications, 'antenne est un élément clef, mais encore
plus dans le cas des communications ULB.

Dans le cas de ce type d’antenne, il sera nécessaire de trouver un compromis largeur de
bande/rendement/intégration/cofit.

Fonctionnant en large bande, leur comportement est plus difficile & analyser.

De plus, la fonction antenne, ne peut plus étre considérée indépendamment du reste de I'archi-
tecture. Lantenne est un élément permettant le transfert d’énergie et le rayonnement. Le transfert
d’énergie est lié & I'adapration et au rendement.

Les distorsions du signal proviennent de 'un des phénomenes suivants :

— désadapration en fréquence;

— distorsion d’amplitude;

— distorsion de phase.
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Figure 9.48 — Modeles des canaux ULB

Les antennes peuvent étre classées en trois grandes familles :
les antennes & bande étroite

les antennes large bande

les antennes indépendantes de la fréquence.

O Prise en compte de I'effet de I'antenne

Il est communément admis qu’étant donné que les impulsions ULB se caractérisent par une tres
grande largeur de bande, les antennes d’émission et de réception se comportent comme des filtres,
ce qui produit une déformation de 'impulsion et des spectres des signaux.

Les graphiques suivants montrent I'effet de 'antenne sur une impulsion, dans le cas d’'une appli-
cation ULB fonctionnant dans la bande 3,1-5,1 GHz.
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Limpulsion utilisée est donnée en figure 9.49. Elle est caractérisée par T = 5 ns.

oa

a
b

o VATAVAVAVATAY '\W VWV —

Amplitode V]

b

Tame gra]
Figure 9.49 - Forme de I'impulsion ULB
Nous considérons deux types d’antennes :

— une antenne dipdle N/2, de type bande étroite, de longueur 31,4 mm et caractérisée par un
gain maximum de 2,7 dBi. (figure 9.50)

="

Figure 9.50 — Antenne dipole

— une antenne « Diamond », de type large bande, de base et hauteur identiques (31,4 mm) et
caractérisée par un gain de 2,8 dBi. (figure 9.51)

Figure 9.51 - Antenne Diamond

Les simulations ont été effectuées sous CST Microwave.

Afin d’analyser les phénomenes sur un cas simple, nous présentons les caractéristiques pour une
impulsion gaussienne en entrée de 'antenne.

Les résultats en coefficient de réflexion et champ rayonné dans le domaine temporel, sont donnés

en figures 9.52 et 9.53
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Figure 9.52 - Coefficients de réflexion des deux antennes
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Figure 9.53 - Etalement temporel des deux antennes

Considérons maintenant 'impulsion choisie pour une communication ULB respectant un
masque de fréquences. La réponse temporelle et la FFT du champ rayonné sont représentées en

figures 9.54 et 9.55.
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Figure 9.54 - Réponse temporelle des antennes dans le cas d'une impul-
sion réelle
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Figure 9.55 — FFT du champ rayonné pour les deux antennes

On constate ici que, dans la bande et avec 'impulsion choisie, les variations de 'enveloppe du
signal sont suffisamment lentes pour étre « suivies » par le dipéle.

Il'y a peu d’étalement temporel dt & I'antenne.

La conclusion importante, est qu’il est indispensable d’analyser la largeur de bande, la forme de
I'impulsion, pour déterminer les contraintes sur 'antenne.

O Exemples d’antennes ULB

Dans les systémes bande étroite, il est fréquent de retrouver des antennes résonantes, accordées
sur la fréquence centrale d’'un ensemble de canaux afin par exemple d’y maximiser I'efficacité.

Il est des lors supposé que 'antenne a un gain et un rendement constants dans la bande consi-
dérée, a I'inverse d’'un systtme ULB dont les grandeurs caractéristiques de 'antenne telles que le
gain ou la position des centres de phase varient en fonction de la fréquence. Ces variations ont
comme conséquence la distorsion de 'impulsion transmise.

En effet, ces variations s'interprétent comme une fonction de filtrage appliquée en sortie d’an-
tenne. La variation du gain correspond & une amplitude non constante dans la bande passante du
filtre tandis que la variation des centres de phases est assimilée 4 un retard de groupe non constant
au niveau de ce méme filtre. Limpulsion est donc filerée : ses allures temporelle et fréquentielle
sont modifiées.

Lapproche la plus répandue pour réaliser une antenne ULB est basée autour d’une antenne
dipole. Afin d’augmenter la largeur de bande d’un dipdle, il est possible d’élargir ce dipdle au
niveau de son alimentation pour former une antenne « Diamond » ou alors au niveau de ses
extrémités pour obtenir une antenne Bow-Tie. D’autres variantes planaires peuvent étre dérivées
d’un dipdle a 'image des antennes elliptique et demi-elliptique comme l'illustre la figure 9.56. De
maniere générale, ces antennes présentent en entrée une impédance différentielle de 100 Ohms.

v AO Y
AV O Q

Dipbdle Bow-iie Diamond Elliptique Demi-elliptique

OO

Figure 9.56 — Exemples d'antennes planaires dérivées du dipole
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10 - MESURES D'ANTENNES

10.1 Introduction

Loutil numérique est largement utilisé dans la conception des antennes. Il facilite, par exemple,
I'optimisation des dimensions géométriques ou de la forme de I'élément rayonnant de fagon a
maximiser les performances en termes de rayonnement, d’adaptation ou de qualité de polarisa-
tion. Cependant, dans bien des cas, dans un souci de simplification et pour minimiser les durées
de simulations, un certain nombre d’approximations sont souvent effectuées. Cela se traduit par
des décalages plus ou moins importants dans les résultats simulés obtenus ce dont I'utilisateur ne
percevra pas toujours les effets et les conséquences.

Pour quantifier les performances réelles des antennes et les comparer aux résultats simulés, la
mesure dans un environnement adapté s’avere incontournable. Non pas qu'il faille systématique-
ment considérer les résultats expérimentaux comme référence — en effet les sources d’erreurs
sont multiples le long d’une chaine d’acquisition — mais ils permettent de tenir compte des
caractéristiques géométriques et électromagnétiques réelles des systemes mesurés.

Dans ce qui suit, nous allons détailler les principales méthodes qui permettent de caractériser
expérimentalement les antennes par leur diagramme de rayonnement, leur gain et leur polari-
sation. Notons que le théoréme de réciprocité nous signifie que, quelle que soit la position de
'antenne sous test (émettrice ou réceptrice pour les besoins de la mesure), les résultats en termes
de rayonnement seront identiques.

10.2 Rappels sur les différentes zones de rayonnement

Nous allons rappeler les trois zones de rayonnement d’une antenne. Pour cela, nous allons consi-
dérer une antenne circulaire de diametre D suffisamment grand par rapport 2 la longueur d’onde.
Lantenne est excitée par une onde de fréquence fixe.

En s’éloignant de 'antenne, on constate qu’il existe trois zones qui sont :

— la zone de Rayleigh ou zone proche, qui s'étend de I'ouverture jusqu’a une distance de D*/2X,
le champ qui se propage 2 la structure d’'une onde plane et reste concentré dans la direction
normale a 'ouverture,

— la zone de Fresnel qui s’étend jusqua 2D*/\ ot le faisceau commence 2 diverger et finira par
se transformer d’une onde plane en une onde sphérique,

— lazone de Fraunhoffer ou zone lointaine, a partir de laquelle la propagation de 'onde s’effectue
par ondes sphériques uniquement. On constate qu'a partir de 13, la mesure du diagramme de
rayonnement n’est pas modifiée quelle que soit la distance. De ce fait, la mesure des caractéris-
tiques de rayonnement devra étre effectuée a I'intérieur de cette zone. La densité de puissance
décroit alors en 1/R* , ot R représente la distance entre le centre de phase de I'antenne, ot
sont centrées les ondes sphériques, et le point d’observation.
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La connaissance du diagramme de rayonnement est une des principales caractéristiques des
antennes car il caractérise la distribution spatiale du champ électromagnétique rayonné. Une
représentation graphique est associée 4 cette distribution, généralement normalisée 2 0 dB. Bien
qu’il soit possible de mesurer le champ et d’en déduire la fonction caractéristique de rayonne-
ment, c’est bien souvent 2 partir de la mesure de la puissance qu’est construit le diagramme de
rayonnement. Par définition, une représentation tridimensionnelle illustre la répartition spatiale
de la puissance dans toutes les directions d’observation c’est-a-dire pour toutes les valeurs de 0 et
¢ sachant que, pour chaque position, les deux composantes orthogonales £y et £4, sont mesurdes
(Agure 10.1).

Antenne

sous test —y ,

Figure 10.1 — Systéme de coordonnées utilisées pour la mesure du dia-
gramme de rayonnement.

D’un point de vue pratique, la mesure du diagramme de rayonnement est bien souvent effectuée
dans deux plans principaux orthogonaux qui sont les plans ¢ = 0° et 90°. On parle aussi de plan
E et plan H. La polarisation du champ émis par I'antenne n’étant a priori pas connue, il faudra,
en plus de la mesure du rapport axial qui donne une information sur la qualité de la polarisation
émise, mesurer les quatre diagrammes qui sont :

— Ey(d = 0°,0) : diagramme de la composante du champ électrique £y dans le plan ¢ = 0°,

— Ey(dp = 90°,0) : diagramme de la composante du champ électrique Ey dans le plan ¢ = 90,
— E4(d = 0°,0) : diagramme de la composante du champ électrique Ey, dans le plan ¢ = 0°,
Ep(d = 90°,0) : diagramme de la composante du champ électrique £y, dans le plan ¢ = 90°.

Notons enfin que la mesure la plus représentative du comportement de 'antenne devrait étre
effectuée en toute logique lorsque celle-ci est installée dans son environnement naturel. Bien
souvent, les mesures des caractéristiques de rayonnement seront effectuées a l'intérieur d’'un
espace fermé et isolé des perturbations extérieures qui peuvent entacher les résultats. De plus,
nous avons vu que la distance minimale 2 observer entre la source et 'antenne sous test, pour se
situer en zone de champ lointain, est intimement liée 4 la fréquence de fonctionnement et aux
dimensions géométriques de I'antenne. On appréhende aisément la contrainte que représente
cette distance, notamment lors de mesures en basses fréquences.

Nous allons présenter dans ce qui suit les principales techniques de mesures du rayonnement
électromagnétique d’antennes effectuées a I'intérieur d’'une chambre anéchoique, et les différentes
variantes associées qui permettent de reproduire la zone de champ lointain tout en s'affranchissant
de la contrainte sur la distance entre source et antennes sous test.
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10.3.1 Chambre anéchoique

La plupart des mesures d’antennes seffectuent dans une chambre anéchoique (figure 10.2). 11
sagit d'un espace fermé entitrement tapissé d’absorbants sous lesquels est disposé un feuillard
métallique d’aluminium pour se rapprocher des caractéristiques d’une cage de Faraday et ainsi,
se prémunir des agressions électromagnétiques extérieures. Afin de limiter les réflexions parasites
dues 2 la source sur les parois de la chambre, I'utilisation de mousses absorbantes en polyuréthane
chargées de particules de carbone est souvent retenue pour absorber les ondes incidentes aux
parois. Ces mousses, caractérisées par leur réflectivité, peuvent prendre des formes variées, ce-
pendant la forme pyramidale est trés souvent utilisée. En effet, I'idée consiste, grice a cette forme
particuliere, & passer de fagon graduelle, d’une impédance d’onde au sommet de la pyramide égale
2377 ) a celle d’'un milieu dissipatif 4 la base de la pyramide. Notons que les performances des
absorbants seront d’autant meilleures que la fréquence est élevée. La hauteur des pyramides est
proportionnelle 2 la longueur d’onde de travail et, par conséquent, inversement proportionnelle
a la fréquence.

Lutilisation de chambres de formes adaptées (pyramidale du coté de la source puis carrée autour
de 'antenne sous test) peut constituer une alternative intéressante. De méme, ['utilisation d’ab-
sorbants plus courts (un peu moins performants) peut étre envisagée dans les zones ot le niveau
de champ est faible (a l'arri¢re de 'émetteur par exemple). Précisons que les performances des
absorbants se dégradent sensiblement lorsque 'on s‘écarte de la normale 2 la paroi. Ceci est d’au-
tant plus vrai pour les absorbants pyramidaux dont les performances sont optimales en incidence
normale. Pour atténuer ces effets, I'utilisation d’absorbant de forme arrondie a Iextrémité peut
&tre retenue. Ici aussi, la forme de la chambre peut constituer une alternative pour diminuer les
réflexions parasites. Enfin, les absorbants d’utilisation courante dans les chambres se présentent
sous la forme de panneaux carrés de 61 cm de coté et supportent une densité de puissance
incidente de I'ordre de 0,3 W/cm?. Un absorbant de forme pyramidale de hauteur 12 cm pré-
sente une atténuation de —40 dB 4 10 GHz pour une incidence normale. Cependant, une perte
d’atténuation de 5 dB pour un angle d’incidence de 35° est courant pour ce type d’absorbant.
Notons enfin que les absorbants planaires et souples peuvent étre utilisés pour masquer les mats
ou les plateaux tournants qui supportent les antennes. Leurs performances en réflectivité sont
limitées autour de —10 dB.

/Panncaux absorbants Antenne corne
Antenne

sous test

Figure 10.2 - Chambre anéchoique pour la mesure d'antennes

A lintérieur de la chambre, une antenne source de référence (bien souvent une antenne cornet
directive de fagon 2 limiter au mieux les réflexions sur les parois) est alignée avec I'antenne
sous test qui sera judicieusement placée dans un espace ol la mesure peut étre effectuée sans
perturbations avec un minimum de réflexions. Nous définirons un peu plus loin cet espace,
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fondamental, communément appelé zone calme ou tranquille. Le principe de réciprocité permet
de choisir indifféremment la source (soit I'antenne de référence, soit 'antenne sous test).

Les positionneurs (ou plateaux tournants) employés doivent permettre les mesures en élévation
et en azimut. Deux axes de rotation sont donc « priori nécessaires au niveau de 'antenne sous test
en réception. La vitesse de rotation (généralement pas 2 pas) sera choisie suffisamment basse de
fagon A éviter les distorsions sur les diagrammes notamment sur les antennes massives ol des effets
d’inertie peuvent apparaitre. D’un point de vue pratique, une solution consiste 4 n’utiliser que
deux positionneurs 2 un seul axe de rotation chacun. En effet, le premier positionneur autorise
le mouvement en rotation de I'antenne sous test selon son axe vertical tandis que le second
permet 4 I'antenne d’émission (ici le cornet) de tourner selon son axe horizontal (figure 10.2).
Partant d’une position de référence pour laquelle la polarisation des deux antennes est la méme, il
suffit, pour mesurer la composante principale E¢(8, d = 0° ou 90°), de maintenir fixe I'antenne
cornet 2 polarisation verticale et de faire pivoter 'antenne sous test sur son axe vertical de facon
a relever le niveau de puissance regue en fonction de 'angle d’élévation 6. La composante croisée
Ey(8,d = 0° ou 90°) sera obtenue en effectuant la méme mesure mais en ayant au préalable
fait pivoter le cornet 2 90°. La détermination des autres diagrammes s'effectue en pivotant
I'antenne sous test 2 90° par rapport a sa position d’origine. La multitude de relevés imposent
une automatisation de la procédure de mesure. Lensemble est presque systématiquement asservi
par un dispositif électronique et informatique qui permet de contréler le fonctionnement des
positionneurs mais également d’assurer 'acquisition, le stockage et éventuellement le traitement
et la visualisation des données recueillies.

Pour des mesures 2 des fréquences inférieures aux ondes VHF ol les effets dus aux réflexions sur le
sol sont difficiles & éviter, on utilise des chambres qui sont dépourvues d’absorbants au sol. Dans
ce cas, le sol est constitué d’une surface plane parfaitement réfléchissante de tres faible rugosité
et l'on utilise la réflexion pour créer des interférences constructives au niveau de 'antenne sous
test dans la zone tranquille. On ajustera les hauteurs respectives des antennes d’émission et de
réception de fagon 2 faire coincider I'antenne sous test avec le premier lobe d’interférence entre
les rayons direct et réfléchi. Ainsi, pour une hauteur 4, de la source par rapport au sol et une
distance L entre source et antenne sous test fixées, la hauteur H, entre récepteur et sol devra
satisfaire la relation suivante :

NL
4 H,

H, =

ol N représente la longueur d’onde de travail.

Cette approche est également utilisée lorsque les mesures sont réalisées en espace libre sur des
antennes de grandes dimensions ou lorsque la distance L est trop importante pour des mesures
en chambre. Dans cet espace dépourvu d’absorbants, on s'assurera de I'absence d’obstacles dans
le champ de mesure de fagon a ne considérer que la réflexion au sol. Précisons qu'aux longueurs
d’ondes millimétriques, le sol n'a que peu d’influence sur les mesures.

10.3.2 Base compacte
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Lobtention d’un champ parfaitement planaire, ayant les caractéristiques d'une onde plane dansla
zone tranquille, est obtenue en éloignant suffisamment les deux antennes qui se font face. Selon la
fréquence utilisée et I'ouverture de 'antenne, cette distance pouvait devenir contraignante. Cest
la raison pour laquelle ont été développées les chambres anéchoiques compactes dans lesquelles
on utilise des réflecteurs pour générer un champ électromagnétique planaire de bonne qualité
dont la répartition transverse est constante en amplitude et en phase. Ceci est réalis¢ dans un
volume suffisamment grand de fagon a optimiser I'espace de mesure pour 'antenne méme lorsque
celle-ci est en mouvement. Les paraboles sont souvent utilisées mais nous verrons plus loin que
T'utilisation de lentilles diélectriques constitue une intéressante alternative.
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La figure 10.3 représente le principe d’'une chambre compacte réalisée & I'aide d’un réflecteur
unique.

Zone
tranquille

Réflecteur

Chambre
anéchoique

Source

Figure 10.3 — Représentation d'une chambre anéchoique compacte a
réflecteur unique

On y trouve la source qui peut étre constituée d’une ou plusieurs antennes de fagon a couvrir
plusieurs bandes de fréquences. Londe issue de la source se propage par ondes sphériques pour
étre transformée via le réflecteur en onde localement plane. La qualité du champ a I'intérieur de
la zone tranquille est quantifiée A travers les grandeurs que sont 'ondulation et 'apodisation qui
traduisent la variation de 'amplitude et de la phase atour d’une valeur médiane. Nous reparlerons
de ces parametres un peu plus loin dans ce chapitre. Lespace qui constitue la zone calme (ou
tranquille) sera d’autant plus grand que les dimensions du réflecteur sont importantes et la qualité
de ce dernier (état de surface, rugosité...) influera sensiblement sur la nature de 'onde dans la zone
calme.

De plus, du fait de la présence d’une source excentrée, il est nécessaire de réduire l'illumination
sur les bords du réflecteur de fagon a limiter la détérioration du champ dans la zone calme et
I'augmentation de la composante croisée. Diverses solutions sont alors proposées :

— Tutilisation de réflecteurs conformés a bords roulés ou a serrations (ajout d’une structure dentée
sur les bords du réflecteur) plutdt que des réflecteurs cylindriques, plus faciles 4 fabriquer mais
présentant de moins bonnes performances au niveau de la composante croisée. De cette fagon,
le champ est diffracté sur les bords vers les absorbants au détriment cependant d’une perte de
puissance vers la zone calme;

— lutilisation d’un systeme a double (ou a triple) réflecteurs car bien que plus complexe & mettre
en ceuvre, ils permettent de limiter la remontée du niveau de la composante croisée du champ
électromagnétique qui doit rester inférieure 3 —40 dB pour des mesures fiables ;

— lutilisation de lentilles diélectriques pour collimater le faisceau et transformer une onde sphé-
rique en onde plane permet de s’affranchir du réflecteur et simplifie la conception du dispositif

(figure 10.4).

Zone

tranquille
—
Chambte
\
anéchoique
—

Lentille

Source . -

Figure 10.4 — Principe d'une chambre anéchoique compacte a lentille
diélectrique
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Les matériaux diélectriques couramment utilisés sont le téflon, le polyéthylene ou la réxolite. Ils
présentent des constantes diélectriques faibles ce qui limite les réflexions parasites 2 la surface de
la lentille. Il est possible aussi de tailler les bords de la lentille de la méme fagon que les réflecteurs
pour atténuer les effets du champ diffracté mais la aussi, 'état de surface du collimateur est
fondamental et le cotit de fabrication augmente sensiblement lorsque 'on souhaite diminuer la
rugosité de I'élément.

10.3.3 Mesure en champ proche

Sila distance entre antennes d’émission et de réception est trop faible, il est possible de réaliser les
mesures en champ proche, c’est-a-dire 2 proximité de 'antenne sous test. Cette approche s’appuie
sur le fait que, le champ lointain est déduit du champ proche mesuré dans'ouverture de 'antenne
par Transformée de Fourier. En général, 'antenne sous test est immobile et parfaitement ajustée
par rapport 4 la sonde qui se déplace par balayage successif le long de 'élément rayonnant en
décrivant un plan plus large que I'ouverture géométrique de 'antenne. Le pas d’échantillonnage
est généralement inférieur 2 No/2 de fagon 2 éviter le repliement du spectre. La technique de
mesure en champ proche planaire présente cependant certaines contraintes car la mesure du
rayonnement arricre, des lobes secondaires ou des effets dus 4 la diffraction sur les bords d’une
antenne ne peuvent s effectuer sans modifier la position de 'antenne. Uinfluence de la sonde doit
&tre prise en compte dans la mesure du diagramme. Particuli¢rement, sa pureté de polarisation
est un élément fondamental. 1l s’agit d’une procédure bien adaptée a la mesure des antennes a
ouverture (cornet, parabole...) ol le rayonnement est principalement concentré dans une direc-
tion. Pour tenir compte du rayonnement dans toutes les directions, des mesures cylindriques et
sphériques peuvent étre effectuées. Dans ce dernier cas, le plus utilisé, la sonde est cette fois-ci
immobile et I'antenne sous test se déplace par rotation de fagon & décrire les plans en azimut et
en élévation. Cette approche, plus rigoureuse, nécessite cependant un traitement mathématique
plus complexe et un nombre de points de mesures considérablement plus important.

10.4 Conditions sur la mesure du diagramme
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de rayonnement

Nous avons vu plus haut qu'une distance Z de 2D*/\ doit étre observée pour considérer une
propagation par onde sphérique. A titre d’exemple, si 'on considére une antenne caractérisée par
une ouverture de 0,5 m et une fréquence de fonctionnement de 3 GHz, la condition impose
d’éloigner les deux éléments rayonnants de 5 métres au moins. Si la fréquence est de 10 GHz,
la distance passe & 16,6 metres. Il devient alors difficile d’effectuer les mesures dans un espace
« standard » de la dimension d’une pi¢ce. La mesure en espace libre constitue une alternative.

L = 2D\ représente également la distance minimale qui permet de quantifier Perreur de phase
au niveau de I'antenne sous test (figure 10.5). Pour cet écartement et en considérant & = N/16,
Ierreur de phase est de 22,5°. Daugmentation de I'écartement L va réduire I'erreur de phase. On
constate alors que la mesure d’antennes de grande ouverture 4 des fréquences élevées impose des
contraintes fortes sur 'écartement L.

La condition dite de Fraunhoffer est une premitre étape dans I’élaboration du dispositif de me-
sures. A intérieur d’'une chambre, on définit la zone tranquille (ou zone calme) comme étant
la zone ot les mesures peuvent étre effectuées avec un minimum d’erreurs dues aux réflexions
parasites. Dans cet espace localisé, le champ a localement la structure d’une onde plane et les
perturbations dues aux réflexions parasites sur les absorbants ont une influence limitée. Deux
grandeurs vont s'appliquer : 'une & l'amplitude et lautre 4 la phase. Pour 'amplitude, on intro-
duira les termes d’apodisation et d’ondulation. Pour la phase, on ne parlera que d’ondulation. Sur
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10.4 Conditions sur la mesure du diagramme
de rayonnement

Front d’onde sphérique

A/

A

Soutrce D : ouverture de 'antenne

-

<«
Ad

Figure 10.5 - Illustration de I'erreur de phase observée au niveau

de I'antenne sous test.

la figure 10.6, on constate que 'ondulation traduit une variation autour d’une valeur moyenne,
I'apodisation représente la variation de la valeur moyenne tolérée pour la définition de la zone
tranquille. Les valeurs couramment utilisées pour 'ondulation sont de £ 0,5 dB pour 'amplitude
et & 5° pour la phase. A lintérieur de cette zone, on peut considérer le champ comme étant
quasi-uniforme.

Ondulation

Zone
tranquille

Valeur moyenne
du champ

Antenne
émettrice

Hauteur ’_’é

Sol Evolution du champ — <_> Apodisation

Figure 10.6 — Définition de la zone tranquille.

Malheureusement, il existe d’autres sources d’erreurs dont il faudra également avoir connaissance.
En particulier, en basses fréquences oti les distances entre antennes doivent étre importantes, il
existe un risque de couplage avec le champ proche réactif.

La nécessité d’un parfait alignement entre émetteur et récepteur, notamment lorsqu’on effectue
des relevés de composantes croisées, impose une contrainte forte sur les positions relatives des
deux éléments.

La prise en compte de l'atténuation atmosphérique peut étre nécessaire & des fréquences su-
périeures 4 15 GHz ot la modification de I'indice de réfraction peut provoquer des variations
d’amplitudes dans les mesures.

La qualité et le blindage des cibles de liaison sont importants dans la mesure ot la présence d’'un
courant 4 la périphérie d’un conducteur provoquera un rayonnement parasite.

Enfin, une mauvaise adaptation d’'impédance entre les instruments de mesure et les antennes peut
se traduire par des erreurs dans la détermination des grandeurs caractéristiques telles que le gain
ou la directivité.
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10.5 Gain

Le gain d’une antenne est 'un des parameétres fondamentaux qui caractérisent un élément rayon-
nant. Par définition, le gain dans une direction est le rapport de la densité de puissance rayonnée
par 'antenne dans cette direction sur la puissance rayonnée par la source isotrope équivalente.
Au méme titre que le diagramme de rayonnement, le gain peut étre mesuré a l'intérieur d’'une
chambre anéchoique, dont nous avons parlé un peu plus haut, pour des fréquences générale-
ment supérieures & 1 GHz. En dega, les contraintes sur 'espacement entre antennes imposent
d’effectuer ces mesures plutdt en espace libre et les ouvertures des antennes source de références
deviennent trop importantes pour négliger les réflexions au sol.

La mesure du gain nécessite souvent 'emploi d’antennes de référence étalon. Les deux antennes
les plus utilisées sont 'antenne dipdle résonnante /2 et I'antenne cornet, toutes deux 2 polarisa-
tion linéaire. La premiere présente I'avantage d’une grande pureté de polarisation mais n’est que
peu directive, ce qui accentuera les réflexions parasites. La seconde est plus directive mais peut
présenter un niveau de polarisation croisée plus élevé. Les gains sont respectivement de 2,1 dB
pour le dipéle et s'étendent de 15 4 25 dB pour le cornet, selon I'ouverture géométrique.

Il existe deux méthodes pour la mesure du gain en champ lointain : la mesure absolue du gain et
la mesure par comparaison.

10.5.1 Mesure absolue du gain
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Cette procédure s'appuie sur la formule de Friss. Elle donne la puissance regue lors de la transmis-
sion d’une onde en espace libre viz deux antennes de gains distincts G, (en émission) et G, (en
réception), espacées d’une distance R. Littéralement, la puissance regue par le récepteur s'exprime

de la fagon suivante :
L
P,=P (GG | —
( ) (4 T R>

P, et P, représentent respectivement les puissances émises et regue (en watt), N étant la longueur
d’onde en espace libre. Cette formulation a été établie en supposant 'antenne de réception placée
en champ lointain, les antennes parfaitement adaptées et alignées en polarisation. Si les antennes
d’émission et de réception sont identiques, alors le gain recherché s'exprime par :

1 P A\
Gigg = Guag = = | 10 Log=- + 10 L —
e|dB 7|dB P OgPE 0g (4’ITR)

ol P, P,, R et \ sont les grandeurs mesurées.
Cette premicre approche nécessite 'usage de deux antennes identiques. Dans hypothése oli 'on
ne dispose pas de deux antennes identiques, ce qui est une situation courante, il est nécessaire
dans ce cas de disposer de trois antennes distinctes et par conséquent de déterminer le gain de
'antenne par trois mesures associant 'ensemble des trois antennes de gain G, G, et Gs :

Gi|dB + G}|dB =20 LOg (4%?) + 10 LOg <§—m

) avecz,j = 1,..3 eti#Fj
g

Trois mesures sont réalisées par permutation, de facon & obtenir un systtme de trois équations a
trois inconnues et déterminer ainsi le gain de chaque antenne.
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10.5.2 Mesure du gain par comparaison

Une autre méthode couramment employée utilise une seule antenne de gain parfaitement connu.
La détermination du gain est obtenue par deux mesures successives.

La premicre étape consiste & mesurer la puissance reue 4 la réception avec 'antenne sous test. La
seconde est effectuée en permutant 'antenne sous test avec le cornet de gain connu. On obtient
ainsi deux puissances P et Prr, Uenvironnement de mesure n’étant pas modifié entre les deux
configurations. On en déduit le gain de 'antenne sous test en appliquant la formule ci-dessous :

Pes
GdB = Gréf\dB + 10 LOg (Pt t)

réf

Linconvénient d’une telle méthode est erreur qui peut apparaitre lorsque le gain de I'antenne
sous test est proche de celui de I'antenne de référence. Dans ce cas, 'influence des réflexions
parasites devient sensible.

Dans le cas d’'une antenne 4 mesurer dont la polarisation est circulaire, on déduit le gain de
I'antenne de deux facons :

— Soit 'on dispose de deux antennes de référence dont 'une est & polarisation circulaire droite et
l'autre gauche. Le gain s’exprime 2 partir de la mesure de chacune des composantes.

— Soit 'on ne dispose que d’une antenne a polarisation linéaire. On utilise le fait qu'une onde
polarisée circulairement peut étre décomposée en deux ondes polarisées linéairement chacune.
Le gain est alors obtenu 2 partir de la mesure des deux gains distincts. Lun (Giessr), lorsque
'antenne de référence est positionnée de facon 4 émettre une onde polarisée horizontalement,
etlautre (Gieqr), lorsquelle est émet une onde a polarisation verticale. Le gain global s’exprime
alors par :

Gap = Geqrr|dB T Grestv|dB

On appréhende mieux dans cette configuration 'intérét qu’il y a 4 utiliser des antennes de réfé-
rence 2 tres faible niveau de polarisation croisée de facon a ne pas trop perturber la mesure de la
composante principale.

10.5.3 Mesure du gain a partir du champ proche

Le calcul du gain 4 partir de la mesure du champ proche est obtenu 4 l'aide de la relation de
Bracewell. Elle s’exprime de la fagon suivante :

41'rA
E(xy)} {E(x,y)]* e d
//|: moy Emoy 4

ol * représente le complexe conjugué, E(x,y) le champ électrique mesuré dans 'ouverture (en
V/m), A I'ouverture géométrique sur laquelle est prélevé le champ (en m?) et £, le champ
moyen dans 'ouverture défini de la facon suivante :

Eppy = // E(x,y) dx dy

0)>
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10.5.4 Mesure de la directivité

La directivité D d’une antenne peut étre déduite de la détermination du diagramme de rayonne-
ment par la relation suivante :

4
/ f(0,d) sinb 40 dd
Q

D=

ol (8, d)) représente le diagramme de rayonnement normalisé et a pour expression :

2 2
(Ee + Ed))

f0,4) = (2—2

E+E )
b &) max

La directivité de 'antenne est donc déterminée en intégrant sur la sphere le diagramme de rayon-

nement en puissance normalisé. Il ne prend donc pas en compte les pertes et 'éventuelle désa-

daptation de 'antenne. Rappelons que le rapport entre gain et directivité représente U'efficacité m

(ou rendement) de 'antenne dont nous reparlerons un peu plus loin dans ce chapitre.

Dans le cas des antennes directives en présence d’'un lobe principal prépondérant, on peut appro-

cher la directivité & partir de la mesure de la largeur du lobe principal de la fagon suivante :

41253
Aeo Ad,o

Dans cette expression Ago Ao représentent respectivement les angles d’ouverture (en degrés) a
mi-puissance dans deux plans orthogonaux.

10.6 Polarisation
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La polarisation correspond 4 l'orientation d’un vecteur de champ électrique dans le plan or-
thogonal par rapport 4 la direction de la propagation. Si le vecteur de champ électrique est
toujours orienté dans la méme direction, 'onde est polarisée linéairement. Si le vecteur de champ
électrique tourne autour de la direction de la propagation, 'onde est polarisée circulairement ou
plus généralement elliptiquement.

La connaissance du diagramme de rayonnement n’est pas suffisante pour quantifier la nature de
I'onde émise par 'antenne. Pour caractériser 'onde émise, on détermine le rapport axial (RA),
le sens de rotation (droite ou gauche) et I'angle d’inclinaison de l'ellipse T. On trouvera dans la
littérature citée en référence I'ensemble des formulations qui permettent de caractériser lellipse
de polarisation. Précisons ici que la nature de la polarisation n'est pas uniforme dans toute la
sphere qui entoure 'antenne. On peut la déterminer dans la direction normale 4 'antenne mais,
dans certaines applications, sa connaissance est utile lorsque 'on s’écarte de la normale et 'on
peut définir un angle d’ouverture a I'intérieur duquel la qualité de la polarisation pour laquelle a
été congue I'antenne reste correcte.

Le rapport axial est défini comme étant le rapport du grand axe sur le petit axe de ellipse de
polarisation (figure 10.7). Il donne une indication fondamentale sur la polarisation de 'onde qui
se propage. Pour une polarisation circulaire de bonne qualité, on fixera un seuil de rapport axial
22 dB par exemple. On peut déterminer expérimentalement ce parametre de deux fagons :

— en utilisant une antenne a polarisation linéaire,

— A laide de deux antennes 4 polarisation circulaire (droite et gauche).

Dans le cas d’une antenne 2 polarisation linéaire, 'antenne sous test est fixe et I'on fait pivoter
'antenne de référence autour de son axe horizontal. On décrit ainsi ellipse de polarisation d’ott
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Petit axe

Polarisation

Polarisation lin¢aire Grand axe elliptique Polarisation circulaire

Figure 10.7 — Différents états de polarisation d'une onde électromagnétique.

I'on déduit le rapport axial expérimental. Langle d’inclinaison 7 est directement déduit du tracé
résultant de la mesure. Ici aussi, 'antenne de référence A polarisation linéaire (bien souvent un
cornet) doit présenter un niveau de composante croisée le plus faible possible afin de limiter les
erreurs sur la mesure du rapport axial. On constate que cette approche, fiable et simple, peut
nécessiter un temps de mesure long si 'on souhaite caractériser I'antenne sur la totalité de la
sphere.

Pour minimiser le temps de mesure, on évite la rotation compléte de I'antenne de référence. On
ne recherche dans ce cas, que la valeur maximale du champ (qui correspond au grand axe de
Pellipse) et la valeur minimale (petit axe) 2 90° du grand axe.

De la méme fagon, connaissant le centre de rotation de I'antenne, on peut reconstituer mathéma-
tiquement lellipse de polarisation a partir de trois mesures de champs qui correspondent a trois
orientations distinctes de 'antenne de référence.

Dans la seconde configuration, I'antenne sous test est toujours fixe, et I'on utilise deux antennes
de référence 2 polarisation circulaire droite et gauche positionnées relativement proche I'une de
lautre. La procédure consiste 4 mesurer successivement les niveaux de champ (Egroice €t Egauche)
regus sur ces deux antennes et & déterminer le rapport axial de la fagon suivante :

_ Eroie T Egauche
Edroie — Egauche

Cette méthode est moins gourmande en durée de mesure. De plus, selon le signe du rapport
axial, on peut déduire le sens de la polarisation de 'onde. En effet, une valeur positive du RA
correspondra & une onde polarisée elliptiquement 4 droite tandis que, dans le cas contraire, il
s'agira d’une onde polarisée elliptiquement & gauche.

Enfin, précisons que les antennes de référence qui présentent une trés bonne qualité de polari-
sation circulaire sont les antennes filaires hélicoidales. Celles-ci sont d’autant plus performantes
(rapport axial proche de 'unité) que le nombre de tours qui les constituent est important.

10.7 Impédance

Limpédance d’entrée constitue également une autre grandeur fondamentale de 'antenne. Celle-
ci varie avec la fréquence. La mesure se raméne 2 un probleéme de ligne de transmission et la
détermination du coefficient de réflexion Sj; permet de déduire 'impédance d’entrée de I'an-
tenne. Celle-ci sera mesurée en chambre anéchoique ou en espace libre en I'absence d’obstacles.
Cependant il peut étre | aussi intéressant d’effectuer la mesure lorsque 'antenne est dans son
environnement. La détermination expérimentale du coefficient de réflexion peut étre effectuée
a l'aide d’un dispositif 4 ligne fendue a I'intérieur de laquelle se déplace une sonde de mesure.
La procédure consiste 2 localiser avec précision sur cette ligne, en déplagant la sonde, la position
et amplitude des ventres et des nceuds de tension de fagon 4 en déduire 2 la fois le module et
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la phase du coefficient de réflexion & partir de la mesure du rapport d’onde stationnaire (ROS).
Cette mesure étant répétée pour chaque fréquence qui constitue la bande d’étude. Cependant,
un appareil spécifique est aujourd’hui tres largement employé pour cette mesure, il sagit de
Ianalyseur vectoriel de réseau (VNA). Il fournit en module et phase, les valeurs des coefficients
qui constituent la matrice de répartition [S] d’'un quadripéle dans des bandes de fréquences
s'étendant de 45 MHz 4 120 GHz. Sans entrer dans le détail du fonctionnement complexe
d’un analyseur, nous indiquerons simplement qu’il est constitué d’amplificateurs, de mélangeurs,
de détecteurs, d’oscillateurs, de diviseurs, d’isolateurs et de coupleurs pour nen citer que les
principaux éléments. Un coupleur est un composant passif & quatre acces qui permet de séparer
les ondes incidentes et réfléchies sur une ligne. Il constitue donc un élément capital pour la déter-
mination des parametres de la matrice [S]. Cependant, un coupleur n'est pas idéal et un certain
nombre d’erreurs lui sont imputables compte tenu de ses imperfections sur sa directivité, son
couplage et notamment son isolation, trois parametres qui le caractérisent. La figure 10.8 illustre
le principe d’'un réflectometre & deux coupleurs utilisé dans I'analyseur pour la détermination
vectorielle du coefficient de réflexion S;; d’une antenne.

Antenne

ba ET L by 2 mesurer

50 Q

Coupleur Coupleur
1 2

Figure 10.8 - Principe du réflectomeétre a deux coupleurs

50Q [

ay

Dans cette illustration ot 'on suppose que les lignes d’acces sont d’impédances caractéristiques
50 ) (deux acces ont des charges adaptées 2 la ligne), on montre que le coefficient de réflexion
s'exprime par :
1 5B —b43

Y bsB—b50

ol vy et 3 sont les parametres intrinseéques au coupleur et & représente un défaut d’isolation du
composant. A cela, il faudra ajouter les erreurs dues aux autres composants mais également 2 la
désadaptation, 2 la réponse en fréquence qui caractérise les différences d’amplitude et de phase
entre les ports d’acces de 'analyseur.

Si

Ces sources d’erreurs, si elles sont préalablement connues avec précision, peuvent étre judicieu-
sement compensées par un calcul élaboré.

Cette opération est réalisée en effectuant sur I'analyseur une calibration, une fois la bande de
fréquences d’étude définie. Cette calibration a pour but de déterminer I'ensemble des termes
d’erreur (au nombre de 12 dans un analyseur vectoriel 2 deux ports) dus aux imperfections des
réflectometres. Elle est effectuée a I'aide de charges étalons parfaitement calibrées que sont la
charge adaptée, le circuit ouvert et le court-circuit. La totalité formant un ensemble (kit de cali-
bration) généralement fourni avec 'appareil et proposé suivant différentes connectiques utilisées
dans la gamme des hyperfréquences. Il est 2 noter que cette procédure doit étre effectuée avec le
plus grand soin car une manipulation hasardeuse associée a des étalons de pittres qualités ou non
entretenus introduiront nécessairement des erreurs sur les coefficients de la matrice [S], ce dont
I'opérateur ne pourra s’apercevoir lors de la mesure.
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La détermination de l'efficacité constitue 'une des étapes fondamentales pour quantifier les per-
formances d’une antenne. Ce parametre indique la quantité de puissance qui sera réellement
rayonnée par 'antenne par rapport 2 la puissance fournie a cette méme antenne. Le rapport
du gain de l'antenne sur la directivité pour une direction donnée donne également I'efficacité
dans cette direction. Selon la définition choisie pour le gain, on peut inclure dans les pertes
de l'antenne 4 la fois les pertes dans les parties métallique et diélectrique mais également les
pertes par désadaptation entre I'antenne et sa ligne d’alimentation. On comprend bien qu’ici, il
est bien souvent indispensable de prendre en compte I'environnement réel de I'antenne (circuit
d’adaptation, radéme ou la proximité d’un usager dans le cas d’antennes pour mobiles) car celui-
ci aura un impact direct sur 'efficacité

Les principales méthodes pour déterminer l'efficacité d’'une antenne sont au nombre de trois. On
distingue :

— la méthode de directivité/gain,

— la méthode radiométrique,

— la méthode de Weeler cap.

La méthode de directivité/gain comme son nom I'indique nécessite la connaissance du gain G et
de la directivité¢ D de 'antenne. Lefficacité est déduite de ces mesures par la relation :

G

D

Si dans le cas d’antennes directives on peut déduire la directivité de fagon approchée a partir
des angles d’ouvertures & —3 dB, dans le cas général, cette mesure nécessite la détermination de
la puissance rayonnée par 'antenne en intégrant les composantes tangentielles du champ élec-
trique autour de la sphére entourant l'antenne. On appréhende aisément la complexité de cette
mesure tridimensionnelle en chambre anéchoique. Les incertitudes de mesures seront d’autant
plus importantes que la directivité de 'antenne sous test sera faible compte tenu des réflexions
parasites possibles sur les parois de la chambre et les effets dus aux interférences entre le cible
d’alimentation et 'antenne.

Nray =

La méthode radiométrique consiste a évaluer le rendement de I'antenne sous test a partir de
mesures successives de la puissance de bruit captée par cette antenne et une antenne de référence
A faibles pertes de caractéristiques connues lorsque celles-ci sont placées dans des environnements
caractérisés par des températures de bruit parfaitement identifiées. Les environnements commu-
nément choisis sont la chambre anéchoique (T = 290 K) et le ciel (T = 10-50 K). Il s'agit
cependant d’une procédure délicate & mettre en ceuvre car elle nécessite l'utilisation de matériel
spécifique (radiometre  faible bruit en réception, réflecteur pour limiter I'influence des émissions
venues du sol pour la mesure de 'antenne sous test vers le ciel...).

La méthode de Weeler cap s’inspire de la définition de I'efficacité de rayonnement 1y exprimée
a partir des résistances de pertes Ryeres €t de rayonnement Ry,y. Elle a pour expression :

R

ray

Ny = 5 5
Rpertes + Rray

La connaissance de ces deux résistances permet donc de déterminer I'efficacité de rayonnement.
Malheureusement, une mesure en espace libre de I'impédance d’entrée de I'antenne sur I'analy-
seur de réseau vectoriel ne permet pas d’isoler de fagon simple ces deux termes. J. Weeler a proposé
d’isoler la résistance de pertes de cette mesure en plagant I'antenne sous test 2 'intérieur d’'une
cavité fermée parfaitement hermétique et de dimensions ajustées. A I'origine, une sphére blindée
de rayon \/2m permettait d’annuler la résistance de rayonnement et d’en déduire la résistance
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de pertes. Des cavités de formes rectangulaires ou cylindriques ont été par la suite proposées. Les
dimensions seront choisies de fagon 2 repousser les modes de résonances propres de la cavité 2
des fréquences qui ne perturberont pas la mesure. La difficulté de cette méthode réside dans la
forme et la parfaite isolation de la cavité blindée qui doit étre choisie de fagon 4 ne pas modifier la
distribution surfacique du courant sur 'antenne qui pourrait altérer la valeur de Ryerees- Ceci est
d’autant plus vrai lorsque 'antenne possede un plan de masse et n’est recouverte que d’une demi-
cavité. Celle-ci devra par conséquent présenter un contact parfait avec le plan de masse de fagon a
éviter les fuites électromagnétiques. Bien adaptée 4 la caractérisation des antennes électriquement
petites quasi omnidirectionnelles (dont les dimensions sont inférieures 2 la longueur d’onde),
la méthode de Weeler cap nécessitera 'application de différentes méthodes de post-traitement
qui permettront de déduire Uefficacité de 'antenne des mesures de fagon 2 tenir compte de ces
parametres d’ajustement.

Nous avons présenté dans ce chapitre les principales grandeurs qui peuvent étre mesurées sur les
antennes. Les méthodes présentées sont conventionnelles mais fiables. Des variantes peuvent étre
mises en ceuvre pour améliorer la précision des résultats ou diminuer le temps de mesure. A ce
titre, le lecteur pourra se rapporter 4 la bibliographie ci-aprés pour une description plus détaillée
de ces méthodes.
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11 - MODELISATION NUMERIQUE
DU RAYONNEMENT DES ANTENNES

11.1 Introduction aux méthodes de modélisation

numérique

Les principes de fonctionnement des antennes viennent d’étre présentés dans les chapitres pré-
cédents. Toutes les caractéristiques des antennes découlent des équations de Maxwell qui ont été
développées grice 4 des méthodes analytiques. Ces méthodes ont comme seules limites la com-
plexité mathématique sur laquelle le concepteur s’arréte a partir d’'un certain degré de difficulté.
Les méthodes numériques prennent alors le relais des méthodes analytiques. Bien entendu, les
résultats en sont approchés. Ce dernier point constitue une question fondamentale qui se pose
lors de 'utilisation de méthodes numériques : comment celles-ci convergent-elles vers la solution ?
Les méthodes numériques nécessitent une discrétisation des variables et des grandeurs afin de les
estimer avec ['outil informatique. En effet, I'ordinateur ne peut effectuer les opérations que pas
A pas, mais en trés grand nombre. Ces opérations, en nombre fini, constituent les étapes de la
discrétisation. Le résultat du calcul discrétisé est forcément approché. Le role du numéricien est
alors de donner un résultat mais aussi de préciser I'incertitude sur celui-ci. Il a la méme démarche
qu'un expérimentateur. On parle d’ailleurs souvent d’expérience numérique.

Nous verrons, dans les différentes méthodes présentées, comment s'effectue la discrétisation.
Celle-ci peut intervenir tres tot au cours du développement, comme dans la méthode des dif-
férences finies ou, au contraire en fin de calcul, comme dans la méthode des moments.

La méthode la plus adaptée pour la détermination du rayonnement des antennes est la méthode
des moments. Clest la méthode la plus naturelle qui sappuie sur 'étude des fonctions de Green.
Les développements analytiques sont poussés le plus loin possible selon une méthode intégrale.
En dernier recours, la méthode des moments est utilisée pour exprimer la solution sous forme
matricielle. Elle donne des résultats fréquentiels.

Une autre méthode fréquentielle utilisée, lorsque la complexité des structures est trop grande, est
la méthode des éléments finis. Elle s'appuie sur un maillage de 'espace 3D et sur une formulation
variationnelle des équations de Maxwell. Elle est, de ce fait, trés robuste. C'est une méthode
générale, utilisée dans tous les domaines de la physique. Elle permet de traiter de structures tres
complexes, mais demande une puissance de calcul trés importante. Notons quelle fait 'objet
d’importants développements mathématiques depuis de nombreuses années.

La troisitme méthode, aussi tres utilisée, est la méthode des différences finies. Elle sappuie sur un
maillage en trois dimensions. Elle présente plusieurs avantages qui sont, d’une part sa simplicité
de mise en ceuvre et d’autre part, la place mémoire réduite qu’elle requiert. De nombreux dévelop-
pements ont porté sur une variante de cette méthode dans le domaine temporel : la FDTD (Finite
Difference Time Domain). Les résultats, obtenus dans le domaine temporel, peuvent s'exprimer
dans le domaine fréquentiel par une transformée de Fourier en une seule opération. Il est alors
facile de déterminer les caractéristiques des antennes en fonction de leur fréquence sans avoir a
effectuer une simulation par point de fréquence. C’est un avantage important dans 'étude des

337



11.2 Méthode intégrale associée
a la méthode des moments

antennes, en particulier pour certaines antennes a résonance aigué. On ne risque pas alors de
manquer une résonance en raison d’un balayage en fréquence trop lache.

De nombreux simulateurs électromagnétiques ont été développés par des équipes spécialisées.
Certains sont commercialisés et constituent une aide précieuse pour la conception d’antennes.
Pour les utiliser correctement, mieux vaut avoir une bonne connaissance des méthodes sur les-
quelles ils reposent afin d’éviter des interprétations erronées de certains résultats. Il faut se dire
qu'un simulateur donne presque toujours un résultat qui est 2 valider impérativement. Chaque
simulateur a ses limites qu’il vaut mieux connaitre avant un investissement coliteux qui n’aboutira
pas forcément aux résultats escomptés.

Les trois méthodes présentées ici ne sont pas les seules. Elles constituent une base de méthodes
numériques suffisamment variée permettant de décrire certains modes de raisonnements utilisés
par les numériciens. Signalons aussi des méthodes ayant des points communs avec ces méthodes :
la FIT (Finite Integration Technique), la méthode TLM (Transmission Line Matrix), la BEM
(Boundary Element Method) qui sont des méthodes tres répandues en électromagnétisme.
Chaque méthode présente des avantages mais aussi des inconvénients. La tendance est, a 'heure
actuelle, d’hybrider les méthodes entre elles afin de ne garder que les avantages de I'une et de
compenser ses inconvénients en associant une autre méthode. Cela donne lieu & de nombreuses
recherches dans ce domaine.

L4 by

11.2 Méthode intégrale associée a la méthode

des moments

Nous présenterons, dans ce paragraphe, l'utilisation de la méthode intégrale associée a la méthode
des moments. Lassociation de ces deux méthodes est souvent appelée d’une fagon raccourcie :
méthode des moments. C’est avant tout le principe de la méthode intégrale qui est udlisée. La
méthode des moments apparait en fin de calcul comme outil de résolution.

Le développement de la méthode s'appuiera sur I'exemple d’une antenne planaire, de type micro
ruban. La généralisation & d’autres types de technologies (micro fente, coplanaire...) s'effectue sans
difficulté. Cette méthode permet de calculer le champ électromagnétique rayonné par la structure
rayonnante considérée a partir d’une estimation des courants sur la surface. C’est pourquoi on la
place dans la catégorie des méthodes 2,5D.

11.2.1 Principe de la méthode

338

La méthode intégrale repose sur le principe d’équivalence (paragraphe 3.2). Une onde électroma-
gnétique excitatrice (onde plane ou onde guidée) interagit avec une surface constituée de diffé-
rents matériaux qui diffractent 'onde dans toutes les directions. La géométrie et la constitution
de ces matériaux diffractant déterminent la forme du rayonnement.

Nous appliquerons la méthode au cas d’antennes planaires. Cest dans ce cas la forme de la
surface métallique diffractant qui impose la forme du diagramme de rayonnement de I'antenne.

. e Tre . . =d T3d . ,
Soit E¢, H® le champ incident ou excitateur et £, H* le champ diffracté.

Le champ excitateur induit sur la surface des courants électriques de surface 7 s- Les charges asso-
ciées sont notées : p;. Les charges sont lides a la densité de courant par I'équation de conservation
locale de la charge [2.5] qui permet de ne considérer finalement que les sources sous forme de
courants. On supposera que le métal est infiniment fin.

Le champ diffracté est solution des équations de Maxwell.

N
Dans cette méthode, le champ électromagnétique est calculé a partir du potentiel vecteur A4,
dont la définition est rappelée au paragraphe 2.2.
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Plan de masse

Figure 11.1 - Structure de type micro ruban rayonnante

La méthode repose sur les propriétés des fonctions de Green. Une forme du tenseur de Green
associé 2 la structure pour le potentiel vecteur, permet de relier le potentiel vecteur au courant
source du champ électromagnétique, selon 'expression :

AT = ///Z(?’,?')T(—r”)ﬁ” [11.1]

Rappelons les notations classiques utilisées dans cet ouvrage : le point d’observation M est repéré
— 7.2 —>/
par 7 et les sources sont repérées par7 .

Ga(7,7") est le tenseur (ou dyade) de Green relatif au potentiel vecteur, qui tient compte 2 la
fois du point d’observation, du point source créant le potentiel et de la nature de la structure dif-
fractante. Ce tenseur est de dimension (3X3). Il caractérise la structure considérée. Les fonctions
de Green qui caractérisent le vide ont déja été introduites (chapitre 3). Chaque structure a un
tenseur de Green approprié. On calcule tres classiquement, par exemple, le tenseur de Green de
structures multicouches. Dans la suite, nous considérerons une antenne planaire de type micro
ruban, constituée d’une seule couche de substrat de permittivité ¢, et d’'un plan de masse. Un
motif métallique est gravé sur le substrat. Celui-ci engendre un phénomene de diffraction. La
perméabilité¢ magnétique considérée est celle du vide. Pour présenter la méthode, le métal est
considéré comme parfait et sans épaisseur.

Le calcul de Pexpression [11.1] est celui d’un produit de convolution. Le tenseur de Green
représente I'effet, au point M, de la source située dans un environnement donné. La grandeur
importante dans ce calcul est la distance de la source au point d’observation caractérisée par le
vecteur 7 — 7. Le sens physique du produit de convolution apparait bien comme le résultat
intégré sur toutes les sources de I'effet en M de I'action des sources élémentaires.

Dans le cas d’une structure rayonnante de type micro ruban, les sources de courant, placées sur
—
IRTE .- . . . —
la surface métallique d’épaisseur infiniment fine sont notées : J (7).

. . . —/ — .
Pour bien spécifier que les sources n'existent qu'en surface, on remplace 7 par 7. Lintégrale
définissant le potentiel vecteur se réduit alors a I'intégrale de surface :

A7) = / / A7 P T(FIE
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Le calcul du potentiel vecteur repose sur le méme principe :

w%aﬂwﬁﬁmm@

On se limitera au calcul du potentiel vecteur, sachant que le potentiel scalaire s'en déduit en
utilisant la jauge de Lorentz [2.20].

= - = \ . > :
Le tenseur G4(7 ', 7,) posséde neuf composantes. Il se projette selon I'expression :

Ga = G2 20+ GIT 7, + G0, @t
T, Tt GUE, 7, + GET, 7ot G2 T+ GIT. 7+ G577,
Cette notation tensorielle permet d’effectuer les développements vectoriels de fagon naturelle en

multipliant successivement les vecteurs a partir de la droite. Ainsi lorsque le tenseur s’applique au
vecteur courant, on trouve neuf termes.

Prenons 'un d’entre eux pour expliquer le développement tensoriel, en effectuant la multiplica-
tion 4 partir de la droite :

—
— — _ —
fyfz(]) - 6’}/]z
La nature du probléme impose un certain nombre de simplifications. Ainsi, un courant orienté
selon 'axe Ox ne crée pas de composante du potentiel vecteur dans la direction Oy et récipro-
quement :
Gl =G, =
Comme le courant n'a pas de composante en z :
XZ __ E 2T
G, =G/ =G, =0

Dans le cas étudié, le tenseur G4 se réduit donc A quatre termes :

Gu= G2 2+ Gl 7,7, + G2, s+ GI 2.7

Exprimons le produit tensoriel de la dyade de Green par le vecteur courant :

= — 2 2
Ga] = LGy e+ G177, + (G + GUJ) .

Les termes de cette expression vont étre calculés pour la structure considérée. 1l faudra donc
utiliser toutes les conditions aux limites lides a la structure puisque ce sont elles qui imposent la
forme de la solution des équations différentielles.

11.2.2 Conditions aux limites

Chaque équation de Maxwell impose des conditions aux limites 4 vérifier par les champs, donc
aussi par les potentiels.

m Champ électrique sur les conducteurs
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Le champ électrique tangentiel doit étre nul sur les surfaces conductrices :

—

—
ET=
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Or le champ électrique sur la surface s’exprime selon 'expression [2.19] dans le domaine harmo-
nique :

E = —j0d(7) — gadV(7,) [11.2]
On doit donc vérifier :
A (ij’(—/;) + ng’zV(TJ)) =0 [11.3]

Cette expression conduit 2 vérifier les deux équations suivantes sur les potentiels :
T ANAT)=0
et V(7,)=0
On utilise donc par la suite les relations :
A(7T) =0 et A(7)=0
La jauge de Lorenz s'écrit sous la forme :
divA + = [11.4]

En utilisant cette expression, le potentiel scalaire étant nul sur le métal, la condition suivante doit
sappliquer sur les surfaces métalliques :

o (7. A7)

Conditions générales a lI'interface enz=0

Les potentiels sont continus sur 'interface en z = 0. Cela conduit aux conditions :
AF) =47 [11.6]
et V(_/]) = V(_l’)z) [1 17]

. — N . N . .,

Dans ces expressions, 7 1 et 7 5 reperent deux points trés proches de I'interface et situés de part
et d’autre de celle-ci, en z = 0. Les potentiels sont représentés de fagon générique. Dans la suite,
il faudra distinguer les potentiels dans la région 1 (au-dessus de l'interface air/diélectrique) et

i o g . NS
le potentiel dans la région 2 (en dessous de 'interface) qui seront notés : A 1(7,), A2(7,) et
Vi(7,), Va(7 ). On vérifie donc :

A7) = A7) (11.8]
et Vi(7,) = Va(7) [11.9]

Discontinuité du champ magnétique tangentiel sur les conducteurs

La discontinuité au niveau des conducteurs se traduit par la relation en champ magnétique :

— — —
HTI_HTZZ_]:/\?,Z
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Rappelons que de fagon générique :

04, 04,

— 1 — — 1 p) - a_
= = "y Z
H oo rot A et donc H 7 oo ) 04, B A,
Oz Ox

Les potentiels étant égaux sur U'interface, leur dérivée selon les directions tangentielles x et y sont
égales et n'apparaissent donc pas dans la différence entre les composantes tangentielles du champ
magnétique. Seules restent les dérivées par rapport 4 z. La relation de discontinuité sur le champ
magnétique s’exprime par :

1o (04T A7)

. - S == T(7) [11.10]
0

Continuité de la composante normale du vecteur déplacement

Considérant qu'il n’y a pas de charge 4 'interface, la composante normale du vecteur déplacement
est continue. Ceci s’exprime par :

Soit : _ _
?z- (82E2—81E1) =0

La définition du champ électrique en fonction des potendiels [11.2], implique :

ovi (7)) . OVA(7y) _
Oz 2T 0z

Dans cette expression, le terme A, représente indifféremment la valeur de la composante en z du
potentiel dans le milieu 1 ou dans le milieu 2, puisqu'ils sont continus en 7.

joler — e2)A.(7,) + ¢ 0 [11.11]

Condition de rayonnement de Sommerfeld

Les conditions précédentes s'appliquent 4 distance finie, aux interfaces entre les matériaux. Pour
terminer le calcul, il faut ajouter une condition aux limites & I'infini. Cette condition est la
condition de Sommerfeld qui impose une équation différentielle lorsque 7 tend vers I'infini. On
adéjavu que le champ 4 grande distance s'exprime par le produit de fonctions 4 variables séparées,
d’une part selon la distance 7 et d’autre part selon deux directions de I'espace (6 et ¢).

La condition sur la fonction scalaire W traduisant les variations du champ selon la distance
s'exprime par la condition de Sommerfeld :

. 0 .
rlgrolc <r (8—4; +]/elb)) =0 [11.12]

11.2.3 Calcul du tenseur de Green
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Les différents termes du tenseur de Green sont des fonctions de 'espace qui doivent vérifier les
conditions énoncées précédemment. Comme ces fonctions dépendent 4 la fois du point ol est
localisée la source et du point d’observation M, on établit d’abord leurs expressions en considé-
rant la source située a I'origine. Une translation du point source permet ensuite de trouver les
expressions générales.
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11.2 Méthode intégrale associée
a la méthode des moments

On se limitera, dans un premier temps, & considérer la structure constituée de couches paralleles
de matériaux infinis :

— le substrat;

— le plan de masse.

La composante en z, perpendiculaire aux plans des couches, joue donc un réle important. Selon
le plan des couches et compte tenu du fait que les matériaux sont infinis dans les directions x et
y, la symétrie radiale s'impose (figure 11.1). On choisit donc de repérer les points par la longueur
de leur projection sur le plan : p, et par leur hauteur : z et par 'angle 6. Il en va de méme pour
les vecteurs considérés.

Solutions types de I'équation de Helmholtz

Chaque terme du tenseur de Green est représenté par une fonction scalaire qu'on suppose a
variables séparables :

blp, b, 2) = f(p) g(d) h(2)
Cette fonction est solution de I'équation de Helmholtz qui s'écrit, en coordonnées cylindriques :
2 2
lﬁ pa_q" +l%+ﬂ+k2¢:0
pdp \' Op p2 0d?r 022
La constante de propagation a pour valeur :

k= \/g0g, Low

Tenant compte de 'hypothese sur la fonction {s(p, &, 2), les trois équations suivantes doivent étre

vérifides : 10 (o
2
——|p== )+ |(kp) — 7| f=0 11.1
pIp (pé‘p) ()" 7)1 S
g
aT)2+nzg:0 [11.14]
0h
— +kEh=0 11.1
0z2 F [11-15]
n est un entier et la décomposition du vecteur de propagation impose :
K=k + /eﬁ

Le type de solution de I'équation [11.13] est soit une fonction de Bessel de premiere ou de
seconde espece, soit une fonction de Hankel de premitre ou de deuxi¢me espece de la variable
(kyp). Seule cette dernitre solution s'annule lorsque r tend vers I'infini avec k,complexe. Cette
propriété lui permet de vérifier la condition de rayonnement de Sommerfeld. Cest donc la
fonction qu'on choisira pour représenter la variation radiale des termes du tenseur de Green.
Cette fonction élémentaire a pour variable le produit de la distance radiale sur le substrat par la
projection 4, du vecteur de propagation sur le plan du substrat :

H;?)(/epp)

La variation globale en p est une somme continue de toutes les fonctions élémentaires solutions
de I'équation [11.13] :

flp) = / f () HP (kop)dk, [11.16]
0

La solution de I'équation [11.14] concernant g se met sous forme, soit d’'une combinaison de
fonctions trigonométriques, soit d’une combinaison de fonctions exponentielles. La géométrie
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du dispositif rayonnant impose une symétrie par rapport a 'axe Oz qui entraine une solution
constante en ¢, par conséquent 7 est nul.

La solution de I'équation [11.15] concernant / se met sous forme d’une combinaison de fonctions

exponentielles de type :
gijkzz

avec Re(k,) > 0 et Im(k,) < 0

Application au calcul des termes du tenseur de Green

Les solutions de I'équation de Helmholtz sont valables dans chaque région (figure 11.1). La
région 1 correspond a l'air et la région 2 au diélectrique.. Nous ne présenterons ici que les calculs
concernant une des composantes du tenseur de Green afin d’exposer le principe de la méthode.
Les autres termes sont déduits de la méme facon. Nous allons exprimer le terme correspondant &
la composante en xx dans chacune des régions.

Il existe un vecteur de propagation dans chaque région. Cependant ces vecteurs vérifient I'égalité
de leur composante tangentielle &,. Cette propriété résulte de I'indépendance des phases des
ondes dans les deux milieux en fonction de x et de y. Cest cette propriété qui permet de déduire
les lois de Descartes de la réfraction. Seules different les composantes longitudinales : £;; et 4,
qui sont telles que :

B=k+R

e Ry
Les vecteurs de propagation s'expriment dans chacune des régions par :
/ef = g0&,1 o’
k% = €& Mo‘ﬂz
Dans la suite, la région 1 représentant l'air, sa permittivité relative sera égale & un :
&1 — 1

D’apres ce qui vient d’étre dit, les termes en xx du tenseur de Green s’écrivent dans chaque région
sous la forme :

ﬁ=/f@%%%%{wz (11.17]

0

%=/HWMWM%MﬂW+w%ﬂ [11.18]
0

Selon la relation [11.3], sa valeur est nulle sur le plan de masse. Cela impose :
Cié*h + e *h = ¢ [11.19]
La continuité de la composante tangentielle du potentiel en z = 0 entraine :

Filkop) = filkop) (C1 + C) [11.20]

La discontinuité du champ magnétique entraine une relation faisant intervenir le courant de

surface. En coordonnées cylindriques, le courant surfacique élémentaire selon I'axe Ox s'exprime
sous la forme :

- _ o(p) _,

J,=—c¢

2p

X
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Or la distribution de Dirac s'exprime selon la fonction de Hankel de deuxieme espece :

30) L

La relation [11.10] devient alors :

1 [(0A1,  0Ax |
() [

Ceci impose une relation sur 'intégrant qui conduit 4 :
Jlafi ) + i) (G = €1) = 2k, [11.21]

Les relations [11.19], [11.20] et [11.21] conduisent a :

f (/ep p) = !

41T ]/ezl + ks coth(jk,oh)

Le calcul de la fonction analogue dans le milieu 2 donne :

k
follop) = %

Le résultat final obtenu est donc :
x _ Mo ” 2 k — ka2
Gy = @/0 Hy? ko) 12 llpe ™

sinh [j/ezl(z + /7)]
DTE sinh(jk,1 /)

G = g | H k)

Avec:

DTE = jkyy + jky coth(jkoh)

Le calcul des autres termes du tenseur de Green s'effectue selon le méme principe présenté en
détail dans l'article de J. R. Mosig.

11.2.4 Equation électrique intégrale

Dans ce paragraphe, nous montrons comment les conditions sur le champ électrique, au niveau
des conducteurs, permettent d’imposer la forme du champ diffracté. Ces conditions vont aboutir
2 une équation intégrale.

Les potentiels vecteur et scalaire en chaque point de I'espace sont calculés 4 partir des expressions
du tenseur de Green. Nous allons montrer qu’il est alors possible de déterminer les champs
électriques et magnétiques diffractés.

N
Le champ total est formé de la superposition du champ excitateur £ “(7",) et du champ diffracté

=
E*(7,). Ce champ total doit vérifier les conditions aux limites imposées par la structure dif-
fractant. En particulier, si la structure est formée d’un certain nombre de conducteurs repérés par
Iindice 7, la relation suivante doit étre vérifiée si les conducteurs sont parfaits :

2. A [E’d(ﬁ) + 35(75)} =0 [11.22]
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Si les conducteurs sont de bons conducteurs, ils présentent une impédance de surface non nulle,
donnée par la relation :

Cette relation fait intervenir la conductivité du conducteur 7 et la fréquence. Limpédance de
surface est lide 4 effet de peau.

La relation [11.22] sur les conducteurs s’écrit alors :
71 A [E)d(7>f) + E)e(7>.v):| = ?z A ZZJ‘iTJi(7>X)
Le champ diffracté est remplacé par son expression en fonction des potentiels :
— — —
7z A |:—]0)Z(_r):) - grﬂdv(7x) + Ee(7x):| = 7>z A ZZ:z] :i(7x)

Les potentiels sont remplacés par leurs expressions en fonction des sources diffractant : les densités
de courant et de charges surfaciques :

“oljo [ [Cum 70T s70d + gad [ [ 607 7 pu70E + 2T a7

= 2. AEY(TF,) [11.23]

Cette dernitre expression fait apparaitre, au second membre, le champ excitateur qui impose la
forme de la solution. Dans le premier membre figurent les inconnues.

Par ailleurs, la densité de charges est liée 4 la densité de courant par la relation :
1, /=
Ps = ._dlv (] xi(7:))
jo

Ceci permet de ne faire apparaitre dans 'équation [11.23] que la densité surfacique de courant
comme seule inconnue du probleme.

Létape suivante consiste a résoudre cette équation par la méthode des moments.

11.2.5 Méthode des moments
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La méthode des moments est une méthode de décomposition d’une grandeur inconnue sur
une base de fonctions. Les coefficients de la projection sur la base deviennent les inconnues
du probléme. Cette méthode conduit & une résolution matricielle, comme nous allons le voir sur
Iapplication 4 la résolution de I'équation intégrale qui a été établie dans le paragraphe précédent.

Léquation intégrale [11.23] se met sous une forme symbolique en représentant toutes les opéra-
tions du membre de gauche sous la forme d’un opérateur linéaire L :

L) =7 NET) [11.24]
Linversion de cet opérateur conduit 2 la solution en termes de densité de courant surfacique :
— —
o= 17 (T ECT)

La méthode des moments permettra de conduire 2 la valeur approchée de la densité de courant
surfacique. Entrons dans le détail des principes de calcul.
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m Discrétisation

La méthode consiste & mailler les conducteurs afin de résoudre I'équation [11.24]. Le maillage le
plus couramment employé est formé de quadrilateres (figure 11.2)

Figure 11.2 - Maillage de la surface conductrice en quadrilatéres

. -
Développons le courant surfacique sur une base de vecteurs j 4 :

7: = Z ﬂ/e?k [11.25]
k

Définissons un produit interne entre vecteurs sous la forme :
— — — —
<U, V> =/ UV ds [11.26]

Introduisons un type particulier de vecteurs appelés fonctions test ;. Ces fonctions permettent
de construire des produits internes définis selon [11.26] et mettant en jeu le courant de surface.
La multiplication de I'équation [11.24] par une fonction test conduit 4 :

<7,~,L(7§)> = <7i,?z A ff>

. , . Y c e,
Utilisons le développement du courant de surface sur les fonctions de base j , et la linéarité de
L, on obtient successivement :

<7,~,L(7:)>= Tl a0 )= @n Y al(F e (11.27]
k k

Soit encore : - -
(0 1(T0) = a (@0 L7 o)
k
Posons :

Ly = <71,L(7>/e)> et <7i7['(75)> = b

Avec ces notations, 'équation [11.27] équivaut a :
Z Lypa, = b
k

En utilisant un nombre de fonctions test égal au nombre de fonctions de base, on obtient un
systeme linéaire se mettant sous la forme :

LA=B [11.28]

Le second membre B est connu. Les termes de la matrice L sont calculables puisqu’ils sont égaux
au produit interne entre un vecteur de test et le vecteur résultant de 'application de I'opérateur L
sur une fonction de base. Seuls les coefficients #; sont 4 déterminer par inversion du systeme
[11.28]. Apres inversion, le vecteur courant surfacique peut étre calculé par 'application de
[11.25].
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Le choix des fonctions de base est crucial dans 'application des principes d’'une méthode numé-

rique. En effet, plus la forme des fonctions de base est proche de la solution cherchée, plus la

méthode a des chances de donner des résultats précis.

Les fonctions de bases utilisées pour la méthode intégrale appliquée aux antennes planaires sont

des fonctions triangulaires dans la direction de propagation.

Pour comprendre ['utilité de ces fonctions, prenons un exemple 2 une dimension. Les fonctions

de bases sont définies par :

e — x|

_ — silx—x <a

Lz (X - xn) -
0, ailleurs

Avecx, = na
Donc la décomposition d’une fonction selon cette base se met sous la forme :

F6) =) autlx — x,)

n=—oo

Un exemple simple utilisant quatre fonctions de base est représenté sur la figure 11.3 :

4
flx) = Zﬂnt,,(x—x,,), en prenant :
n=0
poura=1: a=1a =25 ay=2a3=15 a;=1

Figure 11.3 — Représentation de f(x) comme somme de fonctions triangulaires

La description d’une fonction sera d’autant plus précise que la valeur du parametre « sera petite.

Montrons, sur I'exemple d’une ligne micro ruban, comment se fait le choix des fonctions de base.
Nous étendrons ensuite ce choix au cas d’une antenne planaire en technologie micro ruban.
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Les densités surfaciques de courant sont essentiellement orientées dans la direction de 'axe Ox de
la ligne. Les courants se développent donc selon des fonctions de base vectorielles orientées selon
Ox. En choisissant des fonctions triangulaires selon Ox et constantes selon Oy, les fonctions de

base s’expriment par :
- —
Jr=tlx —xp) e

Variation de la densité de courant

< Variation de la charge

v

o Cellife de charge
7 \(/ = X

Cellule de courant

Figure 11.4 — Représentation des fonctions de base du courant selon les
cellules de courant.

Léquation de continuité de la charge relie la densité de courant 4 la densité de charges par
I'équation :

div . + jop, = 0
On distingue alors deux types de cellules : les cellules de courant de largeur égale & 24, selon 'axe
Ox, et les cellules de charges de largeur égale & 4. Le choix de fonctions de base triangulaires pour
la densité de courant entraine que chaque cellule de charges supporte une densité uniforme de
charges.
Ce principe du choix des cellules de courant s’étend facilement & deux dimensions. 11 suffit de
prendre les fonctions analogues en x et en y, et d’en prendre le produit. II est alors facile de
tapisser la surface de 'antenne de cellules & deux dimensions analogues aux cellules de charges et
de courant présentées.

Avantages et inconvénient de la méthode intégrale

La méthode intégrale présente de nombreux avantages car C’est 4 la fois une méthode reposant
sur le calcul analytique et utilisant un maillage en surface. Elle permet d’obtenir le champ en tout
point de 'espace & partir d’une description surfacique. Cela permet de la placer dans les méthodes
2,5D.
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Le maillage introduit une souplesse d’utilisation en fonction de la puissance de calcul dont on
dispose et de la précision attendue. Plus le maillage est fin, plus les résultats sont précis.
Signalons un inconvénient de la méthode qui réside dans le fait que les calculs des fonctions de
Green ont été faits en supposant un plan de masse infini. Dans certains cas d’antennes de faible
taille, la finitude du plan de masse entraine des résultats légérement différents.

11.3 La méthode des éléments finis

Les efforts de développement de la méthode des éléments finis ont ét¢ nombreux dans tous les
domaines de la physique. Ils ont conduit a des théories mathématiques poussées. Nous donnerons
ici quelques notions tres simples permettant de comprendre les processus de simulation utilisant
cette méthode.

La méthode des éléments finis repose sur une interpolation par élément. Ceux-ci sont définis
comme des sous-ensembles de 'ensemble de définition d’une grandeur physique représentée par
une fonction. En trois dimensions, I'espace est décomposé en éléments qui sont la plupart du
temps tétraédriques. Les éléments parallélépipédiques sont moins utilisés. La grandeur physique
est interpolée sur chacun de ces éléments grice 4 des fonctions adaptées.

11.3.1 Principes de base de la méthode des éléments finis
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Nous allons exposer le principe de la méthode 4 une dimension, en considérant une grandeur
scalaire (le potentiel par exemple).

Soit une fonction f'(x) dont on connait la valeur en certains points (x1,x2, . . . , xy) de 'ensemble
total de définition. Cette fonction est approchée par une fonction f;(x) qui prend les valeurs de
la fonction f aux points (x1,x2, . .., xn).

On définit Perreur e(x) de cette approximation comme :

e(x) = f(x) — fulx)

Lerreur d’approximation est nulle pour 'ensemble des points (x1, x2, . . ., xn7).
f2(x) peut étre recherchée comme une fonction polynomiale :

fa(x) = a +oagx +agx® + o+ o

La valeur de la fonction f; est imposée pour 'ensemble des points (x1, x2, ..., xx). On obtient
donc NV équations par rapport aux parametres (0, &1, ...0t,). Ces parametres sont calculables si
Pordre des polyndémes est # = N — 1.

En transformant I'équation précédente, on obtient :

Jalx) = boPo(x) + 61 P1(x) + bryPo(x) + - -+ + b,P,(x)

P;(x) représentant un polynéme d’ordre 7, oli 7 est au maximum égal a 7.
Cette écriture de la fonction d’approximation est trés générale. En prenant comme parametres
les valeurs y; = f(x;), de la fonction aux points (x1,x2, . . . , x), la fonction f£,(x) s'écrit :

[2(x) = par(x) + ppar(x) + -+ - + yua,(x)

Cette forme de f; s'appelle 'approximation nodale de la fonction f'. Les fonctions 4;(x) doivent
vérifier :

ai(x) = d;
ot1 3;; est le symbole de Kronecker :

d;=0sii#]
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;= 1sii=j

x; sont les nceuds de I'interpolation, y; sont les variables nodales et 4; les fonctions d’interpolation.
La méthode des éléments finis consiste 2 restreindre 'intervalle de définition de la fonction 4 des
intervalles plus petits, appelés éléments, sur lesquels il est plus facile d’appliquer la définition de
la fonction d’approximation. Ces éléments, dans le cas & une dimension, sont des segments. Sur
chaque élément, on applique la fonction d’interpolation telle qu’elle vient d’étre présentée. Cette
forme a 'avantage d’assurer la continuité de la fonction sur tout 'intervalle de définition.

SiTon définit un segment compris entre deux neeuds voisins, I'interpolation est tout simplement
linéaire sur I'élément. On parle d’élément fini du premier ordre. Si I'on définit un segment
contenant trois nceuds, 'interpolation est quadratique. On parle d’éléments finis du second ordre.
Lapproximation nodale ne fait intervenir que des variables nodales situées sur 'élément et sur sa
frontiere.

11.3.2 Principe de base de la méthode des éléments finis a trois

dimensions

Le principe de la méthode précédente se généralise & deux ou trois dimensions.

Soit une fonction scalaire, dépendant de l'espace f'(x, 3, 2) et f;(x, 7, z) sa fonction approchée.
Lerreur d’approximation est nulle aux points My, M, ..., Mp.

Les coordonnées du point M; sont (x;, y;, 2;).

D’apres la définition de 'approximation nodale, f;(x, y, z) s’écrit :

Jabe,y,8) = yiar(x,y,2) + ppar(x,py,2) + - - + yaan(x,y, 2)
olty = f(xi, yi, 2i) i

Les propriétés des fonctions d’interpolation sont les mémes qu’a une dimension :
ﬂi(xia}’iazi) = 5;‘/

Létape suivante consiste 2 définir les éléments, cest-a-dire les 1

volumes sur lesquels on restreint la définition de I'approxi-

mation nodale. Les éléments les plus usuels sont les tétra- K
¢dres. On maille ainsi espace 4 I'aide de tétratdres qui ne
présentent pas de recouvrement et dont la réunion consti-
tue 'ensemble global de définition de la fonction. Chaque _ :
sommet d’un tétraédre est repéré par un entier (figure 11.5). ! )
La fonction d’interpolation, définie sur chaque élément, fait  Figure 11.5 - Elément de base
intervenir les nceuds d’interpolation. Lorsque les sommets tétraédrique servant a la
du tétraddre constituent les nceuds d’interpolation (cas de construction d'un maillage en
'ordre 1), la fonction d’interpolation se met sous la forme : trois dimensions

Jaloe,y,2) = yiai(x,y,2) + yjaj(x, y,2) + ppap(x,y, 2) + ya;(x, y, 2)

Cette opération constitue 'étape de discrétisation. En effet, la fonction continue f;(x, y, z) est
exprimée en fonction des valeurs discrétisées de la fonction prises aux nceuds qui sont des
constantes. Les fonctions d’interpolations assurent les propriétés de continuité.

ATordre 1, les fonctions d’interpolation se mettent sous la forme :

| =) [0 =) (& = 2) = (2 = 2) O = )]
7\~ 0= [0 =) (2 = 2) = (2 — 5) (v — )]

)
+(z—g) [(a—x) 0n =) = e =) (0 = x)]

ﬂi(xa_% Z) =
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V¢ est le volume de I'élément considéré. Les expressions des quatre fonctions d’interpolation
linéaire se déduisent de celle-ci par permutation circulaire.

Lorsque les fonctions sont quadratiques (ordre 2), le nombre de nceuds 4 prendre en compte est
10. Les noeuds sont constitués des sommets des tétraedres et des points milieux des arétes.

.3 Application de la méthode aux problemes d’électromagnétisme

La méthode consiste 4 résoudre une équation différentielle traduisant le probléeme physique,
associée 2 des conditions aux limites. Une équation différentielle présente généralement des
familles de solutions. Les conditions aux limites permettent de choisir une des solutions. Prenons
I'exemple simple d’un probléme concernant une grandeur scalaire (le potentiel V' par exemple).
Léquation régissant la forme du potentiel peut étre, par exemple, 'équation de Poisson :

AV + P 0 dans le volume de calcul
€0
V=V sur la frontiere du volume

De facon générale, le probléme consiste 4 résoudre un systtme de la forme :

L(V)+f =0 danslevolume de calcul

Ir'w) imposé sur la frontiere du volume

L (V) est un opérateur différentiel donc linéaire. f est une fonction connue a I'intérieur du vo-
lume de calcul. I" (V) est une fonction imposée sur la surface frontiere du volume. Les fonctions
f et I sont appelées fonctions des sollicitations.

Les solutions en V' de I'équation différentielle vérifient donc I'équation intégrale :

(V) = ///CI)[L(V)+f(V)] dr =0,V

Lintégration a lieu sur I'ensemble du volume de calcul. On utilise souvent comme fonction ®,
qui joue le role d’une fonction test, la différentielle du potentiel 8V, de fagon a faire apparaitre
pour / (V) la différentielle d’une forme bilinéaire. La méthode est dite alors de type Galerkin :

I1(V) = ///8V[L(V)+f(V)] dv =0

Dans certains cas (la majorité en électromagnétisme), dits conservatifs, 7 (V) s’exprime comme
la différentielle d’une fonction U (V) :

I (V)y=3U(V)

La solution est donc obtenue lorsque U (V) est stationnaire. La condition mathématique pour
obtenir la solution s’écrit alors :

SU(V) =0

U (V) est appelée la fonctionnelle du probleme. On reconnait, dans cette méthode, le principe
utilisé en physique pour chercher la solution d’un probléme (par exemple, le principe de moindre
action, du minimum d’énergie...). La solution est obtenue pour une valeur qui rend extrémale
une grandeur physique de type intégrale (énergie, trajet optique...). La solution est alors obtenue
avec une grande précision puisque la dérivée premitre de la fonctionnelle est nulle. Cette méthode
qui consiste A calculer I'extremum d’une fonctionnelle pour obtenir la solution du probleme
sappelle méthode variationnelle.
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m Exemple de calcul de potentiel

Nous allons résoudre I'équation de Poisson dans un volume V; avec cette méthode :

AV+—=0
€0

Les conditions aux limites de type Dirichlet sur Sp et de type Neumann sur Sy s’expriment par :

V=Vp surSp

81/
v~ —fN surSN

Le probléme sous forme intégrale est equlvalent a:

82V oV OV p
I 5 + -+ 2=
V= /// v ( 0y 0z? 80> dv =0

Une intégration par parties conduit 2 :

oV 8V RV IV BV OV
= _ + °r + v
1) = ///( Ox 8x 3}/ 8)/ 0z 0z e )d //8V a

La premiére partie de cette expression est une intégration dans tout le volume de calcul. Le second
terme est une intégrale & deux dimensions sur la surface limitant le volume de calcul.

OV est la différentielle du potentiel. Elle est donc nulle sur les surfaces Sp pour lesquelles le
potentiel est imposé. Lintégration 4 deux dimensions se réduit donc 2 celle qui s'effectue sur la
surface Sy.

Cette expression de I'intégrale obtenue aprés une intégration par parties permet de faire appa-
raitre des ordres de dérivation moindres. Ainsi, il est possible de ne considérer que des fonctions
dérivables une fois. Cette transformation conduit 4 ce qui est appelé la formulation faible du
probleme.

On constate que :

I(V)=38U()
si:

vor=— [If |5 (55) 3 () 3 (50) - Lv|ae [ vha

Cette expression est lide & I'énergie électrostatique totale contenue dans le volume.

Le probléme continu vient d’étre présenté : pour trouver la solution du probléme, il suffit de
trouver extremum de la fonctionnelle. La fonction potentiel est inconnue, sauf en des points
particuliers (sur les fronti¢res du volume, par exemple) On utilise donc une approximation par
éléments finis de la fonction potentiel.

Le volume étant maillé en éléments finis, notés (e), on calcule U (V) sur chaque élément, noté

U (V).

UWw)=>y UV

Le calcul de U* (V) seffectue a 'aide de 'approximation nodale présentée plus haut. Si'élément
e est constitué des neeuds (7, 7, 4, /), le potentiel V' s’écrit :

v (x,)/, z) = Via; (x,)/, z) + Via; (x,}/, z) + Viay (x,)/, z) + Via; (x,)/, z)

xy, Zsz, X, 9,2

Soit :
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De méme :
oV = ZSV]@ (x,}/, z)

Pour présenter la méthode, nous udiliserons la formulation forte du probleme. Le calcul s'effectue
de la méme facon avec la formulation faible, mais présente un nombre plus grand de termes.
La différentielle de la fonctionnelle s'écrit :

SU° = /// (Zavjaj (x,y,z)) [L (Z Via; (x,y,z)) +f} d

Soit en utilisant la linéarité de I'opérateur L :

S0 = Y o U//aj(x,y,z)ZL(ai(x,y,z))WH///@(,C,%Z)]%}

En introduisant le vecteur colonne formé des quatre potentiels, V;, aux nceuds d’interpolation
7 t .
sous la forme :{V;} et son vecteur transposé : { V;}’, on obtient :

sU* = {3V} [ {Vi} — {f)]
{f*} est le vecteur élémentaire des sollicitations.

La différentielle totale dans le volume de calcul est obtenue en sommant les différentielles calcu-

lées sur chacun des éléments.
dU = dU°

En tenant compte de tous les points du volume de calcul, on obtient une expression qui se met
sous la forme :

SU = {3V,,}' [(K) {V,.} — {F}]

Le vecteur { V,,} est un vecteur colonne qui regroupe tous les nceuds d’interpolation du volume
de calcul. Le vecteur { £} est le vecteur global des sollicitations dont les éléments sont non nuls 2
I'endroit ot il existe une densité volumique de charge.

(K) est la matrice globale. Lopération qui consiste a calculer tous les termes de la matrice globale
a partir des termes des matrices élémentaires s’appelle 'assemblage.

Cette expression doit étre vérifiée quelles que soient les variations du potentiel. Donc :

(&) {Va} —{F}] =0

Ceci conduit donc 2 la résolution d’un systéme linéaire & NV équations, si NV représente le nombre
total de nceuds du systeme.

11.3.4 Probléme d’électromagnétisme dans le cas général
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Dans ce paragraphe, nous allons montrer comment transformer la méthode présentée précédem-
ment sur une grandeur scalaire, en vue de traiter de problemes vectoriels.
Formulation du probléme vectoriel en trois dimensions
Le cas le plus général qui nous intéresse ici est celui du calcul du champ électromagnétique dans
un volume de calcul donné. On montre qu’il suffit de calculer soit le champ électrique, soit le
champ magnétique.
Léquation différentielle vérifiée par 'un ou 'autre des champs est 'équation de Helmholtz :
— —
AE+FE =0
— —
AH +FH =0
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le nombre d’onde # dans le vide étant tel que :
= gy’

Des conditions aux limites sont imposées sur les frontie¢res du volume de calcul. Différents types
de conditions peuvent étre imposés :
La condition de mur électrique s’écrit :

— —
EAN7 =00uH. 7 =0
La condition de mur magnétique, utilisée dans certains cas de symétrie, s’écrit :
— —
— —
HAN#W =0o0uE. 7 =0

Lorsque le métal n’est pas parfait, on place une condition d’'impédance de surface.

Lors de simulations de milieux ouverts, une condition d’adaptation simulant I'espace libre est
nécessaire.

Le probleme physique est posé a partir de 'équation différentielle et des conditions aux limites.
Létape suivante consiste a construire une fonctionnelle. Selon le choix de la variable (champ
électrique, ou champ magnétique), 'une des deux fonctionnelles peut étre construite :

F(E) :///< rotE z—lezs,p,rff) du
rh) = [[[ (%) - #onH ) do

En pratique, pour le sujet qui nous concerne, les milieux sont non magnétiques et ., = 1. La va-
leur du champ pour laquelle la fonctionnelle atteint un extremum donne la solution. Pour trouver
le champ, on le décompose sur chacun des éléments en utilisant les fonctions d’approximation.
Malheureusement les fonctions scalaires d’interpolation, présentées plus haut pour une grandeur
scalaire telle que le potentiel, ne conviennent pas pour décrire le champ électrique ou le champ
magnétique, car elles conduisent, dans certains cas, 4 des solutions non physiques aberrantes,
nommées solutions parasites. De nombreuses explications sont données a ce phénomene. Sans
entrer dans les développements mathématiques, on peut dire simplement que les fonctions d’in-
terpolation présentées plus haut ne permettent pas de rendre compte de propriéeés vectorielles. En
particulier, un vecteur tel que le champ électrique est a divergence nulle. Or il est impossible de
tenir compte de cette contrainte en utilisant simplement les fonctions d’approximation scalaires,
a moins d’utiliser un terme de pénalisation qui alourdit beaucoup la méthode. Une méthode plus
élégante consiste 4 utiliser des fonctions d’approximation vectorielles, encore appelées éléments
de Whitney.

Avec des fonctions d’approximations scalaires on écrirait :

Exy, ZEalxy,)

-
E ; représente les valeurs du champ aux nceuds d’interpolation.
Avec les éléments de Whitney, on écrit :

E} (x,%z) = ZQTU): (x,)/,z)

, . . R — (14
¢, représente les valeurs de la circulation du champ sur une aréte et w, (x, ¥ z) les éléments de
Whitney qui sont définis par :

—

w, (x,)/, z) = aq; (x,}/, z) V_/zi (x,)/, z) —a; (x,)/, z) Va; (x,}/, z)
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s est un entier qui caractérise une aréte située entre les nceuds 7 et 7. Il y a donc six fonctions
d’approximation par tétratdre pour des éléments finis & I'ordre 1. On les appelle éléments finis
d’aréte d’ordre 1.

Ce type d’éléments inséré dans I'expression de la fonctionnelle permet d’obtenir, apres différen-
tiation, un systeme linéaire dont I'inversion donne les circulations des champs sur les arétes.

Formulation du probléme pour les antennes

Les éléments finis sont tres utilisés pour la simulation d’antennes. Le principe de leur utilisation
est celui qui est décrit dans le paragraphe précédent. Cependant, la difficulté de la modélisa-
tion du rayonnement d’antennes est la définition du volume de calcul. En effet, on cherche 2
déterminer le rayonnement en champ lointain et, dans ce cas, le volume de calcul est trop grand.
Ce probleme est contourné en utilisant une forme du principe d’équivalence. On définit un
volume V¢, appelé volume de calcul, entourant la source & une distance raisonnable (figure 11.6).
Le volume de calcul est limité par la surface S.

La méthode des éléments finis est appliquée dans le volume de calcul en imposant des conditions
de rayonnement sur la surface S. Ces dernitres permettent théoriquement de simuler I'espace
libre. Les champs sont complétement déterminés par éléments finis dans le volume de calcul
et en particulier sur la surface S. D’apres le principe d’équivalence, la connaissance du champ
tangentiel sur la surface S permet de calculer le champ dans tout 'espace. Cette étape est appelée
transformation champ proche champ lointain. Lorsque le champ lointain est calculd, il est facile
de déterminer les caractéristiques de rayonnement de I'antenne. La précision attendue de la
méthode réside dans un choix approprié de la distance de la surface S 4 'antenne. Des études
de convergence doivent étre faites sur ce parametre afin d’estimer la précision.

M

Antenne

Figure 11.6 — Volume de calcul

Différentes conditions de rayonnement existent. Nous n'entrerons pas dans la description dé-
taillée des opérateurs décrivant une condition d’espace libre, sachant que cela fait 'objet de
nombreux travaux de recherche en analyse numérique. Les principes utilisés sont basés, soit
sur une condition d’impédance sur la surface S, soit sur la représentation du champ en une
décomposition de modes qui sont absorbés & un ordre plus ou moins élevé, soit sous forme
d’une condition qui annule les ondes sur la surface S. Remarquons qu’aucune condition n’est
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absolument parfaite. La performance d’une méthode se mesure au taux de réflexion des ondes
sur lasurface S : plus ce taux est faible, meilleurs seront les résultats pour la simulation d’antennes.
Le probleme du choix de la condition & imposer sur S pour limiter le volume de calcul est un
probléme général rencontré dans toutes les méthodes a maillage (méthode des différences finies
par exemple).

Avantages de la méthode des éléments finis

Les simulateurs électromagnétiques commerciaux, basés sur la méthode des éléments finis, uti-
lisent des éléments d’arétes. Ils comportent, en plus du noyau de calcul concernant les éléments
finis, de puissants logiciels graphiques, permettant des représentations en trois dimensions des
dispositifs et des post-traitements pour le calcul des grandeurs dérivées, comme la puissance,
Iimpédance.

Certains logiciels travaillent en utilisant les champs, d’autres en utilisant les potentiels électroma-
gnétiques. Tous sont, en tout cas, une aide précieuse a la simulation d’antennes car ils permettent
des calculs de structures complexes rayonnantes en trois dimensions.

La méthode des éléments finis est une méthode tres générale, permettant de prendre en compte
des géométries tres complexes. Elle est robuste. Pour obtenir la précision désirée, il suffic d’affiner
le maillage aux endroits oi1 les champs présentent des gradients importants. Ceci est fait dans les
logiciels du commerce qui utilisent un maillage adapratif. Cette méthode exige des ordinateurs
possédant une mémoire importante et la résolution de problémes non triviaux requiert des temps
de calcul importants. Le résultat d’'une simulation donne un point de fréquence. Pour obtenir une
réponse dans toute une bande de fréquence, il est nécessaire de cumuler plusieurs simulations.
Toutes ces remarques font de la méthode des éléments finis une méthode puissante et précise
dont le seul inconvénient est de nécessiter des moyens informatiques importants.

11.4 La méthode des différences finies dans le domaine

temporel (FDTD)

La méthode des différences finies repose sur l'udilisation d’un maillage pour exprimer la dis-
crétisation des équations de Maxwell. Le volume de calcul, défini par I'ensemble des mailles,
est limité. Pour calculer les caractéristiques des antennes qui rayonnent a grande distance, une
condition simulant I'espace libre doit étre imposée 4 la frontitre du maillage. Ce point est délicat
et fait I'objet de nombreuses recherches. Nous donnerons quelques éléments sur ces conditions
de rayonnements.

La méthode des différences finies repose sur une approximation des dérivées. On utilise pour cela
la définition de la dérivée centrée, définie ci-dessous. Soit une fonction f 4 une dimension et f”

sa dérivée :
fx+h/2) —f (x=h/2)
h

f(x) = lim
h—0
Son approximation devient, pour 4 petit :

f'(x)%f(x—’_b/z) ;f(x—/ﬂ/Z)

La méthode des différences finies peut étre appliquée dans le domaine fréquentiel ou dans le
domaine temporel. Dans le domaine fréquentiel, elle résulte de la discrétisation de I'équation de
Helmholtz et conduit 2 une simulation par point de fréquence.

La méthode temporelle, FDTD (Finite Difference in Time Domain) lui est actuellement préférée.
Elle permet le suivi d’'un signal électromagnétique au cours du temps dans un dispositif en trois

[11.29]
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11.4.1 Maillage du volume de calcul

11.4.2 Discrétisation

358

dimensions. Le calcul de la réponse fréquentielle du signal s’effectue par une transformation de
Fourier. Sa facilité de mise en ceuvre et sa souplesse d’adaptation en ont fait son succes.

La méthode consiste & mailler 'espace en parallélépipedes dont les arétes sont orientées selon les
trois axes (Ox, Oy, Oz). Les six composantes du champ électromagnétique sont définies dans une
maille élémentaire introduite par Yee définie sur la figure 11.7.

&
y

<

dz

/1

NS

r__________
an)
N
N

r-————
N\

Figure 11.7 — Maille de Yee.

La FDTD traite les équations de Maxwell temporelles suivantes :

— oD
Vﬂt(H) = 7 + E

On constate sur cette figure que les composantes du champ électrique sont portées par les arétes
de la maille, alors que les composantes du champ magnétique sont situées au centre des faces
et perpendiculairement & celles-ci. Cette disposition permet d’imposer facilement les conditions
de passage 4 la traversée de surfaces séparant les diélectriques. Il est nécessaire de placer les faces
tangentiellement aux interfaces entre deux matériaux.

La méthode des différences finies repose sur une approximation des dérivées dans 'espace et dans
le temps. On utilise pour cela la définition de la dérivée centrée, définie ci-dessus [11.29].
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Pour exposer la méthode, les constituants diélectriques sont supposés linéaires, homogenes, iso-
tropes. Dans ce cas, le vecteur déplacement dans le matériau se met alors sous la forme :

— —
D =¢eFE
Les milieux considérés sont non magnétiques, ceci conduit a I'équation :
— —
B = |LOH

Compte tenu des remarques précédentes, les deux équations a traiter sont donc :

oH
—
r0r(E) = _Ho_at [11.30]
—
OFE

ror(H) =7 +es [11.31]

On constate que ce sont des équations couplées dans 'espace et le temps, faisant intervenir le

— —
champ électrique E et le champ magnétique H. Dans I'équation [11.31], on ne considérera,
pour exposer la méthode, que I'équation en absence de courants. Ceux-ci peuvent étre introduits
ensuite en utilisant la loi d’Ohm locale, liant le courant au champ électrique.

Les dérivées des grandeurs apparaissant dans les équations de Maxwell sont remplacées par leurs
approximations selon la définition de la dérivée centrée soit par rapport 4 I'espace, soit par rapport
au temps.

Rappelons I'expression du rotationnel :

o5, or,
dy Oz
=\ OE. OE,
mt(E) ) 9z ox
0E, OE,
Ox Oy

La premiére composante de 'équation [11.30] s’exprime selon :

OE, 0L _  0H,
ay o0z "o

[11.32]

Nous allons décrire en détail le processus de discrétisation sur cette équation. Cette équation doit
&tre vérifide A tout instant et en tout point de I'espace.

Discrétisation temporelle

Considérons 'équation [11.32] écrite 4 I'instant ¢. La dérivée de la composante en x du champ
magnétique par rapport au temps, calculée au temps 7, est exprimée selon la définition [11.29]
de la dérivée centrée. Elle fait intervenir le champ magnétique au temps # — d#/2 et au temps
t + dt/2, le temps étant découpé en intervalles 4t :

OH, H, (¢t +dt/2) — H, (¢t — dt/2)
o 7
t dt

Pour calculer le rotationnel du champ électrique au temps #, il est donc nécessaire de connaitre le
champ magnétique aux instants demi-entiers.
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Le temps # est décomposé en pas de temps dr :
t = n.dr

Le rotationnel du champ électrique est calculé a linstant ¢, puisqu’il est égal 4 la dérivée tem-
porelle du champ magnétique. Le champ électrique doit donc étre déterminé a instant #, alors
que le champ magnétique doit étre déterminé aux instants décalés de 4#/2 par rapport a ¢. Les
grandeurs sont quantifiées temporellement et on utilisera par la suite les notations :

E}n et ﬁn+1/2

Discrétisation spatiale

Le rotationnel du champ électrique est évalué sur le méme principe. Chacune des coordonnées
du rotationnel [11.30] est exprimée, selon 'approximation de la dérivée centrée.

Prenons la premiére composante qui fait intervenir des dérivés des composantes du champ élec-
trique par rapport a y et a z. Calculons tout d’abord la dérivée de E, par rapport 4 y. Selon la
maille de Yee, on constate que la composante du champ électrique selon z se situe sur 'aréte de
la maille, en y, alors que le champ magnétique se trouve au centre de la face correspondante, en
y + dy/2. La dérivée 8—Z doit donc étre évaluée en y + dy/2 puisqu’elle est liée 2 la composante

o4

en x du champ magnétique. Pour calculer la dérivée centrée en y + dy/2 il faut donc aussi faire
intervenir la composante £, en y + dy qui appartient  la maille suivante :

E(y+d) - E()

dy

OE,
dy

Les composantes interviennent dans le calcul selon le schéma suivant :

(y+dy/2) =

E H E

z X z

y y+dy/2 y+dy

Figure 11.8 - Schéma de discrétisation spatiale

Le calcul seffectue de la méme fagon pour la dérivée selon z de la composante du champ élec-
trique selon y. 11 faut avoir recours a la composante dans la cellule placée en z + dz.

Lors de la discrétisation spatiale, les cellules sont repérées par des entiers : 7, j, #, selon les trois
directions. Les distances sont aussi quantifiées selon les relations suivantes :

x = idx, y = j.dy, z = k.dz.
La projection selon x du rotationnel du champ électrique, au temps r = n.dr s'écrit donc, apres
discrétisation spatiale :
OE, OE, _Er(ij+1,k)—E!(ij. k) E (ijk+1)—E (ij.k)
Oy oz dy dz

Lexpression continue du rotationnel est donc remplacée par une expression formée de grandeurs
discretes qui sont les seules & pouvoir étre traitées par ordinateur.
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La forme discrétisée en espace et en temps de I'équation [11.30] se décompose en :
HYY2 (i k) = HE7V2 (i, k)
de [E2(ij+ 1) — B (i) B0kt 1) = B (i)
B o dy B dz
Hn+1/2 ( ,],/6) — ]_[}/nfl/Z (i,j, k)
de [E! (ijok+ 1) — E7 (ij k) EZ(i+ 1,j,k) — E (i, #) |
B E dz B dx

H'V2 (i, k) = HEV? (i, k)
di [ (i+1.j.k) =B (ijuk) B2 (isj + 1, k) = B (irj, k)

Lo dx dy

Il existe un autre groupe d’expressions discrétisées correspondant a I'équation [11.31] :

EZ (i j, k) = EL (i, k)
de [ V2 i ) — R (1K) G R) — H Gk 1)

4+ —
€ dy dz

E" (i j. k) = E] (z',j,-k)
de [HIPV2 (i, k) = HEFV2 (i k= 1) HZPV2 (i k) = HEPV2 (= 1,5, 8) |
€ dz dx
B (ijA) = 2 (i, )
de [HP2 (i) = HPP2 (= 1) V2 (i k) = HPPV2 (= 1,4 ]

4+ —
€ dx dy

On constate que les indices repérant les cellules ne sont pas pris dans le méme ordre pour les
deux groupes d’équations. Ceci est d{i au fait que dans ce dernier groupe d’équations, le champ
électrique est calculé en fonction du rotationnel du champ magnétique. Or les composantes du
champ électrique d’une cellule sont comprises entre les composantes du champ magnétique de la
méme cellule et les composantes du champ magnétique de la cellule précédente.

Le principe de la méthode repose sur le calcul, par les formules précédentes, du champ électrique
aux instants entiers. Le champ magnétique est alors calculable 4 I'instant demi-entier suivant
puisque toutes les composantes sont connues aux instants précédents. Le calcul se poursuit par
pas de temps de d#/2. La méthode FDTD est une méthode itérative explicite.

11.4.3 Excitation

Il reste alors 2 initialiser le calcul. Pour cela, on impose une excitation sous forme d’'un champ
électrique correctement choisi selon le type de ligne.

Ainsi pour une ligne micro ruban, par exemple, un champ électrique uniforme est imposé juste
sous la ligne, entre la masse et la ligne, dans le plan d’excitation (figure 11.9).

Pour une ligne coplanaire, deux champs électriques opposés sont imposés dans chaque fente dans
le plan d’excitation. Cela constitue le mode fondamental de propagation d’une ligne coplanaire.
Si cette ligne présente des dissymétries, le mode fente apparait et il perturbe, en général, le bon
fonctionnement de 'antenne.
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Ruban

Diélectrique

Plan de masse

Figure 11.9 — Excitation d'une ligne micro ruban

On Cf'IOiSit, pour l'excitation, des champs N LT
électriques proches des modes fondamen- ~__ 7 Y

taux des lignes. Méme si le champ imposé
n'est pas rigoureusement celui du mode

fondamental, car sa description n'en est Mode coplanaire

as tres précise (effets de bord non pris en
pas s précise (effes de pris s
compte), le calcul itératif permet de réta- 7 7

blir la forme réelle du champ le long de
la ligne. Cette description spatiale de I'ex-
citation ne suffit pas car elle ne porte pas
d’information temporelle. Cest pourquoi
on multiplie cette excitation spatiale par ~ Figure 11.10 - Mode coplanaire et mode fente
une fonction #(¢) variant avec le temps. d’une ligne coplanaire

Mode fente

Si Pexcitation est imposée uniquement 4 linstant initial, puis supprimée, elle porte toutes les
fréquences puisqu’elle correspond 2 la transformée de Fourier d’un signal sous forme d’une
impulsion de Dirac.

Les lignes ne sont en fait utilisées que dans une certaine bande de fréquences, par exemple du
continu 2 une fréquence maximale f;,... On choisit alors une excitation temporelle de forme
gaussienne :

u (y, t) = uoeﬂlz(’*"’)z

Etant donné que la transformée d’'une gaussienne est une gaussienne, le spectre en fréquence
a la forme d’une gaussienne centrée sur la fréquence nulle. La fréquence maximale considérée
est en rapport avec le coefficient 2. On choisit f,,c = /2. Cela permet d’obtenir la réponse
fréquentielle dans une grande partie du spectre jusqu’a la fréquence maximale.

Lavantage de ce type d’excitation est d’obtenir un signal limité dans le temps. La transformée de
Fourier en est facilitée car 'intégrale numérique a effectuer est limitée.

Lorsque les lignes ne laissent passer qu'une bande de fréquences, un signal sinusoidal modulé par
une gaussienne est mieux adapté. Son spectre est une gaussienne centrée sur la fréquence de la
sinusoide dont la largeur est celle de la transformée de Fourier de la gaussienne. On choisit la
fréquence de la sinusoide en milieu de bande.

Lexcitation est imposée au début du calcul, puis par itérations successives, le champ électro-
magnétique est calculé dans tout le volume pour chaque pas de temps. Les caractéristiques
fréquentielles des dispositifs sont obtenues par transformée de Fourier
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11.4.4 Conditions particuliéres a la traversée de deux diélectriques

La présence d’une interface diélectrique impose des conditions particulieres, déduites des équa-
tions de Maxwell. Léquation :

,7,(175 — 88_E
Ot

requiert un traitement spécial puisque la permittivité varie brutalement a la traversée du diélec-
trique. Il suffit de décomposer cette équation dans les deux milieux et d’écrire séparément :

OF,
—

VOI(Hl) = 81—1

ot

— 0B

VDI(Hz) = 82—2

ot

On montre que ces équations sont satisfaites en imposant, dans la couche intermédiaire, une
valeur de la permittivité égale 4 la moyenne des permittivités des matériaux situés de part et
d’autre.

11.4.5 Conditions aux limites particuliéres

Plan métallique

Sur un plan métallique parfait, le champ électrique tangentiel est nul. Il suffit alors d’imposer
cette condition sur les composantes du champ se situant sur le plan.

Conditions d'adaptation

Dans certaines zones, il est nécessaire d’imposer des conditions d’adaptation. Ces conditions sont
introduites pour simuler la propagation d’une onde vers l'infini. On pourra ainsi modéliser des
lignes infinies ou des milieux ouverts.
Les conditions d’adaptation peuvent étre trés complexes. Lobjet de ce paragraphe n'est pas de
toutes les décrire. Nous présentons ici la plus simple, la condition de Mur de premier ordre, qui
donne une bonne approximation de 'adaptation. Cette condition s'applique sur un plan et rend
compte du fait que 'onde se propage dans un sens avec une vitesse de phase 2. Dans le cas d’'une
onde partant dans la direction x, sans réflexion, cette équation de propagation s'écrit :
— —

OE 1 0E _ 0

Ox vy Ot
Elle se décompose, dans le plan perpendiculaire, en x = 0, ol s'applique la condition d’adap-
tation, selon les deux équations portant sur les composantes, en y et z, du champ électrique,
tangentielles au plan, selon :

Ud,dt — dx

En+l . =FE" (1.4 +
Pz (0.,4) (1,7, ) vpdt + dx

n+1 . n .
E},,z (lajak) _Ey,z(07]7/e) [1133]

Cette condition nest satisfaisante que pour des structures non dispersives, pour lesquelles la
vitesse de phase ne dépend pas de la fréquence. On peut cependant ['utiliser dans une bande de
fréquences ol la vitesse de phase présente une faible variation.

Conditions de rayonnement

Comme nous I'avons déja dit, le volume de calcul étant fini, il faut, pour simuler un rayonnement
dans 'espace, placer 2 la fronti¢re de celui-ci une condition dite de rayonnement. Cette condition
traduit le fait que 'onde part du volume, sans réflexion a la frontiere.
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La condition d’adaptation vue dans le paragraphe précédent pourrait étre utilisée. Clest une
condition approximative, dite du premier ordre. Londe se propageant dans le vide, la vitesse de
phase est remplacée par la vitesse de la lumiere. Elle donne de bons résultats pour un rayonnement
arrivant majoritairement perpendiculairement au plan servant de fronti¢re. Dans de nombreux
cas, le rayonnement est 4 symétrie sphérique et cette approximation est grossitre, saufsi la fron-
tiere est placée tres loin. Cela entraine alors un volume de calcul important. De plus, pour les
ondes n’arrivant pas perpendiculairement au plan fronti¢re, la condition ne traduit pas une bonne
adaptation, puisque 'angle d’incidence doit intervenir dans la condition.

C’est pourquoi, d’autres conditions de rayonnement ont été proposées. Ces conditions traduisent
le fait que le milieu entourant le volume de calcul absorbe complétement le rayonnement sortant.
On les appelle des conditions d’absorption ou en anglais : Absorbing Boundary Conditions (ABC).
Il existe de nombreuses variantes de ces conditions.

A Theure actuelle, il est admis que la méthode PML (Perfectly Matched Layer) proposée par J. P
Bérenger est I'une des plus efficace. Elle consiste 4 considérer qu'une onde sortant du volume de
calcul rencontre un milieu non physique dont les propriétés imposent a 'onde de se propager a
la vitesse ¢ de la lumitre. Nous ne présenterons pas ici en détail cette méthode qui sort du cadre
de 'ouvrage, mais nous en donnerons quelques principes.

Le matériau artificiel entourant le volume de calcul présente une conductivité électrique et une
conductivité magnétique. Il est d’autre part anisotrope. Cela entraine des valeurs différentes des
conductivités selon les directions. Afin de vérifier que la vitesse de propagation de 'onde est égale
A ¢, il est nécessaire que le milieu vérifie la condition suivante entre les différentes composantes
des conductivités électrique o et magnétique o™ :

*
Oxyz _ O,z

€0 Mo

Chaque composante des champs électrique et magnétique est décomposée en tenant compte des
directions transverses. Ainsi la composante en x du champ électrique est décomposée en :

Eyet By,

La discrétisation des équations de Maxwell conduit alors & douze équations qui sont résolues par
la méthode itérative proposée plus haut.

Il est nécessaire de prévoir dans le calcul quelques couches (de 5 4 10) de ce matériau absorbant
afin de modéliser un milieu infini. Cette modification 2 la frontiére du volume entraine cependant
une réflexion, méme si elle est tres faible. Afin d’atténuer cette réflexion un artifice est utilisé qui
consiste & augmenter progressivement la conductivité des différentes couches de fagon 2 passer
d’une couche dont les propriétés sont tres proches de celles du vide a celle d’'un matériau tres
absorbant.

11.4.6 Calcul de la constante de propagation

364

Supposons qu'une onde se propage dans la direction x dans une structure de guidage. Le champ
électrique évolue dans la direction de propagation selon 'exponentielle de la phase @ :

D = wr—Px

Il suffit d’utiliser les champs en x et en x + /, pour une fréquence donnée, pour pouvoir calculer
la constante de propagation {3 car la relation suivante est vérifiée :

f (x + l,y,z) = f (x,y,z) e P!
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On en déduit :

_
1 E (x,)/, z)
¥ E (x + 1,9, z)

Les valeurs des champs électriques aux points situés en x et x + /, 2 une fréquence donnée, sont
obtenues en effectuant une transformée de Fourier sur le signal temporel résultant de la FDTD.
Au lieu d’utiliser le champ en un point, il est courant de calculer la circulation du champ entre
la masse et le ruban métallique. On revient alors  la notion de différence de potentiel. Lorsque
I'approximation en potentiels ne suffit pas, on calcule la puissance en utilisant 'expression du
vecteur de Poynting.

11.4.7 Calcul des coefficients des parameétres S

La méthode pour calculer les parametres S de la matrice de répartition ressemble beaucoup a celle
qui vient d’étre présentée. Il suffit de calculer, 2 une fréquence donnée, les potentiels obtenus par
circulation du champ électrique sur chaque plan de référence de la matrice de répartition.

La connaissance de la matrice de répartition permet de remonter aux parametres de 'antenne,
tels que son coefficient de réflexion et donc son impédance d’entrée.

11.4.8 Diagramme de rayonnement

La détermination du diagramme de rayonnement de 'antenne simulée par FDTD, s’effectue en
utilisant une transformation champ proche — champ lointain. Cette transformation consiste a
considérer le volume de calcul comme une boite, appelée boite de Huyghens, sur les parois de
laquelle on connait les champs par FDTD. On applique alors le principe d’équivalence pour
déterminer les courants équivalents sur cette frontiere. Le rayonnement des courants équivalents
détermine le champ 4 grande distance. Cette derniére partie du calcul utilise les expressions
présentées dans le chapitre 3 concernant le rayonnement des courants.

11.4.9 Conclusions sur la méthode

La méthode des différences finies temporelle est bien adaptée 2 la simulation d’antennes puis-
qu’elle permet 2 la fois d’en connaitre les caractéristiques du point de vue du circuit (adaptation,
impédance d’entrée) et du point de vue du rayonnement.

C’est une méthode facile & mettre en ceuvre, qui permet d’obtenir rapidement des résultats dans
une bande de fréquences. Elle permet d’obtenir des résultats précis & condition d’utiliser une
mémoire informatique importante et de disposer de temps de calcul. Le maillage, étant de type
parallélépipédique, ne permet pas de générer toutes les formes géométriques avec précision. Il est
mieux adapté aux géométries présentant des angles droits que des courbes. Plus le maillage est
fin, plus la précision attendue est grande.

Dans ce bref exposé de la méthode, nous n’avons décrit la méthode que sur des matériaux sans
pertes. Il est possible de prendre en compte les pertes en complexifiant légérement I'algorithme.
La force de la FDTD réside dans sa simplicité de mise en ceuvre et dans le fait que les résultats
sont obtenus en fonction du temps. Il suffit alors d’une transformée de Fourier pour déterminer
les parametres fréquentiels.

365



Bibliographie

Bibliographie

366

BOSSAVIT A. — E[ettromﬂgnétz’sme, en vue de la modélisation, Paris, Springer Verlag France,
1993.

DHATT G, TOUZOT G. — Une présentation de la méthode des éléments finis, Paris, Maloine et
Québec, Les Presses de 'université Laval, 1981.

MATTHEW S. — Numerical techniques in electromagnetics, 2" eglition, CRC Press LLC, Floride,
USA, 2000

MOSIG ]. R. —Comparison of Quasi-static and Exact Electromagnetic Fields from a Horizontal
Electric Dipole Above a Lossy Dielectric Backed by an Imperfect Ground Plane. IEEE Transactions
on microwave theory and techniques, vol. 34, n° 4, april 1986, pp. 379-387.

TAFLOVE A. — Computational Electodynamics : The Finite-Difference Time-Domain Method,
Boston London, Artech House Publishers, 1995.

WONG M.E, PICON O., FOUAD HANNA V. — A Finite Element Method Based on Whitney
Forms to solve Maxwell Equations in the Time Domain, IEEE Transactions on Magnetics, vol.31,
n° 3, may 1995, pp. 1618-1621.



© Dunod — La photocopie non autorisée est un délit

absorbant, 325
adaptation, 93
aire d’absorption, 83
alimentation, 94
de réseaux, VI, 121
par couplage, 291
par fente, 96
par ligne imprimée, 291
par proximité, 291
altimetre, 178
analyseur vectoriel de réseau, 334
ANFR, 127
angle
solide, 76
solide de I’antenne, 76
antenne
a balayage, 112
A diversité, 214
A méandres, 297
2 onde de fuite, 260
3 onde de surface, VI, 260
a ondes progressives, 256, 302
A réflecteur, 270
a résonateur, 253
a résonateur BIE, 255
a résonateur diélectrique, 253
active, 8
bande étroite, 300
bande passante, 291
biconique, 304
boucle, 6, 48, 249
Bow-Tie, 305, 318
Cassegrain, 7, 154, 273
cornet, 6, 277
cornet conique, 285
d’émission, 5
de réception, 5

INDEX

demi-onde, 109, 111
Diamond, 318
dipolaire, 5

double C, 298

en bandes décamétriques, 138
en C, 297

en E, 298

en H, 298

en S, 298

enV, 259

filaire, 44

formée, 157

fractale, 308
grégorienne, 157
hélicoidale, 303
hybride, 9

IFA, 295

intégrée, 9
intelligente, 8
isotrope, 77

large bande, 99, 300
log périodique, 305
miniature, 294, 295
monopolaire, 295
multifaisceaux, 115
panneaux, 144, 164
patch, 8

pertes, 335

PIFA, 296, 297
planaire, 288

plaquée, 8

pyramidale, 285
reconfigurable, 115
réflecteur parabolique, 7
rhombique ou losange, 259
sectorielle, 143
sectorielle plan E, 279
sectorielle plan H, 282
spirale, 306

367



Index

368

spirale conique, 307

Vivaldi, 308

Yagi-Uda, 264
apodisation, 327
approximation nodale, 350
assemblage, 354

axe de rayonnement, 74

B

bande

de cohérence, 221, 222

EHE 129

HE 129

ISM, 128,129

LE 128

ME 128

passante, 97

SHE 129

UHE 129

VHE 129

VLE 128
bilan de liaison, 99
BLAST, 221

DBLAST, 244

VBLAST, 244
blocage de l'ouverture, 152
boite de Huyghens, 365
Bracewell

relation de, 331
brillance, 187

C
cdne d’ouverture, 81
canal
capacité, 313
MIMO, 227
capacité

canal MIMO, 221, 237

canal MIMO déterministe, 238

d’un canal, 237

de coupure, 239, 240

ergodique, 239
cellule, 141
centre de phase, 104
chambre anéchoique, 325

champ
de Neumann, 22
diffracté, 51
électromoteur, 22
lointain, 69-71
proche (zone de ~), 69
rayonné (ouverture rectangulaire), 67
tangentiel, 65
tres proche, 69
charges images, 34
codage spatio-temporel, 220, 221, 235, 240,
244,245
code
d’Alamouti, 235, 240
spatio-temporels linéaires, 242
coefficient
d’obliquité, 70
de réflexion, 133
combinaison de signaux, 218
combineurs, 122
condition
d’absorption, 364
d’adaptation, 363
de rayonnement, 356, 363
de rayonnement de Sommerfeld, 342
PML, 364
conservation
de I'énergie, 29
coplanaire, 255
corps noir, 187, 190
corrugations, 286
couplage, 302
couverture radar, 171

D
DBLAST, 244
débordement (spill-over), 152
décalage angulaire, 87
densité surfacique de puissance, 29, 73
directivité, 78
déphasage linéique, 113
déphaseurs, 121
A ferrites, 122
a lignes, 122
en parallele, 121
en série, 121
diagramme de rayonnement, 42, 74
calcul, 105




© Dunod — La photocopie non autorisée est un délit

Index

diagramme diversité de, 216
diffraction, 9, 51, 213
ouverture rectangulaire, 57
diffusion de Mie, 178
diffusometre, 179
directivité, 44, 78
d’une antenne, 77
discrétisation, 347
distance intercapteurs, 198
distribution
et contrédle optique, 124
spatiale d’intensité, 200
diversité, VI, 213, 231
d’antennes en émission, 234
d’antennes en réception, 233
d’espace, 233
de trajets, 232
fréquence, 217
ordre, 231
temporelle, 232
diviseurs, 122
doublet électrique, 41
dualité grandeurs électriques et magnétiques,
54, 55
dyade, 339

écartométrie, 172
effet de sol, 138
effet Doppler, 220, 221, 223
effet Pockels, 124
efficacité, 92, 335
dans le lobe principal, 77
de I'antenne, 82
de rayonnement, 80
éléments
de Whitney, 355
parasites, 216
ellipse de polarisation, 87
émissivité, 190
environnement
indoor, 214
épaisseur de peau, 19
étalement
Doppler, 221, 223, 225
temporel, 221, 222,225

facteur
d’adaptation, 89
d’antenne, 83
d’obliquité, 68
de mérite, 158
de réduction, 297
fading, 228
de Rayleigh, 228, 229
de Rice, 228
ergodique, 228
non ergodique, 228
par bloc, 228
fauchée, 185
filtrage spatial, 208
filtre spatial, 201
fonction
de filtrage, 318
de Green du vide, 26
objectif, 119
fonction caractéristique
de rayonnement, 74

de rayonnement normalisée, 74

fonctionnelle, 352
formation

de faisceau, 117

de voies, 202
formulation vectorielle, 61
formule de Friis, 100
fréquence

diversité, 217

Doppler, 183
Fresnel

ellipsoide, 135

formules, 133

G
gain, 82, 330
d’une antenne, 82
de multiplexage, 245
en débit, 220

en diversité, 216, 218, 220, 245

linéaire, 100
Green

fonctions, 339

tenseur, 342, 344
grid-dip, 139

369




Index

H-I

hauts débits, 213
identité de Green, 24, 25
impédance, 333

d’entrée, 92

d’onde, 21

mutuelle, 92

propre, 92
intégrale de Fresnel-Kirchhoff, 68
intensité, 77

J-K
jauge de Lorentz, 23
kit de calibration, 334

largeur de bande, 97
lentilles, 115
ligne micro ruban, 95
lignes  retard, 125
lobe
principal, 76
secondaire, 76, 81
loi
d’illumination, 80
de Planck, 187
Rayleigh Jeans, 189
LOS (Line Of Sight), 227

luminance, 188

M
macrocellules, 141
matériau
a pertes, 32

anisotrope, 16
BIE, 256
BIE ou BEG, 298
homoggtne, 16
isotrope, 16
linéaire, 16
non linéaire, 16
parfait, 16
Maximum Ratio Combining, 233
méthode
A haute résolution, 209
autorégressive, 209
de Capon, 206

de directivité/gain, 335
de Pisarenko, 212
de Weeler cap, 335
des éléments finis, 337, 350
des différences finies, 337, 357
des moments, 337, 338, 346
intégrale, 338, 349
MUSIC, 212
radiométrique, 335
variationnelle, 352
micro ruban, 253
MIMO, 220
modulateur
de Mach-Zender, 124
direct, 124
externe, 124
monopdle, 295
multibonds, 138
multiplexage spatial, 220, 221, 236
multitrajets, 314
mur
électrique, 355
magnétique, 355

N-O
NLOS (Non Line Of Sight), 227
octave, 99
onde
entrante, 27, 63
évanescente, 64, 69
plane, 21,73
propagée, 64
sortante, 27, 63
stationnaire, 93
ondulation, 327
ordre de diversité, 231
ouverture
angulaire, 76
circulaire, 59
diffractante, 51
plane, 61

rectangulaire, 56

P
parabole, 149
parametres de Stokes, 90




Index

patch
circulaire, 95
presque carré, 94
rectangulaire, 94
perméabilité
du vide, 12
magnétique, 16

RADAR, 167
radar, 114, 176

a ouverture latérale, 184

a syntheése d’ouverture, 179, 186
bi-statique, 180

de poursuite, 168

© Dunod — La photocopie non autorisée est un délit

de recherche, 168
Doppler, 182
imageur, 179, 185
interférométrique, 180

relative, 16
permittivité, 16
du vide, 12
relative, 16 o i
phase stationnaire, 66 meteor,ologlq.ue:, 178 ,
. modulé contintiment en fréquence, 183
polarisation mono-statique, 180
pulsé, 181
radioamateurs, 135
radioastronomie, 194
radiométrie, 176
hyperfréquence, 186

radiometre, 180

circulaire, 88

circulaire droite, gauche, 292
co-polarisation, 91

croisée, 91

diversité de, 216

elliptique, 85

HetV, 85 rapport

rectiligne, 84, 88 axial, 88

sens, 87 réactance, 92

TE, 134 récepteurs, 243

TE, TM, 85 linéaires, 243

™™, 133 MMSE, MMSE-DFE, MMSE-SIC, 243
potentiel non-linéaires, 243

avancé, 27 SIC, 243

ZF Zero Forcing, 243
réciprocité, 5, 32, 34
recombinaison

électromagnétique, V, 21
retardé, 24, 27

scalaire, 22 ' )
des signaux en réception, 218

reconfigurabilité, 114
réflecteur, 115, 268
réflexion minimale, 93
réseau, 103
A fentes, 7
cellulaire, 141
cosécantés, 118

vecteur, 21
pouvoir de séparation, 158
Power Imbalance, 214
principe

d’équivalence, 53

d’Huyghens, 9, 51
probabilité de coupure, 240

probleme équivalent, 35, 52 de communications, 140

facteur (~ de), 104
hertzien, 140
microcellulaire, 141
puissance mobiles, 140

de bruit, 100

isotrope rayonnée équivalente, 83

PIRE, 83, 157

champ électrique, 53
champ magnétique, 52
probleme des trajets multiples, 134

picocellulaire, 141
reconfigurable, 103
synthese, 118

371



Index

résistance
d’antenne, 92
d’entrée, 92
de pertes, 290
de rayonnement, 44, 46, 92, 290

S
satellites, 144
sélectivité en fréquence, 221, 222, 228, 229,
236, 238
sensibilité, 158
signature, 176
sondeurs ionosphériques, 179
source, 12
décalée, 153,272
spectre, 127, 176
d’ondes planes
propriétés, 64
radioélectrique, 128
sphere de Poincaré, 89
SRD, 159
superstrat, 256, 299
surface
effective, 79
rayonnante, 10
systeme de type Oméga, 129

T
Té magique, 122
télédétection passive, 186
température
apparente, 191
d’antenne, 191
de brillance, 190
de bruit, 100
temps
de cohérence, 221, 223
diversité, 218
terme d’obliquité, 71
théoréme
d’Ampere, 15
d’Ostrogradski, 13, 14
d’unicité, 30
de Gauss, 14

de Lorentz, 34

de Nyquist, 190

de réciprocité, 33

de Stokes, 15

de Van Cittert-Zernicke, 200
théorie

des images, 34

des rayons, 149
tile, 144
toit capacitif, 295
trajet

multiple, 130, 213

optimal, 130
transducteur, 5
transformateur imparfait, 82
transmission ULB (UWB), 310

trou de serrure, 229

u-v
UIT, 127
Uncorrelated scattering, 225
unicité, 52
variation
angulaire, 74
linéique de phase, 108
radiale, 74
VBLAST, 244
vecteur
de Poynting, V, 27
directionnel, 198
via hole, 94
vide, 11

W-Y-Z

WSS Wide Sense Stationary, 225
Yee maille de, 358
zone

calme ou tranquille, 326

de couverture, 157

de rayonnement, 323

de visibilité, 107

Fraunhoffer, 70

Fresnel, 69

Rayleigh, 69







TECHNIQUE ET INGENIERIE
Série EEA

Odile Picon et coll.
Prétface de Maurice Bellanger

LES ANTENNES

Théorie, conception et applications

La course a I'innovation concernant les systemes de
communication entraine des études poussées dans le
domaine des antennes. Dans ce contexte, les méthodes de
conception, de mesures et de modélisation constituent une
aide considérable.

Cet ouvrage est concu comme un outil de travail a I'attention

des ingénieurs et des techniciens confrontés a des choix

concernant le type d’antennes a concevoir. Il propose
successivement :

- Des bases théoriques sur le fonctionnement des
antennes.

- Un classement des nombreux types d’antennes existants
(antennes résonnantes, a ondes de fuite, Yagi-Uda...)
avec leurs caractéristiques et leurs utilisations ainsi que
de nombreux aspects trés innovants tels que la mise en
ceuvre de systemes complexes multi-antennes (traitement
d’antenne, diversité, MIMO).

— Des éléments de conception applicables a chaque type,
complétés par des principes de mesure et de simulation
numérique.

L'ensemble des chapitres s’organise en partant du principe
général du rayonnement des antennes pour aller vers
leurs diversités. Cet ouvrage peut étre lu, soit de facon
théorique comme base aux calculs de rayonnement, soit
de facon pratique dans le but de choisir un type d’antennes
et de poursuivre jusqu’a sa conception. Il contient les
éléments indispensables pour des études en recherche et
développement dans le domaine des antennes.

LUSINENOUVELLE

ISBN 978-2-10-054245-1

GESTION INDUSTRIELLE

CONCEPTION

FROID ET GENIE CLIMATIQUE

MECANIQUE ET MATERIAUX

CHIMIE

ENVIRONNEMENT ET SECURITE

m
m
I>

AGROALIMENTAIRE

ODILE PICON,
LAURENT CIRIO,
CHRISTIAN RIPOLL,
GENEVIEVE BAUDOIN,
JEAN-FRANCOIS
BERCHER,

MARTINE VILLEGAS.

Cet ouvrage est le
résultat du travail d'une
équipe d’auteurs,
spécialistes en antennes,
électromagnétisme,
systemes électroniques et
traitement du signal, tous
enseignants chercheurs

a l'université de Paris-
Est. Les auteurs ont

une large expérience

de I'enseignement des
méthodes exposées

et de leur mise en
ceuvre. lls enseignent
pour la plupart dans

le master Systémes de
communications hautes
fréquences de I"UPE.
Leur expérience est issue
des travaux de recherche
menés en partie en
collaboration avec des
partenaires du milieu
industriel.




	Table des Matières
	Avant-propos 
	Introduction
	1 -  Principe de fonctionnement des antennes
	1.1 Le rôle des antennes
	1.2 Différents types d'antennes
	1.3 Le rôle de la diffraction
	1.4 Classification des antennes en fonction du type de la source 

	2 -  Principes théoriques pour l'étude des antennes 
	2.1 Équations de Maxwell 
	2.2 Potentiels électromagnétiques 
	2.3 Vecteur de Poynting 
	2.4 Théorèmes importants de l'électromagnétisme 

	3 -  Calcul du rayonnement d'antennes de référence 
	3.1 Rayonnement créé par des courants 
	3.2 Diffraction par une ouverture et principe d'équivalence 
	3.3 Rayonnement des ouvertures planes 
	3.4 Différentes zones de rayonnement 
	Bibliographie 

	4 -  Caractéristiques des antennes 
	4.1 Fonction caractéristique de rayonnement 
	4.2 Diagramme de rayonnement 
	4.3 Directivité 
	4.4 Gain d'une antenne 
	4.5 Facteur d'antenne 
	4.6 Polarisation d'une onde 
	4.7 Impédance d'une antenne
	4.8 Alimentation
	4.9 Largeur de bande
	4.10 Bilan de liaison
	4.11 Température de bruit d'une antenne 
	Bibliographie 

	5  Réseaux d'antennes 
	5.1 Les réseaux d'antennes 
	5.2 Antennes multifaisceaux 
	5.3 Synthèse de réseaux 
	5.4 Alimentation des réseaux 
	Bibliographie 

	6  Différents domaines d'utilisation des antennes 
	6.1 Gestion du spectre radiofréquence 
	6.2 Les systèmes de communications 
	6.3 Télévision et radiodiffusion FM 
	6.4 Radar 
	6.5 Télédétection 
	6.6 Radioastronomie 
	Bibliographie 

	7  Systèmes multi-antennes 
	7.1 Éléments de traitement d'antenne 
	7.2 Diversité 
	7.3 Systèmes MIMO 
	Bibliographie 

	8  Antennes définies selon le phénomène physique créant le rayonnement 
	8.1 Antennes boucles 
	8.2 Antennes à résonateurs 
	8.3 Antennes à ondes progressives 
	8.4 Antennes à ondes de surface et à ondes de fuite 
	8.5 Antennes Yagi-Uda 
	8.6 Antennes à réflecteurs 
	Bibliographie 

	9  Antennes définies selon des caractéristiques systèmes 
	9.1 Différentes géométries d'antennes 
	9.2 Antennes définies par leur largeur de bande en fréquence 
	Bibliographie 

	10  Mesures d'antennes 
	10.1 Introduction 
	10.2 Rappels sur les différentes zones de rayonnement 
	10.3 Diagramme de rayonnement et directivité 
	10.4 Conditions sur la mesure du diagramme de rayonnement 
	10.5 Gain 
	10.6 Polarisation 
	10.7 Impédance 
	10.8 Efficacité 
	Bibliographie 

	11  Modélisation numérique du rayonnement des antennes 
	11.1 Introduction aux méthodes de modélisation numérique 
	11.2 Méthode intégrale associée à la méthode des moments 
	11.3 La méthode des éléments finis 
	11.4 La méthode des différences finies dans le domaine temporel (FDTD) 
	Bibliographie 

	Index



