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Résumé

Modélisation du couplage mutuel présent dans un réseau d’antennes : étude
théorique, applications au radar MIMO et 4 un contexte RFID

Le couplage mutuel est un phénomeéne électromagnétique susceptible de se produire dans les
réseaux d’antennes. Il est di aux interactions électromagnétiques qui se produisent entre les
éléments d’un réseau d’antennes et induisent une modification des paramétres intrinséques des
antennes. Lorsque la distance inter-élément diminue, les effets du couplage mutuel augmentent.
La prise en compte du couplage mutuel dans les réseaux d’antennes, lors de leur conception
ou dans les algorithmes de traitement d’antennes, permet d’avoir accés aux caractéristiques de
rayonnement réel de chaque élément du réseau ce qui peut par exemple permettre d’améliorer
les performances de détection/localisation de cibles a I'aide d’un radar MIMO (Multiple Input
Multiple Output). Dans un contexte RFID (Radio Frequency IDentification), modéliser le cou-
plage mutuel permet de modéliser le systéme formé par un ensemble de tags et de statuer sur le
comportement du systéme dans une configuration donnée.

Cette thése porte sur la modélisation du couplage mutuel présent dans un réseau d’antennes.
Nous avons d’abord proposé une nouvelle méthode de modélisation du diagramme de rayonne-
ment de I’élément actif basée sur la résolution de problémes d’optimisation au sens des moindres
carrés pour trouver les pondérations complexes qui modélisent les interactions électromagnétiques
entre les éléments du réseau. Ces pondérations complexes peuvent étre utilisées comme des lois
d’excitation a appliquer & une antenne isolée décrivant les positions des éléments du réseau, afin
d’étudier expérimentalement le comportement d’un réseau d’antennes. Cette modélisation du
couplage mutuel est ensuite appliquée dans un contexte radar MIMO ot nous montrons qu’il
est possible de synthétiser le diagramme de rayonnement de 1’élément actif sur une plateforme
expérimentale de radar MIMO composée d’une seule antenne émettrice et d’'une seule antenne
réceptrice qui se déplacent sur des rails en des positions prédéfinies. A la réception, la matrice
des signaux regus est obtenue en appliquant le principe de superposition. Nous avons également
cherché & modéliser le couplage mutuel en proposant une formulation théorique de I'impédance
mutuelle entre les éléments d’un réseau de dipdles fins aléatoirement répartis dans un plan afin
d’appliquer cette modélisation du couplage mutuel a un contexte RFID, ot les tags, représentés
par les dipdles, sont éparpillés dans un plan et éclairés par un lecteur. Nous avons également
proposé une formulation théorique de I'impédance d’entrée du dipdle environné et avons étudié
les effets du couplage mutuel sur les deux paramétres intervenant dans le bilan d’une liaison
RFID : ladaptation (la bande passante) et le diagramme de rayonnement du dipole environné.
Nous avons montré qu’il était possible de synthétiser le diagramme de rayonnement du dipoéle
environné et de trouver la modification de ’adaptation du dipéle environné, ce qui, & terme,
permettrait de statuer sur le taux et/ou la distance de lecture d’une communication RFID dans
un contexte haute densité.
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Abstract

Modeling of the Mutual Coupling Present in an Antenna Array: Theoretical
Study, Applications to MIMO Radar and to an RFID Context

Mutual coupling is an electromagnetic phenomenon that can occur in antenna arrays. It is due to
the electromagnetic interactions that occur between the elements of an antenna array and induce
a modification of the intrinsic parameters of the antennas. Taking into account mutual coupling
in antenna arrays, when designing them or in antenna processing algorithms, provides access to
the real radiation characteristics of each array element which can, for example, improve target
detection/localization performance using a Multiple Input Multiple Output (MIMO) radar. In
an RFID (Radio Frequency IDentification) context, modeling mutual coupling makes it possible
to model the system formed by a set of tags and to decide on the behavior of the system in a
given configuration.

This thesis focuses on the modeling of the mutual coupling present in an antenna array. We first
proposed a new method for the Active Element Pattern synthesis based on solving optimization
problems in the least squares sense to find the complex weights that model electromagnetic
interactions between network elements. These complex weights can be used as excitation laws
to be applied to an isolated antenna describing the positions of the array elements, in order to
experimentally study the behavior of an array of antennas. This mutual coupling modeling is then
applied in a MIMO radar context where we show that it is possible to synthesize the radiation
pattern of the active element on an experimental MIMO radar platform composed of a single
transmitting and a single receiving antenna that moves on rails in predefined positions. The
matrix of received signals is obtained by applying the superposition principle. We also sought to
model mutual coupling by proposing a theoretical formulation of the mutual impedance between
the elements of an array of thin dipoles randomly distributed in a plane in order to apply this
mutual coupling modeling to an RFID context, where the tags, represented by the dipoles, are
scattered in a plane and illuminated by a reader. We also proposed a theoretical formulation of
the input impedance of the surrounded dipole and we studied the effects of mutual coupling on
the two parameters involved in the balance of an RFID link: the adaptation (bandwidth) and
the radiation pattern of the surrounding dipole. We have shown that it is possible to synthesize
the radiation pattern of the surrounded dipole and to find the modification of the adaptation of
the surrounded dipole, which, in the long term, would allow to decide on the read rate and/or
the reading distance of an RFID communication in a high density context.
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Notations

Scalaires

a1
a2

an(6)

Br
Finm
A@max
Afm

A-Rmn

Avan

€0
Er

0

Ck

>
3

Angle entre 'axe du dipole 1 et la droite passant par le point T et le cen-
tre du dipole 1 [°]

Angle entre 'axe du dipole 1 et la droite passant par le point T et I'extré-
mité supérieure du dipdle 1 [°]

Angle entre 'axe du dipole 1 et la droite passant par le point T et I'extré-
mité inférieure du dipéle 1 [°]

Différence de marche entre le champ rayonné par I’élément n et celui rayon-
né par 1’élément placé a 'origine du repére dans la direction 6
(n=1,--+,N) [m]

Différence de marche entre le champ rayonné par I’élément n et celui rayon-
né par 1’élément placé a l'origine du repére dans la direction
(n=1,---,N) [m]

Coefficient de réflexion de la k™€ cible a détecter (k= 1,--- , K) dans un
contexte de radar MIMO
Coefficient de réflexion a l'entrée de I’élément m (m =1,--- | N)

Erreur de phase maximale sur le champ électrique [°]

Décalage fréquentiel du minimum du coefficient de réflexion sur le dipole
m (m=1,---,N) [Hz]

Différence entre les parties réelles des impédances du réseau obtenues &
partir des simulations électromagnétiques ou des formules théoriques
(m=1,---,N,etn=1,--- ,N) Q]

Différence entre les parties imaginaires des impédances du réseau obtenues
& partir des simulations électromagnétiques ou des formules théoriques
(m=1,---,N,etn=1,--- ,N) [Q]

Permittivité diélectrique du milieu [F/m]

Permittivité diélectrique du vide [F/m)|

Permittivité diélectrique relative

Impédance caractéristique du vide [€]

Angle d’observation par rapport a laxe z [°]

Angle d’inclinaison du dipdle 2 par rapport au dipole 1 [°]

Direction angulaire de la k'*™° cible & détecter (k =1,---, K) dans un
contexte de radar MIMO
Angle d’inclinaison du dip6le m par rapport a l'axe z (m =1,--- ,N) [°]

Longueur d’onde [m)]
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Ko
My

Tr

Pm

Somaac

n e E =

Anmmoy
Anmopt1

Anmoptg

BW,

Eq(9)

Ey()
Eground
Eis(0)

Perméabilité magnétique du milieu [H/m)|

Perméabilité magnétique du vide [H/m]|

Perméabilité magnétique relative

Distance entre le point T et son projeté orthogonal sur I’axe du dipoéle 1
Variation relative de I'impédance mutuelle entre deux dipoles en présence d’un
troisiéme en circuit ouvert par rapport a I'impédance mutuelle entre les dipoles
seuls

Angle d’observation par rapport a 'axe = dans le plan (x,y) [°]

Angle d’inclinaison du dipdle m par rapport a ’axe = dans le plan (x,y)

(m: L. aN> [O]

Phase maximale associée au premier terme négligé lors du calcul de la limite
champ proche/champ lointain |°]

Angle d’observation par rapport a l’axe y dans le plan (z,y) [°]

Pulsation d’une onde qui se propage [rad/s|

Rayon du conducteur formant les dipoles [m|

Pondération complexe appliquée a 1’élément n du réseau pour obtenir sa contri-

bution au champ rayonné par ’élément m (m=1,--- ,N,et n=1,--- | N)
Pondération complexe appliquée & I’élément n du réseau pour obtenir sa contri-
bution au champ rayonné par ’élément m dans la direction ¢ (m =1,--- | N, et
n=1,---,N)

Moyenne sur la grille angulaire selon ¢ des pondérations complexes Ay, (1)
(m=1,---,N,etn=1,--- ,N)

Pondération complexe A, optimale obtenue aprés résolution du probléme d’op-
timisation LS; (m=1,--- ,N,etn=1,--- | N)

Pondération complexe A, optimale obtenue aprés résolution du probléme d’op-
timisation LSy, (m=1,--- ,N,etn=1,--- ,N)

Bande passante relative du dipole environné par rapport au dipdle isolé
Célérité de 'onde [m/s]

Constante d’Euler (C' = 0.5772156649)

Distance inter-élément |m|

Plus grande dimension du réseau sur 1’axe de distribution de ses éléments [m)]
Distance entre le premier et le deuxiéme élément du réseau [m]

Distance entre le deuxiéme et le troisiéme élément du réseau [m]

Distance entre l'origine du repére et le centre de 1’élément m du réseau
(m=1,---,N) [m]

Distance inter-élément du réseau récepteur [m|

Distance inter-élément du réseau émetteur [m|

Composante suivant € du champ électrique rayonné par 1’élément actif 1 du
réseau dans la direction ) [V /m]|

Champ électrique rayonné par le dipdle 1 sur le dipole 2 [V /m]

Composante suivant 8 du champ électrique rayonné dans la direction 6 par 1’é-
lément isolé placé a lorigine du repére [V /m]

Composante suivant 6 du champ électrique rayonné dans la direction ¢ [V /m)|
Epaisseur du plan de masse |m]

Champ électrique de I’élément isolé positionné a 1’origine du repére dans la di-
rection 6 [V /m]|
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mLS2y s

e

mLSay g

Ee

mmoy

(¥)

Champ électrique de I’'élément isolé positionné a 'origine du repére
dans la direction ¢ [V/m)]

Champ électrique de I’élément isolé positionné a ’origine du repére
dans la direction 6, fourni par les mesures [V /m|

Champ électrique rayonné par 1’élément m du réseau pris isolément
dans la direction 6 (m=1,--- ,N) [V/m]

Champ électrique rayonné par 1’élément m du réseau pris isolément
dans la direction ¢p (m=1,--- ,N) [V/m]

Champ électrique rayonné par 1’élément m du réseau pris isolément
dans la direction 6, fourni par les mesures (m =1,--- ,N) [V/m]
Composante suivant § du champ électrique rayonné dans la direction
0 par I’élément m du réseau pris isolément (m =1,--- | N) [V/m]
Composante suivant r du champ électrique rayonné dans la direction
0 par I’élément m du réseau pris isolément (m =1,--- | N) [V/m]
Champ électrique rayonné par 1’élément actif m du réseau dans la di-
rection @ (m=1,---,N) [V/m]

Champ électrique rayonné par 1’élément actif m du réseau dans la di-
rection ¢ (m=1,---,N) [V/m]

Champ électrique rayonné par 1’élément m du réseau dans la direc-
tion 1 obtenu & partir des simulations électromagnétiques
(m=1,--+,N) [V/m|

Champ électrique rayonné par ’élément m du réseau dans la direc-
tion @ fourni par les mesures (m=1,--- ,N) [V/m]

Champ électrique rayonné par 1’élément actif m du réseau dans la di-
rection 1), calculé en utilisant les pondérations complexes optimales
selon le critére LS; (m =1,--- ,N) [V/m]

Champ électrique rayonné par 1’élément actif m du réseau dans la di-
rection 1), calculé en utilisant les pondérations complexes optimales
selon le critére LSy, (m=1,--- ,N) [V/m]

Champ électrique rayonné par 1’élément actif m du réseau dans la di-

rection f, calculé en utilisant les pondérations complexes optimales
selon le critére LS2, ., ol le champ de I’élément isolé est fourni par

les mesures et les champs des éléments actifs du réseau sont obtenus

a partir des simulations électromagnétiques (m =1,--- ,N) [V/m]
Champ électrique rayonné par ’élément actif m du réseau dans la di-
rection 0, calculé en utilisant les pondérations complexes optimales
selon le critére LS2, ., ol les champs de I’élément isolé et des éléments
actifs du réseau sont fournis par les mesures (m =1,--- ,N) [V/m]
Champ électrique rayonné par 1’élément actif m du réseau dans la di-

rection 1), calculé en utilisant les pondérations complexes optimales
selon le critére LSy, ., ol les champs de I’élément isolé et des éléments
actifs du réseau sont obtenus & partir des simulations électroma-
gnétiques (m=1,--- ,N) [V/m]

Champ électrique rayonné par 1’élément actif m du réseau dans la di-
rection 1), calculé en utilisant la moyenne des pondérations complexes

obtenues (m =1,--- ,N) [V/m]
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&

msmatFF

Ee
msmatEIW

e

msmatNF3

(©)

(©)

(©)

1 (6)

mZmatFF

e
mzmatFF

e
mzmatNF3

Epatch
E1(0)

Esubstrate

Ey ac(v)
Esc(v)

E.o

gr,l<9)

gt.i(9)

(¥)

Champ électrique rayonné par 1’élément actif m du réseau dans la direction

0, calculé en utilisant la matrice S du réseau et en faisant I’approximation
champ lointain (m =1,--- ,N) [V/m]

Champ électrique rayonné par ’élément actif m du réseau dans la direction
0, calculé en utilisant la matrice S du réseau et les champs des éléments
isolés issus des simulations électromagnétiques (m = 1,--- , N) [V /m]
Champ électrique rayonné par 1’élément actif m du réseau dans la direction

0, calculé en utilisant la matrice S du réseau et le modeéle sphérique
Champ électrique rayonné par 1’élément actif m du réseau dans la direction

6, calculé en utilisant la matrice Z du réseau et en faisant I’approximation
champ lointain (m =1,--- ,N) [V/m]

Champ électrique rayonné par 1’élément actif m du réseau dans la direction
1, calculé en utilisant la matrice Z du réseau et en faisant I’approximation
champ lointain (m =1,--- ,N) [V/m]

Champ électrique rayonné par 1’élément actif m du réseau dans la direction
1), calculé en utilisant la matrice Z du réseau et le modéle sphérique
(m=1,--,N) [V/m] B

Epaisseur des patchs [m]

Composante suivant r du champ électrique rayonné dans la direction 6 par
I'élément isolé placé a 'origine du repére [V /m)|

Epaisseur du susbstrat [m]

Champ électrique total rayonné par un réseau dans la direction 1, en pre-
nant en compte le couplage mutuel [V /m]|

Champ électrique total rayonné par un réseau dans la direction v, en né-
gligeant les effets du couplage mutuel [V /m)]

Composante suivant z du champ électrique rayonné par le dipdle 1 sur le
dipoéle 2 [V /m]

fréquence de travail [Hz|

Fonction caractéristique de rayonnement de I’élément isolé

Facteur de réseau calculé en négligeant les effets du couplage mutuel
Facteur de réseau calculé en prenant en compte les effets du couplage mu-
tuel

Fréquence correspondant au minimum du coefficient de réflexion sur le di-
pdlem (m=1,---,N) [Hz]

Fréquence maximale en-dessous de laquelle le coefficient de réflexion du di-
pole m est inférieur au critére d’adaptation choisi (—10dB ou —6dB)
(m=1,---,N) [Hz

Fréquence minimale au-dessus de laquelle le coefficient de réflexion du di-
pole m est inférieur au critére d’adaptation choisi (—10dB ou —6 dB)
(m=1,-- ’N) [Hz|

Gain de la ["™€ antenne réceptrice dans la direction € dans un contexte de
radar MIMO

Gain de la i*™¢ antenne émettrice dans la direction 6 dans un contexte de
radar MIMO
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ground
m

patch

SRSESHSES

substrate

MSE,,

MSEy;2rr

MSEfT’ZSQNFS

MBS

MSEimatNFs

MSE/mFr

MSETimatNF3

Distribution de courant sur le dipole m du réseau (m =1,--- ,N) [A]
Amplitude de la distribution de courant sur le dipdle m (m =1,---, N)
1A]

Courant a l'entrée du dipdle m (m =1,--- ,N) [A]

Unité imaginaire

Nombre d’onde

Nombre de cibles dans un contexte radar MIMO

Longueur des dipoles étudiés [m)|

Largeur du plan de masse de 'antenne imprimée isolée |m]

Longueur du dipdle m (m =1,--- | N) [m]

Largeur du patch de I’antenne imprimée isolée [m]

Largeur du substrat de 'antenne imprimée isolée |m)|

MSE entre le champ rayonné par I’élément actif m du réseau obtenu a
partir des simulations électromagnétiques et celui calculé en utilisant
I'une des méthodes de synthése (m =1,--- , N)

MSE entre le champ rayonné par I’élément actif m du réseau obtenu a
partir des simulations électromagnétiques et celui calculé en utilisant
les pondérations complexes solutions du probléeme d’optimisation LSy, .
(m=1,---,N)

MSE entre le champ rayonné par I’élément actif m du réseau obtenu a
partir des simulations électromagnétiques et celui calculé en utilisant
les pondérations complexes solutions du probléme d’optimisation LSy, .,
(m=1,---,N)

MSE entre le champ rayonné par I’élément actif m du réseau obtenu a
partir des simulations électromagnétiques et celui calculé en utilisant la
matrice S du réseau et en faisant 'approximation champ lointain
(m=1,---,N)

MSE entre le champ rayonné par I’élément actif m du réseau obtenu a
partir des simulations électromagnétiques et celui calculé en utilisant la
matrice S du réseau et le modéle sphérique (m =1,--- | N)

MSE entre le champ rayonné par 1’élément actif m du réseau obtenu a
partir des simulations électromagnétiques et celui calculé en utilisant la
matrice Z du réseau et en faisant ’approximation champ lointain
(m=1,---,N)

MSE entre le champ rayonné par I’élément actif m du réseau obtenu a
partir des simulations électromagnétiques et celui calculé en utilisant la
matrice Z du réseau et le modeéle sphérique (m =1,---, N)

Nombre d’éléments du réseau

Nombre de points de la grille angulaire selon

Nombre de positions de 'antenne réceptrice (sur la plateforme expérimen-
tale)

Nombre de répétitions dans une campagne de mesures

Nombre d’échantillons du signal

Nombre de positions de 'antenne émettrice (sur la plateforme expérimen-
tale)
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r Distance du centre du dipole 1 au point d’observation [m|

Ry Distance de I'extrémité supérieure du dipéle 1 au point d’observation [m]

Riim Résistance propre calculée en considérant la valeur maximale de la distri-
bution de courant sur les dipdles [()]

To Distance du centre du dipole 2 au point d’observation [m]

Ry Distance de I'extrémité inférieure du dipdle 1 au point d’observation |m]|

Ro1; Résistance mutuelle calculée en considérant le courant a 'entrée des di-
poles [©]

Roim Résistance mutuelle calculée en considérant la valeur maximale de la dis-
tribution de courant sur les dipdles (]

Tlimite Distance limite champ proche/champ lointain |[m]|

R, Distance de I'antenne réceptrice [ & la cible [m]

Ry Distance de I'antenne émettrice ¢ a la cible [m)]

s Distance entre les bords de deux patchs consécutifs [m|

Smm Coefficient de réflexion sur ’élément m du réseau (m =1,--- | N)

Snhm Coefficient de transmission de I’élément m vers 1’élément n du réseau
(m=1,---,N,etn=1,--- ,N)

t Distance algébrique du centre du dipole 2 & un point quelconque
sur ce dipole |m)]

T Point quelconque sur le dipéle 2

L, Abscisse du point 7" dans le repére (z2, y2, 22) |m]

tys Ordonnée du point T dans le repére (x2,y2, 22) [m|

tsy Elévation du point 7" dans le repére (z2,y2, 22) [m]

Vo Tension d’alimentation du dipéle isolé positionné a l'origine du repeére |V]

Vo1 Tension induite sur le dipdle 2 par effet du rayonnement du dipdle 1 [V]

Vin Tension d’alimentation de I’élément m du réseau (m =1,--- ,N) [V]

Wyrouna ~ Longueur du plan de masse [m)]

Watch Longueur des patchs [m]

Wsubsrate ~Longueur du susbstrat |m]

Tom Abscisse du centre du dipole m dans le repére de référence (x,y, 2)
(m=1,-- 7N> [m]

T Abscisse du centre du dipole m dans le repére (z1,y1,21) (m=1,---,N) |m|

Xi1m Réactance propre calculée en considérant la valeur maximale de la distribution
de courant sur les dipoles (m =1,--- ,N) [Q]

Xo1; Réactance mutuelle calculée en considérant le courant a ’entrée des dipoéles
(m=1,---,N) [Q]

Xo1m Réactance mutuelle calculée en considérant la valeur maximale de la distribu-
tion de courant sur les dipoles (m =1,--- ,N) [Q]

Yom Ordonnée du centre du dipole m dans le repére (z,y,z) (m=1,--- ,N) |m]

Yom Ordonnée du centre du dipole m dans le repére (z1,y1,21) (m=1,--- ,N) [m]

Zy Impédance de charge des antennes [Q]

20m Elévation du centre du dipole m dans le repére (z,y,2) (m=1,--- ,N) [m]

Zlm Elévation du centre du dipéle m dans le repére (z1,y1,21) (m=1,--- ,N) [m]

VARD Impédance propre calculée en considérant le courant a l’entrée des dipoles [(]
)
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Z11im Impédance propre calculée en considérant la valeur maximale de la distribution
de courant sur les dipdles [(]

Zf;rturbé Impédance mutuelle entre deux dipoles en présence d’'un troisiéme en circuit
ouvert [Q]

z55u Impédance mutuelle entre deux dipoles seuls [()]

Zoni Impédance mutuelle calculée en considérant le courant a l'entrée des dipoles [(]

Zoim, Impédance mutuelle calculée en considérant la valeur maximale de la distribu-
tion de courant sur les dipoles Q]

Zin, Impédance d’entrée du dipdle m (m=1,--- ,N) [Q])

Zmm Impédance propre du dipole m (m =1,--- | N) [Q])

Znm Impédance mutuelle entre les dipdles met n (m=1,--- ,N,et n=1--- /| N)

Vecteurs

A Potentiel vecteur du champ magnétique

ag Vecteur unitaire suivant 6 dans le systéme de coordonnées sphériques

a, Vecteur unitaire suivant p dans le systéme de coordonnées cylindriques

a, Vecteur unitaire suivant ¢ dans le systéme de coordonnées sphériques ou
cylindriques

a, Vecteur unitaire suivant r dans le systéme de coordonnées sphériques

ag Vecteur directionnel dans lequel les effets du couplage mutuel a la
réception ne sont pas pris en compte

ag Vecteur directionnel dans lequel les effets du couplage mutuel a la
réception sont pris en compte

ar Vecteur directionnel dans lequel les effets du couplage mutuel a 'é-
mission ne sont pas pris en compte

ar Vecteur directionnel dans lequel les effets du couplage mutuel & 1’é-
mission sont pris en compte

a, Vecteur unitaire sur 'axe  du systéme de coordonnées cartésiennes

a, Vecteur unitaire sur 'axe y du systéme de coordonnées cartésiennes

a, Vecteur unitaire sur 'axe z du systéme de coordonnées cartésiennes

E Vecteur champ électrique [V /m]

E°(0) Vecteur des différents champs électriques rayonnés par les éléments actifs
du réseau dans la direction 6 [V /m)]

E;.(0) Vecteur des différents champs électriques rayonnés par les éléments du ré-
seau pris isolément dans la direction 6 [V /m]

B, (V) Vecteur des différents champs électriques rayonnés par les éléments du ré-
seau pris isolément dans la direction ¢ [V /m]

£, (0) Vecteur champ électrique rayonné par I’élément m du réseau pris isolé-
ment dans la direction § (m =1,--- | N) [V/m]

L, ()  Vecteur champ électrique rayonné par I’élément m du réseau pris isolé-
ment dans la direction ¢ (m =1,--- ,N) [V/m]

H Vecteur champ magnétique [A /m]

I Vecteur des courants sur les différents éléments du réseau [A]

kg Vecteur d’onde du signal incident sur I’antenne réceptrice !

XXX1



Notations

Ky
t

v

Matrices

(ST

N [ININ

Vecteur d’onde du signal émis par 'antenne émettrice ¢

Vecteur orienté entre le centre du dipodle 2 et un point quelconque sur ce dipole
]

Vecteur des tensions d’alimentation des différents éléments du réseau V|

Matrice du bruit a la réception

Matrice des signaux émis

Matrice identité de taille N x N

Matrice des coefficients de répartition du réseau

Matrice des signaux recus

Matrice impédance du réseau ||

Matrice des charges terminales sur les éléments du réseau [Q]

Matrice de normalisation [

Matrice impédance du réseau obtenue a partir des simulations électromagnétiques
)

Matrice impédance du réseau obtenue a partir des formules théoriques [€]

Problémes d’optimisation

LS,

LS?EM

LS;,..

LS?NF3

LSZNFS,mesA

Probléme d’optimisation au sens des moindres carrés dans lequel les pondérations
Apm (m=1,--- N, et n=1,--- ,N) sont calculées en supposant que A,;;;, =1
et en faisant ’approximation champ lointain

Probléme d’optimisation au sens des moindres carrés dans lequel les pondérations
Apm (m=1,--- |N,et n=1,--- ,N) sont calculées en utilisant les champs des
éléments isolés issus des simulations électromagnétiques

Probléme d’optimisation au sens des moindres carrés dans lequel les pondérations
Apm (m=1,--- /N, et n=1,---,N) sont calculées en faisant I’approximation
champ lointain

Probléme d’optimisation au sens des moindres carrés dans lequel les pondérations

Apm (m=1,--- /N, et n=1,--- , N) sont calculées en utilisant le modeéle sphéri-
que

Probléme d’optimisation au sens des moindres carrés dans lequel les pondérations
Apm (m=1,--- /N, et n=1,---,N) sont calculées en utilisant le modéle sphéri-

que et les diagrammes de 1’élément isolé et des éléments actifs du réseau fournis par
les mesures
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Opérateurs mathématiques

gz Dérivée partielle de a par rapport a b

Y4 Opérateur nabla

||H2 Norme L2

a.b Produit scalaire de a par b

R(.) Partie réelle d'un nombre complexe

3(.) Partie imaginaire d’'un nombre complexe

Systémes de coordonnées

Dans ce document, les systémes de coordonnées cartésiennes, cylindriques et sphériques sont
utilisés (voir annexe A). D’une fagon générale, les coordonnées d’'un vecteur G s’écriront :

— (Gz, Gy, G) dans le systéme de coordonnées cartésiennes,
— (G, Gy, G) dans le systéme de coordonnées cylindriques,

— (G;, Gy, Gy,) dans le systéme de coordonnées sphériques.
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Chapitre 1

Introduction

Dans un réseau d’antennes, les éléments composant le réseau sont sujets a des interactions
électromagnétiques. Ces interactions ont pour effet de créer un couplage mutuel dans le réseau et
induisent une modification de la distribution de courant sur chacune des antennes, ce qui affecte
le gain, le diagramme de rayonnement, 'impédance d’entrée ou la bande passante des antennes
formant le réseau ([1], [2]). Le couplage mutuel dépend principalement de la géométrie du réseau
(notamment de la distance inter-élément) et de ses éléments. Pour un réseau d’antennes donné,
augmenter la distance inter-élément peut réduire les interactions électromagnétiques entre les
antennes et donc le couplage mutuel. Or, pour minimiser 'apparition des lobes de réseau sur
les diagrammes de rayonnement, I’espacement entre les éléments doit rester inférieur a la demi-
longueur d’onde (on dit alors du réseau qu'il est dense) [3]. Cependant, avec un tel espacement
entre les éléments, le comportement de ’antenne dans I’environnement du réseau différe de plus
en plus de celui de 'antenne isolée. Les effets du couplage mutuel peuvent conduire & des erreurs
sur les modules et sur les phases des signaux effectivement transmis par les réseaux d’antennes
[2]. La prise en compte du couplage mutuel dans les réseaux d’antennes, lors de leur concep-
tion ou dans les algorithmes de traitement d’antennes, permet d’avoir accés aux caractéristiques
de rayonnement réel de chaque élément du réseau. La connaissance de ces caractéristiques peut
par exemple permettre d’améliorer les performances de détection/localisation de cibles a Iaide
d’un radar MIMO (Multiple Input Multiple Output). Dans un contexte RFID (Radio Frequency
[Dentification), modéliser le couplage mutuel permet de modéliser le systéme formé par un en-
semble de tags pour statuer sur le comportement d'un tag environné. Au niveau du systéme,
cette modélisation peut étre utilisée pour estimer le taux de lecture qu’on peut atteindre dans
une configuration donnée.

1.1 Etat de l’art sur I’étude du couplage mutuel dans les réseaux
d’antennes

Plusieurs études ont été menées sur le couplage mutuel au cours des derniéres années. Certaines
d’entre elles consistent & réduire physiquement le couplage mutuel présent entre les éléments
du réseau, par l'utilisation d’éléments parasites dans les réseaux d’antennes considérés. C’est
le cas dans [4] ou des lignes microruban sont utilisées comme éléments résonants pour réduire
le couplage mutuel. Plus récemment, les résonateurs en anneau fendu (en anglais “Split Ring
Resonators”) sont de plus en plus utilisés comme éléments parasites pour réduire le couplage
mutuel dans les réseaux d’antennes imprimées. Les résonateurs en anneau fendu peuvent avoir
une perméabilité négative a certaines fréquences et cette propriété est utilisée pour bloquer les
champs électromagnétiques qui peuvent exister entre les éléments d’un réseau. C’est le cas dans
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[5], [6] , [7] et [8] ou différentes variantes de résonateurs en anneau fendu sont gravées entre les
éléments rayonnants d’un réseau d’antennes imprimées pour atteindre jusqu’a 37 dB de réduction
du couplage mutuel [8] (contre 10dB dans [5] par exemple). D’autres méthodes consistent a
compenser le couplage mutuel par I'utilisation d’une matrice de découplage obtenue en calculant
les impédances du réseau. Le calcul des impédances du réseau peut se faire grace & une méthode
dite conventionnelle (en anglais Conventional Mutual Impedance Method (CMIM)) résumée dans
[9] et [3]. Avec la méthode conventionnelle, 'impédance mutuelle entre les éléments m et n, notée
Zmn, st calculée comme le rapport entre la tension en circuit ouvert aux bornes de 1’élément
m du réseau et le courant d’excitation de 1’élément n du réseau. La méthode dite de la Force
ElectroMotrice Induite (Induced ElectroMotive Force (IEMF)) est basée sur ce concept et a
initialement été introduite par L. Brillouin dans [10]. Elle permet de déterminer I'impédance
mutuelle entre deux dipoles linéaires suffisamment fins pour que leurs distributions de courant
puissent étre supposées sinusoidales. C. A. Balanis, dans [11] et [12] reprend la méthode IEMF
pour calculer I'impédance mutuelle entre deux dipoéles fins, non inclinés et de méme longueur en
configuration paralléle (ou cote-a-cote), colinéaire ou paralléle en échelon. La méthode IEMF est
ensuite utilisée dans [13], [14], [15] et [16] pour calculer 'impédance mutuelle entre deux dipdles
dans d’autres configurations géométriques avec notamment la prise en compte de l'inclinaison
du deuxiéme dipole, ce dernier pouvant étre de longueur différente du premier dipdle. Dans [17],
A. M. Norun et al. reprennent la méthode IEMF pour calculer I'impédance mutuelle entre deux
dipdles en prenant en compte la taille du gap pour ’excitation du dipole. Notons que I'impédance
mutuelle dans la méthode IEMF est calculée en considérant la tension en circuit ouvert alors qu’en
pratique, les éléments du réseau sont généralement chargés. C. A. Balanis, dans [11] et [12], donne
une relation entre 'impédance mutuelle obtenue lorsque les éléments sont chargés et celle obtenue
lorsqu’ils sont en circuit ouvert. La méthode conventionnelle de calcul des impédances mutuelles
a pendant longtemps été utilisée aussi bien dans les réseaux émetteurs que les réseaux récepteurs
en utilisant la réciprocité entre les deux [18]. Toutefois, son utilisation dans les réseaux récepteurs
a été remise en question dans |9], [19], [20], et [21], dans lesquels une méthode dite des impédances
mutuelles en réception (en anglais Receiving Mutual Impedances Method (RMIM)) est proposée
pour compenser le couplage mutuel sur un réseau récepteur. En effet, H. T. Hui a introduit la
méthode RMIM [20] en considérant un réseau récepteur dont les éléments sont excités par une
onde plane incidente, les charges terminales des éléments étant connues. Dans le cadre de notre
travail, nous avons étudié le couplage mutuel sur des réseaux en émission; en considérant la
méthode conventionnelle, cette étude faite sur les réseaux émetteurs est alors transposable sur
des réseaux récepteurs en utilisant la réciprocité entre les deux réseaux.

La modélisation du couplage mutuel peut également se faire en calculant le diagramme de
rayonnement d’un réseau dans lequel les effets du couplage mutuel sont pris en compte. Dans
[22], le diagramme de rayonnement du réseau prenant en compte les effets du couplage mutuel
est calculé en considérant le courant circulant sur chaque élément du réseau et prenant en compte
le couplage mutuel inter-élément dans la détermination du facteur de réseau. Pour calculer le
courant circulant sur chaque élément du réseau, la matrice des coefficients de répartition du
réseau obtenue a partir des simulations électromagnétiques est utilisée pour calculer la matrice
impédance du réseau prenant en compte les effets du couplage mutuel sur le réseau. Connaissant
les tensions d’excitation sur chaque élément du réseau, le courant circulant sur chaque élément
du réseau est alors obtenu en utilisant la relation tension-courant. Une autre méthode basée sur
la résolution d’un probléme d’optimisation au sens des moindres carrés est présentée dans [23]
pour réduire les effets du couplage mutuel dans le diagramme de rayonnement d’un réseau. Les
auteurs montrent qu’on peut trouver une loi d’excitation & appliquer au réseau pour que son
diagramme de rayonnement tende vers celui qu'on aurait s’il n’y avait pas de couplage mutuel
sur le réseau. Des études moins récentes montrent qu’il est possible de reconstituer le diagramme
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de rayonnement d’un réseau linéaire constitué d’éléments identiques & partir du diagramme de
rayonnement d’un élément isolé et des paramétres de couplage du réseau (matrice impédance
ou matrice des coefficients de répartition). D. M. Pozar résume le concept de diagramme de
rayonnement de I’élément actif dans [24] et [25] afin de calculer le diagramme de rayonnement
d’un réseau en prenant en compte le couplage mutuel. Le diagramme de rayonnement de 1’élément
actif est le diagramme de rayonnement d’un réseau dans lequel un seul élément est alimenté
alors que les autres sont chargés. Ainsi, D. M. Pozar montre qu’il est possible de reconstituer
ce diagramme de rayonnement & partir du diagramme de rayonnement de 1’élément isolé et des
paramétres S du réseau. D’autres techniques de synthése de ce diagramme sont données dans [3],
[26] et [27]. Ces techniques utilisent la matrice impédance Z du réseau ([3], [26]) ou les coefficients
d’auto-induction entre les éléments du réseau [27]. -

1.2 Objectif de la thése

Lors de précédents travaux [28], une plateforme expérimentale a été développée pour simuler le
fonctionnement d’un réseau d’antennes pour un systéme MIMO (Multiple Input Multiple Output)
(voir figure 1.1). Dans un véritable systéme MIMO, chaque antenne des réseaux émetteur et
récepteur posséde sa propre architecture RF. Un tel systéme est complexe & mettre en oeuvre.
Pour réduire cette complexité, la plateforme expérimentale qui a été développée est composée
d’un seul émetteur/récepteur mobile. La matrice des signaux regus par un vrai systéme MIMO
peut ensuite étre reconstruite en appliquant le théoréme de superposition. Le nombre et le type
d’éléments rayonnants, ainsi que la distance inter-élément sont reconfigurables, ce qui offre une
grande flexibilité lors de la conception du réseau d’antennes. Cependant, le couplage mutuel
normalement présent dans un vrai réseau d’antennes est inexistant sur cette plateforme.

Nt

Matériau absorbant

FIGURE 1.1 : Plateforme expérimentale.

L’objectif de cette thése est de proposer une méthode permettant de modéliser le couplage
mutuel présent dans un réseau d’antennes. De cette fagon, les algorithmes de traitement de signal
dans les réseaux d’antennes seront utilisés de maniére plus réaliste en considérant les caractéris-
tiques de rayonnement réel de chaque élément du réseau et leurs performances s’en trouveront
ameéliorées. Ainsi, dans le cas du radar MIMO, I'utilisation des diagrammes de rayonnement dans
lesquels les effets du couplage mutuel entre les éléments du réseau sont pris en compte conduira
a plus de précision dans l'estimation des paramétres des cibles (distance, direction d’arrivée).
En effet, les algorithmes d’estimation de direction d’arrivée ont généralement été développés en
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considérant que les antennes formant le réseau émetteur (ou récepteur) n’interagissent pas entre
elles et donc qu’elles ont chacune le méme diagramme de rayonnement que celui de 'antenne
prise isolément ([29], [30], [31], [32]). Ceci est une interprétation idéaliste des phénomeénes qui se
produisent entre les antennes émettrices ou réceptrices d’un radar MIMO. Si la distance inter-
élément est de l'ordre de la demi-longueur d’onde, le phénoméne de couplage mutuel est alors
présent et les diagrammes de rayonnement des antennes sont différents de celui de I’antenne isolée.
Ces diagrammes modifiés doivent donc étre pris en compte dans la détermination des vecteurs
directionnels utilisés dans les algorithmes d’estimation du radar MIMO pour avoir une estimation
plus réaliste des paramétres des cibles. On peut également citer le cas de la technologie RFID
ol la connaissance du comportement d’un tag environné par d’autres peut servir a prédire et &
terme améliorer le taux de lecture. En effet, le bilan de liaison entre lecteur et tag fait intervenir
des paramétres tels que le diagramme de rayonnement du tag (et du lecteur) et 'adaptation du
tag dans la bande de fréquence considérée. Lorsque le tag est environné, les interactions électro-
magnétiques qui se produisent modifient ces parameétres qui deviennent alors différents de ceux
du tag isolé. En modélisant ces interactions électromagnétiques, on peut ainsi déterminer le dia-
gramme de rayonnement ainsi que ’adaptation du tag environné et les prendre en compte dans
le bilan de liaison d’une communication RFID.

1.3 Plan du manuscrit

Le présent manuscrit est organisé comme suit. Dans le chapitre 2, nous rappelons d’abord la
méthode IEMF pour le calcul de I'impédance mutuelle entre deux dipdles [12] avant de I’étendre
4 un nombre quelconque de dipéles. Nous présentons des résultats de simulation qui valident
cette extension de la méthode IEMF. Ensuite, nous présentons deux méthodes existantes de
synthése de diagramme de rayonnement de I’élément actif, 'une utilisant la matrice Z (|3], [26]),
Pautre la matrice S ([24], [25]) du réseau. Nous montrons, par des résultats de simulation, qu’il
est possible de synthétiser ce diagramme théoriquement pour un réseau linéaire uniforme de
dipoles comprenant un nombre quelconque d’éléments en étendant la méthode IEMF'. Puis, nous
proposons une méthode pour synthétiser le diagramme de rayonnement de 1’élément actif. Cette
méthode est basée sur la résolution d’un probléme d’optimisation au sens des moindres carrés.
Nous proposons également un modéle sphérique pour le calcul du facteur de réseau; ce modéle
permet de réduire considérablement les erreurs de phase commises lorsque ’approximation champ
lointain est utilisée dans le facteur de réseau pour calculer le diagramme de rayonnement de
I’élément actif. Les différentes méthodes de synthése du diagramme de rayonnement de 1’élément
actif sont ensuite étendues & des réseaux d’antennes imprimeées.

Dans le chapitre 3, nous présentons une application de 'utilisation du diagramme de rayon-
nement de I’élément actif au radar MIMO. Aprés avoir rappelé le principe et 'intérét du radar
MIMO ainsi que ses applications, nous donnons le modéle des signaux regus avec et sans la prise
en compte du couplage mutuel présent entre les éléments. Ensuite, nous présentons la plateforme
expérimentale de radar MIMO qui a été développée dans [28] ainsi que ses limites. Puis, en utili-
sant la méthode d’optimisation présentée dans le chapitre 2, nous synthétisons les diagrammes de
rayonnement des éléments actifs constituant le réseau correspondant aux positions décrites par
I’antenne qui se déplace sur la plateforme. Nous montrons par des résultats de mesure que cette
synthése peut se faire avec le diagramme de rayonnement mesuré de ’antenne qui se déplace et
en utilisant des données de simulation pour résoudre le probléme d’optimisation énoncé dans le
chapitre 2.

Enfin, nous montrons dans le chapitre 4 des applications de notre modélisation du couplage
mutuel liées & la technologie RFID. La méthode IEMF qui a été généralisée pour un nombre
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quelconque d’éléments d’un réseau linéaire uniforme est ici étendue au cas d’un réseau planaire
dont les éléments peuvent étre inclinés (pour représenter un ensemble de tags RFID dispersés
dans le plan). Les impédances mutuelles ainsi déterminées sont d’abord utilisées pour calculer
I'impédance d’entrée d’un élément alimenté du réseau lorsque les autres éléments sont chargés.
Ensuite, nous étudions les effets du couplage mutuel sur les deux paramétres intervenant dans le
bilan d’une liaison RFID : I’adaptation (la bande passante) et le diagramme de rayonnement du
dipdle environné.

1.4 Publications

Le travail effectué lors de cette thése a fait 'objet des publications suivantes :
— Conférences internationales :

e A. GUEYE, B. PouUSsSOT, F. NADAL et G. BAUDOIN, « A Spherical Model of the
Array Factor for Active Element Pattern Synthesis », in 12th European Conference on
Antennas and Propagation (EuCAP 2018), Londres, Royaume-Uni, du 09 au 13 avril
2018.

e [. ADJALI, A. GUEYE, B. POUSSOT, S. MOSTARSHEDI, F. NADAL et J.-M. LAHEURTE,
« Statistical Study of Coupling in Randomly Distributed Dipole Sets », in 12th Fu-
ropean Conference on Antennas and Propagation (EuCAP 2018), Londres, Royaume-
Uni, du 09 au 13 avril 2018.

— Conférences nationales :

e A. GUEYE, B. POUSsOT, F. NADAL et G. BAUDOIN, « Modélisation du couplage
mutuel présent dans un radar MIMO utilisant des antennes colocalisées », in 19émes
Journées Nationales Microondes (JNM 2015), Bordeaux, France, du 02 au 05 juin
2015.

e A. GUEYE, B. POUSSOT, F. NADAL et G. BAUDOIN, « Modéle sphérique pour re-
constituer le couplage mutuel présent dans un radar MIMO utilisant des antennes
colocalisées », in 20émes Journées Nationales Microondes (JNM 2017), Saint-Malo,
France, du 16 au 19 mai 2017.

e A. GUEYE, I. ADJALI, B. POUSSOT, S. MOSTARSHEDI, F. NADAL et J.-M. LAHEURTE,
« Modéle analytique du couplage entre dipdles aléatoirement répartis », in 20émes
Journées Nationales Microondes (JNM 2017), Saint-Malo, France, du 16 au 19 mai
2017.

— Workshop :

e [. ADJALI, A. GUEYE, B. POUSSOT, S. MOSTARSHEDI, F. NADAL et J.-M. LAHEURTE,
« Statistical Study of Coupling in Randomly Distributed Dipole Sets », in Uncertainty
Modeling for Engineering Applications (UMEMA) 2017 Workshop, Turin, Italie, du 23
au 24 novembre 2017.

Un article de revue a été soumis & IEEE Transactions on Antennas and Propagation :
I. ADJALI, A. GUEYE, S. MOSTARSHEDI, B. POUSSOT, F. NADAL et J.-M. LAHEURTE, « Matching
Evaluation of Highly Coupled Dipoles Quantified by a Statistical Approach ».
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Chapitre 2

Modélisation du couplage mutuel dans
un réseau d’antennes linéaire uniforme

Dans ce chapitre, nous étudions et proposons des méthodes de modélisation du couplage
mutuel dans un réseau d’antennes linéaire uniforme. Comme nous ’avons indiqué dans le chapitre
1, Iidée est de trouver une loi d’excitation & appliquer & 'antenne a chacune de ses positions pour
modéliser le couplage mutuel en utilisant le concept de diagramme de rayonnement de 1’élément
actif. Dans la section 2.1, nous présentons la méthode IEMF qui permet de calculer les impédances
mutuelles entre deux dipoles linéaires fins avant de ’étendre & un nombre quelconque de dipdles.
La section 2.2 rappelle les modélisations du diagramme de rayonnement de 1’élément actif a
l'aide des matrices Z et S décrites respectivement dans [26] et [25]. Les résultats obtenus en
synthétisant les diagrammes de rayonnement avec les impédances calculées théoriquement ou a
partir des simulations électromagnétiques y sont également présentés. Enfin, la section 2.3 décrit
la technique semi-analytique que nous proposons pour reconstituer le diagramme de rayonnement
de I’élément actif.

2.1 Détermination de la matrice impédance d’un réseau

On cherche & modéliser le couplage mutuel dans un réseau linéaire uniforme de N dipodles avec
un systéme & N ports caractérisé par sa matrice impédance (voir figure 2.1). Dans un premier
temps, on rappelle la méthode IEMF qui permet de modéliser la matrice impédance d’un réseau
de deux dipdles. Nous proposons ensuite une extension de cette méthode & un réseau linéaire
uniforme de N dipédles.

2.1.1 La méthode IEMF

La notion de Force ElectroMotrice Induite a d’abord été développée par P. Carter dans [33]
puis a été reprise par S. Schelkunoff et H. Friis dans [34] et par C. A. Balanis dans [12] pour
calculer les impédances propres et mutuelles entre deux antennes linéaires trés fines (diamétre
inférieur & 1072)). Cette derniére hypothése permet de supposer que ces antennes sont parcourues
par des distributions de courant sinusoidales (voir figure 2.2).

Comme son nom l'indique, la méthode IEMF utilise la Force ElectroMotrice Induite (la tension
induite) sur 'un des éléments en circuit ouvert par effet du rayonnement de I’élément alimenté
parcouru par une distribution de courant I;(z") donnée par :

L() = Lpsin [k(L; - M)], (2.1)

7
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FIGURE 2.2 : Positionnement relatif de deux dipdles pour le couplage mutuel.
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ou I1g est amplitude de la distribution de courant, Ly est la longueur du dipdle 1 et k est le
nombre d’onde donné par k = 2w /A, A étant la longueur d’onde. La tension induite, notée Va1,
est donnée par :

1 % / / /
Vﬁl = —— IQ(Z )Ezgl (Z )dZ . (2.2)
Iy J L2

Dans cette équation, Lo est la longueur du deuxiéme dipole, I5(2’) est la distribution de courant
sur le deuxiéme élément, d’amplitude Ioy et dont I’expression, uniquement valable pour les dipoles
trés fins, est donnée par :

I(2) = Inpsin [k:([; - |z/|>] , (2.3)

I5; est la valeur de I3(2’) a l'entrée du dipole 2, c’est-a-dire en 2’ = 0, E,91 est la composante
suivant z du champ électrique rayonné par le dipdle 1 sur le dipole 2 (donc en champ proche)
donnée par (voir annexe B) :

Jnlio e JkR1 =ik kLy\ e 7kr
E = — -2 S 2.4
221 A [ " Ry O\ ) (24)

avec 1 I'impédance caractéristique du vide (n ~ 377Q), r la distance de l'origine du repére au
point d’observation (sur le dipole 2), R; et Ro les distances des extrémités du dipdle 1 au point
d’observation (voir figure 2.2). En utilisant l'expression de la composante suivant z du champ

¢

électrique (équation (2.4)) dans l’expression de la tension induite donnée par I’équation (2.2), on

a
Lo
1 2 L
=g L (3 -14)

.77]10 efjkPq e*ijQ Ll efjkr ,
- -2 k— dz'.
X< o [ r R O\ )T ®

L’impédance mutuelle peut étre déterminée en considérant la valeur de la distribution de
courant a 'entrée des dipoles; elle est dans ce cas notée Zay;. Soit I1; la valeur de I (2’) a entrée
du dipole 1 (en 2’ = 0). On a alors :

NS

(2.5)

Vai
Zoi = I
_ Jin
47 sin (kz%) sin (k%) (2.6)

Ly ) ) .
= e—]k’Rl e—]kRz Ll e—]kr ) L2 , ,
o [T e () S s (5- ) o

L’impédance mutuelle peut également étre calculée en considérant la valeur maximale de la dis-
tribution de courant sur les deux dipdles; elle est dans ce cas notée Zoi,, et est liée & I'impédance
Zo1; par la relation :

Zotm = Zo1; sin (k%) sin (k:%)
(2.7)

= Zgh‘ sin2 (ké)
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si les deux dipéles sont de longueur identique L. Sous cette forme, les parties réelle et imaginaire
de Zs1m, notées respectivement Rai,, et Xo1m, S’écrivent :

Lo
2 [sin(kR in(kR Ly \ sin(k L
Roim = L [sm( ) + sin(kRy) _ 2 cos (k;) Smi r)] sin [k<22 - |Z/|>]dz’ (2.8)
™

4 _1%2 Ry Ry
Lo
n [2 [cos(kRy) cos(kRz2) Ly\ cos(kr)] . Lo , ,
Xotm = — -2 k— kEl — — dz'. (2.
21 i) s [ R + s cos { k= " sin 5 |2'] ) |dz". (2.9)

La valeur de 'impédance mutuelle dépend du couplage mutuel qui, & son tour, dépend entre
autres de la position relative des deux dipoles. Dans ce chapitre, nous considérons que les dipoles
sont de longueur identique L et qu’ils sont toujours orientés parallélement a ’axe z ; dans ce cas,
la position relative des deux dipdles correspond a trois configurations [12] :

— La configuration “céte a cote” pour laquelle les deux dipoles sont placés de sorte que h =0
sur la figure 2.2. On a alors :

Rot = %[2Ci(uo) — Ci(uy) — Ci(u)] (2.10)
et

Xotm = —%[251(%) — Si(uy) — Si(us)] (2.11)
avec vo = kd,

u =k(Vd>+L?+ L),
u9 :k(\/d2+L2—L).

— La configuration “colinéaire” pour laquelle les deux dipoles sont placés de sorte que d = 0
et h > L ou h < —L sur la figure 2.2. On a alors :

Rotm = —% cos(vo)[—2Ci(2v0) + Ci(vz) — Ci(v1) — In(vs)]

+ 8% sin(vo)[25i(2v0) — Si(wa) — Si(v1)] (2.12)
et
Xotm = —é cos(v0)[2S1(2v0) — Si(va) — Si(v1)]
n % sin(v) [2Ci(2v0) — Ci(va) — Ci(v1) — In(vs)] (2.13)
avec v —kh

v = QkJ(h + L),

vy =2k(h— L),
h% — L?

=7

— La configuration “paralléle-en-échelon” pour laquelle les deux distances h et d sont non
nulles. On a alors :

U3

Roim = _8177 cos(wp)[—2Ci(w;) — 2Ci(w]) + Ci(ws) + Ci(wh) + Ci(ws) + Ci(w})]

+ 8% sin(wo)[2Si (w1 ) — 28i(w}) + Si(ws) + Si(wh) — Si(ws) + Si(wh)]  (2.14)
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et
Xoim = —& cos(wp)[2Si(wy) + 2Si(w]) — Si(wg) — Si(wy) — Si(wsz) — Si(w})]
n % sin(wo)[2Ci(w1) — 2Ci(w)) — Ci(ws) + Ci(w)) — Ci(ws) + Ci(wh)]  (2.15)

avec wo = Eh,
wy = k(Vd?+ h?+h),
w) = k(Vd?+h%—h),
wy = k[(y/d®>+ (h—L)*+ (h— L),
wy = k[(v/d®+ (h—L)> = (h—L)],
ws = k[(\/d*>+ (h+ L)?+ (h+ L)],
wy = k[(/d*>+ (h+ L)?— (h— L)].

Dans les équations (2.10), (2.11), (2.12), (2.13), (2.14) et (2.15), Si(z) et Ci(x) représentent les
fonctions sinus intégral et cosinus intégral de x définies par :

Si(x) = /Ox %dT (2.16)

T

Ci(z) = — /:o cos(r) / cos(r) 4. (2.17)

T o T

L’impédance d’entrée (ou impédance propre si 'élément est isolé) Z71, généralement calculée

a partir du vecteur de Poynting, peut également étre déterminée en utilisant la méthode IEMF

pour des dipéles fins. Il faut pour ce faire considérer la composante E, du champ rayonné par

le dipole & la surface de ce dernier et la distribution de courant (supposée sinusoidale) le long

de ce dipole. Les parties réelle (résistance propre Rii,,) et imaginaire (réactance propre Xiim,)

de 'impédance d’entrée caculée par rapport a la valeur maximale du courant sont alors données
par :

Riim = % <C +In(kL) — Ci(kL) + %sin(kL)(Si(QkL) — 2Si(kL))

(2.18)
+% cos(kL) <C + 1n(%L) + Ci(2kL) — 2Ci(kL)>>

Xitm = % <QSi(kL) + cos(kL) <ZSi(kL) — Si(2kL)
—sin(kL) <2Ci(kL) — Ci(2kL) - Ci <2]"L“2>>>

ou a est le rayon du dipdle et C est la constante d’Euler qui vaut : C' = 0.5772156649. A 'entrée
du dipéle, on a I'impédance d’entrée notée Zi1; :

(2.19)

Z1iim
sin? (kl;)
2

La méthode IEMF permet donc de calculer les impédances propres et mutuelles qui peuvent
étre utilisées pour modéliser le couplage mutuel. Il convient de noter que d’autres configurations
peuvent étre étudiées si on considére que les dipoles sont inclinés par exemple par rapport & ’axe
z selon un angle 0. Les expressions des résistances et réactances mutuelles dans ce cas seront
déterminées dans le chapitre 4.

211 = (2.20)



Chapitre 2. Modélisation du couplage mutuel dans un réseau d’antennes linéaire uniforme 12

2.1.2 Extension de la méthode IEMF & un réseau linéaire de N dipoles

L’extension de la méthode IEMF a plus de deux éléments va ici se faire en appliquant le
principe de superposition : la méthode IEMF décrite dans la section précédente va étre utilisée
pour déterminer les différentes sous-matrices impédance entre deux éléments donnés du réseau
(voir figure 2.3), puis les différentes sous-matrices obtenues vont former la matrice impédance du
réseau apreés application du principe de superposition.

= ;
|-

z
Ry
0
R,
1
-
d

[N]
=

FIGURE 2.3 : Réseau linéaire uniforme de N dipoles.

Pour pouvoir appliquer le principe de superposition sur le réseau de dipéles, nous allons vé-
rifier que la présence d’un élément en circuit ouvert en plus des deux dipoles en question ne
modifie pas I'impédance mutuelle entre eux. Sous cette condition, la matrice impédance d’un
couple de dipoles choisis parmi les éléments du réseau peut étre déterminée grace aux équations
(2.10), (2.11), (2.18) et (2.19). Dans [35], Roscoe introduit la notion d’antennes a faible diffusion
selon la matrice impédance du réseau (en anglais “minimum scattering antennas with respect to
coupling parameters”) : ce sont des antennes pour lesquelles le paramétre de couplage considéré
('impédance mutuelle dans ce cas) entre deux éléments séparés par une distance d reste inchangé
quelle que soit la position de ces éléments dans le réseau et quel que soit le nombre d’éléments
du réseau, pourvu que la distance d reste constante. Les dipoles trés fins peuvent étre considérés
comme des antennes de ce type car I'influence d’un dipéle en circuit ouvert sur son environne-
ment peut étre considérée comme négligeable. Pour le vérifier, nous avons étudié la configuration
représentée sur la figure 2.4. On note dio la distance entre les dipoles 1 et 2 et do3 la distance
entre les dipoles 2 et 3. Nous allons montrer par simulations électromagnétiques que la présence
du troisiéme élément en circuit ouvert n’apporte pas beaucoup de modifications sur I'impédance
mutuelle des deux premiers dipoles en étudiant 1’évolution de celle-ci pour différentes valeurs de
di2 et dog. La condition de “minimum scattering antennas” étant vérifiée pour les dipdles trés fins,
nous allons considérer deux rayons de dipdles lors des simulations.

2.1.3 Reésultats de simulations

On se propose ici de vérifier & 'aide de simulations les équations qui ont été données pour
calculer les impédances propre et mutuelle avec la méthode IEMF (équations (2.8), (2.9), (2.18)
et (2.19)). Pour ce faire, nous avons simulé sous HFSS des dipdles demi-onde (en cuivre) dont la
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dlZ d23

1 2
Deux dipdles environnés par un
troisiéme placé linéairement

FIGURE 2.4 : Configuration de deux dipdles environnés par un troisiéme en circuit ouvert.

fréquence de travail est f = 5.8 GHz (longueur d’onde : A = 51.69 mm) et dont les caractéristiques
sont récapitulées dans le tableau 2.1.

Tableau 2.1 : Caractéristiques des dipoles demi-onde simulés.

Longueur d’onde A 51.69 mm
Longueur de 'antenne L | 0.47A
Rayon du conducteur a | 1073\

Pour valider la méthode IEMF, on fait varier la distance inter-élément et on compare I'évo-
lution des parties réelles et imaginaires des impédances propres et mutuelles obtenues par cette
méthode & celles fournies par les simulations électromagnétiques (voir figures 2.5 et 2.6). Les
impédances d’entrée (impédances propres ici) calculées théoriquement ne varient pas en fonction
de la distance inter-élément d car les expressions (2.18) et (2.19) établies dans [11] ne dépendent
pas de d. Les parties réelles et imaginaires des impédances d’entrée simulées varient d’environ
4 Q) pour une distance inter-élément d inférieure & 0.5\ et deviennent quasi constantes pour une
distance inter-élément supérieure a 0.5\. En effet, la présence d’un autre élément en circuit ouvert
a en réalité une influence sur le rayonnement de I’élément alimenté. Cette influence est d’autant
moins importante que la distance inter-élément d est grande, ce qui explique que les valeurs
d’impédances propres tendent vers une constante lorsque d est grand. Nous pouvons cependant
remarquer que les valeurs théoriques d’impédance sont assez différentes de celles obtenues & partir
des simulations électromagnétiques (plus de 102 de différence sur les valeurs des parties réelle et
imaginaire). Rappelons que les dipéles simulés ont un rayon de 1073) ; les formules données pour
le calcul de I'impédance propre dépendent de ce rayon et sont d’autant plus exactes que le rayon
est faible. Sur la figure 2.6, nous pouvons voir qu’il y a une différence assez importante entre
les impédances mutuelles données par les formules théoriques (2.10) et (2.11) et celles obtenues
a partir des simulations électromagnétiques; cette différence (de 'ordre de 109 sur la partie
réelle et sur la partie imaginaire) peut étre due au rayon du dipéle. Pour simuler des dipdles
plus fins (de rayon 107%)), nous allons utiliser le logiciel de simulation 4Nec2 pour éviter les pro-
blémes de maillage rencontrés avec HFSS. Les figures 2.7 et 2.8 montrent les résultats obtenus.
On observe des différences moins importantes entre impédances (propres ou mutuelles) calculées
théoriquement et impédances simulées. On peut également voir que les impédances propres simu-
lées varient moins pour des petites valeurs de distance inter-élément : les dipoles étant plus fins,
il y a moins d’interactions électromagnétiques et donc moins de perturbations de I'impédance
propre de chaque dipéle.
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FIGURE 2.5 : Parties réelles (2.5a) et imaginaires (2.5b) en Q des impédances propres simulées
et calculées par la méthode IEMF pour des dipdles de rayon a = 1073\,
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FIGURE 2.6 : Parties réelles (2.6a) et imaginaires (2.6b) en 2 des impédances mutuelles simulées
et calculées par la méthode IEMF pour des dipdles de rayon a = 1073\,
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FIGURE 2.7 : Parties réelles (2.7a) et imaginaires (2.7b) en € des impédances propres simulées
et calculées par la méthode IEMF pour des dipoles de rayon a = 1076\,
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FIGURE 2.8 : Parties réelles (2.8a) et imaginaires (2.8b) en 2 des impédances mutuelles simulées
et calculées par la méthode IEMF pour des dipoles de rayon a = 1076\,
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Pour valider I'extension de la méthode IEMF & un réseau comprenant N dipéles, nous allons
d’abord regarder les évolutions des impédances mutuelles entre deux dipodles fins de rayon a =
1073\ environnés par un troisiéme en circuit ouvert (selon la disposition décrite par la figure 2.4).
La figure 2.9 présente les résultats obtenus. Lorsqu’on fixe la distance di2 et qu’on fait varier dos,
on observe des fluctuations sur les parties réelle et imaginaire de I'impédance mutuelle entre les
deux premiers dipoles, fluctuations qui diminuent lorsque la distance dog augmente. La figure 2.10
représente les résultats obtenus en considérant des dipoles encore plus fins de rayon a = 1076\,
On observe toujours des fluctuations sur les parties réelle et imaginaire de I'impédance mutuelle
entre les deux premiers dipoles mais ces fluctuations sont moins importantes que pour les dipoles
de rayon a = 1073\. Pour statuer sur la distance daz a partir de laquelle le troisiéme élément
en circuit ouvert peut étre considéré comme invisible pour les deux autres, nous calculons des
erreurs relatives notées 7, et données par :

seul Zperturbé‘

| 12 12
T = Zo , (2.21)

ng‘ﬂ étant I'impédance mutuelle entre les premier et deuxiéme éléments sans la présence du
troisieme et Z}5 rturbé o pédance mutuelle entre ces deux éléments en présence du troisiéme en
circuit ouvert. On se fixe une limite de 5 % au-dela de laquelle nous considérerons que l'influence
du troisiéme élément en circuit ouvert sur 'impédance mutuelle entre les deux premiers dipoles
n’est plus négligeable. Les figures 2.11 et 2.12 présentent les résultats obtenus pour les deux rayons
de dipoles considérés. On peut observer globalement que les niveaux d’erreurs sont beaucoup plus
faibles lorsqu’on considére les dipoles de rayon a = 1079\, Les erreurs relatives sont plus faibles
lorsque do3 est supérieure a dis. La limite de 5 % d’erreur que nous nous sommes fixée est respectée
quelles que soient les valeurs de dy3 et das pour les dipoles de rayon a = 1075\, Pour les dipoles
de rayon a = 1073\, elle est respectée lorsque la distance da3 est supérieure ou égale a 0.2\ quelle
que soit la valeur de djs. Notons qu’en diminuant la limite de 5% a 2%, on a un critére plus
contraignant qui est vérifié pour les dipoles de rayon a = 1076\ lorsque da3 est supérieure ou
égale a 0.07A.
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FIGURE 2.9 : Parties réelles (2.9a) et imaginaires (2.9b) en © des impédances mutuelles simulées
sur 4Nec2 pour deux dipdles de rayon a = 1073\ environnés par un troisiéme en circuit ouvert,
de méme rayon, placé linéairement.
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L’influence du troisiéme élément en circuit ouvert est donc d’autant plus faible que les dipdles
considérés sont fins.

70 r r r r r r 20
- | ——d1p=0.05A_] ——dia = 0.05\
(6 S S S —— e ATEE | D N dig = 0.1\
——dj = 0.15A_| 10 —————— " 7 = ——d;» = 0.15\ ]
50 ——dip =02\ | ——dip = 0.2)
e - T dis = 025)\-7 dis = 0.25\
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FIGURE 2.10 : Parties réelles (2.10a) et imaginaires (2.10b) en © des impédances mutuelles
simulées sur 4Nec2 pour deux dipoles de rayon a = 1075\ environnés par un troisiéme en circuit
ouvert, de méme rayon, placé linéairement.

Nous pouvons donc déduire que pour des dipdles fins, la présence d’éléments en plus de
ceux dont on veut déterminer I'impédance mutuelle n’influe pas beaucoup sur les interactions
électromagnétiques entre ces deux dipdles (erreurs relatives commises sur I'impédance mutuelle
toujours inférieures a 7% pour les dipoles de rayons a = 1073)) ce qui fait des dipoles fins des
¢léments rayonnants de type “minimum scatterer” [35]. Le principe de superposition peut donc
étre appliqué dans le cas ou les dipéles sont fins. L’extension de la méthode IEMF & N dipéles
peut ainsi étre faite sous la condition d’application du principe de superposition.

Pour valider I’extension de la méthode IEMF, nous avons simulé un réseau linéaire uniforme de
10 dipoles de rayon 1073\ Les figures 2.13 et 2.14 montrent la cartographie des erreurs absolues
obtenues entre les impédances mutuelles simulées et celles calculées a partir des équations (2.10)
et (2.11) pour deux valeurs de la distance inter-élément (d = 0.1\ et d = 0.5)). On peut voir
que les erreurs sur les valeurs des résistances et réactances peuvent atteindre 14 €2 pour d = 0.1\.
Pour d = 0.5\, les valeurs approchées des erreurs maximales sont de 6 €2 pour les résistances et les
réactances mutuelles et de 10 €2 pour les résistances et réactances propres. Les figures 2.15 et 2.16
représentent les différences entre les parties réelles et parties imaginaires des impédances propres
ou mutuelles Z;;, (i = 1,---,10) simulées et celles calculées théoriquement pour différentes
valeurs de la distance inter-élément en considérant des dipdles de rayon a = 1073\ et a = 1075\
respectivement (on note AR;; la différence sur les parties réelles et AX;; la différence sur les
parties imaginaires de ces impédances). Nous pouvons voir sur la figure 2.15 que ces différences
sont trés importantes pour de faibles valeurs de distance inter-élément d car le couplage mutuel est
alors plus important. Lorsque d augmente, les erreurs sur les résistances et réactances mutuelles
décroissent considérablement. Pour d > 0.5\, elles sont inférieures & 6.5€2. Ces erreurs sont
nettement plus faibles sur la figure 2.16 (ou elles restent inférieures a 2.5 pour d > 0.2)) ou
les dipéles considérés sont plus fins et donc interagissent moins entre eux. Nous pouvons aussi
remarquer de maniére générale que les impédances d’entrée (propres ici) sont moins précises
avec des erreurs de l'ordre de 10€2 sur les résistances et réactances d’entrée pour les dipdles
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FIGURE 2.11 : Erreurs relatives 7. commises sur 'impédance mutuelle entre deux dipoéles, par
effet de la présence d’un troisiéme en circuit ouvert (rayon a = 1073) (2.11a),
rayon a = 107X\ (2.11D)).
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FIGURE 2.12 : Cartographie des erreurs relatives commises sur 'impédance mutuelle entre deux

dipoles, par effet de la présence d’un troisiéme en circuit ouvert (rayon a = 1073\ (2.12a),

rayon a = 107X (2.12D)).
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de rayon a = 1073\ et de lordre de 3.5 pour les dipoles de rayon a = 1076\. Ces erreurs
varient cependant trés peu lorsque d varie. Théoriquement, les valeurs sont indépendantes de la
distance inter-élément : les impédances d’entrée sont calculées comme des impédances propres
déterminées lorsque le dipole est considéré isolé des autres; la distance inter-élément n’intervient
donc pas dans le calcul. En simulation par contre, la présence d’éléments environnants modifie
I'impédance d’entrée qui n’est plus la méme que 'impédance propre. Toutefois, avec les dipoles
trés fins utilisés ici (de rayon 1075)), les impédances d’entrées simulées sont assez proches de
celles calculées (erreurs inférieures a 4 ). Le principe de superposition peut donc effectivement
étre appliqué & un réseau constitué de dipodles assez fins pour lesquels la condition de "minimum
scattering" est respectée.

14 14
12 = 12 @
3 8
= 10 g B 10 £
() < (5] <
= = = i3]
= N3] = g
© 8 = 5 8 &
= < g
3 S 3 <
° 6 = ° 6 =
3 o 8 )
g @2 g @
E R 2
z 4 L =z 4 0
g z
g 5
2 M 2 =
0 0
Numéro de 1’élément Numéro de 1’élément
(a) (b)

FIGURE 2.13 : Cartographie de la valeur absolue de la différence en €2 de résistance (2.13a) et de
réactance (2.13b) entre les impédances mutuelles simulées avec 4Nec2 et celles calculées
théoriquement pour dix dipéles de rayon a = 1073\ espacés de d = 0.1\,
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FIGURE 2.14 : Cartographie de la valeur absolue de la différence en 2 de résistance (2.14a) et de
réactance (2.14b) entre les impédances mutuelles simulées avec 4Nec2 et celles calculées
théoriquement pour dix dipéles de rayon a = 1073\ espacés de d = 0.5).
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FIGURE 2.15 : Valeur absolue de la différence de résistance (2.15a) et de réactance (2.15b) entre

les impédances mutuelles simulées avec 4Nec2 et celles calculées théoriquement pour dix dipoles
de rayon 1073\,
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FIGURE 2.16 : Valeur absolue de la différence de résistance (2.16a) et de réactance (2.16b) entre
les impédances mutuelles simulées avec 4Nec2 et celles calculées théoriquement pour dix dipoles
de rayon 1076\.
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2.2 Modélisation du diagramme de rayonnement de I’élément ac-
tif par les matrices Z et S

Comme nous 'avons introduit dans la section 1.1, le diagramme de rayonnement de 1’élément
actif correspond au diagramme de rayonnement d’un réseau de N éléments tel qu’'un seul élément
est alimenté, les autres étant sur charges adaptées.

En premier lieu, nous allons définir le diagramme de rayonnement de I’élément isolé représenté
par la figure 2.17. Nous avons représenté sur les figures des antennes dipoles mais il faut noter
que les équations présentées ci-aprés restent valables quel que soit le type d’élément utilisé. Si
I’élément est alimenté par une tension Vj, le champ électrique de I'élément isolé positionné &
l'origine du repére (E;s, () que nous noterons dans la suite E;s(#)) est donné par :

efjkr
Eis(60) = VoFo(6) (2.22)

—jkr

ou Fy(0) est la fonction caractéristique de rayonnement de I’élément isolé et correspond au
r
terme de propagation qui est fonction du nombre d’onde k et de la distance r entre I'origine du

systéme de coordonnées et le point d’observation situé dans la direction 6.

z y
Point d’observation

Dipéle

FIGURE 2.17 : Géométrie du dipole seul.

La figure 2.18 représente un réseau de N éléments dans la configuration ou 1’élément m est
actif et les autres sont sur charges adaptées. Cette configuration permet de calculer le diagramme
de rayonnement de I’élément actif m.

Dans ce qui suit, nous présenterons les modélisations du diagramme de rayonnement de 1’élément
actif a partir des matrices S ([24], [25]) et Z ([3], [26]) définies comme suit :

— La matrice S est la matrice des coefficients de répartition S,,;, du réseau donnés par :

m ar=0 pour k#m
m=1,--- N,
n=1,---,N, (2.23)
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1 2 m N

FIGURE 2.18 : Géométrie de I'élément actif m d’un réseau de N dipoles.

ou a,, et b, sont respectivement ’onde incidente sur 1’élément m et 'onde réfléchie sur
I’élément n. Si m # n, on parle de coefficient de transmission de 1’élément m vers 1’élément
n; sinon c’est le coefficient de réflexion sur ’élément m. Pour un réseau symétrique, on a

Smn = Onm-

— La matrice Z est la matrice des impédances Z,,,,, du réseau données par :

v
an:Il
m I,=0 pour k#m
m=1,---,N,
n=1,---,N, (2.24)

ou I, est le courant dans I’élément m et V,, la tension aux bornes de ’élément n. Si m # n,
on parle d'impédance mutuelle entre les éléments n et m ; sinon c¢’est 'impédance d’entrée
de I’élément m. Pour un réseau symétrique, on a Z,,, = Zpm.

Notons que les matrices Z et S ne sont pas indépendantes. La relation de passage entre ces deux
matrices est donnée par :

S=(2-2,)"(2+2,) (2.25)

ol Z, est la matrice diagonale N x N des impédances des charges terminales. Sauf indication
contraire, on supposera dans tout le reste du document que les charges terminales sont les mémes
pour tous les éléments du réseau, autrement dit que Z ;. est de la forme Zpl N ot Zy désigne
I'impédance de charge et [ n est la matrice identité de taille N x N. Rappelons que pour avoir
I’adaptation d’impédances, I'impédance d’entrée d’une antenne doit étre égale & la valeur conju-
guée de 'impédance de charge.

2.2.1 Modélisation par la matrice Z

Dans [3] et [26], C. Craeye et B. Clerckx montrent que le diagramme de rayonnement de
I’élément actif peut étre calculé a partir du diagramme de rayonnement de 1’élément isolé suivant
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la formule (2.26) :
E0) =2, 0L+ Z,) Ey(0). (2.26)

—norm *—
Dans cette équation :
— E;,(0) est le vecteur N x 1 des différents champs électriques Ejs,(6) (1 = 1,--- ,N) ou
E;s,(0) est le champ électrique rayonné par le i élément du réseau, indépendamment des
autres,

— E°(0) = [Ef(0)--- E5(0)] est le vecteur N x 1 des champs électriques rayonnés par tous les
éléments actifs du réseau,

— Z est la matrice impédance du réseau,

— énorm est une matrice diagonale de normalisation donnée par :
Zn+2%2y 0 --- 0
z = v : . (2.27)
: P 0
0 - 0 ZnNn+ %2

Cette méthode est valide lorsque les éléments qui constituent le réseau vérifient la condition de
“minimum scattering antennas” selon la matrice impédance du réseau. Comme cela a été vu dans
la section 2.1.3, c’est le cas d'un réseau de dipoles fins (de rayon inférieur 4 1072)) dont la distance
inter-élément est supérieure ou égale a 0.2\. Il convient de noter que le fait de normaliser par
la somme de I'impédance de charge et de I'impédance d’entrée de I’élément actif considéré dans
I’équation (2.26) permet de retrouver le diagramme de rayonnement de cet élément du réseau
pris isolément, s’il n’y a pas de couplage dans le réseau.

2.2.2 Modélisation par la matrice S

Dans [25], D. M. Pozar propose pour un réseau d’antennes imprimées, une expression du
diagramme de rayonnement de 1’élément actif donnée par la formule (2.28) (dans le cas d’un
réseau linéaire uniforme de N éléments) :

N
E€,(0) = E;(0) [ejk(m—l)dsin(G) I Z S, eik(n=1)dsin(6)
n=1

m=1,...,N,

(2.28)

ot d est I'espacement entre deux éléments consécutifs du réseau et Sy, est le coefficient (n,m)
de la matrice S. Quel que soit 1’élément actif du réseau dont on veut synthétiser le diagramme
de rayonnement, le champ isolé est calculé sur le premier élément du réseau; ce champ est noté
E;s(0). 11 faut noter que le repére est centré sur le premier élément du réseau (voir figure 2.18).

2.2.3 Reésultats théoriques et de simulations

La méthode utilisant la matrice S a été proposée pour des réseaux d’antennes imprimées pour
lesquelles la distribution de courant, le diagramme de rayonnement ou les coefficients de couplage
sont complexes & déterminer analytiquement. Nous allons donc uniquement vérifier ici la validité
de la méthode de synthése du diagramme de rayonnement de I’élément actif présentée dans la
section 2.2.1. On réalise les simulations sur des réseaux de dipodles dont les caractéristiques sont
celles présentées dans le tableau 2.1. Etant donné que I’approximation de réseau infini est souvent
faite dans la littérature (par exemple dans [3], [26], [25]), nous avons simulé sous HF'SS différentes
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tailles de réseau (N = 2,3,4,5,6) pour voir a partir de quelle taille cette approximation peut
étre considérée comme valide (la distance inter-élément étant fixée & d = 0.3)). La figure 2.19 re-
présente les modules et phases des champs électriques rayonnés par le premier élément du réseau
pour les différentes valeurs de N examinées. Dans le plan § = 90°, soit dans le plan(z,y) en coor-
données cartésiennes, nous considérons la composante prépondérante Ey des champs électriques
E rayonnés (Eq4(10)) pour visualiser U'influence des dipoéles environnants. Lorsque N augmente,
on peut remarquer que le champ électrique rayonné par le premier élément du réseau dans une
direction v donnée (telle que définie par la figure 2.2) tend a étre le méme.

-90

—— 2 dipdles o
—p— 3 dipoles -100
—o—4 dipoles
——5 dipdles L0y
6 dipdles
§ §/ /125 ;'_:;,_‘ -120 - ——2 dipoles
-§§NW% N 3 dipbles
_00° H{i® -% §— " 1301 —o—4 dipoles
////A\\\\\ —o—5 dipoles
\“ e 140l 6 dipdles
-150 +
-160 +
-170 L
180 135 90 45 0 45 90 135 180
() (%)
b
(a) ( )

FIGURE 2.19 : Modules en dB (2.19a) et phases en ° (2.19b) de E14(¢)) suivant le nombre
d’éléments N du réseau (d = 0.3X et 7 = 3m).

Nous avons récapitulé dans le tableau 2.2 les valeurs des coefficients de transmission du premier
au n'M ¢lément du réseau (n = 2,--- , N) (les caractéristiques de ces éléments sont données dans
le tableau 2.1) pour chaque valeur de N. Comme on pouvait s’y attendre, on observe que lorsque le
nombre d’éléments augmente, le coefficient de transmission entre le premier élément et le dernier
élément du réseau décroit (dans la mesure ou la distance inter-élément est fixée). En d’autres
termes, lorsque le nombre d’éléments N du réseau augmente, le couplage mutuel diminue et le
dernier élément du réseau a de moins en moins d’impact sur le premier élément (et inversement).

Tableau 2.2 : Modules (en dB) des coefficients de transmission entre le premier et le ni®me

élément du réseau (n = 2,---, N) suivant le nombre d’éléments N du réseau (d = 0.3X).

[S21] | 1Sa1| | [Saa| | [Ss1] | |61l
2 dipoles | -10.43
3 dipoles | -8.97 | -16.42
4 dipoles | -9.19 -14.87 | -20.87
5 dipoles | -9.27 | -15.26 | -19.37 | -25.45
6 dipoles | -9.22 -15.23 | -19.75 | -23.81 | -29.79

Dans la suite, nous présentons les résultats dans le cas d’un réseau de N dipoles (N = 2,3, 10).
Lors des simulations, les champs électriques rayonnés sont calculés par rapport & l'origine du
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repére (centré sur le premier élément du réseau) a une distance r = 3m pour les réseaux de deux
et trois dipodles et r = 25 m pour le réseau de dix dipéles. La condition champ lointain veut que
le point d’observation soit situé & une distance r > rjmite, la valeur de 7yimte €étant donnée par
[28] :
2

Tlimite = %7 (229)
ou D est la plus grande dimension du réseau d’antennes sur ’axe de distribution des éléments
(pour un réseau de N dipdles par exemple, la plus grande dimension du réseau correspond a
(N — 1)d). Le lecteur pourra se référer a 'annexe C qui présente les valeurs de rymite pour
différentes tailles du réseau. La géométrie des réseaux simulés est celle représentée sur la figure
2.18. Dans tous les cas, nous ne représenterons que la composante Ey(¢)) du champ électrique
E(v) (voir annexe D) qui est la composante principale de 'antenne dipdle. Nous rappelons que
les caractéristiques des dipoles sont définies dans le tableau 2.1 et que les simulations sont faites
sous HFSS. Les courbes suivantes sont tracées :

— la courbe “HFSS” issue des simulations électromagnétiques,

— la courbe “matrice éSim“"’ correspondant a I’équation (2.26) dans laquelle la matrice Z et
le champ de I’élément isolé utilisés sont issus des simulations électromagnétiques,

— la courbe “matrice Z!"¢*” correspondant a 1’équation (2.26) dans laquelle la matrice Z
est déterminée grac; a la méthode IEMF étendue a N éléments, et le champ de I'élément
isolé est normalisé et vaut 1 dans le plan § = 90° (le champ rayonné par un dipole étant
omnidirectionnel dans ce plan).

Dans la mesure ol nous travaillons ici avec des dipoéles, ces deux derniéres courbes sont tracées
en considérant une impédance de charge Zy = 73 €.

2.2.3.1 Résultats pour N = 2 dipobles

La figure 2.20 représente les modules et phases des champs électriques Ef(¢) (i = 1,2) des
éléments actifs 1 et 2 obtenus a partir de la formule (2.26) comparés aux modules et phases des
champs électriques des mémes éléments actifs obtenus & partir des simulations électromagnétiques.
Nous avons calculé pour chaque dipéle i (¢ = 1,---, N) Perreur quadratique moyenne MSE;
(MSE pour Mean Squared Error) entre les champs simulé (EFM(0)) et calculé (E¢(v))) comme
suit :

b el _ EM (2
MSEZ_NwZ\Ei(TZJ) EZT (@)1,

i=1,-,N,

(2.30)

ou la somme porte sur une grille angulaire discréte comprenant N, angles. Nous pouvons observer
qu’avec la courbe “matrice Z**™*”, on a une assez bonne approximation des champs des différents
éléments actifs avec des MSE de 1.72 1073 et 1.75 103 pour les dipoles 1 et 2 respectivement.
La courbe “matrice Z!"¢°” donne également une bonne approximation des diagrammes de rayon-
nement des deux éléments actifs du réseau (MSE de 3.34 1072 pour le dipdle 1 et de 3.10 10~3
pour le dipodle 2). Méme si on a des erreurs sur les résistance et réactance de 'ordre de 102, on
observe que la synthése théorique donne de bons résultats avec des MSE de Iordre de 3 1073.

2.2.3.2 Résultats pour N = 3 dipobles

Les figures 2.21 et 2.22 représentent les modules et phases des champs électriques Ef (1))
(1 =1,2,3) des éléments actifs 1, 2 et 3 obtenus a partir de la formule (2.26) comparés aux modules
et phases des champs électriques des mémes éléments actifs obtenus & partir des simulations
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FIGURE 2.20 : Modules en dB (2.20a) et phases en ° (2.20b) des champs Ef(y) (i = 1,2)
obtenus par simulation électromagnétique et synthétisés a partir de (2.26)
pour N = 2 dipoles, d = 0.3\ et r = 3m.

électromagnétiques. Comme pour le réseau de deux dipoéles, on peut remarquer que la courbe
“matrice Z*"™“” est voisine de la courbe “HFSS” avec des MSE de 2.13 1073, 2.74 1073 et

2.39 1073 pour les dipoles 1, 2 et 3 respectivement. La courbe “matrice éthéo"’ donne également
une assez bonne synthése des diagrammes de rayonnement avec des MSE de 3.61 1073, 7.02 1073
et 3.31 1073 sur les dipdles 1, 2 et 3 respectivement.

2.2.3.3 Reésultats pour N = 10 dipdles

Les figures 2.23 et 2.24 représentent les modules et phases des champs électriques Ef (1))
(¢t = 1,4,10) des éléments actifs 1, 4 et 10 obtenus a partir de la formule (2.26) comparés
aux modules et phases des champs électriques des mémes éléments actifs obtenus & partir des
simulations électromagnétiques. D’aprés ces figures, on observe une nouvelle fois des résultats
similaires en module et en phase entre les champs électriques simulés et ceux calculés a partir de
I’équation (2.26).

Pour quantifier les différences entre ces champs électriques, la figure 2.25 montre les MSE
obtenues sur les dix éléments du réseau pour d = 0.3\. Les champs sont rayonnés a r = 25m.
Les MSE restent inférieures & 16 10™2 aussi bien pour la synthése utilisant la matrice Z simulée
que celle utilisant la matrice Z théorique, ce qui montre que les champs rayonnés sont assez bien
synthétisés pour d = 0.3X. Les MSE obtenues avec la matrice Z théorique sont presque symé-
triques. Cela est da au fait que la matrice Z théorique est déterminée en utilisant le principe
de superposition pour calculer Z,,, (m = 1,--- ,Netn=m,-- ,N) puis en utilisant les pro-
priétés de symétrie de la matrice impédance (Znm, = Zmn). Malgré les erreurs obtenues sur les
impédances théoriques en appliquant le principe de superposition (figure 2.15), les diagrammes
de rayonnement des éléments actifs du réseau de dix dipoéles utilisant la matrice Z théorique
correspondent assez bien aux diagrammes obtenus a partir des simulations électromagnétiques.
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FIGURE 2.21 : Modules en dB (2.21a) et phases en ° (2.21b) des champs Ef(¢) (i = 1,3)
obtenus par simulation électromagnétique et synthétisés a partir de (2.26)
pour N = 3 dipdles, d = 0.3\ et r = 3m.
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FIGURE 2.22 : Modules en dB (2.22a) et phases en © (2.22b) des champs E$(1)) obtenu par
simulation électromagnétique et synthétisés a partir de (2.26)
pour N = 3 dipdles, d = 0.3\ et r = 3m.
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FIGURE 2.23 : Modules en dB (2.23a) et phases en ° (2.23b) des champs Ef(v) (i = 1,10)
obtenus par simulation électromagnétique et synthétisés a partir de (2.26)
pour N = 10 dipo6les, d = 0.3\ et r = 25m.
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FIGURE 2.24 : Modules en dB (2.22a) et phases en ° (2.24b) des champs E(1)) obtenu par
simulation électromagnétique et synthétisés a partir de (2.26)
pour N = 10 dipdles, d = 0.3\ et r = 25 m.
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FIGURE 2.25 : MSE obtenues sur les dix éléments du réseau avec la synthése basée sur la
matrice Z théorique ou sur celle simulée pour N = 10 dipdles, d = 0.3\ et r = 25m.

Ainsi, les résultats de simulation montrent que 'expression (2.26) donnée par C. Craeye et B.
Clerckx permet d’avoir une bonne estimation des champs des éléments actifs comme le montrent
les erreurs d’estimation obtenues dans le cas d’un réseau constitué de 2, 3 ou 10 dipdles. Afin
de réduire encore les erreurs d’estimation, nous allons & présent repartir de la théorie classique
des réseaux pour proposer une nouvelle méthode de synthése du diagramme de rayonnement de
I’élément actif & partir du diagramme de rayonnement de 1’élément isolé.

2.3 Modélisation du diagramme de rayonnement de I’élément ac-
tif par une méthode d’optimisation
2.3.1 Premier modéle proposé

2.3.1.1 Prise en compte du couplage mutuel basée sur la théorie classique des ré-
seaux

On considére la figure 2.26 qui représente un réseau linéaire uniforme de N éléments identiques.
En négligeant les effets du couplage mutuel, le champ électrique E} g (1)) rayonné par ce réseau

peut étre exprimé en fonction du champ électrique rayonné par un élément isolé du réseau Fjg(1))
et du facteur de réseau F(v)) :

e—jkr

Eyso(¥) = Eis(v) F(), (2.31)

r
ou r est la distance de 'origine du repére au point d’observation et

N
F(y) = Z eIk(i—1)dsin(y) (2.32)
i=1
Ces équations sont valables en champ lointain, dans le cas ou il n’y a pas de couplage mutuel
entre les éléments du réseau.
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FIGURE 2.26 : Réseau linéaire uniforme de N éléments identiques.

En présence de couplage mutuel, nous utilisons la définition du diagramme de rayonnement
de I'élément actif pour modéliser le champ rayonné en zone lointaine par chacun des éléments
actifs du réseau, en faisant abstraction du terme de propagation :

N

BL) =B} (Anmw)ej’f("—”dsi“(w)’ (2.33)
m=1,---,N,

ott E¢,(¢) est le champ électrique du m!®™¢ élément actif du réseau et le coefficient Ay, (1)) est
la pondération complexe appliquée au ni®™€ élément du réseau pour obtenir la contribution de
cet élément au champ rayonné par le mi¢™€ élément. Le champ total E: ac (1) rayonné par un
réseau en présence de couplage mutuel peut alors s’écrire :

Eyac(¥) = Eis()F'(¥), (2.34)
ou F' (1)) est le facteur de réseau en présence de couplage mutuel donné par :
N N ' .
Fl) =" App (¢p)edhtnDidsin(v), (2.35)
m=1n=1

Pour valider ce modéle que nous proposons, nous allons d’abord considérer un réseau com-
prenant deux éléments dont les diagrammes de rayonnement des éléments actifs s’écrivent :

ES(¥) = Eis(1)[A11(1) + Az (1) €M) (2.36)

ES(4) = Eis()[A12(9) + Aga(9)edsm00)], (2.37)

Pour simplifier, nous allons d’abord supposer que la contribution de I’élément alimenté au dia-
gramme de rayonnement de 1’élément actif correspond au diagramme de rayonnement de 1’élément
isolé (A11(v)) et Aga(1)) valent 1 dans ce cas). Nous pouvons alors écrire :

ES () = Eis(¥)[1 + Agy ()e?Fsin®)], (2.38)

E5(¢) = Eis(v)[Ara () + /5], (2.39)
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D’aprés (2.38), le coefficient Agq (7)) peut étre calculé comme suit :

_(ET() N ikdsing)
Aoy (1) ( B () l)e . (2.40)
Le coefficient Aj2(1)) s’obtient de la méme fagon en partant de I’équation (2.39). Ce sont ces
coefficients As1 (1)) et A12(10) que nous devrons déterminer pour pouvoir modéliser le couplage
mutuel dans ce réseau.

Un réseau de deux dip6les demi-onde séparés par une distance d = 0.3\ est simulé sous HFSS
(simulation électromagnétique). En utilisant les champs E;s(1)) et Ef (1)) fournis par le simulateur
électromagnétique en champ lointain (r = 3m), on calcule A (7)) dont le module et la phase sont
représentés sur la figure 2.27 (a l'aide de (2.40)). Pour valider la méthode que nous proposons
de fagon expérimentale, nous aurons besoin d’appliquer la pondération As;(1)) (respectivement
A12(9)) a l'excitation de I’élément 1 (respectivement de I’élément 2), ce qui n’est pas faisable
avec la dépendance en 1. Il nous faut donc chercher les valeurs optimales (notées As; et Ajo) de
A91(¢) et A12(1)) permettant de faire la synthése des diagrammes de rayonnement des éléments
actifs du réseau selon le modéle ci-dessous (en champ lointain) :

E{($) = Eis()[1 + Ag e/t W], (2.41)
ES5(¥) = Eis(y)[A1z + e*5n¥)], (2.42)
0.4 145
140
0.35 F . 135
130
031 4 125
120
025 4 15
110 +
02 —2‘70 —2‘25 —léO —11’35 —S;O —-'1‘5 E) 4‘5 96 10 —2‘70 -2‘25 —1‘80 —1‘35 »9‘0 -/‘15 (3 £5 9‘()
v() %)
(a) (b)

FIGURE 2.27 : Module (2.27a) et phase en ° (2.27b) de A2 ().

2.3.1.2 Utilisation de la moyenne des pondérations As;(v)) obtenues

On utilise d’abord une méthode trés simple consistant & calculer la moyenne des valeurs
A91 (1)) obtenues précédemment (et représentées sur la figure 2.27) :

1 Ee(w) ) —jkdsin :|
A - 1 —1)e 7 (%)
21moy Nr¢) - |:<EZ (1/)) e )

ou la somme porte sur une grille angulaire discréte comprenant N, angles. Le tableau 2.3 donne
la valeur de As1,,,, obtenue dans le cas d’'un réseau de deux dipoles espacés de d = 0.3 (r = 3m).




Chapitre 2. Modélisation du couplage mutuel dans un réseau d’antennes linéaire uniforme 32

Tableau 2.3 : Module et phase de As1,,,, (N = 2 dipdles, d = 0.3\, r = 3m).

]A21m0y| 0.29
arg(Aa; 126.70°

moy)

De la méme fagon, on obtient la valeur :

_ 1 ES(Y)  ikdsin(e)
Az =, 2 <Eis(w> ‘

indiquée dans le tableau 2.4.

Tableau 2.4 : Module et phase de Ay, (N = 2 dipdles, d = 0.3, r = 3m).

|A12,,0, | 0.29
arg(Algmoy) 126.54°

La figure 2.28 permet de comparer les champs électriques rayonnés par les deux éléments
actifs obtenus par simulation électromagnétique (que nous noterons dans la suite ElEM (¢) pour
i = 1,2) avec ceux estimés a partir des équations (2.41) et (2.42) en utilisant les valeurs Aoy,
et A12,,,, (Efnoy(1)). Avec les champs électriques estimeés EY,,,,, (¢) et £S5, (¢), on obtient des
MSE de 8.33 1072 et 8.98 1072 respectivement. Toutefois, les valeurs de As; et Aqo trouvées par
cette méthode des moyennes (A»1,,,,, 412,,,) ne sont pas forcément celles permettant d’avoir les
plus petites erreurs d’estimation. Pour trouver les valeurs de Aoy et de Ao pour lesquelles les

MSE sont minimales, nous proposons d’utiliser la méthode d’optimisation décrite ci-aprés.

Dipole 1 Dipéle 2

Dipole 2

o~ EF(Y)
Eﬁrrzoy (1/)) h

Dipéle 1

00° 100 F G

150 )

)

imoy

-200

I
-180  -135 -90 -45 0 45 90 135 180

FIGURE 2.28 : Module en dB (2.28a) et phase en © (2.28b) des champs électriques simulés

(EFM (1)) et estimés avec les valeurs moyennes (Efmoy(¥))

pour N = 2 dipoles, d = 0.3\ et r = 3m.
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2.3.2 Meéthode d’optimisation pour un réseau de deux éléments
2.3.2.1 Détermination des valeurs optimales de Ay et Ao

On détermine les pondérations A et Ag; solutions du probléme d’optimisation LS (équa-
tions (2.43) et (2.44)) au sens des moindres carrés (LS : Least Squares) valable en champ lointain
et défini comme suit :

LS : rgin( S EPM(4) = Eis(9)[1 + Agre?*sm¥)] \2), (2.43)
21 w
rggl< %: |EFM () — Eis(1)[Ar2 + e8] }2). (2.44)

Le probléme d’optimisation LS; admet comme solutions (voir annexe ) :

> (E{E M(w)EZ‘s(w)e‘j’“dSi“W)) > <|E¢s(¢)2€—jkdsin(w))

P P
Ag1opty = (2.45)
Z |EZS(¢) 2
¥
et
Z (EQEM( > Z < |2€]kdsm(1j))>
Atzopty = =2 v . (2.46)

Z | Eis ()]

Les valeurs de ces solutions théoriques sont données dans le tableau 2.5 dans le cas d’un réseau
de deux dipoles espacés de d = 0.3\ (r = 3m). Avec les valeurs optimales Aoiopt, €t Ai2opt,, 00
estime les champs électriques (Ef g (¢), i = 1,2) (voir figure 2.29) avec une MSE de 8.25 1072

(2

pour E¢(1)) et de 8.88 1072 pour E$(v)).

Tableau 2.5 : Valeurs optimales Agiopt, €t A12opt; (N = 2 dipoles, d = 0.3\, 7 = 3m).

| A210pt, | 0.28
arg(A21opt1) 128.13°
| A120pt | 0.28
arg(Aiopt,) | 127.97 °

2.3.2.2 Introduction des coefficients A;; et Ass

Dans l'équation (2.41) (respectivement (2.42)), le rayonnement passif de 1’élément non ali-
menté est modélisé a l'aide du coefficient Asp (respectivement Aj3) qu’on applique au rayon-
nement de I'élément isolé (Fjs(1))) en tenant compte de la position de I’élément par rapport a
l'origine du repére. Jusqu’ici, nous avons supposé que le rayonnement de I’élément actif du ré-
seau correspondait au rayonnement de 1’élément isolé. Cependant, la présence d’'un autre élément
modifie le comportement de cet élément actif dont le rayonnement ne correspond plus forcément
a celui de I'élément isolé. Ceci nous conduit & réécrire les équations des champs électriques des
éléments actifs. Ainsi, pour le calcul de Ef (%)), nous introduisons une pondération A;; a appliquer
a l’élément 1 (I’élément actif). L’équation (2.41) devient alors :

E{(¢) = Eis()[An + Ag )], (2.47)
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Dipéle 1 Dipole 2

50

Dipole 2

)
B g ()] - °

-50 F

100 | &OSE;

-150

-200

-250

FIGURE 2.29 : Module en dB (2.29a) et phase en ° (2.29b) des champs électriques simulés
(BEFM (1)) et estimés avec le critére LS (Efps, (1)) pour N =2 dipdles, d = 0.3\ et r = 3m.

De fagon similaire, I’équation (2.42) peut étre réécrite comme suit :

E5(¢) = Eis(1)[ Az + Agae?smW)], (2.48)

Les pondérations Aj; et Aoy sont déterminées en résolvant un nouveau probléme d’optimisation
que nous noterons LSy, (le modeéle donné en (2.47) et (2.48) étant valable en champ lointain
(FF)) :

LSaep s min (S, [BEY(0) — Bu(0)[An + Anel 5 0)%), (2.49)
i EM _ . jkdsin()]|2
P o ( > [EFM (1) — Eis()[Ar2 + Agge ]| ) (2.50)

Le probléme d’optimisation LSy, , admet comme solutions (voir annexe I) :

> (B wEL0) S 1)
P

Attopt, = v 5] 2
(Z‘EzS(l/})P) . l Z‘Eis(¢)’2ejkd5in(¢)
p Y
5 (P ) 5
P Y

- . , (2.51)

2 o
(%:\Eis(lb)!Q) —‘%’Eis(d}”?ejkd W)
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3 (EFM<w>E;<¢>e-J"“dsm<w>) S 1B
P P

i jkd sin
<2¢: |Eis(¢)|2> - ‘%: | Ejs ()| 2edkdsin®)

S (B B 0)) 3 (180 pe )

S v (2.52)

2 —,
<Z’Eis(¢)’2> — Z|Eis(¢)|2€jkdsin(w)
¥ 9
> (EfM(w)Efs(¢)> S Bi(w)]?
Y

¥

(Z \Eis(¢)2>2 — ’ %: | By (1) |2k sin(®)

(]

5 (B @B @) ) S (1B et
_ i : (2.53)

2 . 5
(%: !Eis(w)l2> - ‘ 3 | Eis (1) [Pedhdsin®)

P
3 (EfM@)E;;(we—j‘“dSmW)) S 1B ()

v v
2
(S mawr) - ‘ S |y () Peddsine)
¥ ¥

> (EQEMw)E;(w)) S | By ()| 2e I
~ ¢ . (2.54)

2 2
(Z \Eisw)\?) ~ ] D | Eig(w) ek )
Y ¥

Les valeurs de ces solutions théoriques sont données dans le tableau 2.6 dans le cas d’un réseau
de deux dipoles espacés de d = 0.3\ (r = 3m). On voit que les pondérations Aq; et Ago ont des
modules légérement différents de 1 et des phases non nulles.

A210pt2 = 2

At20pt, = D)

2

Tableau 2.6 : Valeurs optimales Aj1opt,, A210pts, A220pts €6 A120pts
(N =2 dipoles, d = 0.3\, r = 3m).

| A110pts | 0.97
arg(Atiopt,) | -5.04°
|A210pt2 | 0.30
arg(Aziopt,) | 123.86°
| A120pts | 0.30
arg(Ai2opt,) | 123.65°
| A22opts | 0.98
arg(Aggoth) -5.29 ©
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La contribution de I'élément excité au diagramme de rayonnement de 1’élément actif est donc
différente du diagramme de rayonnement de 1’élément pris isolément. Les champs électriques des
éléments actifs estimés avec ces valeurs optimales (notés fLSQFF (v), i = 1,2) sont comparés
aux champs obtenus & partir des simulations électromagnétiques (EFM (1), i = 1,2) sur la figure
2.30. On note une correspondance quasi parfaite entre champs simulés et estimés avec les pondé-
rations calculées avec le critére LSs,.,., confirmée par les MSE obtenues qui sont de 12.99 104
et 91.01 107° pour les dipoles 1 et 2 respectivement.

Dipole 1 Dipole 2

—o- BP(y)
Eis,, ()]

-100 -

Dipole 2

o BP(0)
EfLS-ZFFW)

-200 -

-180  -135 -90 -45 0 45 90 135 180

FIGURE 2.30 : Module en dB (2.30a) et phase en ° (2.30b) des champs électriques simulés
(EFM (1)) et estimés avec le critére LSs,.,. (Efrs,  (¥))
FF

(]

pour N = 2 dipoles, d = 0.3\ et r = 3m.

Nous allons & présent résoudre le probléme d’optimisation LS, , pour différentes valeurs de
distance inter-élément et nous allons voir comment varie ’erreur d’estimation. Les tableaux 2.7
et 2.8 donnent les valeurs optimales et les valeurs de MSE obtenues pour différentes valeurs de
d (comprises entre 0.1\ et A). La figure 2.31 représente le tracé des MSE obtenues suivant les
valeurs de l'espacement d. On constate que les MSE sont trés faibles; elles restent inférieures
a 7 1073 sur les deux dipoles pour toutes les distances inter-élément étudiées, ce qui valide la
méthode d’optimisation proposée pour modéliser le couplage mutuel.

Pour évaluer les différences entre la méthode proposée et celle basée sur une approche utilisant
la matrice des coefficients de diffraction, une étude comparative sur les pondérations A, et les
coefficients S,,;, du réseau a été menée dans 'annexe G. En considérant des réseaux de N = 2
et N = 3 éléments, il apparait qu’en champ lointain, A,, >~ 1 — S,,, et que pour n #* m,
Anm = _Snm-

2.3.2.3 Limite du modéle proposé

Sur la figure 2.31, on note une légére différence entre les MSE obtenues pour les dipdles 1 et
2. Rappelons que jusqu’ici, les champs électriques rayonnés par les dipdles sont calculés a une
distance r = 3m de 'origine du repére. Nous allons augmenter la valeur de r pour voir si les tracés
des MSE pour les dipdles 1 et 2 tendent a se rapprocher ou non. La figure 2.32 montre les tracés
des MSE obtenues pour différentes valeurs de r (comprises entre 3m et 20m). Sur cette figure, on
remarque que pour les grandes valeurs de r, I’écart entre les erreurs d’estimation obtenues pour
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Tableau 2.7 : Pondérations optimales et MSE obtenues pour le dipdle 1 avec le critére LSa,,,
(cas de deux dipéles, r = 3m).

$ | Aniopta| | arg(Ariopt,)(°) | [Az1opt,| | arg(Asiope,)(°) | MSE(10~Y)
01 | 1.26 2.33 0.58 ~173.30 11.12
0.15 1.19 -3.10 0.49 168.93 3.88
0.2 1.11 -5.88 0.41 152.97 11.33
0.25 1.02 -6.43 0.35 137.65 5.03
0.3 0.97 -5.04 0.30 123.86 12.99
0.35 0.94 -3.45 0.27 109.82 19.62
0.4 0.93 -0.96 0.24 96.37 17.35
0.45 0.95 1.00 0.23 81.54 13.78
0.5 0.96 2.28 0.22 66.26 10.03
0.55 | 0.99 2.65 0.22 51.12 3.20
0.6 1.02 2.23 0.22 34.30 12.52
0.65 1.03 1.34 0.21 17.19 7.37
0.7 | 1.03 0.13 0.20 1.01 11.42
0.75 1.03 -0.92 0.19 -16.07 13.00
08 | 101 “1.58 0.18 -32.31 17.40
0.85 0.99 -1.53 0.17 -48.69 10.37
09 | 098 1.22 0.16 ~64.76 12.42
0.95 0.97 -0.55 0.15 -80.22 12.67

1 0.97 0.19 0.15 -95.86 9.60

Tableau 2.8 : Pondérations optimales et MSE obtenues pour le dipdle 2 avec le critére LSa, .
(cas de deux dipdles, r = 3m).

$ | [A20pts] | arg(Azpt)(°) | [Ar2opts| | arg(Aizop,)(°) | MSE(10~?)
01 | 1.26 2.19 0.58 “173.72 9.30
0.15 1.19 -3.02 0.49 168.87 5.08
0.2 1.11 -6.04 0.41 152.85 9.36
0.25 1.03 -6.79 0.35 137.60 16.22
0.3 0.98 -5.29 0.30 123.65 9.10
0.35 0.94 -3.38 0.27 109.88 10.13
04 | 093 “1.16 0.24 96.47 13.71
045 | 0.94 0.66 0.23 82.14 16.05
0.5 0.97 1.88 0.22 66.97 21.78
0.55 0.99 2.15 0.21 51.74 19.40
06 | 1.01 1.74 0.21 34.03 20.54
0.65 1.03 0.40 0.20 16.77 23.54
0.7 1.03 -0.68 0.20 0.35 29.69
0.75 1.03 -1.89 0.19 -16.78 29.86
0.8 1.01 -2.58 0.18 -32.78 38.86
0.85 1.00 -2.85 0.17 -48.96 46.28
0.9 0.98 -2.46 0.16 -64.27 63.82
0.95 0.97 -1.98 0.15 -78.67 52.62

1 0.97 141 0.14 -93.94 56.29
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FIGURE 2.31 : MSE obtenues avec le critéere LSs,.,, pour N = 2 dipdles et » = 3m.

les dipdles 1 et 2 diminue. Cette observation peut également étre faite grace a la figure 2.33 qui
montre ’évolution de la valeur absolue de la différence entre les MSE obtenues pour les dipdles 1
et 2 lorsque la valeur de r augmente. On note clairement sur cette figure que plus la valeur de r
augmente, plus les erreurs d’estimation faites pour les dipdles 1 et 2 tendent vers les mémes valeurs
bien que la condition champ lointain donnée par (2.29) soit déja vérifiée & r = 3m (voir annexe
(). Toutefois, les tracés des figures 2.32 et 2.33 montrent que la méthode d’optimisation proposée
donne de meilleurs résultats en termes de MSE pour des valeurs de r plus grandes. Notons que le
réseau étudié pour le diagramme de rayonnement de ’élément actif est un réseau symétrique : la
perturbation du diagramme de rayonnement du premier élément actif du réseau due a la présence
du deuxiéme élément chargé est la méme que celle du diagramme de rayonnement du deuxiéme
élément actif due a la présence du premier chargé. Par conséquent, les MSE sur les deux éléments
du réseau devraient étre voisines. Or, les tracés de MSE ne respectent cette symétrie que lorsque
la distance r est trés grande. Cela peut étre di au fait que lorsqu’on calcule le diagramme de
rayonnement du nl®™¢ élément actif du réseau, on utilise ’approximation champ lointain (facteur
ejk(”_l)dsm(w) pour prendre en compte le déphasage di a la position de cet élément par rapport
a lorigine du réseau. En considérant la limite champ proche/champ lointain donnée par (2.29),
I’approximation champ lointain se fait en admettant une erreur de phase Ap;ae = 7/20 rad
lors du calcul du diagramme de rayonnement d’une antenne (voir annexe (). Cependant, nous
pouvons voir sur les figures 2.32 et 2.33 que cette hypothése ne permet pas d’avoir une assez
grande précision dans la détermination du diagramme de rayonnement pour respecter la symétrie
du réseau dans les calculs de MSE. Nous allons donc proposer un modéle sphérique pour le calcul
du diagramme de rayonnement d’une antenne. Ce modéle sphérique est basé sur une expression
en champ proche du facteur de réseau.
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d’antennes linéaire uniforme
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FIGURE 2.32 : MSE obtenues avec le critére LSy, . pour N = 2 dipdles et pour différentes

valeurs de r : 7 =3m (2.32a), r =5m (2.32b), r = 10m (2.32¢),

(2.32¢).

=15m (2.32d), r =20m
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FIGURE 2.33 : Evolution de la différence des MSE obtenues pour les dipdles 1 et 2 du réseau de
N = 2 dipoles selon la valeur de r.

2.3.2.4 Modéle sphérique de rayonnement d’une antenne

Etant donné que le rayonnement d’un dipéle isolé est omnidirectionnel dans le plan (z,y),
c’est-a-dire indépendant de 1, nous allons considérer ’expression du diagramme de rayonnement
en fonction de 6. Afin de réduire la complexité de calcul du diagramme de rayonnement, nous
allons considérer un dipéle élémentaire de longueur L trés petite devant la longueur d’onde de
fonctionnement (figure 2.34). Le courant qui parcourt ce dipole peut donc étre supposé constant :
I(z) = Iy a,, ou a, est le vecteur unitaire sur 'axe z. Pour ce dipole élémentaire, les deux
composantes E,(0) et Eg(f) du champ électrique rayonné E, (6) sont données par (cf. annexe
E):

ke—jkr .e—jkr
E.(0) =Cy cos(9)< R ) (2.55)
CO ) ke—jkr . ]{22 e—jkr e—jk:'r’
Ey(0) = > sm(9)< 3 —|—]< 3 , (2.56)
avec L
Cp =222
dmwe

w = 27f étant la pulsation de l'onde et gy étant la permittivité diélectrique du vide (g¢ =~
8.85 10712 F/m). Si on considére maintenant le méme dipdle translaté selon I’axe y d’'une distance
d de lorigine du repére (voir figure 2.34), on peut déduire de (2.55) et (2.56) que les deux
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composantes du champ E; (f) rayonné par le dipole élémentaire translaté sont :

o (8) = Gy cos(@) Ko _ e 9

2(6) = OCOS()< - ) (2.57)
CO . k.e—jk:TQ ) ]{:2 e—jk"l’Q e—jk‘?“z

Eq(6) = 5 Sln(9)< . —|—j( .3 >), (2.58)

ou 79 est la distance du point d’observation au centre du dipéle élémentaire translaté donnée par :

d? d .
ro = r\/l + o 2; sin(6), (2.59)

En faisant un développement limité au voisinage de zéro de cette expression de ro, on peut
exprimer les deux composantes Fs,(0) et E99(0) comme suit (cf. annexe E) :

ke—jkzr _6—jkr ocen (0
Eg(0) = C cos(9)< el b >ef 2(6) (2.60)
CO ) k,e—jkzr ' k‘2 e—jkr e—jkr e (0
Es(6) = 2sm(9)< = +g< — - >>eJ 2(0) (2.61)
o d? d? d*
. a5 0 1d” 9 ld® . . .
as(f) = dsin(0) 5 co8 (9) 5,2 sin(#) cos“(6) + 87"3(1 6sin“(0)). (2.62)
Des équations (2.60) et (2.61), on peut exprimer E;, () en fonction de E; (0) :
jkoo (0
E;,,(0) = E; ()2, (2.63)

Notons que 'expression de Ejg, () en approximation champ lointain peut étre retrouvée en ne
considérant que le premier terme de az(f).

¥4 AZ

Point d’observation

Vo

Dipéle J Dipdle
élémentaire '7 élémentaire
b translaté

2a

FIGURE 2.34 : Translation du dipdle élémentaire.

Pour retrouver de fagon similaire 'expression de Fjs, () en fonction de E;s(v)), on considére
la figure 2.35.
On a alors :

r —7“\/1+d2 —2gsin(1/1) (2.64)
2 = r2 r ) .
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ce qui permet d’écrire :

B, () = E;y()e?h2), (2.65)

Point d’'observation

«—d—»

FIGURE 2.35 : Translation du dipéle élémentaire dans le plan (z,y).

Pour tester la validité de ce modéle, nous avons considéré un dipole demi-onde dont les
caractéristiques sont données dans le tableau 2.1. Nous avons d’abord translaté ce dipdle isolé
de d = X par rapport & l'origine du repére. Nous comparons son diagramme de rayonnement
obtenu a partir des simulations électromagnétiques a ceux calculés en utilisant "approximation
champ lointain ou le modéle sphérique. Pour ce faire, nous calculons d’une part la différence
entre les modules en dB des champs rayonnés simulés et calculés, et d’autre part, la différence
entre les phases en degrés de ces champs simulés et calculés. La figure 2.36 représente le tracé des
erreurs obtenues pour une distance inter-élément d = A et pour des champs rayonnés a » = 0.5 m.
Nous pouvons remarquer que sur les modules, le fait d’utiliser le modéle sphérique pour calculer
le champ de I’élément translaté n’apporte pas d’amélioration sur le champ calculé. Cela tend &
valider ’hypothése selon laquelle le module du champ rayonné est moins sensible que la phase du
champ rayonné a la précision sur la valeur de ro (hypothése qui a permis d’exprimer le champ
de I’élément isolé translaté en fonction de celui de I’élément isolé positionné a 1’origine du repére
(voir annexe E)).

1 20 T T T

0.8}

0.6 -

0.4+

0.2}

oL ?

-0.2

-0.4

06r —p— Approximation champ lointain

08k —+— Modele sphérique ]

—+— Modele sphérique

-1 1 1 L L L L L - - -5 L L L L L 1 1 1 1
-180  -135  -90 -45 0 45 90 135 180 -180 -135 =90 -45 0 45 90 135 180

v0) v
(a) (b)

FIGURE 2.36 : Différence de module en dB (2.36a) et de phase en © (2.36b) entre le diagramme
de rayonnement de I’élément isolé translaté de d = A obtenu a partir des simulations
électromagnétiques et celui synthétisé avec ’approximation champ lointain ou le modéle
sphérique & r = 0.5 m.
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FIGURE 2.37 : Valeur absolue de la différence de module en dB ((2.37a), (2.37b)) et de phase
en ° ((2.37c), (2.37d)) entre le diagramme de rayonnement de I’élément isolé¢ translaté d’une
distance d obtenu & partir des simulations électromagnétiques et celui synthétisé avec
I'approximation champ lointain ((2.37a), (2.37¢)) ou le modéle sphérique ((2.37b), (2.37d)).

Sur les phases, on voit qu’a la distance d = A (distance la plus défavorable d’aprés le tracé des
MSE), on retrouve bien une erreur de phase inférieure a la limite de 7/20 rad (soit 9°) admise
avec la limite champ proche/champ lointain que nous avons considérée. Nous pouvons remarquer
que 'utilisation du modéle sphérique réduit fortement ces erreurs qui sont voisines de 0° pour des
champs rayonnés & r = 0.5 m et pour une distance inter-élément d = X. D’aprés les cartographies
des erreurs sur les modules et sur les phases représentées sur la figure 2.37, ces conclusions peuvent
étre étendues a toutes les distances inter-élément. On peut observer que sur toutes les distances
inter-élément étudiées, la valeur absolue de la différence de module entre les champs simulés et
calculés (avec l'approximation champ lointain ou le modéle sphérique) reste inférieure a 1dB.
L’utilisation du modéle sphérique permet de réduire fortement les erreurs de phases (qui restent
inférieures a la limite imposée par I’approximation champ lointain).

Pour les mémes valeurs de la distance inter-élément d (0.1A < d < \), nous avons ensuite
calculé les MSE entre le champ rayonné obtenu & partir des simulations électromagnétiques et
celui obtenu & partir des équations (2.65) et (2.62). Ces MSE sont comparées a celles obtenues
en utilisant Papproximation champ lointain : Fjs, (1)) = Fjs(t)el*52W¥) sur la figure 2.38.



Chapitre 2. Modélisation du couplage mutuel dans un réseau d’antennes linéaire uniforme

44

18

16 -

14

—p— Approximation champ lointain B
—+— Modele sphérique

o i I I I I

C 02 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

. Lo d
Distance normalisée 3

(a)

0.014

0.012 -

0.01

0.008 |-

0.006 {-

0.004 -

0.002 -

—p— Approximation champ lointain
—— Modele sphérique

0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9

. Lo d
Distance normalisée 3

(b)

FI1GURE 2.38 : MSE obtenues avec la synthése du diagramme de rayonnement de 1’élément isolé

en utilisant 'approximation champ lointain ou le modéle sphérique & r = 0.5m (2.38a) et

r=3m (2.38b).

Nous constatons que le modéle sphérique offre plus de précision que I'approximation champ
lointain lors de la synthése du diagramme de rayonnement. Nous pouvons également noter qu’avec
le modéle sphérique, les valeurs de MSE diminuent considérablement lorsqu’on passe d’une petite
valeur de 7 (r = 0.5m) & une valeur plus grande (r = 3m), alors que ces deux valeurs sont
bien dans le champ lointain du dipoéle isolé, méme translaté de A. Cela peut s’expliquer par le
fait que dans le modéle sphérique, les angles 0 et v sont supposés étre les mémes pour le dipole
isolé placé a l'origine du repére et pour celui translaté. En réalité, ces angles sont quasiment
les mémes lorsque la valeur de r est grande, d’ou 'utilisation de ’approximation d’onde plane.
Néanmoins, lorsque r diminue, la direction d’observation change lorsqu’on translate le dipole.
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FIGURE 2.39 : Evolution des rapports — (2.39a) et — (2.39b) suivant la valeur de 7.
r r

1
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Cependant, si on veut prendre en compte les variations de 6 (ou 1) dues a la position du dipdle,
il sera impossible de déterminer le facteur de réseau permettant de synthétiser le diagramme de
rayonnement de 1’élément actif en fonction du diagramme de rayonnement de 1’élément isolé.

Il faut aussi noter que le modéle sphérique a été établi sous certaines hypothéses (voir annexe
2

E) ; lorsque la valeur de r diminue, les rapports — et — ne sont plus assez faibles devant 1 pour
justifier I'utilisation du développement limité au voisinage de 0 qui a été fait pour I'expression de

ro. La figure 2.39 montre I’évolution de ces rapports lorsqu’on translate le dipdle d’une distance
2

d comprise entre 0.1\ et A\. On voit que les rapports — et — sont relativement importants a
r = 0.5 m et décroissent rapidement si on augmente 7, cerqui explique la différence notée entre les
MSE de la figure 2.38, bien que les deux valeurs de r considérées soient dans le champ lointain
de I'antenne.

2.3.3 Généralisation du probléme d’optimisation & un réseau de N éléments

Dans (2.49) et (2.50), le probléme d’optimisation est posé en utilisant les champs lointains
calculés pour un réseau de deux dipdles. Pour un réseau de N dipoéles, ce probléme d’optimisation,
toujours valable en champ lointain, devient :

N
. jk(n—1)dsin 2
LSQFF : (A min N ( % ’EEM(@Z)) - Ezs(w) Z Anmejk( Dd (7/1))’ )7 (2.66)

nMmin=1,..-, n=1

m=1,..., N.

Dans le cas ou on considére le n'c™€

généralisé devient :

élément du réseau pris isolément, le modéle sphérique

Eisn (Tﬂ) = Eis(w)ejkan(w) (267)
ou 2
o) = (n—Ddsin(v) — 3"V o2y
1(n—1)3d% . 9 2.68)
_57“7244 sin(1)) cos”(v)) (2.
;(”_r?du — 6sin’(1)).

Ce modéle sphérique va dans la suite étre pris en compte dans la résolution du probléme d’opti-
misation décrit par (2.69) :

N
LSQNF3 : (A min (Z |E£M(¢) - E@s(iﬁ) ; Anmejkan(w))f)v (2.69)

nm}nzlyn.,]\r w

m=1,...,N.

Les pondérations A, trouvées aprés résolution du probléme d’optimisation (voir annexe I) vont
étre utilisées pour synthétiser le diagramme de rayonnement de I’élément actif comme suit :

N
B, (¥) = Eis(¥) > Apme?*on @), (2.70)
n=1
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2.3.4 Reésultats de simulation
2.3.4.1 Reésultats pour N = 2 dipobles

Considérons un réseau de N = 2 dipdles espacés de d = \. Les figures 2.40 et 2.41 permettent
de comparer, pour r = 0.5m et » = 3 m respectivement, les diagrammes de rayonnement des deux
éléments actifs du réseau obtenus & partir des simulations électromagnétiques & ceux synthétisés
comme suit :

— avec les pondérations Ay, obtenues en faisant I’approximation champ lointain (Ef; Sopp (¥))

ou en utilisant le modéle sphérique (Ef Sapp (¥)),
3

— avec la matrice Z du réseau en faisant ’approximation champ lointain pour construire

le vecteur E,,(f) dans (2.26); si on se raméne dans le plan (x,y), on a : Ej (¢) =

Eip ()50 (e ()

ZZ'matFF
Nous ferons également référence dans la suite aux champs synthétisés avec la matrice Z du réseau
en utilisant le modeéle sphérique pour construire le vecteur E, (f) dans (2.26); si on se raméne
dans le plan (z,y) on a : Ejs, (1) = Eis(i/))ejko‘i(w) (EfZ (¥)).

mat N p3
A r = 3m, les champs électriques estimés correspondent assez bien & ceux simulés mais &

r = 0.5m on peut observer quelques différences selon la méthode de synthése utilisée. Pour
mieux déceler ces différences, nous avons représenté sur les figures 2.42 et 2.44 la cartographie
de la valeur absolue de la différence entre les modules en dB des champs simulés et estimés pour
r = 0.5m et r = 3m respectivement. Les figures 2.43 et 2.45 représentent la cartographie de la
valeur absolue de la différence entre les phases en degrés de ces champs pour r = 0.5m et r = 3m
respectivement. La distance inter-élément est fixée & d = A. Nous pouvons remarquer que le mo-
déle sphérique n’agit pas sur le module des champs rayonnés, les valeurs absolues des différences
de modules sont inférieures & 0.98dB a » = 0.5m et 0.23dB & » = 3m. L’intérét du modéle
sphérique est davantage visible sur les phases : les phases des champs synthétisés EfLSQNFS ()

(respectivement B ) (1)) sont plus proches des phases des champs simulés EFM (1), com-
mat N 3

parées aux phases des champs synthétisés Ef o (1) (respectivement Ef (1)). On constate
FF matp g

que la valeur maximale de l'erreur de phase est obtenue autour de ¥ = £90° qui correspond a

Paxe otl sont alignées les antennes et donc a la direction ot les effets du couplage mutuel sont les

plus importants.
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FIGURE 2.40 : Modules en dB (2.40a) et phases en © (2.40b) des champs électriques simulés
(EEM (1)) et estimés avec la matrice Z du réseau en faisant 'approximation champ lointain
(Ef (1)), avec le critére LS, (EfLSQFF (1)) ou le critére LSy, ., (EfLSQNF3 (1))

ZZmatFF
(N =2 dipoles, d = X\, r = 0.5m).
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FIGURE 2.41 : Modules en dB (2.41a) et phases en © (2.41b) des champs électriques simulés
(EFM (1)) et estimés avec la matrice Z du réseau en faisant 'approximation champ lointain

(E¢ (1)), avec le critére LSs,.,. (ES (1)) ou le critére LSy, ., (EfLSQNF3 (¥))

szatFF lLSzFF

(N =2 dipoles, d =\, r =3m).
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FIGURE 2.42 : Cartographie de la valeur absolue de la différence de module en dB entre les
champs EFM () et les champs L5, (W) (2422), B, (¢) (2.42D), E;thFF (¥) (2.42¢),
E¢ () (2.42d) (N = 2 dipoles, d = X et r = 0.5m).
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FIGURE 2.43 : Cartographie de la valeur absolue de la différence de phase en ° entre les champs
EiEM(qp) et les champs fLS?m () (2.43a), fLSsz (1) (2.43b), EfzmatFF (v) (2.43¢),
Ef¢ (1) (2.43d) (N = 2 dipoles, d = X et r = 0.5m).
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FIGURE 2.44 : Cartographie de la valeur absolue de la différence de module en dB entre les

champs EFM () et les champs By, (¥) (2440), Bgs,  (¥) (244b), Bf, () (2:440),
1 (1) (2.44d) (N = 2 dipoles, d = X et r = 3m).

zZmatNFg’



Chapitre 2. Modélisation du couplage mutuel dans un réseau d’antennes linéaire uniforme 51

-180 T -180 T 1
2.5
) 08 g
2 Q Q
290 § -90 §
S 0.6 ©
_ 15a E
T 0 g ¥ 0 S
90 : 90 z
053 0.2 8
< <
== >
180 . 0 180 . 0
1 2 1 2
Numeéro de I’élément Numéro de ’élément
(a) (b)
-180 7 -180 T
2.5
6 e
g 5 8
-90 =] -90 =1
kS ks
4 1.5 =
L0 3 z 0 <
3 g o
g L3
0 w
273 G
90 - 90 o
ks 0.5 &
< <
1 =z >
180 0 180 . 0
1 2 1 2

Numéro de I’élément Numéro de ’élément
(c) (d)

FIGURE 2.45 : Cartographie de la valeur absolue de la différence de phase en ° entre les champs
EFM (1) et les champs Ef g, (¢) (2.492), Efjg, () (2.45b), B, (@) (2:450),
E;, (v) (2.45d) (N = 2 dipoles, d = X et r = 3m).
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Les figures 2.46 et 2.47 montrent les MSE obtenues pour le réseau de deux dipdles & r = 0.5m
et & r = 3m respectivement, sur les champs synthétisés EieLS2FF (v), ieLSQNFZS (v), EfzthF (¥)
et Ef ) (10). On observe 'amélioration apportée par l'utilisation du modeéle sphérique par

matNp3
rapport au modéle champ lointain : les valeurs de MSE obtenues sur le deuxiéme dipole avec
ce modéle sont plus proches de celles obtenues sur le premier dipole. On peut également voir

que le critéere LSa, ., offre la meilleure synthese des diagrammes de rayonnement parmi celles
examinées.

v 2.2
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FIGURE 2.46 : MSE obtenues sur les champs synthétisés EfLSQFF
(2.46b), Ef (¥) (2.46¢) et EY
F mat

/LZmat

(¥) (2.160), Bys,  (¥)
() (2.46d) (N = 2 dipoles et r = 0.5m).

2.3.4.2 Résultats pour N = 6 dipodles

Nous allons & présent examiner les résultats obtenus pour un réseau de N = 6 dipoéles. Les
figures 2.48 et 2.49 permettent de comparer le diagramme de rayonnement du quatriéme élément
actif du réseau de six dipéles obtenu par simulation, a celui obtenu aprés résolution des problémes



Chapitre 2. Modélisation du couplage mutuel dans un réseau d’antennes linéaire uniforme 53

-3 -3
7 x10 - x10

6+

—— MSFE;
—x— MSFE>

—o— MSFE,
4r —*%— MSE, 1

1 1 U 1 1
0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

0 I I

. .o d . .ood
Distance normalisée 3 Distance normalisée 3

(b)

0.03 0.03 T

0.025

0.02 0.02

0.015 0.015

0.01

0.01

0.005 0.005

I I I I
0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

0 I I I I I 0 I I

Distance normalisée (Xl Distance normalisée %
(c) (d)

FIGURE 2.47 : MSE obtenues sur les champs synthétisés Efy g (1) (2.47a), EELSQN ()
FF F3
(2.47b), E¥ () (2.47¢) et EY () (2.47d) (N = 2 dipoles et r = 3m).
ZmatFF ZmatNF3

d’optimisation LSy, ,, et LSy ., ou avec la matrice Z du réseau (en faisant I’approximation champ
lointain). Les champs considérés sont calculés a une distance » = 7m de Porigine du réseau pour
deux valeurs de la distance inter-élément (d = 0.3\ sur la figure 2.48 et d = A sur la figure 2.49).
On peut voir que la correspondance entre champs simulé et synthétisés est meilleure lorsqu’on
considére une distance inter-élément d = 0.3\ puisqu’on est largement en champ lointain & r = 7m
(riimite = 0.58 m) ce qui n’est pas le cas si on considére d = A (rjmite = 6.46 m).

Les figures 2.50 et 2.51 montrent les erreurs de phase entre champs simulé et synthétisés pour
les deux valeurs de la distance inter-élément. Elles illustrent assez bien la remarque qui a été
faite sur les diagrammes de rayonnement : & d = 0.3), on voit bien que les erreurs de phase
commises avec une méthode de synthése donnée (critére d’optimisation ou matrice Z) sont les
mémes, qu’on utilise Papproximation champ lointain ou le modéle sphérique. Pour cette distance
d, on est loin de la limite champ proche/champ lointain en considérant le rayonnement a r = 7m
(riimite ~ 0.58m); I'approximation champ lointain étant d’autant plus exacte que la distance
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FIGURE 2.48 : Modules en dB (2.48a) et phases en © (2.48b) du champ rayonné par le quatriéme
élément actif simulé (EfM (1)) et estimé avec la matrice Z du réseau en faisant I’approximation

champ lointain (Ef, ) (1)), avec le critére LS, TEZLSQFF (1)) ou le critére LSy .,

(EELSQNFS (¢)) (N = 6 dipdles, d = 0.3\, r = Tm).
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FIGURE 2.49 : Modules en dB (2.49a) et phases en ° (2.49b) du champ rayonné par le quatriéme
élément actif simulé (EfM (1)) et estimé avec la matrice Z du réseau en faisant I’approximation

champ lointain (Ef, . (1)), avec le critére LS, TEZLSQFF (1)) ou le critére LSy .,

(EELSQNF?) () (N =6 dipoles, d = A, r = 7Tm).
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de rayonnement est grande par rapport & Tymite, le modéle sphérique n’apporte dans ce cas
presque aucune amélioration. Si on regarde maintenant les erreurs faites & d = A, on voit bien
que l'utilisation de 'approximation champ lointain conduit & des erreurs de phase importantes
(jusqu’a 40.45° avec la synthése avec la matrice Z). Pour cette valeur de d, bien qu’on soit en
champ lointain & r = 7m, lerreur de phase maximale de 7/20 rad (9°) n’est bien entendu pas
respectée & cause des effets du couplage mutuel. Puisque les champs considérés sont calculés
quasiment & rymite, 1'utilisation du modéle sphérique corrige bien les imprécisions sur les phases
des champs synthétisés avec ’approximation champ lointain (d’une erreur de phase de 40.45° a une
erreur de phase de 3.48° pour la synthése avec la matrice Z et d’une erreur de phase de 22.24° & une
erreur de phase de 1.02° pour la synthése basée sur le critére d’optimisation). Il convient de noter
que méme si approximation champ lointain ou le modéle sphérique ne modifient en eux-mémes
que la phase calculée, le champ rayonné par 1’élément actif calculé comme recombinaison des
champs rayonnés par les différents éléments du réseau (actifs et passifs) peut voir son amplitude
impactée par I'utilisation de ’approximation champ lointain ou du modéle sphérique.
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FI1GURE 2.50 : Cartographie de la valeur absolue de la différence de phase en © entre les champs
EFM (1)) et les champs EfLS?FF (1) (2.50a), ELSQNFS (1) (2.50b), E’fzmatFF (v) (2.50¢),
Ef (1) (2.50d) (N = 6 dipoles, d = 0.3\ et r = Tm).
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FIGURE 2.51 : Cartographie de la valeur absolue de la différence de phase en © entre les champs
EFM (1)) et les champs EfLSQFF () (2.51a), Z?LSQNFS (1) (2.51b), EiezmatFF () (2.51¢),
Ef (1) (2.51d) (N = 6 dipoles, d = X et r = 7m).
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Les figures 2.52 et 2.53 montrent les erreurs commises entre les modules des champs simulés et
synthétisés (on a calculé les différences de modules en dB) pour les deux valeurs de d (d = 0.3\ et
d = \), avec r = 7m. Pour d = 0.3\, on ne voit pas de différence puisque 'approximation champ
lointain est déja bien assez précise pour cette valeur de r, mais si on regarde les cartographies
a d = A, on voit que la valeur absolue de la différence de module entre les champs simulés et
synthétisés passe de 1.25dB lorsque 'approximation champ lointain est utilisée a4 0.36 dB lorsque
le modéle sphérique est utilisé pour résoudre le probléme d’optimisation ; cette différence passe
de 1.04 dB avec 'approximation champ lointain & 0.61 dB lorsque le modéle sphérique est utilisé
pour la synthése basée sur la matrice Z. Avec 'approximation champ lointain, la synthése avec
la matrice Z a conduit ici & une valeur absolue de la différence de module légérement moins
importante que celle basée sur le critére d’optimisation (1.04dB contre 1.25dB).

Cependant, on peut voir sur les tracés de MSE des figures 2.54 et 2.55 ainsi que sur la figure

2.56 qui représente la différence entre les MSE obtenues avec les différentes méthodes de synthése

NP ) LS Zma LS Zma
sur les six éléments du réseau (MSE; FE MSE; ™ FF et MSE;, NF3 _ MSE; ™ NF3) que

la méthode basée sur le critére d’optimisation donne une meilleure synthése des champs rayonnés
par les six éléments actifs du réseau que la méthode de synthése utilisant la matrice Z. Nous
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FI1GURE 2.52 : Cartographie de la valeur absolue de la différence de module en dB entre les
champs EFM (1) et les champs ieLS2FF () (2.52a), ieL52NF3 (1) (2.52b) EfzthF () (2.52¢),
E¢ (¢) (2.52d) (N = 6 dipoles, d = 0.3\ et » = 7Tm).
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pouvons également faire une autre observation sur ces tracés de MSE. Si on considére un réseau
linéaire uniforme de N éléments tel que celui représenté sur la figure 2.26, les éléments m et
N — m + 1 subissent les effets du couplage mutuel de la part des autres éléments du réseaux de
fagon symétrique. Cela doit se traduire par des MSE semblables sur ces éléments. Si tel est le
cas, on dira dans la suite que la symétrie du réseau est respectée. Sur les figures 2.54 et 2.55,
nous pouvons voir qu’avec 'approximation champ lointain, cette symétrie n’est plus respectée
lorsque la distance inter-élément augmente. Avec le modéle sphérique par contre, nous pouvons
remarquer que les MSE sur les éléments m et N —m + 1 du réseau suivent cette symétrie.

La figure 2.57 représente les différences MSEiLSQNF3 —MSEiLSQFF et MSEiZmatNF"’ —MSEiZm“tFF :
ce sont les différences entre les MSE obtenues avec les champs synthétisés en utilisant le modéle
sphérique et celles obtenues avec les champs synthétisés en utilisant I’approximation champ loin-
tain, pour une méthode de synthése donnée (basée sur le critére d’optimisation ou utilisant la
matrice Z du réseau). Elle tend & confirmer la conclusion qui a été faite sur les figures 2.52 et
2.53 : plus la distance inter-élément d augmente, plus la valeur de 7y, se rapproche du point
d’observation situé ici & r = 7m (voir annexe ) et plus le modéle sphérique apporte une amé-
lioration significative en termes de MSE par rapport & ’approximation champ lointain : ainsi,
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FI1GURE 2.53 : Cartographie de la valeur absolue de la différence de module en dB entre les
champs EFM (1) et les champs s, (¥) (2.53a), B g (v) (2.53b) E () (2.53¢),
FF 2NF3 Zmatpp
E¢ (1) (2.53d) (N = 6 dipoles, d = X et r = 7m).
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Tlimite = 0.46 m pour d = .

Considérons maintenant une valeur de r plus grande (r = 15m) et comparons les MSE
obtenues sur les champs synthétisés avec le critére d’optimisation ou la matrice Z du réseau en
utilisant ’approximation champ lointain ou le modéle sphérique (voir figures 2.58 et 2.59). On
observe les mémes tendances que dans le cas ot r = 7m.

Une autre observation peut étre faite en comparant les figures 2.58 et 2.59 aux figures 2.54 et
.55 : on peut voir que les MSE calculées pour » = 15m sont plus faibles que celles obtenues pour
r = 7m, ce qui traduit une meilleure précision dans la synthése du diagramme de rayonnement de
I’élément actif. Une comparaison plus globale des MSE obtenues pour » = 7m et r = 15 m est faite
sur la figure 2.60 qui représente la somme sur les six éléments du réseau des MSE obtenues avec
les différentes méthodes de synthése. Lorsque r augmente, on voit bien la diminution des MSE
cumulées calculées sur les six dipoles pour une méthode de synthése donnée. En effet, I’hypothése
selon laquelle la direction d’observation € (ou ) est la méme quel que soit I’élément du réseau
considéré est d’autant plus exacte que le point d’observation est éloigné et donc que la valeur de
r est grande.

I3
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FIGURE 2.54 : MSE obtenues avec le critére LSy, (2.54a) ou le critére LSy, ., (2.54b)
pour N = 6 dipdles et r = 7m.
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FIGURE 2.55 : MSE obtenues avec la matrice Z du réseau en faisant I’approximation champ
lointain (2.55a) ou en utilisant le modéle sphérique (2.55b) pour N = 6 dipdles et r = 7m.
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FIGURE 2.56 : Différences entre les MSE obtenues avec les champs synthétisés en utilisant les
critéres LSs,.,. ou LSa ., et celles obtenues sur les champs synthétisés avec la matrice Z du
réseau pour N = 6 dipdles et 7 = 7m (approximation champ lointain (2.56a), modéle sphérique

(2.56b)).
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FIGURE 2.57 : Différences entre les MSE obtenues avec les champs synthétisés avec le critére
d’optimisation ou la matrice Z du réseau en utilisant le modele sphérique et celles obtenues avec
les mémes méthodes de synthése en utilisant I’approximation champ lointain pour N = 6

I3

dipoles et r = 7m ((2.57a) critére d’optimisation, (2.57b) matrice Z du réseau).
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FIGURE 2.58 : MSE obtenues avec le critére LSs,, (2.58a) ou le critére LS, ., (2.58b)
pour N = 6 dipodles et r = 15m.
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FIGURE 2.59 : MSE obtenues avec la matrice Z du réseau en faisant I’approximation champ
lointain (2.59a) ou en utilisant le modéle sphérique (2.59b) pour N = 6 dipoles et r = 15m.
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FIGURE 2.60 : Somme des MSE calculées sur les six éléments d’un réseau de dipoles pour
r="Tm (2.60a) et r = 15m (2.60b).

Pour un nombre d’éléments donné du réseau, nous avons donc vu que lorsque le point d’ob-
servation est situé¢ a une distance trés grande devant la limite champ proche/champ lointain,
le modéle sphérique et 'approximation champ lointain donnent quasiment la méme précision
dans la synthése des champs rayonnés. En revanche, si le point d’observation est situé a une
distance voisine de la distance limite champ proche/champ lointain, I'utilisation du modéle sphé-
rique apporte une amélioration significative dans la synthése des diagrammes de rayonnement des
éléments actifs du réseau.

2.3.4.3 Reésultats pour N = 10 dipdles

Considérons maintenant un réseau de N = 10 dipoles. On calcule d’abord les champs a
r = 25m. Pour une distance inter-élément d = A (on a alors rmite = 20.93m), on compare sur
la figure 2.61 le champ électrique rayonné par un élément environné du réseau (ici le quatriéme
élément) obtenu par simulation électromagnétique a ceux synthétisés. On voit que champs simulé
et synthétisés sont similaires (sauf dans le cas de la synthése avec la matrice Z) bien qu’on soit
dans le champ lointain du réseau. Les erreurs de module et de phase commises selon la méthode de
synthése utilisée sont représentées sur les figures 2.62 et 2.63. On voit mieux avec ces deux figures
la différence entre champs simulés et synthétisés : on observe notamment des erreurs de phase qui
peuvent atteindre 34.88° avec la synthése utilisant la matrice Z en faisant ’approximation champ
lointain. Pour la synthése basée sur le critére LSs, ., les erreurs restent inférieures a 21.62°. 11
faut noter encore une fois que ces pics d’erreurs se retrouvent essentiellement sur 'axe du réseau
(p = £90°) ou les effets du couplage mutuel sont les plus importants. Si on regarde les erreurs
de phase commises avec les deux méthodes de synthése mais en utilisant cette fois-ci le modéle
sphérique, on voit que ces erreurs ont fortement diminué et restent inférieures ou égales a 3.14°
pour la synthése avec la matrice Z et & 0.73° pour la synthése basée sur le critére LS ,,. La
méme remarque peut étre faite sur la figure 2.62 représentant la cartographie des erreurs sur les
modules des champs synthétisés. On voit bien comment 1'utilisation du modéle sphérique diminue
ces erreurs.
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FIGURE 2.61 : Modules en dB (2.61a) et phases en © (2.61b) du champ rayonné par le quatriéme
élément actif simulé (EFM (1)) et estimé avec la matrice Z du réseau en faisant I'approximation
Ny (1)), avec le critére LSs,.,, (EZLS2FF (1)) ou le critere LSa .,

(EfLs,, ,,(¥) (N =10 dipoles, d = A, r = 25m).

champ lointain (Ef,

De maniére générale, les MSE obtenues sur les champs rayonnés par les différents éléments
actifs du réseau aprés utilisation des deux méthodes de synthése avec 'approximation champ
lointain ou le modéle sphérique sont représentées sur les figures 2.64 et 2.65. Comme pour le
réseau de six dipoles, nous pouvons remarquer d’une part que les MSE obtenues en utilisant le
modéle sphérique pour une méthode de synthése donnée sont plus petites qu’avec 'approximation
champ lointain. D’autre part, nous pouvons observer que la méthode de synthése basée sur le
critére d’optimisation donne toujours une meilleure précision dans la synthése du diagramme de
rayonnement de I’élément actif, comparée a celle utilisant la matrice Z du réseau.

Nous allons a présent considérer les champs rayonnés & r = 15m et r = 7m (distances
d’observation déja considérées sur le réseau de six dipodles). Rappelons que pour une distance
inter-élément d = A, la limite champ proche/champ lointain est ;e = 6.46m pour N = 6
dipoles et 7imite = 20.93m pour N = 10 dipoles ; un point d’observation & » = 15m (ou r = 7m)
est donc situé dans le champ proche du réseau de dix dipéles. Les figures 2.66 et 2.67 montrent
les cartographies des erreurs sur les modules et phases des champs synthétisés pour r = 15m et
r = 7Tm. Compte tenu des distances r considérées, les erreurs restent acceptables, notamment
avec la synthése basée sur le critére d’optimisation.
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FIGURE 2.62 : Cartographie de la valeur absolue de la différence de module en dB entre les
champs EFM (¢)) et les champs s, (V) (2.62a), B g, () (2.62b), Ef (v) (2.62¢),
FF 2NF3 Zmatpp
E¢ (v) (2.62d) (N = 10 dipoles, d = X\ et r = 25m).

ZZmatNF3



Chapitre 2. Modélisation du couplage mutuel dans un réseau d’antennes linéaire uniforme 65

-180

Do
(=}

-90

[
ot

Valeur absolue de la différence (°)
Valeur absolue de la différence (°)

10 0.4
90
5 0.2
180 0 0
1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
Numéro de I’élément Numéro de ’élément

(a (b

-180

) ) 4
: 90 3
.\ ::t )
: 90
0 180 0
78 9 10 708 9 10

1 2 3 4 5 6 1 2 3 4 5 6
Numéro de I’élément Numéro de ’élément

(c) (d)
FIGURE 2.63 : Cartographie de la valeur absolue de la différence de phase en © entre les champs
EFM (1)) et les champs ESLS%F () (2.63a), fLSQNFg () (2.63b), EfzmatFF (v) (2.63¢),
Ef (1) (2.63d) (N = 10 dipoles, d = X et r = 25m).
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Les figures 2.68 et 2.69 montrent les MSE obtenues avec les deux méthodes de synthése en
utilisant le modéle sphérique pour r = 15m et r = 7m respectivement. Elles montrent qu’en plus
d’améliorer la synthése des diagrammes de rayonnement des éléments actifs du réseau lorsqu’on
est en champ lointain, le modéle sphérique permet également d’avoir une assez bonne synthése des
diagrammes de rayonnement des éléments actifs avec le critére d’optimisation (LS, ) lorsque
le point d’observation considéré se rapproche de la valeur de rjmite-

Nous avons donc proposé une méthode de synthése du diagramme de rayonnement de 1’élé-
ment actif basée sur la résolution d’un probléme d’optimisation au sens des moindres carrés et
qui, comparée a la méthode de synthése utilisant la matrice Z du réseau, donne des MSE bien
plus faibles. Nous avons remarqué que ces MSE ne reflétaient pas forcément la symétrie du réseau
étudié si 'approximation champ lointain était utilisée ; nous avons donc proposé un modéle sphé-
rique de rayonnement qui réduit considérablement les erreurs sur les champs synthétisés lorsque
les éléments considérés sont éloignés de 'origine du repére. Ce modéle sphérique permet égale-
ment d’avoir une assez bonne synthése des diagrammes de rayonnement des éléments actifs du
réseau méme lorsqu’on réduit la distance d’observation si le réseau considéré compte beaucoup
d’éléments. Notons toutefois que ce modeéle sphérique a des limites liées au fait que la direction
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FIGURE 2.64 : MSE obtenues avec le critére LSs,, (2.64a) ou le critére LS, ., (2.64b)
pour N = 10 dipdles et r = 25m.
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FIGURE 2.65 : MSE obtenues avec la matrice Z du réseau en faisant I’approximation champ
lointain (2.65a) ou en utilisant le modéle sphérique (2.65b) pour N = 10 dipdles et r = 25 m.
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FIGURE 2.66 : Cartographie de la valeur absolue de la différence de modules en dB entre les
champs EFM (1)) et les champs (150 () ((2:662), (2.66b)) ou Ef, (1) ((2.66¢),
3 matn g3

(2.66d)) ar=15m ((2.66a), (2.66c)) et r = 7m ((2.66b), (2.66d)) (N = 10 dipoles et d = \).

d’observation est en fait différente d’un élément du réseau a un autre, ce qui induit des erreurs
lors de la synthése du diagramme de rayonnement de 1’élément actif, erreurs qui sont d’autant
plus importantes que le nombre d’éléments du réseau et la distance d’observation r sont petits.
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FIGURE 2.67 : Cartographie de la valeur absolue de la différence de phase en © entre les champs
EFM (1)) et les champs fLS2NF3 () ((2.67a), (2.67b)) ou EY, ) () ((2.67c), (2.67d)) a
MatN F3

r=15m ((2.67a), (2.67¢)) et r = 7Tm ((2.67b), (2.67d)) (N = 10 dipoles et d = \).
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FIGURE 2.68 : MSE obtenues avec la synthése basée sur le critére LS, ., (2.68a) et la matrice
Z du réseau en utilisant le modéle sphérique (2.68b) pour N = 10 dipoles et r = 15m.
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FIGURE 2.69 : MSE obtenues avec la synthése basée sur le critére LS, ., (2.69a) et la matrice
Z du réseau en utilisant le modele sphérique (2.69b) pour N = 10 dipoles et r = 7m.
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2.3.5 Alternative au modéle sphérique de rayonnement

Pour contourner ou s’affranchir de ces limites du modéle sphérique de rayonnement, nous
pouvons calculer les champs des éléments actifs du réseau en considérant le champ de chacun
des dipdles translaté et pris isolément issu des simulations électromagnétiques. Le diagramme de
rayonnement ainsi synthétisé s’écrit :

N
B4 () = ApmEis, (V) (2.71)
n=1

oil Fj, () est le champ du n'®™¢ dipole translaté pris isolément, issu des simulations électroma-
gnétiques et ou les pondérations A, sont obtenues aprés résolution du probléme d’optimisation :

nmip=q,...,

N
. 2
B N<§‘E5Mw) _;A"mE"Sn(w)‘ ) (2.72)
m=1,...,N.

Le modéle donné pour la synthése du diagramme de rayonnement de 1’élément actif avec la matrice
Z du réseau peut aussi étre utilisé en considérant que dans (2.20), E; () = [Eis, (¥), - -, Eisy (V)]
ott By, (1), (n = 1,---,N) est obtenu directement des simulations électromagnétiques. Cette
nouvelle formulation va permettre de faire une synthése plus précise des diagrammes de rayon-
nement des éléments actifs & des distances d’observation r trés proches.

Les figures 2.70, 2.71 et 2.72 représentent les MSE obtenues avec les champs synthétisés avec
la méthode d’optimisation ou la matrice Z du réseau en utilisant le modéele sphérique ou les vrais
champs rayonnés Fig, (¢) pour N = 2 dipoles & 7 = 0.5m et pour N = 10 dipoles & r = 7Tm
et r = 3m. On peut remarquer une nette amélioration des valeurs de MSE lorsqu’on utilise les
champs rayonnés par chacun des éléments du réseau pris isolément en comparaison avec celles
obtenues lorsque le modéle sphérique est utilisé. En effet, le fait d’utiliser les champs Ejs, ()
donnés par les simulations électromagnétiques permet de réduire considérablement les erreurs
dues a la translation des éléments du réseau, notamment avec la valeur de ’angle d’observation
. Sur la figure 2.71 par exemple, on voit que pour les éléments les plus éloignés de I'origine du
repére (et pour les grandes valeurs de la distance inter-élément d), les MSE sur les éléments m et
N — m + 1 du réseau respectent davantage la symétrie du réseau lorsque les champs Eis, (1)
issus des simulations électromagnétiques sont utilisés.

Dans la section suivante, nous allons étendre les méthodes de synthése du diagramme de rayon-
nement de I’élément actif (avec la matrice Z ou avec la résolution de problémes d’optimisation)
étudiées jusqu’ici pour des réseaux de dipoles au cas de réseaux d’antennes imprimées.

2.3.6 Extension aux réseaux d’antennes imprimées (patchs)

Pour étudier les différentes méthodes de synthése du diagramme de rayonnement de 1’élément
actif avec des antennes imprimées, nous avons simulé des réseaux de N = 6 et N = 10 antennes
imprimeées (voir figure 2.73) dont les caractéristiques sont données dans le tableau 2.9.

Nous allons comparer la méthode de synthése du diagramme de rayonnement de 1’élément
actif utilisant la matrice Z du réseau a la méthode que nous avons proposée, basée sur les critéres
d’optimisation au sens des moindres carrés que nous avons énoncés dans les sections précédentes
(LS2,,, LS2y gy LS2,,,). Nous allons également la comparer a la méthode de synthése utilisant
la matrice S du réseau qui a été présentée dans [24] et [25] pour le cas de réseaux d’antennes
imprimées.i
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FIGURE 2.70 : MSE obtenues avec la syntheése basée sur le critére LSs, ,, (2.70a), le critére
LS, (2.70b) ou la matrice Z du réseau en utilisant le modéle sphérique (2.70c) ou les champs
E;s, (1) issus des simulations électromagnétiques (2.70d) pour N = 2 dipoles et r = 0.5 m.
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FIGURE 2.71 : MSE obtenues avec la synthése basée sur le critére LSy, ., (2.71a), le critére
LS5, (2.71b) ou la matrice Z du réseau en utilisant le modele sphérique (2.71c) ou les champs
E;s, (v) issus des simulations électromagnétiques (2.71d) pour N = 10 dipoles et r = 7m.
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FIGURE 2.72 : MSE obtenues avec la synthése basée sur le critére LSs, . (2.72a), le critére
LS5, (2.72b) ou la matrice Z du réseau en utilisant le modéle sphérique (2.72¢) ou les champs
Eis, (1) issus des simulations électromagnétiques (2.72d) pour N = 10 dipoles et r = 3 m.
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FIGURE 2.73 : Géométrie de ’élément actif m d’un réseau de N patchs.

Tableau 2.9 : Caractéristiques des antennes imprimées simulées.

Longueur d’onde A 51.69 mm
Longueur du patch Wpyep 20 mm
Largeur du patch Ly, 15.8 mm
Epaisseur du patch Ej,qcn 17.5um
Longueur du substrat Wy pstrate 55 mm
Largeur du substrat Lgupstrate 55 mm
Epaisseur du substrat Egpstrate 1.575 mm

Matériau pour le substrat

Rogers RT5880

Tangente de perte du substrat tand

0.0009

Permittivité diélectrique relative du substrat e, | 2.2
Longueur du plan de masse W, ound 55 mm
Largeur du plan de masse L g ound 55 mm
Epaisseur du plan de masse Eyound 17.5 ym
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2.3.6.1 Reésultats pour N =6 patchs

La figure 2.74 représente le champ électrique rayonné par le quatriéme élément actif du réseau
de six patchs et les champs synthétisés par les différentes techniques que nous venons de citer.
Dans la suite, nous utiliserons les notations suivantes :

— Ej, (0) pour désigner les champs synthétisés avec la matrice S du réseau en utilisant
mat pp —
(2.55),
— Ef, (0) pour faire référence aux champs synthétisés avec la matrice S du réseau en

remplacant les termes e/F(m=1)dsin(®) e (2.98) par e/km(®) (modele sphérique),

— FE°¢ (0) pour parler des champs synthétisés avec la matrice S du réseau et en utilisant

ZsmatEM
les champs Fjg, (6) obtenus directement des simulations électromagnétiques :

N
Er,(0) = Eis,,, (0) + Z Eis,,(0) S
n=1

2500

—o—EFM(9)
> Ejs, (0) 00 2000 -

>—b
atppe S o 1500 |

1000 -

500 |-

I

/% "?.f of §

90°

It

-90°

J

() -500

I I I I I
-90 -45 0 45 90

(a) o)

FIGURE 2.74 : Modules en dB (2.74a) et phases en © (2.74b) du champ rayonné par le quatriéme
élément actif simulé (EfY(6)) et estimé avec la matrice Z du réseau en faisant 'approximation
champ lointain (EY, ) (0)), avec la matrice S du réseau en faisant ’approximation champ

ma FF -

lointain (EZSmatFF (0)), avec le critére LS, (EELSZFF (0)) ou avec le criteére LSs .,
(EZLS2NF3(0)) (N = 6 patchs, s = 0.615\, 7 = 15m).
On voit une assez bonne correspondance entre champs simulés et synthétisés (sauf pour le champ

Ej. (#)), une correspondance qui se dégrade lorsqu’on consideére les directions d’observations
matpp

proches de I'axe du réseau de patchs (§ = +90°). La limite champ proche/champ lointain pour
N = 6 patchs avec s = 0.615\ est 7jmite ~ 10.57 m (voir annexe C).

Les erreurs commises sur les modules et phases des différents champs synthétisés sont repré-
sentés sur les figures 2.75 et 2.76 pour s = 0.615\ (soit d ~ \) et r = 15m.
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FI1GURE 2.75 : Cartographie de la valeur absolue de la différence de module en dB entre les
champs EEM(0) et les champs s, (0) (2.752), Efpe,  (0) (2.75D), EF, (0) (2.75¢),
FF 2NF3 Zmatpp
E¢ (0) (2.75d), EX, ) (0) (2.75¢), Ef (0) (2.751)
ma ol

7'ZmatNF3 ZsmatNFg,

(N = 6 patchs, s = 0.615\ et r = 15m).
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FIGURE 2.76 : Cartographie de la valeur absolue de la différence de phase en ° entre les champs
EEM () et les champs ieLS2FF(0) (2.76a), fLSsz (0) (2.76b), EfzthF (0) (2.76¢),
E¢ (0) (2.764), Ef, ) (0) (2.76e), Ef (0) (2.761)
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(N = 6 patchs, s = 0.615\ et r = 15m).
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Etant donné qu’avec les antennes imprimées, le champ rayonné sur 'axe [—90°, +90°] est trés
faible et peut conduire a des niveaux d’erreurs élevés mais physiquement peu significatifs (comme
nous 'avons vu sur la figure 2.74), nous avons appliqué la méthode d’optimisation ainsi que
les méthodes de synthése du diagramme de rayonnement de 1’élément actif par les matrices Z
et S en restreignant les angles d’observation de —60° a +60°. Bien que la distance r = 15m
considérée soit dans le champ lointain du réseau de six patchs, nous pouvons voir qu’en faisant
I’approximation champ lointain, les erreurs de phase obtenues avec les différentes méthodes de
synthése étudiées atteignent des niveaux bien supérieures a la limite admise par I’approximation
champ lointain. L’utilisation du modéle sphérique n’apporte pas d’amélioration visible sur les
cartographies puisqu’a » = 15m, on est déja en champ lointain. Nous pouvons voir sur les tracés
de MSE des figures 2.77, 2.78 et 2.79 que les champs rayonnés par les éléments actifs du réseau
sont synthétisés avec des MSE relativement importantes avec les méthodes de synthése utilisant
la matrice Z ou S surtout lorsque la distance inter-élément est faible. La méthode basée sur
les critéres d’optimisation (LSs,, ou LSa,,,) reste bien celle qui donne la meilleure précision
de synthése a toutes les distances d étudiées comme le montrent les figures 2.80 et 2.81 qui
représentent les différences :

LS Zma LS Zma
— (MSE;”*rF — MSE; ™" ") et (MSE; *NF3 — MSE; ™ NF%) (figure 2.80),
LS Sma LS Zma
— (MSE;”*FF — MSE;™"FF) et (MSE; *NF3 — MSE; ""NF3) (figure 2.81).
En effet, ces différences sont toujours négatives.
x1073
0.012 : : : 6
—o— MSE, —o— MSE, y
0.01 | |——MSE, /5L |—*—MSE, —/ J
—%— MSE; —x— MSE; ol
—p— MSE. —p— MSE
0.008 | MSE, 1 4¢ MSE, 7
MSEs MSE;
0.006 |- 3l ]
0.004 - 9l |
0.002 - 1 1
0,. 5 > | | A
0.4 0.6 0.8 1 1.2 0 ‘ ‘
d 0.4 0.6 0.8 1.2

Distance normalisée

>~ f

Distance normalisée
(b)

FIGURE 2.77 : MSE obtenues avec le critére LSs,, (2.77a) ou le critére LS, ., (2.77b)
pour N = 6 patchs et r = 15m.

(a)
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1 1.2 0.4 0.6 0.8 1
d . . d
3 Distance normalisée 3

1.2

(b)

FIGURE 2.78 : MSE obtenues avec la matrice Z du réseau en faisant I'approximation champ
lointain (2.78a) ou en utilisant le modéle sphérique (2.78b) pour N = 6 patchs et 7 = 15 m.
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FIGURE 2.79 : MSE obtenues avec la matrice S du réseau en faisant I'approximation champ
lointain (2.79a) ou en utilisant le modéle sphérique (2.79b) pour N = 6 patchs et » = 15m.



Chapitre 2. Modélisation du couplage mutuel dans un réseau d’antennes linéaire uniforme 80

0 TRy U =
-0.2
04+ ¢
—0.65,/ —o— MSE, —6—MSE,
| —%— MSE, —%— MSE,
—»— MSE; —x— MSE;
-0.8 —p>—MSE, —p>— MSE,
: = MSE, —=— MSE;
MSEg MSE;
-1 I I I -1 | | L
0.4 0.6 0.8 1 1.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2
d d
Distance normalisée 3 Distance normalisée X
(a) (b)

FI1GURE 2.80 : Différences entre les MSE obtenues avec les champs synthétisés en utilisant le
critére LSy, ou le critére LSa, ., et celles obtenues avec les champs synthétisés avec la matrice
Z du réseau pour N = 6 patchs et 7 = 15m (approximation champ lointain (2.80a), modéle

- sphérique (2.80b)).
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FIGURE 2.81 : Différences entre les MSE obtenues avec les champs synthétisés en utilisant le
critére LSy, ou le critére LSa, ., et celles obtenues avec les champs synthétisés avec la matrice
S du réseau pour N = 6 patchs et » = 15m (approximation champ lointain (2.81a), modéle

B sphérique (2.81b)).
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2.3.6.2 Reésultats pour N = 10 patchs

Pour le réseau de dix patchs avec s = 0.615, nous avons considéré les champs rayonnés a
r = 40m (la limite champ proche/champ lointain est rmite ~ 27.98 m pour s = 0.615)). La
figure 2.82 permet de comparer le champ rayonné par le quatriéme élément actif du réseau a ceux
synthétisés avec les différentes méthodes. La méme observation que sur la figure 2.74 peut étre
faite : les champs synthétisés avec les différentes méthodes citées correspondent assez bien (sauf

Ej, (0)) aux champs simulés lorsqu’on n’est pas sur 'axe du réseau (axe 6 = +90°).

2000

—o—EfY(0)
- EELS,FF (0) 0°

3 (@) -3d8
¢ \
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- 4an”
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S
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0(° ‘ ‘ ‘ ‘ ‘
-90 -45 0 45 90

(a) o)
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FIGURE 2.82 : Modules en dB (2.82a) et phases en ° (2.82b) du champ rayonné par le quatriéme
élément actif simulé (EfM(6)) et estimé avec la matrice Z du réseau en faisant approximation
champ lointain (Ef, ) (0)), avec la matrice S du réseau en faisant ’approximation champ

ma FF -

lointain (EjsmatFF (9)), avec le critére LSy, . (EZLS2FF (0)) ou avec le critére LSa, .,
(EZLSZNF3 (0)) (N =10 patchs, 7 = 40m, s = 0.615)).

Comme avec les réseau de N = 6 patchs, nous allons également restreindre le champ d’obser-
vation & [—60°, +60°]. Les MSE calculées sur les champs synthétisés selon les critéres LSs,, ou
LS5, sont les plus faibles (inférieures & 82 1073 avec le critére LSy, et 4 8 1072 avec le critére
LSQNFB), comme le montrent les figures 2.83, 2.84 et 2.85 qui représentent les MSE obtenues
avec les différentes méthodes de synthése, pour différentes valeurs de la distance inter-élément.

Sur les figures 2.86 et 2.87, nous avons représenté les différences (M SEiL Srr ) SEZ-Z ARy
(MSE;PNrs — MSE™Nrs) (MSES™FF — MSE ™ FY et (MSE, *NFs — MSE ™NFs),

Nous pouvons remarquer que la méthode d’optimisation reste celle qui permet de faire la synthése
des diagrammes de rayonnement des éléments actifs du réseau avec le moins d’erreurs.
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FIGURE 2.83 : MSE obtenues avec le critére LS5, (2.83a) ou le critére LSy, (2.83D)
pour N = 10 patchs et r = 40m.
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FIGURE 2.84 : MSE obtenues avec la matrice Z du réseau en faisant I’approximation champ
lointain (2.84a) ou en utilisant le modéle sphérique (2.84b) pour N = 10 patchs et » = 40 m.
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FIGURE 2.85 : MSE obtenues avec la matrice S du réseau en faisant I'approximation champ
lointain (2.85a) ou en utilisant le modéle sphérique (2.85b) pour N = 10 patchs et r = 40 m.
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FIGURE 2.86 : Différences entre les MSE obtenues avec les champs synthétisés en utilisant le
critére LSy, ou le critéere LSy, ., et celles obtenues avec les champs synthétisés avec la matrice
Z du réseau pour N = 10 patchs et 7 = 40 m (approximation champ lointain (2.86a), modéle

- sphérique (2.86b)).
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FI1GURE 2.87 : Différences entre les MSE obtenues avec les champs synthétisés en utilisant le
critére LSy, ou le critéere LSa, ., et celles obtenues avec les champs synthétisés avec la matrice
S du réseau pour N = 10 patchs et 7 = 40 m (approximation champ lointain (2.86a), modéle

B sphérique (2.86b)).

Considérons maintenant un point d’observation situé a » = 20m (notons que ce point d’obser-
vation se situe en champ lointain pour de petites valeurs de d et en champ proche pour de grandes
valeurs de d : voir annexe (') et comparons les MSE obtenues avec les différentes méthodes de syn-
thése en utilisant ’approximation champ lointain & celles obtenues avec ces mémes méthodes en
utilisant le modéle sphérique. Les figures 2.88, 2.89 et 2.90 présentent les résultats obtenus. Nous
pouvons voir que le modéle sphérique apporte bien une amélioration dans la synthése des dia-
grammes de rayonnement des différents éléments actifs du réseau. Plus particuliérement, lorsque
la distance inter-élément d augmente, les résultats reflétent mieux la symétrie du réseau si on
utilise le modéle sphérique plutét que 'approximation champ lointain.
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(s =
0.4
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FIGURE 2.88 : MSE obtenues avec le critére LSs,, (2.88a) ou le critére LS, ., (2.88b)
pour N = 10 patchs et » = 20m.
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FIGURE 2.89 : MSE obtenues avec la matrice Z du réseau en faisant I'approximation champ
lointain (2.89a) ou en utilisant le modéle sphérique (2.89b) pour N = 10 patchs et r = 20 m.
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FIGURE 2.90 : MSE obtenues avec la matrice S du réseau en faisant I'approximation champ
lointain (2.90a) ou en utilisant le modéle sphérique (2.90b) pour N = 10 patchs et r = 20 m.

Pour étudier I'intérét de 'utilisation des champs des éléments isolés F;g, (6) dans la synthése
des diagrammes de rayonnement des éléments actifs sur les réseaux de patchs, nous considérons
les mémes réseaux de N = 6 et N = 10 patchs et les champs rayonnés & r = Tmet r = 15m
respectivement. Les figures 2.91 et 2.92 permettent de comparer les MSE obtenues avec les dif-
férentes méthodes en utilisant le modéle sphérique ou les champs des éléments isolés Ejs, (0)
respectivement pour N = 6 et N = 10 patchs. Nous pouvons voir que, pour une méthode de
synthése donnée, les MSE sont globalement les mémes, qu’on utilise le modéle sphérique ou les
champs Ejs, (6).
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FIGURE 2.91 : MSE obtenues avec la synthése basée sur le critére LSa, ., (2.91a), le critére
LSs,,, (2.91b) ou les matrices Z ((2.91¢), (2.91d)) ou S ((2.91¢), (2.91f)) du réseau en utilisant
le modéle sphérique ((2.91¢), (2.91¢)) ou les champs de chacun des éléments pris isolément
obtenus a partir des simulations électromagnétiques ((2.91d), (2.91f))

pour N = 6 patchs et ¥ = 7m.
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FIGURE 2.92 : MSE obtenues avec la synthése basée sur le critére LSa, ., (2.92a), le critére
LSy, (2.92b) ou les matrices Z ((2.92¢), (2.92d)) ou S ((2.92¢), (2.92f)) du réseau en utilisant
le modeéle sphérique ((2.92¢), (2.92¢)) ou les champs de chacun des éléments pris isolément
obtenus & partir des simulations électromagnétiques ((2.92d), (2.92f))
pour N = 10 patchs et » = 10m.
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Avec le réseau de dipdles, nous avons pu observer que pour des valeurs de r proches de la
distance limite champ proche/champ lointain du réseau considéré, le modeéle sphérique apportait
une grande amélioration lors de la synthése des diagrammes de rayonnement, en comparaison avec
I’approximation champ lointain. En revanche, sur les réseaux de patchs étudiés, 'utilisation du
modéle sphérique donne des résultats trés proches de ceux obtenus en utilisant I'approximation
champ lointain lors de la synthése du diagramme de rayonnement de 1’élément actif. La méthode
d’optimisation en elle-méme ne donne pas d’aussi bons résultats, avec autant de précision de
synthése, que ce qui a été noté sur les réseaux de dipoles étudiés. En fait, les dimensions du plan de
masse de ’élément rayonnant changent selon que cet élément est pris isolément ou intégré au sein
d’un réseau. Ce changement d’environnement non pris en compte dans la méthode d’optimisation
est une hypothése d’explication des différences de précision observées.

2.3.7 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons repris la méthode IEMF qui a été développée pour déterminer
I'impédance mutuelle entre deux dipoles linéaires et fins. Nous avons montré qu’il est possible
d’étendre la méthode IEMF au cas d’un réseau linéaire uniforme de N éléments pour déterminer
I'impédance mutuelle entre les différents éléments du réseau. Cette extension de la méthode IEMF
s’est faite sous la condition que les éléments constituant le réseau soient de type “minimum scat-
terers”, c’est-a-dire a faible diffusion. Nous avons vu que les dipoles trés fins (de rayon 1075\ par
exemple) respectaient parfaitement cette condition (il faut respecter une distance inter-élément
d’au moins 0.07) si on tolére une erreur de 2 % sur les impédances mutuelles calculées en considé-
rant que les autres dipoles environnants sont en circuit ouvert). Lorsqu’on considére des dipdles
moins fins (de rayon 1073)), nous avons vu que la condition de “minimum scatterers” est respec-
tée lorsque la distance inter-élément d est supérieure & 0.25X (en tolérant une erreur de 5% sur
les impédances mutuelles calculées en minimisant U'influence des dipéles environnant).

Nous avons ensuite présenté la méthode de ’élément actif ainsi que les méthodes de synthése
utilisant les matrices Z ou S du réseau telles que données dans la littérature. Nous avons montré
qu’il était possible de synthétiser analytiquement le diagramme de rayonnement de I’élément
actif d’un réseau constitué d’'un nombre quelconque d’éléments simples (jusqu’a 10 dipoles) dont
la matrice impédance et le diagramme de rayonnement de chacun des éléments pris isolément
peuvent étre calculés analytiquement.

Pour des éléments plus complexes pour lesquels la condition de “minimum scatterer” n’est
pas forcément respectée et/ou dont les expressions analytiques sont difficiles & déterminer pour
calculer les impédances mutuelles ou le diagramme de rayonnement de 1’élément isolé, nous avons
proposé une méthode d’optimisation au sens des moindres carrés pour synthétiser le diagramme
de rayonnement de I’élément actif d’un réseau linéaire uniforme de N dipéles. Nous avons d’abord
utilisé I'approximation champ lointain pour prendre en compte la position des différents éléments
du réseau. Nous avons vu qu’elle ne permet pas de respecter ce que nous avons appelé la symétrie
du réseau : les éléments n et (N —m+1) du réseau devraient avoir les mémes erreurs de syntheése
conduisant aux mémes MSE. Or, 'approximation champ lointain donne des MSE d’autant plus
disparates que 1’élément considéré est loin de l'origine du repére. Cette disparité est due au fait
que la direction d’observation supposée étre la méme sur tous les éléments du réseau est en
fait différente d’un élément & I'autre. Les erreurs sur la direction d’observation sont cependant
d’autant plus faibles que la distance d’observation r est grande. Mais plus la valeur de r est voisine
de la limite champ proche/champ lointain du réseau, plus ces erreurs vont étre importantes méme
si on est encore en champ lointain. Nous avons vu qu’avec les effets du couplage mutuel, ces erreurs
sur la direction d’observation pouvaient conduire & des erreurs de phase sur les champs synthétisés
supérieures & la limite de 7/20 rad (9°) associée & la limite champ proche/champ lointain que
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nous avons utilisée. Nous avons donc proposé un modéle sphérique de rayonnement qui a permis
de réduire les erreurs de phase (et aussi de module) sur les champs synthétisés, et ainsi de réduire
le non-respect de la symétrie sur les MSE des éléments du réseau les plus éloignés de l'origine du
repére. L’intérét du modéle sphérique se note donc davantage lorsqu’on se rapproche du champ
proche du réseau. Pour des réseaux comprenant beaucoup d’éléments, ce modéle sphérique permet
de faire une bonne synthése du diagramme de rayonnement de 1’élément actif dans le champ proche
du réseau. Notons toutefois que la détermination de ce modéle sphérique n’a été possible que
sous ’hypothése que 'angle d’observation ¢ reste aussi le méme quel que soit I’élément du réseau
considéré. Cela constitue une limite pour ce modéle sphérique, limite qui a pu étre contournée par
I'utilisation des champs rayonnés par chacun des éléments du réseau considéré pris isolément issus
des simulations électromagnétiques. Néanmoins, malgré ces limites, I'intérét du modéle sphérique
réside dans le fait qu’il permet d’avoir, en premiére approximation, une assez bonne synthése des
champs rayonnés sans devoir passer par le simulateur électromagnétique. L’obtention des champs
rayonnés par les éléments du réseau pris isolément & partir des simulations électromagnétiques
peut en effet prendre un certain temps si le réseau comprend beaucoup d’éléments et si on
veut étudier plusieurs valeurs de distance inter-élément. La méthode de synthése que nous avons
proposée a par ailleurs été comparée & la méthode de syntheése utilisant la matrice Z du réseau
(3], [26]) et a donné & chaque fois de meilleurs résultats en termes de MSE. -

Nous avons finalement étendu les différentes méthodes de synthése étudiées au cas de ré-
seau constitués de patchs. Nous avons vu qu’en général, la méthode d’optimisation fournissait
la meilleure synthése du diagramme de rayonnement de I’élément actif parmi les différentes mé-
thodes étudiées. Cependant, nous avons vu qu’en termes de MSE, les diagrammes de rayonnement
synthétisés sur les réseaux de patchs étudiés sont moins précis que ceux synthétisés sur les réseaux
de dipoles. En plus de 'effet du couplage mutuel entre les éléments du réseau, les effets de bord sur
le plan de masse viennent introduire des erreurs supplémentaires. Ces effets, non pris en compte
lors de la synthése des diagrammes de rayonnement des différents éléments actifs du réseau de
patchs, font que cette derniére est moins précise que la synthése des diagrammes de rayonnement
des éléments actifs du réseau de dipoles, que cela soit avec les méthodes conventionnelles basées
sur les matrices Z ou S ou avec la méthode d’optimisation que nous avons proposée.
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Chapitre 3

Application de la modélisation du
couplage mutuel au radar MIMO

Les algorithmes de détection du radar MIMO sont généralement développés en supposant que
les éléments des réseaux émetteur et récepteur ont les mémes caractéristiques (méme gain, méme
diagramme de rayonnement,...) ([29], [30], [31], [32]). En réalité, ce n’est pas le cas. Par effet du
couplage mutuel, les caractéristiques intrinséques des éléments des réseaux émetteur et récepteur
sont modifiées. La non prise en compte de cette modification dans les algorithmes d’estimation
de direction d’arrivée du radar MIMO peut altérer les performances de ces algorithmes, d’ou la
nécessité de prendre en compte les effets du couplage mutuel dans les algorithmes de détection,
mais aussi dans les techniques de synthése de formes d’onde du radar MIMO.

Dans ce chapitre, nous présentons le radar MIMO ainsi que le modéle des signaux regus avec
et sans la prise en compte du couplage mutuel présent entre les éléments des réseaux émetteur et
récepteur du radar MIMO. Dans un vrai systéme MIMO, chaque antenne des réseaux émetteur et
récepteur posséde sa propre architecture RF (générateur de signaux, amplificateur, analyseur de
signaux,...). Pour réduire la complexité d’un tel systéme, une plateforme expérimentale de radar
MIMO a antennes colocalisées, composée d’une seule antenne émettrice et d’une seule antenne
réceptrice qui se déplacent en des positions prédéfinies (et donc d’une seule architecture d’émission
et d’une seule architecture de réception), a été développée lors de précédents travaux [28]. Nous
présentons cette plateforme dans la section 3.3, son fonctionnement ainsi que ses limites. Dans
le souci de retrouver expérimentalement les signaux regus par un vrai radar MIMO sur lesquels
les algorithmes d’estimation de direction d’arrivée sont appliqués, nous proposons de reconstituer
le couplage mutuel sur la plateforme expérimentale. Pour ce faire, nous utilisons la méthode
de synthése du diagramme de rayonnement de I’élément actif que nous avons proposée dans le
chapitre 2 et qui est basée sur la résolution de problémes d’optimisation au sens des moindres
carrés, pour synthétiser ce diagramme de rayonnement & chacune des positions de 'antenne qui
se déplace sur la plateforme expérimentale.

3.1 Introduction au radar MIMO

Un radar (RAdio Detection And Ranging) est un systéme qui émet des ondes électromagné-
tiques et analyse 1’écho réfléchi par un objet (une cible) pour donner des informations sur sa
position (distance et direction) et sa vitesse. La capacité de rétrodiffusion d’un signal radar par
une cible est liée a la Surface Equivalente Radar (SER) (en anglais Radar Cross Section (RCS)).
Elle mesure la partie de I’énergie du faisceau réfléchie vers le radar par rapport a I’énergie totale
arrivant sur la cible. Elle dépend entre autres de la nature de ’objet, du rayonnement de 1’onde
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émise par le radar et des angles d’incidence et de réflexion de 'onde.

3.1.1 Principe et intérét du radar MIMO

Un radar MIMO (Multiple Input Multiple Output) est une architecture radar qui utilise
un réseau de multiples antennes émettrices et réceptrices, dans lequel les formes d’ondes émises
peuvent étre indépendantes (voir figure 3.1). Un tel systéme permet d’améliorer les performances
de détection et de localisation par rapport a celles obtenues avec un radar & réseau phasé dans
lequel la méme forme d’onde est émise par chacun des éléments du réseau. Le radar MIMO
permet également la détection simultanée de plusieurs cibles. De plus, la technique MIMO offre
la possibilité de synthétiser le diagramme de rayonnement désiré par une définition judicieuse des
formes d’ondes émises [36]. Il offre une meilleure résolution que le radar a réseau phasé et une
grande capacité a rejeter les interférences [37].

3.1.2 Types de radars MIMO

11 existe deux types de radars MIMO : le radar MIMO a antennes distribuées et le radar MIMO
a antennes colocalisées. Dans un systéme de radar MIMO & antennes distribuées, la séparation
entre les éléments du réseau est grande par rapport a la longueur d’onde, ce qui permet d’exploiter
la diversité spatiale de la surface équivalente radar de la cible (|38], [39], [40]). Le radar MIMO
4 antennes colocalisées utilise des réseaux dans lesquels les éléments sont proches les uns des
autres (de l'ordre de la demi longueur d’onde). Il offre une grande flexibilité pour la synthése
de diagrammes de rayonnement désirés. En effet, les diagrammes de rayonnement peuvent étre
synthétisés de facon & vérifier un gabarit prédéfini, par exemple tel qu'un ou plusieurs lobes
principaux soient dirigés vers la ou les cibles et que les lobes secondaires soient fortement atténués
[11]. Ce type de radar permet également d’avoir une bonne résolution grace a un traitement
cohérent des signaux regus ([39], [37]).

Réseau de réception

Traitement du signal

Modules d’émission

Générateur de signal Ny
.

o .
4 o f
3 |
. 2 ?
Générateur de signal 1 .
1 Réseau d’émission
|

FIGURE 3.1 : Principe du radar MIMO & antennes colocalisées.

3.1.3 Applications du radar MIMO

Les applications du radar MIMO sont diverses. On peut citer :
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les applications terrestres pour la détection de mines anti-personnel [42] ou de survivants
lors de catastrophes naturelles,

les applications pour la surveillance maritime [43] ou la détection de tsunami [44],
les applications aériennes pour la surveillance et le contréle du trafic aérien [45],
les applications pour la météorologie,

les applications médicales pour la détection de cancer |16].

3.2 Présentation du modéle des signaux recgus

3.2.1 Modéle des signaux recgus sans prise en compte du couplage mutuel

On considére un radar MIMO bande étroite & antennes colocalisées dont les éléments des
réseaux émetteur et récepteur sont identiques et de gain unité (voir figure 3.2). Le modéle bande

de base des signaux regus (sur lequel seront appliqués les algorithmes de détection) est décrit par
[28] -

K
X =) Brai(0c, 1)af (O, 7)C + B (3.1)
k=1
ou
X = [z(1) - z(Ny)] est la matrice Ngx N des signaux requs avec z(n) = [z1(n) - - - oy, (n)]"
le vecteur des échantillons des signaux regus sur toutes les antennes réceptrices a temps dis-
cret ', N le nombre d’éléments du réseau récepteur et N, le nombre d’échantillons du
signal,
K est le nombre de cibles,
0., est la direction angulaire de la k™ cible (k = 1,--- , K),
B, est le coefficient de réflexion de la k™€ cible (k= 1,--- , K),
— ap(0,r) est le vecteur directionnel sphérique a I’émission défini par :

T
1 GJEMEM

[F
gT(97 T‘) = (32>
1 ]EZN R, N
[
2 .
avec k; ; = T[Sin(é’) cos(0)]T qui est le vecteur d’onde du signal émis par la i'®™° antenne
émettrice et
2
[Firm :\/H2 + [D - (Z - 1)dT}
i=1,...,Np, (3.3)
qui est la distance de la ™ antenne émettrice a la cible, dr étant la distance entre les
éléments du réseau émetteur et
H = rcos(f),
D = rsin(0)

étant respectivement ’abscisse et I'ordonnée de la cible (voir figure 3.2) (on pose Ry 1 = r,
la distance de l'origine du repére a la cible),

1. Les signaux {z;(n) }i=1,...,ny sont obtenus en échantillonnant les signaux recus {z;(t) }i=1,... N5 & la fréquence
symbole Fs, i.e. z;(n) 2 z;(t = Fls) pourn=1,--- ,Nsetl=1,---,Ng.
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— ap(0,r) est le vecteur directionnel sphérique a la réception défini par :

1 kT\R,
[
ar(f,r) = : (3.4)
1 ]E,TJ\f ET,N
[
2 N
avec k.| = ; [sin(6) cos(6)]” qui est le vecteur d’onde du signal incident sur la I*™ antenne
réceptrice et
2
IRyl =\ H2+ [ D~ (1= 1)da]
I=1,...,Ng, (3.5)

qui est la distance de la ™€ antenne réceptrice a la cible, dp étant la distance entre les
éléments du réseau récepteur,

— C = [c(1)---c(Ns)] est la matrice N7 x Ny des enveloppes complexes des signaux émis avec
c(n) = [c1(n) -+ enyp (n)]T le vecteur des échantillons des enveloppes complexes des signaux
émis sur toutes les antennes émettrices et N7 le nombre d’éléments du réseau émetteur,

— B est la matrice Ng X N du bruit a la réception.

3.2.2 Modéle des signaux regus avec prise en compte du couplage mutuel

Dans un cas réel, il a été démontré dans [28] que les vraies caractéristiques de rayonnement
des antennes des réseaux émetteur et récepteur du radar MIMO devaient étre prises en compte
dans les algorithmes d’estimation des paramétres des cibles pour ne pas fausser cette estimation.
Dans ce cas, le modéle bande de base des signaux regus est décrit par :

K
X =" Biai(be,, 1)@ (0e,7)C + B (3.6)
k=1

ol -
9?,1(‘%@6“’1*“
arp(0,r) = : (3.7)

T
* 9 1 @‘]Et’NTEtvNT
| e O 7, T

et

* ikl
91O e’
nl0.1) = z (38)
T

* 1 JET,N ET,N
| Gve O, e

sont les vecteurs directionnels des réseaux émetteur et récepteur respectivement avec g ;(0) et
gr1(0) qui sont les diagrammes de rayonnement des éléments actifs des réseaux émetteur et
récepteur (i =1,--- ,Npetl=1,--- Ng).
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FIGURE 3.2 : Radar MIMO A antennes colocalisées.

3.3 Plateforme expérimentale de radar MIMO a antennes colo-
calisées

3.3.1 Fonctionnement de la plateforme expérimentale de radar MIMO a an-
tennes colocalisées

Lors de précédents travaux 28], une plateforme expérimentale a été développée pour évaluer
les performances d’'un radar MIMO & antennes colocalisées en bande étroite (voir figure 3.3).
Pour représenter le fonctionnement d’un vrai systéme MIMO, une seule antenne transmet une
forme d’onde et une seule antenne recoit les signaux réfléchis par la ou les cibles & détecter. Un
systéme automatisé pilotant deux rails permet de positionner ces deux antennes d’émission et de
réception en des points prédéfinis pour former un réseau linéaire uniforme (en anglais Uniform
Linear Array (ULA)). A chaque position de 'antenne émettrice sur le réseau d’émission, 1'an-
tenne réceptrice parcourt toutes les positions sur le réseau de réception et les différentes mesures
effectuées permettent de reconstituer la matrice des signaux regus par un vrai systéme MIMO en
utilisant le principe de superposition. La figure 3.4 montre ’architecture de cette plateforme expé-
rimentale. Le générateur arbitraire (Arbitrary Waveform Generator (AWG)) module les signaux
QPSK construits sous MATLAB avant de les émettre & une fréquence porteuse de 5.8 GHz avec
une puissance de -5 dBm. Chaque trame du signal émis est constituée d’un signal de référence et
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d’un signal utile. Le signal utile amplifié de 30 dB par 'amplificateur de puissance (Power Am-
plifier (PA)) va permettre de détecter les cibles présentes dans I'environnement du radar. Quant
au signal de référence, il est transmis via le coupleur directionnel directement du générateur a
I'analyseur de signaux vectoriels (Vectorial Signal Analyzer (VSA)) pour faire la synchronisa-
tion entre les architectures d’émission et de réception [28]. L’élément SPDT (Single Port Double
Throw) permet de commuter entre le signal de référence et le signal regu par ’antenne réceptrice
et amplifié par 'amplificateur faible bruit (Low Noise Amplifier (LNA)). L’analyseur de signaux
fait I'acquisition des signaux regus et leur démodulation. Ces signaux démodulés sont ensuite en-
registrés pour faire le post-traitement (estimation de direction d’arrivée (ou Direction Of Arrival
en anglais (DOA)) et/ou de distance). L atténuateur variable permet d’ajuster 'amplitude du si-
gnal de référence par rapport a celle du signal utile regu pour minimiser ’erreur de quantification
lors de la conversion analogique numeérique des signaux [28|. Les différentes étapes pour effectuer
les mesures de DOA sont représentées sur la figure 3.5 avec :

— Nr le nombre de positions de 'antenne émettrice,
— Ng le nombre de positions de I'antenne réceptrice,

— Ny¢p le nombre de répétitions d’une campagne de mesures (une campagne de mesures est
obtenue lorsque les antennes émettrice et réceptrice ont parcouru toutes les positions du
réseau linéaire uniforme),

— np la position courante de ’antenne émettrice,
— np la position courante de I’antenne réceptrice,
— Ny la forme d’onde émise par le générateur,

— rep la répétition (la campagne de mesures) courante (rep =1, -+, Nyep).

Ny

Matériau absorbant

FI1GURE 3.3 : Configuration de la plateforme expérimentale.
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FIGURE 3.4 : Architecture RF de la plateforme expérimentale.

3.3.2 Limites de la plateforme expérimentale de radar MIMO a antennes
colocalisées

Considérons un réseau de N = 6 antennes imprimées dont les caractéristiques sont celles
données dans le tableau 2.9. La distance entre les bords de deux antennes consécutives est de
300 um, ce qui correspond a une distance inter-élément d ~ 0.39\ (la fréquence de travail étant
f = 5.8 GHz et la longueur des patchs étant de 20 mm). Nous avons mesuré le diagramme de
rayonnement de chacun des six éléments actifs de ce réseau ; la charge terminale sur les éléments
non alimentés du réseau est prise égale & Zy = 50 (). Ensuite, pour simuler le fonctionnement d’un
tel réseau sur la plateforme expérimentale, nous avons déplacé une antenne imprimée (antenne
sous test) de mémes caractéristiques sur le rail en des positions espacées de la méme distance
d ~ 0.39\. La figure 3.6 permet de comparer les diagrammes de rayonnement obtenus lorsque
I’antenne imprimée isolée parcourt les six positions formant le réseau de six antennes imprimées
(la position m sur la plateforme expérimentale correspond a 1’élément m sur le réseau) aux dia-
grammes de rayonnement obtenus sur les six éléments actifs du réseau de six antennes imprimées.
On peut voir que le diagramme de rayonnement de I’antenne imprimée isolée placée a la posi-
tion m sur la plateforme expérimentale (E7;°*(0)) est bien différent de celui de I'élément actif
m du réseau (E'*(6)) (m =1,---,N). Il est alors important de reconstituer le diagramme de
rayonnement de 1’élément actif sur la plateforme expérimentale pour inclure les caractéristiques
réelles de rayonnement des éléments formant les réseaux émetteur et récepteur du radar MIMO
A antennes colocalisées et ainsi avoir une estimation plus réaliste des paramétres des cibles. Pour
ce faire, nous allons utiliser la méthode de synthése du diagramme de rayonnement de 1’élément
actif basée sur la résolution de probléme d’optimisation au sens des moindres carrés que nous
avons proposée dans le chapitre 2 pour reconstituer le diagramme de rayonnement de 1’élément
actif sur la plateforme expérimentale.
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radar MIMO a antennes colocalisées.
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FIGURE 3.6 : Modules en dB des diagrammes de rayonnement mesurés sur les six éléments actifs
du réseau d’antennes imprimées (E)¢%(6)) et des diagrammes de rayonnement mesurés lorsque
’antenne imprimée isolée se déplace sur la plateforme expérimentale (E7;°*(0)) (m =1,---,N).
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3.4 Reconstitution du diagramme de rayonnement de 1’élément
actif sur la plateforme expérimentale

Dans cette section, nous souhaitons reconstituer le diagramme de rayonnement de 1’élément
actif d'un réseau d’antennes imprimées sur la plateforme expérimentale & partir du diagramme
de rayonnement de I'antenne imprimée isolée qui se déplace. En nous basant sur le modéle du
champ rayonné par ’élément actif que nous avons proposé dans le chapitre 2, le champ rayonné

par le m'®™¢ élément actif d'un réseau d’antennes imprimées peut étre modélisé comme suit :
- oo
Ernpsapy (0) = B ZA”’”BJ ) (3.9)
m=1,---, N,
ou 5
1(n—1)%d
an(0) = (n—1)dsin(0) — 2(”) cos?(6)
1(n—1)33
_2(n 2) sin(#) cos?(6) (3.10)
,
1(n—1)*d*
%uu — 65sin(6)).

8 r3

Dans I’équation (3.9), Ereang (0) représente le diagramme de rayonnement de I’élément actif
NF3

m du réseau obtenu a partir du diagramme de rayonnement de l’antenne imprimée isolée pla-

cée a l'origine du repére (E/7%(6)) et en utilisant les pondérations A, solutions du probléme
d’optimisation LS5, ., que nous rappelons ci-aprés :

N
LSQNF:; : {A min (Z |E£M(0) - Ezs(e) Z Anmejkan(e))‘2>7 (311)
0 n=1

nm}nzl,...,N
m=1,...,N.

ott EEM(9) est le champ rayonné par 1'élément actif m du réseau et Ejs(6) est le champ rayonné
par 1’élément isolé placé & l'origine du repére, ces deux champs étant obtenus & partir des simu-
lations électromagnétiques sous HFSS.

Nous allons également synthétiser le diagramme de rayonnement de I’élément actif & partir
de Ej}°*(0) en utilisant les pondérations A, solutions du probléme d’optimisation LSay ., ...
décrit par (3.12) :

LS25 p3,mes. "4 min (Z | B (0) — B (0 ZA elten®)) )7 (3.12)

nm}n:l’..>7N 0

m=1,...,N.

Les champs des éléments actifs synthétisés seront alors notés Em LS5y g (9).

La figure 3.7 permet de comparer les diagrammes de rayonnement obtenus & partir des si-
mulations électromagnétiques (EEM(0)) a ceux synthétisés selon les critéres décrits par (3.11)
(E€ LSay g (0)) et (3.12) ( mLSQNFS(Q)) (m=1,---,N). La comparaison est aussi faite avec les

m
diagrammes de rayonnement mesurés (E)'*(6)) sur les six éléments actifs du réseau d’antennes
imprimées. Il y a quelques différences entre les diagrammes de rayonnement des éléments actifs
obtenus & partir des simulations électromagnétiques et ceux obtenus & partir des mesures qui ont
été effectuées. Nous pouvons remarquer que les diagrammes synthétisés a partir du diagramme
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de rayonnement mesuré de 'antenne imprimée isolée placée & 'origine du repére et des pondé-
rations A, obtenues a partir des données de mesure (EV’;JLSQNF3 (0)) correspondent mieux aux
diagrammes mesurés que les diagrammes synthétisés avec le diagramme de rayonnement me-
suré de ’antenne imprimée isolée placée & l'origine du repére et les pondérations calculées avec

les données de simulation (Ef ;¢ (0)). Toutefois ces derniers diagrammes de rayonnement
mLo2n p3

(Ef;1 LSay g (0)) sont beaucoup plus proches des diagrammes de rayonnement des éléments actifs
du réseau que ne le sont les diagrammes de rayonnement de I’antenne isolée qui se déplace sur la
plateforme expérimentale représentés sur la figure 3.6. Nous avons récapitulé dans les tableaux
3.1 & 3.4 les pondérations A,,, trouvées avec les données de mesure et celles trouvées avec les
données de simulation. On a quelques différences sur les pondérations A,,, trouvées avec les deux
critéres d’optimisation, notamment sur leurs phases ot les erreurs cumulées sur les six coefficients
A, intervenant dans la synthése du diagramme de rayonnement de 1’élément actif m sont maxi-
males pour m = 3 (127.10° d’erreurs cumulées contre 72.30° d’erreurs cumulées si on considére
I’élément m = 6 par exemple). Cela pourrait expliquer la différence notée entre les diagrammes
de rayonnement synthétisés selon le critére décrit par (3.11) et selon le critére décrit par (3.12).
Le critére (3.12) permet cependant d’avoir, en premiére approximation, une bonne estimation des
diagrammes de rayonnement des éléments actifs du réseau d’antennes imprimées.

Tableau 3.1 : Modules des pondérations A, solutions du probléme d’optimisation
décrit par (3.11).

Indice n
Ao T T 92 T 3 [ 41 5 ] 6
1080 [0.34]022]0.12]0.08 | 0.06
£2]0.29]059 027018 [0.13 | 0.12
¢3]019[0.24[0.59 [ 0.24 [ 0.16 | 0.16
S4[015]017[0.23]058]0.25]0.18
~ 1510121013 ]0.19 [ 0.27 [ 0.59 | 0.29
6| 0.06 | 0.08 | 0.120.23]0.34 | 0.80

Tableau 3.2 : Modules des pondérations A,,,, solutions du probléme d’optimisation
décrit par (3.12).

Indice n
A T2 [ 3 | 4 | 5 | 6
1/0.80]0.30 [ 0.18 [ 0.06 [ 0.06 | 0.05
=[2]023]0.70 0.26 [ 0.16 | 0.12 [ 0.09
¢|3]0.11[0.26 [ 0.66 | 0.25 [ 0.14 | 0.15
g14]014]0.11]0.27 [ 0.68 [ 0.18 | 0.20
~15]0.11]0.08[0.14 [ 0.28 [ 0.70 | 0.20
6 | 0.05[0.04 [ 0.08]0.14 | 0.29 | 0.82
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FIGURE 3.7 : Modules en dB des diagrammes de rayonnement obtenus a partir des simulations
électromagnétiques (EEM (0)), synthétisés selon les critéres décrits par (3.11) (ES, LSay g (0)) et

(3.12) (EX, LSay g (0)) ou mesurés (£ (0)) sur les six éléments actifs du réseau d’antennes

imprimées.
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Tableau 3.3 : Phases en © des pondérations A, solutions du probléme d’optimisation
décrit par (3.11).

Indice n
Aun 1 2 3 1 5 6

1 10.68 -77.88 | -178.05 70.05 -41.20 146.44
g 2| -78.25 22.57 -51.70 | -154.79 | 104.36 | -55.58
g |3 |-164.27 | -55.13 16.98 -58.64 | -147.57 | 86.89
@ 41 85.26 | -145.31 | -57.64 16.60 -58.08 | -162.97
— 15 -52.28 101.18 | -153.15 | -50.14 23.58 -80.07

6 | 150.94 | -47.60 71.10 | -176.79 | -77.73 10.67

Tableau 3.4 : Phases en © des pondérations A, solutions du probléme d’optimisation
décrit par (3.12).

N Indice n
1 2 3 4 5 6

1| 887 | -70.39 [ -161.07 [ 100.03 | -38.46 | 113.83

<[ 2] -90.58 | 26.94 | -33.51 |-138.83 | 128.27 | -6L.17

g|3|-121.43 | -57.77 | 26.75 | -35.30 | -118.17 | 105.88

g [4] 11950 | -136.31 | -48.70 | 27.94 | -50.91 | -125.77

5] -40.64 | 117.97 | -143.61 | -51.76 | 24.77 | -40.88
6| 146.89 | -24.18 | 87.16 |-168.52 | -62.33 | 15.78

3.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté la plateforme expérimentale de radar MIMO & antennes
colocalisées qui a été développée dans [28]. De par sa constitution, (une seule antenne émettrice
et une seule antenne réceptrice qui se déplacent sur des rails en des positions prédéfinies), la
plateforme expérimentale qui a été développée ne tient pas compte des conditions réelles de
fonctionnement d’un radar MIMO. Bien qu’une technique de réduction du crosstalk (couplage
entre les réseaux émetteur et récepteur) ait été proposée dans [28], le couplage mutuel présent entre
les éléments du réseau émetteur (ou récepteur) est inexistant sur la plateforme expérimentale.
Nous avons montré par des mesures qu’il peut y avoir de grandes différences entre le diagramme
de rayonnement de I’élément isolé qui est positionné sur le rail & une distance d,,, = (m — 1)d
de lorigine du repére et le diagramme de rayonnement de 1’élément actif m du réseau. Nous
avons utilisé la méthode de synthése du diagramme de rayonnement de I'élément actif que nous
avons proposée dans le chapitre 2 (basée sur la résolution de problémes d’optimisation au sens des
moindres carrés) pour synthétiser ce diagramme de rayonnement sur la plateforme expérimentale
avec les pondérations A,,, obtenues & partir des données de simulation et le diagramme de
rayonnement de 1’élément isolé fourni par les mesures. Les résultats ont montré une assez bonne
correspondance entre les diagrammes de rayonnement des éléments actifs synthétisés et ceux
d’un vrai réseau de six patchs mesurés. Ainsi, avec la synthése du diagramme de rayonnement de
I’élément actif sur la plateforme expérimentale, le fonctionnement de cette derniére se rapproche
de celui d’un vrai réseau d’antennes. Les caractéristiques réelles de rayonnement des éléments
formant les réseaux émetteur et récepteur du radar MIMO peuvent alors étre prises en compte
dans les vecteurs directionnels utilisés dans les algorithmes d’estimation de DOA. Une étude
préliminaire plus réaliste des performances d’un radar MIMO & antennes colocalisées peut alors
étre faite pour choisir le type et la géométrie des éléments formant les réseaux émetteur et
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récepteur du radar MIMO, ainsi que la distance entre les éléments. A terme, ces pondérations
pourront étre prises en compte lors de la synthése des formes d’onde émises par le radar MIMO
pour améliorer les performances de ce dernier en termes d’estimation de DOA.



Chapitre 4

Applications de la modélisation du
couplage mutuel a la technologie RFID

4.1 Introduction a la technologie RFID

4.1.1 Définition et intérét de la RFID

La RFID (Radio Frequency IDentification) est une technologie sans fil utilisant les signaux
RF pour collecter automatiquement des données et identifier des objets ([47]-[48]). Les premiers
systémes RFID sont apparus dans les années 1970 avec déja une portée de plusieurs métres [47].
Aujourd’hui, la RFID connait une croissance considérable. Elle est omniprésente dans la vie de
tous les jours [49] mais également dans des applications plus avancées telles que la perception du
péage [50], les systémes d’aide aux personnes handicapées, la sécurité territoriale ou personnelle
[49].

Un systéme RFID typique est composé d’une multitude d’étiquettes radio appelées tags ratta-
chées a des objets a identifier et d’un lecteur encore appelé scanner radio ([51], [49]) ou station de
base qui interroge les tags en vue d’avoir des informations sur les objets en question [52], comme
avec le systéme des codes-barres (voir figure 4.1).

Champ de communication
lecteur €< tag

Tag

Tag
- -

Tag
Tag

FIGURE 4.1 : Principe d’un systéme RFID.
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La RFID a cependant des avantages sur les codes-barres. Parmi ces avantages, on peut citer
le fait qu’un systéme RFID peut identifier plusieurs objets en méme temps alors qu’un systéme
a codes-barres ne peut identifier qu'un objet a la fois. Un autre avantage réside dans le fait que
pour pouvoir communiquer en RFID, tag et lecteur n’ont pas besoin d’étre en ligne de vue (Line
Of Sight (LOS)) contrairement aux systémes a codes-barres ([53], [52]).

4.1.2 Principe de fonctionnement de la RFID UHF passive

D’apreés 'INRS (Institut National de Recherche et de Sécurité), le principe de fonctionnement
de la RFID peut étre résumé comme suit : “la station de base émet des ondes électromagnétiques
qui induisent un courant dans l'antenne du tag. Le tag RFID émet alors, selon des fréquences
définies, une suite alphanumérique fixe servant & identifier les objets étiquettés”.

4.1.2.1 Technologies RFID et fréquences de fonctionnement

Deux principales approches existent lors de la conception d’un systéme RFID pour le transfert
d’énergie du lecteur vers le tag.

La premiére est basée sur le champ proche régnant entre le tag et le lecteur et utilise le flux
magnétique existant entre eux; la communication se fait par couplage inductif. La RFID basée
sur le champ proche entre le tag et le lecteur est utilisée pour des applications courtes distances
(jusqu’a 1.5m) et fonctionne a des basses fréquences : 125 — 148 kHz et 13.56 MHz.

La deuxiéme approche de conception d'un systéme RFID est basée sur les interactions élec-
tromagnétiques en champ lointain entre le tag et le lecteur. Les distances de lecture peuvent
atteindre quelques métres [54] (voir figure 4.2). Le lecteur comprend une antenne dipole rayon-
nant un champ électromagnétique. Le tag, qui comprend un dipdle plus court, recoit ce signal qui
crée une différence de potentiel alternative entre les bras du dipole. Cette différence de potentiel
redressée (avec une diode par exemple) va étre accumulée dans un condensateur pour alimenter le
tag qui répond a l'interrogation du lecteur par “backscattering”. Le processus de “backscattering”
peut étre expliqué comme suit [53]. L’antenne du tag est accordée a une certaine fréquence et
recoit alors la presque totalité d’un signal se propageant dans son voisinage & une fréquence cor-
respondant & la fréquence d’accord. En créant une désadaptation d’impédance au niveau du tag,
son antenne va réfléchir (rétrodiffuser) une partie du signal regu vers le lecteur en y incluant les
informations d’identification du tag. Les systémes RFID fonctionnant en champ lointain peuvent
étre limités par le niveau du signal regu par le tag puis rétrodiffusé vers le lecteur. En effet, si on
désigne par 7 la distance séparant le tag du lecteur, ce signal subit une premiére atténuation en

. . : . 1
— lors de sa propagation du lecteur vers le tag puis une deuxiéme atténuation en — lors de sa
r r

propagation du tag vers le lecteur. Cependant, grace a la miniaturisation des semi-conducteurs
et & I’évolution des technologies, les niveaux de sensibilité et d’activation d’un tag diminuent. La
puissance nécessaire pour activer un tag est de 'ordre de quelques microwatts [53]. La communi-
cation entre le tag et le lecteur se fait en UHF (900 MHz) ou SHF (2.5 GHz). Dans la suite, nous
nous intéresserons principalement a la RFID UHF.

4.1.2.2 RFID passive et RFID active

On peut distinguer deux types de RFID : la RFID active et la RFID passive. Avec la RFID
active, ’énergie dont les tags ont besoin est délivrée soit par une source externe, soit par une
batterie intégrée ([53], [50]). Dans ce dernier cas, la durée de vie du tag, et par conséquent le
nombre d’opérations de lecture que le tag peut effectuer, sont limités par la quantité d’énergie
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Antenne

— Microchip
Lecteur/interrogateur ~ Encapsulation

Tag/étiquette

Champ lointain

FIGURE 4.2 : Systéme RFID en champ lointain.

que la batterie peut fournir. L’utilisation d’une batterie augmente le cotit aussi bien que la
taille des tags, ce qui rend la RFID active peu attractive ([53], [50]). Les distances de lecture
peuvent cependant aller jusqu’a quelques dizaines de métres. La RFID passive ne connait pas
ces limitations puisque ’énergie nécessaire au tag est fournie par le systéme d’interrogation du
tag lui-méme ([19]-[51]), ce qui rend le tag plus facile & miniaturiser sans limite d’autonomie
énergétique [53]. Le principal inconvénient de la RFID passive réside dans le fait que la distance
de lecture est moins importante ([50], [52]) : elle va de quelques centimétres & quelques métres.
La RFID UHF existe en technologie active ou passive. Dans le cadre de notre travail, nous nous
limiterons & la RFID UHF passive.

Un tag RFID comprend trois parties : une antenne, une puce électronique ([53], [51], [49]) et
une encapsulation qui permet de garder 'intégrité du tag et de protéger la puce électronique et
Iantenne des perturbations extérieures [53]. En interrogeant un tag passif, le lecteur lui fournit
I’énergie nécessaire a son fonctionnement. L’énergie envoyée lorsque le lecteur interroge le tag
est captée par ce dernier qui va répondre en envoyant par rétrodiffusion (“backscattering”) des
informations d’identification. Ce processus de “backscattering” est géré par la puce électronique
qui agit comme un commutateur pour adapter ou désadapter sa charge interne & ’antenne du

tag ([51], [49]).

4.1.3 Problématique

Depuis longtemps, la technologie RFID joue un réle important dans la logistique industrielle.
Avec la croissance de l'internet des objets (en anglais Internet of Things (IoT)), la technologie
RFID devient omniprésente et incontournable [55]. Pour la tragabilité des aliments [56], I'étique-
tage dans le domaine du prét-a-porter [57] ou la logistique et la gestion de la chaine d’approvision-
nement [58], de nombreux scénarios utilisent la RFID UHF (RFID haute fréquence) pour le suivi
et 'identification des produits ot la densité des tags RFID est élevée. Par exemple, en logistique
RFID a 865 MHz, il n’est pas rare de trouver plus d’une centaine d’objets tagués contenant une
antenne dans un carton d’un métre cube. Dans un contexte de haute densité, les fortes interac-
tions électromagnétiques modifient les propriétés intrinséques des antennes en termes de rayonne-
ment et d’adaptation d’impédance. Ces modifications (distorsion du diagramme de rayonnement,
désadaptation de I'impédance d’entrée) peuvent dégrader la communication entre les dispositifs.
Dans le cadre des systémes RFID, ces modifications conduisent & la non-lecture de certains tags
et dégradent & la fois la plage, le débit et le taux de lecture des étiquettes.

Les travaux de recherche sur le couplage mutuel (]3], [59]) existent depuis longtemps, cepen-
dant, dans les études liées aux densités élevées d’objets connectés, 'impact du couplage mutuel
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n’est pas étudié¢, ou 'est alors trés peu. Dans [59] et [60], G. Marrocco introduit le concept de
réseau RFID ou « RFID grid » pour représenter d’un point de vue électromagnétique une multi-
tude de tags RFID UHF couplés entre eux. A partir d’une représentation multi-ports de ce réseau
RFID, un modéle de bilan de liaison entre le lecteur et un tag est possible pour prédire les perfor-
mances du systéme. Dans cette partie, nous allons utiliser et étendre le formalisme mis en ceuvre
dans le chapitre 2 pour étudier le comportement d’'une antenne environnée. Nous présentons un
modéle analytique pour estimer I'impédance d’entrée et le diagramme de rayonnement d’une an-
tenne dipodle dans un réseau en tenant compte des effets de couplage mutuel. A terme, ce modeéle
pourrait étre étendu pour étudier le comportement électromagnétique d’un groupe d’objets dans
un contexte réel.

4.2 Calcul d’impédances dans un réseau de tags

Dans le chapitre 2, nous avons vu qu’il était possible de calculer I'impédance mutuelle entre
deux dipoles fins placés parallélement & 1’axe z pour trois configurations différentes [12]. Dans ce
chapitre, en nous aidant de la technique de H. Baker [14] pour calculer 'impédance mutuelle entre
deux dipdles dans le cas ot le premier qui est alimenté est droit et 'autre peut étre incliné par
rapport a ’axe z, nous allons proposer une formule permettant de calculer I'impédance mutuelle
entre deux dipoles d’inclinaisons différentes. Ensuite, en nous basant sur I’article de Roscoe [35],
nous allons généraliser ces formules pour un réseau linéaire comprenant plus de deux éléments
avant de les étendre au cas d’un réseau composé d’éléments répartis aléatoirement dans le plan.
Nous allons également proposer une technique de calcul de I'impédance d’un dipéle ¢ du réseau
lorsque les autres dipoles sont chargés : cette impédance, appelée impédance d’entrée, sera notée
Zin, -

4.2.1 Impédances mutuelles
4.2.1.1 Impédance mutuelle entre deux dipédles dont seul le deuxiéme est incliné

La formule de Baker [14] est basée sur la méthode IEMF [12]. Elle permet de calculer I'impé-
dance mutuelle entre deux dipoéles infiniment fins (dont les distributions de courant peuvent étre
supposées sinusoidales), I'un de ces dipoles pouvant étre incliné ou non par rapport a ’axe z. Soit
(x,y, z) le repére de référence. Soit (x1,y1, 21) le repére dont le centre est 1ié au centre du dipole
1 et dont I'axe z; coincide avec ’axe du dipdle 1. Le dipdle 1 non incliné étant & placé a l'origine
du repére de référence et parallélement & 'axe z, les repéres (x,y,z) et (x1,y1,21) sont alors
les mémes. Soit (x2,y2,22) le repére obtenu en translatant le repére (z1,y1,21) jusqu’au centre
du dipéle 2. La figure 4.3 montre le positionnement relatif des deux dipéles qui fait intervenir
7 variables : les longueurs Ly et Lo des deux dipdles, les coordonnées (zg2, Yoz, 202) du centre
du dipdle 2 dans le repére de référence (z,y, z) et les angles d’inclinaison 6y et ¢y du dipole 2
par rapport aux axes zo et xo respectivement. Notons que les trois configurations (cote a cote,
colinéaire, paralléle en échelon) mentionnées dans le chapitre 2 et étudiées par C. Balanis [12],
sont des cas particuliers de cette configuration générale. Dans la suite, nous fixons xgs = 0.
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FI1GURE 4.3 : Positionnement relatif de deux dipéles : premier dipéle droit, deuxiéme dipole

incliné.

Soit T un point pris le long du dipole 2 et soit ¢ la distance algébrique entre ce point et le
centre du dipdle 2. Soient (t,, ty,, t,) les coordonnées du point 7" dans le repére (z2, y2, 22). En
utilisant les notations définies sur la figure 4.3, on a les relations suivantes [14] :

ts, = tcos(b2) (4.1)
ty, = tsin(fa)sin(p2) (4.2)
ty, = tsin(fa) cos(p2) (4.3)
(4.4)
(4.5)

p= \/75%2 + (yo2 + ty,)?
r=/p?+ (202 + t.,)?

L1\’

L 2
Ry = \/p2 + <202 b, + 21> (4.7)

t
cos(a) = ber + 202 (4.8)
r
Ly
bz + 202 — 5
cos(a) = & (4.9)
Ly
tzg + 202 + 7
cos(a) = S (4.10)

On montre que, lorsque le dipole 1 est alimenté, les résistance et réactance mutuelles entre
les dipoles 1 et 2, calculées par rapport a la valeur maximale du courant, sont données par (voir
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annexe H) :

Ly
Rotm = —30 7 - ( ( ) !ﬂ)) (tz2 (2 cos (kL1> sin(kr) _ sin(kR1) Sin(kR2)>
Ly

T R, Ry
2
| (&, ( 02+ 1)) (Sm(le) cos(ar) + sin(kRy) cos(as) — 2sin(kr) cos (kL;) COS(Q)> ) dt
(4.11)
L
R 7 sin ( ( - !t’)) (tw (2 . (kL1> collr) _ cosgclRl) ) Cosngg))
L2
2

2
(ta, + (yOZ; tya)tun) (cos(k:R1) cos(a1) + cos(kRy) cos(az) — 2 cos(kr) cos (kL;) COS(@) ) dt

(4.12)

_l’_

ot k = 27m/\ est le nombre d’onde associé a la longueur d’onde .
Lorsqu’elles sont calculées par rapport au courant a ’entrée des dipoles, ces résistance et
réactance mutuelles sont données par (cf. (2.7)) :

Roim
Ry = 21 : (4.13)
S1n 9 S11 9
Xou; X21m (4.14)

- L Lo\
sin (k;) sin <k22)

4.2.1.2 Impédance mutuelle entre deux dipéles inclinés

Pour étendre le modéle de Baker au cas ot le premier dipdle est incliné, nous considérons la
configuration représentée sur la figure 4.4. On note (zo1, Y01, 201) €t (o2, Yo2, z02) les coordonnées
respectives des centres des dipoles 1 et 2 dans le repére de référence (z,y, z). Soit (z/,y, 2") le
repére obtenu en translatant le repére de référence jusqu’au centre du dipole 1 et soit (2, y”, 2") le
repére obtenu en translatant le repére de référence jusqu’au centre du dipole 2. On note également
(01, ¢1) les inclinaisons du premier dipdle par rapport aux axes 2’ et 2’ respectivement et (62, ¢2)
celles du deuxiéme dipole par rapport aux axes z” et 2” respectivement. On désigne par (z1, y1, 21)
le repére dont le centre est lié au centre du dipdle 1 et dont ’axe z; coincide avec ’axe du dipole
1, et par (2, y2, 22) le repére obtenu en translatant le repére (x1,y1, 21) jusqu’au centre du dipole
2. Pour rester dans le plan (y, z), on prend p; = @9 = 90° et xg; = zp2 = 0. On définit 'angle
6}, comme Pangle d’inclinaison du dipole 2 par rapport au dipole 1 : 65 = 62 — 6;. Dans le repére
(x2,Y2, 22), les coordonnées d’un point T situé le long du dipdle 2 sont alors données par :

te, =0
ty, = tsin(65) (4.15)
t,, = tcos(6h).
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-4

/Z2

Y2
x y W

Yoz — Vo1

wt

FIGURE 4.4 : Positionnement relatif de deux dipoles inclinés dans le plan (y, z).

En utilisant les notations définies sur la figure 4.4, les coordonnées du centre du dipdle 2 peuvent
étre définies dans le repére (21,1, 21) de la fagon suivante :

Yoo = Y cos(bq)
) (4.16)
202 — 201
o =Ysin(0) 4+~ 7
209 sin(61) + cos(01]
avec
Y = (yo2 — vo1) — (202 — 201) tan(6y). (4.17)

La distance entre le point T et son projeté orthogonal sur ’axe z; est donnée par :

p=1tbs + . (4.18)

De méme, on a :

r =02+ (2 + 12,)? (4.19)

L 2
Ry = \/p2 I <z62 i, — 21> (4.20)

L 2
Ry = \/p2 X (262 i, + 21> (4.21)
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Lo\ 2
<21> +7r? — R}

cos(ar) = T (4.22)
121 R R
S e el 4.2
cos(aq) 5L R (4.23)
Li + R5 — R}
=t —= -1 4.24
cos(a) = T T (424

L’impédance mutuelle entre les dipoles 1 et 2, lorsque le dipole 1 est alimenté, se calcule alors
comme suit :

Ly
Rotm = —30 72 o <k<L22 ~ M)) (tzQ (2 cos (k/:;) sin(kr)  sin(kR1) sin(kR2)>

t T Ry Ry
Lo
2
t2 bo + ty, )t
n (tz, + (3/022+ v2)tys) (sin(le) cos(a) + sin(kR2) cos(az) — 2sin(kr) cos (k%) cos(a)) ) dt
p
(4.25)
L
3 en(+(5 )
sin —
B 2 Ly \ cos(kr) cos(kRy) cos(kRs)
X21m =-30 / : <tz2 (2 COS (k: 5 > - R1 R2
Lo
2
t2 bo T by )t
" (tz, + (?/0;2+ v2)ty) (cos(le) cos(ay) + cos(kRz) cos(ag) — 2 cos(kr) cos <kl;1> cos(a)))dt
(4.26)

4.2.1.3 Résultats de simulation

Dans cette section, nous considérons des dipoles placés dans le plan (y, 2) : ¢; = 90° et xg; =0
(i=1,---,N). Les dipoles considérés sont de longueur identique L = 0.5\ et de rayon a = 1076\,
Notons que puisque les dipdles sont de longueur L = 0.5\, I'impédance (mutuelle entre les dipoles
i et j (avec i # j) ou propre si i = j) calculée relativement a la valeur maximale du courant sur
le dipole est égale a celle calculée relativement au courant a ’entrée du dipdle. Nous la noterons
Zi; (de résistance R;; et de réactance X;;) (pouri=1,--- ,Netj=1,--- ,N).

Pour tester la validité des formules de H. Baker ((4.11) et (4.12)), nous avons simulé sous
4Nec2 deux dipoles fonctionnant & une fréquence f = 900 MHz (A ~ 0.33m). Nous avons fait va-
rier différents parameétres (yo2, 202, 02) et avons comparé les évolutions des impédances mutuelles
obtenues a partir des équations (4.11) et (4.12) a celles fournies par les simulations électroma-
gnétiques. Nous avons étudié les configurations suivantes :

2 2
et “paralléle-en-échelon” (avec hg = 0.1\) qui sont représentées sur les figures 4.5a, 4.5d et
4.5¢ et qui correspondent aux configurations décrites dans la section 2.1.1,

. o . : Ly Lo
— les configurations “cote a cote”, “colinéaire” (pour laquelle on fait varier hg = zpo— | — + — ))
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— la configuration “en V” représentée sur la figure 4.5b et pour laquelle 'impédance mu-
tuelle est calculée pour différentes valeurs de 65 ; pour éviter que les deux dipdles ne soient
confondus lorsque f3 = 0°, on fixe y9» = 107*\. Notons que lorsque fy varie, on a

L L L
Y02 =10"*\+ =2 Sin(eg) et zgo = =2 COS(GQ) — 71
2 2 2
z
z
i Yoz
® > = : Zo2 y
y 7T
0>
Yoz Lj ‘/—\
2
15541
(a)
(b)
Z A
L2
Ly
z
N ho Zp2
Yoz
C y’ 73 y‘
(c) (d)

FIGURE 4.5 : Deux dipdles disposés selon les configurations “cote a cote” (4.5a), “‘en V7 (4.5b),
“paralléle-en-échelon” (4.5¢) ou “colinéaire” (4.5d).

La figure 4.6 présente les résultats obtenus. On note une bonne correspondance entre simulation
et théorie avec des différences qui restent globalement inférieures & 6.5 sur les valeurs des
résistances et réactances.
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FIGURE 4.6 : Parties réelles et imaginaires en €2 des impédances mutuelles simulées et calculées
avec les formules (4.11) et (4.12) pour deux dipoles de longueur L = 0.5\ et de rayon a = 1076\
disposés selon les configurations cote a cote (4.6a), en V (4.6b), paralléle en échelon (4.6¢) ou
colinéaire (4.6d).

Pour tester la validité de la formulation théorique que nous avons proposée pour étendre les
formules de Baker au cas ou le dipdle excité est incliné (équations (4.25) et (4.26)), nous allons
d’abord comparer les valeurs théoriques des impédances mutuelles & celles obtenues & partir
des simulations électromagnétiques pour deux dipdles positionnés selon les trois configurations
décrites sur la figure 4.7. Le tableau 4.1 montre les résultats obtenus. A noter que les valeurs de
zo1 et xg2 ne sont pas données dans ce tableau car elles sont toujours nulles puisqu’on se place
dans le plan (y, z). De la méme fagon, on a toujours ¢ = pg = 90°. Nous observons d’aprés ce
tableau une bonne correspondance entre simulation et théorie.

La figure 4.8 permet de comparer les impédances mutuelles obtenues en faisant varier différents
paramétres (voir tableau 4.2). Dans les légendes, “Baker étendu” fait référence a la formulation
que nous proposons pour calculer 'impédance mutuelle entre deux dipoles basée sur la méthode
de Baker et permettant de tenir compte de l'inclinaison du premier dipdle (équations (4.25) et
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FIGURE 4.7 : Représentation graphique des configurations n°1 (4.7a), n°2 (4.7b) et n°3 (4.7¢)
de dipoéles inclinés étudiées et données dans le tableau 4.1.

Tableau 4.1 : Impédances mutuelles théoriques et obtenues par simulation pour trois
configurations de dipdles inclinés dans le repére (x,vy,2) (L = 0.5\, a = 1076)).

Configurations | Dipdle 1 Dipole 2 | Zs; en Q (simulation) | Z2; en ) (théorie)
yor =0 | yo2 = 0.3\
Config. 1°1 | 201 =0 | z=0 91.21-30.76j 21.50-28.30j
01 = 45° 0y = 0°
yo1 = 0.3\ | yo2 = 0.6\
Config. n°2 200 =0 | z02 = 0.3\ 8.66-0.85j 8.30-0.34j
0, = 45° 0o = 120°
yo1 = 0.3\ | yo2 = 0.6\
Config. n°3 201 =0 | z02 = 0.3\ 8.60-18.95j 9.07-17.54j
0, =T70° 0y = 120°

(4.26)). Sur I’ensemble des configurations étudiées ici, nous avons une bonne concordance entre
simulation et théorie, ce qui tend & valider la formule que nous avons proposée pour calculer
I'impédance mutuelle entre deux dipoéles positionnés dans le plan (y,z) en prenant en compte
I'inclinaison du premier dipoéle.
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Tableau 4.2 : Configurations étudiées en faisant varier les parameétres 61 (4.2a), zg2 (4.2b),

02 (1.2¢), yoz (4.2d).
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FIGURE 4.8 : Impédances mutuelles en €2 entre deux dipodles de longueur L = 0.5\ et de rayon
a = 1075) obtenues a partir des simulations électromagnétiques et des formules théoriques
(4.25) et (4.26) en faisant varier les parameétres 6y (4.8a), zp2 (1.8b), b2 (4.8¢), yo2 (4.8d) (voir
configurations décrites dans tableau 4.2).
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-180 -90 0

Dans le chapitre 2, nous avons vu que la méthode IEMF était extensible & un réseau com-
prenant plus de deux éléments (en utilisant le principe de superposition) grace a la notion de
“minimum scattering antennas” [35]. Pour tester la validité des expressions (4.25) et (4.26) sur
un nombre d’éléments plus important, nous avons simulé deux réseaux de dix dipéles trés fins
répartis aléatoirement (position et inclinaison) dans le plan (y, z) de fagons différentes (voir ta-
bleau 4.3 et figure 4.9). Les figures 4.11 et 4.12 montrent les cartographies des valeurs absolues
des erreurs obtenues entre simulation et théorie sur les résistances et réactances de ces deux ré-
seaux (les résistances et réactances propres sont calculées a I’'aide des équations (2.18) et (2.19)
du chapitre 2). Ces erreurs sont globalement inférieures a 6.5 €2 sur des valeurs de résistances et
réactances qui sont comprises entre —70€Q et 80 (voir figure 4.10). Plus particuliérement, sur
les résistances et réactances inférieures a 5 {2 en valeur absolue, nous avons des erreurs d’environ
1 Q. Notons que dans les cas ou les résistances et réactances sont trés faibles (de I'ordre du €2 ou
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inférieures en valeur absolue), les erreurs sont alors aussi du méme ordre. Mais de fagon générale,
les résultats obtenus tendent & valider la formulation théorique que nous avons proposée pour
déterminer I'impédance mutuelle en tenant compte de I'inclinaison de ’élément alimenté.

Dans la section suivante, nous allons proposer une méthode permettant de calculer I'impé-
dance d’entrée d’un dipole environné par d’autres.

Tableau 4.3 : Répartitions aléatoires de dix dipoles trés fins (L = 0.5\, a = 1079))
dans le plan (y, z).

Dipole i Cas n°1 Cas n°2

yoi/ A | zoi/A | 6i (°) || yoi/A | z0i/A | 6 (°)
1 0.513 | 0.134 | -71.53 0.340 | 0.224 | -88.17
2 0.348 | 0.446 | -160.47 || 0.257 | 0.841 | -88.46
3 0.399 | 0.939 | -60.14 || 0.795 | 0.446 | 91.69
4 0.769 | 0.552 | -127.25 || 0.655 | 0.119 | 165.51
5! 0.738 | 0.934 | 102.80 || 0.187 | 0.646 | -80.63
6 0.928 | 0.032 | -164.65 || 0.097 | 0.142 | 92.79
7 0.580 | 0.615 | 48.67 0.278 | 0.422 | 87.53
8 0.017 | 0.362 | -78.53 0.547 | 0.916 | -38.80
9 0.121 | 0.049 13.89 0.957 | 0.792 | 55.97
10 0.863 | 0.490 | 70.26 0.965 | 0.959 | -118.37

1.2 1.2
! \\ 5 1 —_— /10,/
\.\ 8
n < 3 N <
o 08} o 08 ; /
) N
= 06¢ Y 4 = 06 5
g 2 / g
S04 —p 10 g 04f —_—
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€ 02 \\ g o2} —_— )
= <
Z ol e ! e z ol °
A A
-0.2 + -0.2
0.4 ‘ ‘ | | ‘ ‘ | | 04 | | | | | ‘ ‘ |
-04 -0.2 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 -04 -0.2 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2
Distance normalisée % Distance normalisée %
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FIGURE 4.9 : Répartitions aléatoires de dix dipoles trés fins (L = 0.5\, a = 1079))
dans le plan (y, z) : cas n°1 (4.9a) et cas n°2 (4.9b) du tableau 4.3.

4.2.2 Impédance d’entrée
4.2.2.1 Formulation théorique

L’impédance d’entrée d’un dipole (ou plus généralement d’une antenne) est I'impédance que
présente ce dipole lorsqu’il est alimenté en présence d’autres éléments. Dans [12], en considérant
un réseau de deux dipoles, 'impédance d’entrée Z;,, du dipodle 1, aussi appelée “driving point
impedance”, est exprimée en fonction de son impédance propre Z1; (impédance du dipdle pris
isolément), de 'impédance mutuelle entre les deux dipoles Z15 et du rapport entre le courant I,
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FIGURE 4.10 : Cartographie des résistances ((4.10a), (4.10¢)) et réactances ((4.10b), (4.10d))
propres et mutuelles (en 2) obtenues par simulation pour le cas n°1 ((4.10a), ((4.10b)) et le cas
n°2 ((4.10c), ((4.10d)) de répartition aléatoire de dix dipoles trés fins (L = 0.5\, a = 1075)).

induit sur le dip6le 2 par effet du rayonnement du dipéle 1 et le courant d’excitation I; du dipdle
1:

!

I
Ziny = Z11 + Z12f- (4.27)

De la méme fagon, I'impédance d’entrée Z;,,, du dipole 2 est donnée par :
I

Ling = L2 + Z21] ;
2

(4.28)
oll Zyo est I'impédance propre du dipdle 2, Zs; est 'impédance mutuelle entre les deux dipdles,
I est le courant induit sur le dipdle 1 par effet du rayonnement du dipdle 2 et I le courant
d’excitation du dipdle 2. Connaissant I'impédance d’entrée du dipdle excité, il serait alors possible
de connaitre le courant induit sur 'autre dipoéle.
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FIGURE 4.11 : Cartographie de la valeur absolue de la différence (en 2) entre résistances (4.11a)
et réactances (4.11b) propres et mutuelles obtenues par simulation et par calcul théorique pour
une répartition aléatoire de dix dipoles trés fins (L = 0.5\, a = 107)) telle que décrite
par le cas n°1 du tableau 4.3.
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FIGURE 4.12 : Cartographie de la valeur absolue de la différence (en 2) entre résistances (4.12a)
et réactances (41.12b) propres et mutuelles obtenues par simulation et par calcul théorique pour
une répartition aléatoire de dix dipéles trés fins (L = 0.5\, a = 1075)) telle que décrite
par le cas n°2 du tableau 4.3.

A partir de la généralisation du calcul de I'impédance mutuelle sur un réseau de N dipdles
faite dans le chapitre 2, nous pouvons développer une formule pour calculer I'impédance d’entrée
des éléments d’un réseau constitué de N dipdles. Pour ce faire, nous utilisons les relations tension-
courant dans un systéme (un réseau) comprenant N ports tel que représenté sur la figure 4.13 :

v-2z1I (4.29)

olt V est le vecteur N x 1 des tensions aux bornes des N ports, I est le vecteur IV x 1 des courants
dans chaque port, Z est la matrice N x N des impédances {Zij}izl,...,M j=1,-.,~ du réseau. De
maniére générale, I'impédance d’entrée d’un dipdle choisi dans un réseau de dipdles se calcule
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comme suit (voir annexe H) :

Zin, .:_<Z; ', i)> 71, (4.30)

1= 17 7N7
avec ~ _
Z11+ Zo Z2 A0 ZN
Z21 Z22 + Z(] ZQz Z2N
7 = : : R : : 4.31
- Zﬂ Zig e Z“ e Zz‘N ( )
L ZNI ZN2 ZNz' ZNN"’Z() ]

ou Zy est la valeur de la charge supposée étre la méme sur tous les éléments du réseau.

N S

1

FIGURE 4.13 : Réseau & N ports.

4.2.2.2 Reésultats de simulation

Nous allons d’abord comparer les impédances d’entrées Z;,, obtenues avec les formules théo-
riques a celles fournies par les simulations électromagnétiques sur 4Nec2 pour un réseau de deux
dipodles de méme longueur (L = 0.5)) et de méme rayon (soit 1076\, soit 1073)) en configuration
cOte-a-cote. Le tableau 4.4 présente les résultats obtenus pour différentes valeurs de la charge Zp,
pour deux valeurs de la distance d séparant les dipdles (d = 0.1\ et d = 0.5\). Pour un rayon de
dipdle donné, on a une meilleure correspondance entre les valeurs théoriques trouvées et celles
obtenues par simulation lorsque la distance inter-élément vaut d = 0.5A. On peut aussi remarquer
que pour cette valeur de d, 'impédance d’entrée est plus proche de la valeur de I'impédance propre
du dipole isolé. Cela peut s’expliquer par le fait que pour d = 0.5, les interactions entre les deux
dipdles sont moins importantes que pour d = 0.1A. Si on compare maintenant les valeurs obte-
nues pour différentes valeurs de la charge Zj, on peut voir que la meilleure correspondance entre
les impédances d’entrée théoriques et celles fournies par les simulations électromagnétiques est
obtenue lorsque Zp = 10002 (équivalent & un circuit ouvert). Pour Zy = 08 (court-circuit), les
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impédances théoriques et simulées différent davantage puisqu’il s’agit du cas le plus défavorable
(on a une réflexion totale du dipole en court-circuit vers le dipole excité). Une autre remarque
peut étre faite sur les valeurs théoriques trouvées : elles sont les mémes pour les deux rayons de
dipoles considérés. En effet, la valeur du rayon n’intervient pas dans le calcul de I'impédance mu-

tuelle ni dans celui de la résistance propre (équations (4.11), (4.12) et (2.18)); seule la réactance
2ka?

propre dépend du rayon a du dipole (terme 4l sin(kL)Ci de 'équation (2.19)). Cepen-
T

dant, puisqu’on a considéré des dipdles de longueur L = 0.5\, ce terme est nul (sin(kL) = 0) et
la réactance propre pour cette valeur de L est indépendante du rayon a du dipole.

Tableau 4.4 : Impédances d’entrée Z;,, théoriques et simulées pour un réseau de deux dipoles
de méme rayon a et de méme longueur L = 0.5\ séparés d'une distance d = ygo = 0.1\ et
d = yo2 = 0.5\ pour différentes valeurs de la charge Zj.

d=0.1\ d = 0.5\

rayon a Z11 () Zy (92) Zin, en ) Zin, €n ) Zin, en Zin, en Q

(simulation) (théorie) (simulation) (théorie)
0 23.78+64.84j | 21.36+4-58.78j | 79.09+32.98j | 76.22+30.49j
1075 T77-+45.6] 1000 72.91+43.58) | 68.93+41.77) | 77.93+44.93j | 73.79+41.82j
77-45.6] | 44.74+-38.83) | 43.46+35.18j | 81.99+39.91j | 78.15+37.65]
0 28.78+75.61j | 21.36+4-58.78) | 86.70+35.64j | 76.22+30.49j
1073\ | 86.7+49.5] 1000 81.87+44.08j | 68.93+41.77j | 88.39+49.88j | 73.79+41.82j
86.7-49.5] | 47.92+44.56j | 43.46+4-35.18j | 91.42+41.95j | 78.15+37.65]

Pour vérifier la validité de la formule générale (4.30), nous avons simulé des réseaux de dix
dipoles de longueur L = 0.5\ et de rayon a = 1075\ d’abord uniformément répartis puis aléa-
toirement répartis. La figure 4.14 présente les valeurs absolues des erreurs trouvées entre les
résistances et réactances d’entrée calculées théoriquement et celles fournies par les simulations
électromagnétiques sur 4Nec2 pour le réseau linéaire uniforme, pour différentes valeurs de la dis-
tance inter-élément d. On peut voir les deux cas extrémes : le court-circuit qui est le cas le plus
défavorable & cause de la réflexion totale des dipdles court-circuités et ot on commet de plus
grandes erreurs entre simulation et théorie, et le circuit ouvert ou les impédances d’entrée cor-
respondent aux impédances propres. Nous pouvons également remarquer la symétrie des erreurs
tracées sur la cartographie : a une distance inter-élément donnée, I’erreur commise sur un élément
m du réseau est la méme que celle commise sur 1’élément (N —m+1) (par exemple les éléments 1
et 10 ou les éléments 3 et 8 dans le cas d'un réseau de N = 10 éléments). En effet, vu la configura-
tion du réseau étudié (réseau linéaire uniforme), les éléments m et (N —m+1) du réseau subissent
les effets des rayonnements provenant des autres éléments du réseau de maniére symétrique. Les
niveaux d’erreurs obtenus tendent ainsi a valider I’expression théorique développée pour le calcul
de I'impédance d’entrée pour un réseau linéaire uniforme de dipdles trés fins.

Nous avons ensuite simulé les réseaux présentés dans les cas n°l et n°2 du tableau 4.3 cor-
respondant & des réseaux de dipoles aléatoirement répartis dans le plan (y,z). La figure 4.15
présente les valeurs des résistances et des réactances d’entrée obtenues sur chaque élément des
réseaux et la figure 4.16 présente les valeurs absolues des erreurs obtenues entre simulation et
théorie pour différentes valeurs de 'impédance de charge Zy. Les résultats obtenus tendent &
valider la formule (4.30) que nous avons proposée pour le calcul de 'impédance d’entrée d'un
dipdle environné, connaissant la matrice impédance du réseau. Nous avons également récapitulé
dans le tableau 4.5 les valeurs des impédances d’entrée obtenues sur chacun des dipoles des deux
cas aléatoires considérés lorsque I'impédance de charge est prise égale a Zy = (77 — 45.6j) Q. On
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FIGURE 4.14 : Cartographie de la valeur absolue de la différence (en §2) entre résistances
((4.14a), (4.14¢), (4.14e)) et réactances ((4.14b), (4.14d), (4.14f)) d’entrée obtenues par
simulation et par calcul théorique pour un réseau linéaire uniforme de dix dipdles de rayon
a=107%) et de longueur L = 0.5\ avec des charges de 02 pour le court-circuit ((4.14a),
(4.14b)), de 1000 2 pour le circuit-ouvert ((4.14c), (4.14d)) ou de (77 — 45.6j) Q pour la charge
adaptée ((4.14e), (4.14f)).
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FIGURE 4.15 : Résistances ((4.15a), (1.15¢)) et réactances ((4.15b), (4.15d)) d’entrée (en )
obtenues par simulation pour le cas n°1 ((4.15a), (4.15b)) et le cas n°2 ((4.15¢), (4.15d)) de

répartition aléatoire de dix dipéles de rayon a = 1076\ et de longueur L = 0.5\ avec des

charges de 02 pour le court-circuit, de 1000 €2 pour le circuit ouvert ou de (77 — 45.6j) 2 pour la

charge adaptée.

observe que I'impédance d’entrée peut étre trés ou peu différente de I'impédance propre du dipole
isolé (Z11 = (77 + 45.6)) ) selon que I’élément environné considéré subisse beaucoup ou peu
d’influence de la part des autres éléments. Si on regarde les valeurs du tableau 4.5, on voit que
les impédances d’entrée sur 1’élément 6 du cas n° 1 et ’élément 3 du cas n° 2 sont celles qui se
rapprochent le plus de la valeur de 'impédance propre du dipéle isolé; ces éléments se trouvent
en périphérie des réseaux étudiés et subissent donc peu d’interactions électromagnétiques.
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FIGURE 4.16 : Valeur absolue de la différence (en ) entre les impédances d’entrée simulées et

celles calculées a partir des formules théoriques pour le cas n°1 ((4.16a), (4.16¢), (4.16¢)) et le

cas n°2 ((4.16Db), (4.16d), (4.16f)) de répartition aléatoire de dix dipoles de rayon a = 1075\ et
de longueur 0.5\ avec des charges de 0§2 pour le court-circuit ((4.16a), (4.16b)), de 10002 pour
le circuit ouvert ((4.16¢), (4.16d)) ou de (77 — 45.6j) Q pour la charge adaptée ((4.16¢), (4.16f)).
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Tableau 4.5 : Valeurs des impédances d’entrée simulées et théoriques sur chacun des dipdles des
deux cas aléatoires étudiés pour une charge adaptée (Zy = (77 — 45.6j) ).

Dipéle n° i | Z;p, en 2 (simulation) | Zj,, en £ (théorie)
1 98.38+38.77] 92.43+37.14j
2 91.97+10.46j 88.78+8.03j
3 65.26+32.70j 62.804-29.50j
~ 4 40.49 1 47.14] 30.54+42.74]
o 5 73.744-32.47j 71.44-+-30.07j
2 6 76.08+-48.56] 71.97+45.16j
o 7 54.77+38.85j 53.72+34.40j
8 95.95+39.98j 90.80+37.82j
9 92.86+36.29j 88.30+34.87j
10 52.49+-49.65j 49.99+45.07]
1 61.89+4-21.19j 61.22418.58j
2 58.83+4-57.12j 55.94+52.06j
3 80.72+42.42j 76.61+39.60j
~ 4 40.49 1 47.14] 87.38+34.51]
° ) 50.67+59.34j 48.59+53.85]
2 6 70.44 1 17.71] 69.53 1 16.02]
o 7 54.66-+63.37j 51.34-+57.76)
8 74.56+37.46] 71.49+34.51j
9 50.74-+48.78j 48.75+43.90j
10 50.39+43.05j 48.79+38.72j

Cette étude que nous venons de mener sur le calcul d’impédances (mutuelles, d’entrée) va
dans la suite nous servir a étudier ’adaptation du dipdle environné. En effet, dans le contexte
RFID, connaitre ’adaptation de 'antenne du tag environné est important puisque ’adaptation
est un des parameétres qui intervient dans le bilan de liaison entre lecteur et tag. Nous venons
de voir que I'impédance d’entrée d’un dipole environné pouvait étre déterminée & partir des
impédances du réseau de dipoéles. Nous allons dans la suite étudier les modifications apportées
sur la bande passante du dipdle environné par rapport a la bande passante du dipole isolé.
Connaissant I'impédance d’entrée d’un élément dans le réseau, il est possible de connaitre son
coefficient de réflexion I';,, (i =1,--- ,N) :

Zin; — 2

Tip, = 2220 4.32
M Zin + Z0” (4.52)

ol Zy est I'impédance de charge sur les éléments autres que I’élément ¢. Cette impédance de charge
est prise égale & Z7,, Z1; étant 'impédance propre du dipole isolé (Z1; = (77+45.6j) Q). La figure
4.17 permet de comparer le coefficient de réflexion d’un dipole pris isolément (longueur L = 0.5,
rayon a = 1075)) dans la bande 850 — 950 MHz fourni par les simulations électromagnétiques &
celui obtenu avec les formules théoriques. On peut observer sur cette figure que le dipole isolé est
parfaitement adapté & 900 MHz et que simulation et théorie correspondent trés bien.

Nous allons considérer les deux cas de dix dipoles aléatoirement répartis dans le plan (y, 2)
présentés dans le tableau 4.3 et la figure 4.9. Nous allons d’abord comparer les coefficients de
réflexion obtenus a partir des simulations électromagnétiques & ceux calculés théoriquement. Pour
ce faire, nous choisissons dans chacun des deux cas aléatoires un dipdle situé en périphérie du
réseau (donc peu environné) et un dipole placé entre d’autres éléments. La figure 4.18 présente
une comparaison des coeflicients de réflexion obtenus sur les éléments 6 et 4 du cas n° 1 et sur
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FI1GURE 4.17 : Coefficient de réflexion dans la bande 850 — 950 MHz d’un dipdle isolé de
longueur L = 0.5\ et de rayon a = 1076\

les éléments 3 et 1 du cas n° 2. On peut observer une bonne concordance entre simulation et
théorie et sur la figure 4.18¢c, on voit que le minimum du coeflicient de réflexion est légérement
décalé en fréquence par rapport au coefficient de réflexion du dipdle isolé. Pour étudier la bande
passante du dipole environné, nous présentons sur la figure 4.19 les coefficients de réflexion I'y,,
des éléments 7 des cas n° 1 et n° 2 de dipdles aléatoirement répartis obtenus a partir des formules
théoriques. Par effet du couplage mutuel entre les éléments, nous pouvons voir que ’adaptation
du dipéle environné est différente de celle du dipéle isolé dans la bande 850 — 950 MHz. Selon
le critére d’adaptation choisi (—6dB, —10dB), nous voyons que certains éléments ne sont méme
plus adaptés ou ont le minimum de leur coeflicient de réflexion décalé en fréquence. Si on choisit
par exemple le critére & —10dB, on peut observer sur les deux cas de réseaux étudiés que les
éléments les plus éloignés des autres sont ceux dont ’adaptation est peu modifiée, comparée a
celle de I’élément isolé : c’est le cas de 1’élément 6 pour le cas n°1 ou de ’élément 3 pour le cas
n°2 dont les positions dans leurs réseaux respectifs sont telles qu’ils subissent peu d’interactions
électromagnétiques de la part des autres éléments. Sur d’autres éléments dont le point d’excitation
est fortement impacté (élément 4 pour le cas n°1 ou élément 1 pour le cas n°2), on note soit que
le dipole n’est pas bien adapté & —10dB, soit que le coefficient de réflexion est minimal & une
fréquence différente de 900 MHz.

Le dipole isolé de rayon a = 10~ que nous avons considéré a une bande passante autour de la
fréquence centrale de 900 MHz de 4.22% a —10dB et de 7.39% a —6dB (les fréquences minimales
et maximales sont égales respectivement a 881.5 MHz et 919.5 MHz pour la bande passante a
—10dB, et 868.5 MHz et 935 MHz pour la bande passante & —6 dB). La bande passante autour de
la fréquence centrale est calculée comme le rapport de la différence entre les fréquences minimale
et maximale entre lesquelles le coefficient de réflexion est inférieure & une valeur donnée sur
la fréquence centrale. Nous allons regarder l'effet du couplage mutuel sur cette bande passante
en considérant les deux cas de distributions aléatoires de dipoles précédemment étudiés. Nous
avons déja observé qualitativement sur la figure 4.19 que la bande passante ainsi que le niveau
d’adaptation étaient modifiés lorsque le dipole est environné. Nous présentons dans le tableau 4.6
la fréquence f; a laquelle le coeflicient de réflexion est minimal et la valeur S;; de ce coefficient de
réflexion. Nous donnons également le décalage fréquentiel du minimum du coefficient de réflexion
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FI1GURE 4.19 : Coefficients de réflexion calculés théoriquement dans la bande 850 — 950 MHz
d’un ensemble de dipdles de longueur L = 0.5 et de rayon a = 10~%\ aléatoirement répartis
dans le plan (y, z) (cas n°1 (4.19a), cas n°2 (4.19b)).
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par rapport a la fréquence de résonance f = 900 MHz du dipdle isolé (Affz = |fz;f| puis
calculons le pourcentage de bande BW, couverte par le dipoéle environné par rapport & la bande
couverte par le dipdle isol¢ a —10dB et & —6dB. Les fréquences fiin; €t fimae; données dans le
tableau sont les fréquences minimales et maximales entre lesquelles le coefficient de réflexion du
dipole i est inférieur & —10dB (ou —6 dB, selon le critére d’adaptation retenu). On peut observer
que la fréquence de résonance du dipole environné peut étre décalée jusqu’a 2.17% par rapport
a la fréquence de résonance du dipole isolé. Cependant, pour les deux cas aléatoires étudiés, la
presque totalité des dipoles couvre au moins 3.95% de la bande passante a —10dB couverte par
le dipole isolé et 28.57% de la bande passante & —6dB couverte par le dipole isolé. Avec les
deux cas aléatoires considérés, nous avons vu qu’il était possible de prédire le comportement du
dipéle environné. Jusqu'ici, nous avons considéré des dipoles de rayon a = 10~6) pour valider les
expressions théoriques de calcul d’impédance que nous avons proposées. Ces dipdles trés fins ne
correspondent pas a ce qu’on a dans des systémes RFID réels ou les dipoles sont plus épais. 1l
nous faut donc vérifier que lorsqu’on a des dipdles épais, le comportement du tag environné peut
également étre prédit. Pour ce faire, nous considérons dix dipoles aléatoirement distribués sur une
surface variable (1A X 1A, 2A x 2X, 3A x 3\ et 4\ x 4X). Pour chaque densité de tags envisagée, nous
considérons 200 réalisations de la distribution aléatoire de ces dix dipdles et tragons la fonction
de distribution cumulée (en anglais Cumulative Distribution Function (CDF)) du coefficient de
réflexion de chacun des dipoles en présence des autres court-circuités ou sur charge adaptée. A la
fréquence de fonctionnement considérée (f = 900 MHz), la longueur d’onde est A ~ 0.33 m. Cette
étude est menée pour deux types de dipoles : des dipoles fins de rayon a = 107X\ ~ 0.3 um pour
lesquels les coefficients de réflexion obtenus a partir des expressions théoriques développées sont
comparés a ceux obtenus & partir du simulateur électromagnétique 4Nec2, et des dipoles épais de
rayon a = 3 1073\ ~ 1 mm pour lesquels on utilisera uniquement le simulateur électromagnétique
pour avoir le coefficient de réflexion des dipdles étudiés. La figure 4.20 présente une comparaison
des CDF obtenues pour les deux rayons de dipoles et pour les quatre densités (ou surfaces de
distribution) considérés. Si on regarde les fonctions de distribution obtenues pour les dipéles fins,
on peut voir que la correspondance est quasi parfaite entre simulation et théorie pour toutes
les surfaces de distribution considérées. De plus, les fonctions de distribution des coefficients de
réflexion obtenus pour les dipdles épais ont la méme allure que celles obtenues pour les dipdles fins :
pour une configuration donnée, les dipoles fins et épais ont des coefficients de réflexion qui peuvent
étre différents mais la figure 4.20 montre que statistiquement, ils ont le méme comportement. Pour
étudier les effets du couplage mutuel sur 'adaptation du tag environné, on peut alors examiner
le comportement statistique d’un groupe de dipoles trés fins en utilisant les formules théoriques
que nous avons développées puis transposer les conclusions obtenues alors au cas de dipoéles épais.
Utiliser les expressions théoriques plutot que le simulateur électromagnétique constitue un gain
de temps d’autant plus important que le nombre de tags (dipoles) a étudier est grand. La figure
4.21 présente le temps nécessaire pour calculer la matrice impédance d’un réseau de dipoles avec
le simulateur électromagnétique 4Nec2 ou avec les expressions analytiques lorsque le nombre de
dipoles varie. On peut voir que lorsqu’on a trés peu de dipoles (1, 2, 3 ou méme 4), on a un
rapport entre les temps de calcul relativement petit comparé & ce qu’on a comme rapport entre
les temps de calcul lorsqu’on a une distribution de dix dipéles : la matrice impédance se calcule
prés de vingt-sept fois plus rapidement pour chaque distribution de dix dipo6les ce qui, pour une
étude statistique nécessitant un grand nombre (ici 200) de réalisations de la distribution aléatoire
des dix dipoles, constitue un gain de temps assez considérable. Ainsi, avec un nombre de cas
aléatoires assez représentatif, on peut prédire le taux de lecture pouvant étre atteint dans un
contexte RFID donné en prenant en compte la désadaptation du tag environné dans le bilan de




Chapitre 4. Applications de la modélisation du couplage mutuel & la technologie RFID

130

liaison tag/lecteur. Cependant, I’adaptation du tag n’est pas le seul paramétre qui entre en jeu
dans une communication RFID. Une bonne prédiction du comportement du tag environné et du
taux de lecture nécessite également la maitrise du diagramme de rayonnement du tag environné
dans un contexte RFID donné. Dans la section suivante, nous allons étudier le diagramme de
rayonnement du dipoéle environné.

Tableau 4.6 : Paramétres d’adaptation des dipdles formant les deux cas aléatoires étudiés
(fréquences de résonance f;, coefficients de réflexion S;;, bandes passantes relatives BW,).

3 ~10dB A 6dB
Dipéle fi Sz AffZ fmmZ - fmaa:i Bwr fmznZ - fmaa:i BWr
n° i (en MHz) (en dB) (en %) (en MHz) (en %) (en MHz) (en %)
1 902.0 -18.25 0.22 879.0 - 926.5 | 125.00 | 863.5 - 943.5 | 120.30
2 919.5 -46.62 2.17 899.5 - 934.0 52.63 | 869.0 - 944.5 | 99.25
3 904.5 -20.55 0.50 889.0 - 919.5 80.26 876.0 - 933.0 85.71
— 4 899.5 -10.97 0.06 894.0 - 905.5 | 30.26 | 879.5-919.0 59.40
o 5 905.0 -16.87 0.56 894.0 - 918.0 63.16 878.0 - 931.5 80.45
@ 6 899.5 -36.40 0.06 881.0-918.5 | 97.37 | 868.5-934.0 | 98.50
© 7 903.5 -10.03 0.39 903.0 - 904.5 3.95 887.5 - 920.5 49.62
8 887.5, 918.5 | -24.82, -20.28 | 1.39, 2.06 | 880.0 - 930.5 | 132.89 | 865.0 - 942.5 | 116.54
9 918.0 -30.26 2.00 886.0 - 928.5 88.16 860.5 - 939.0 | 118.05
10 901.0 -7.23 0.11 - - 894.0 - 913.0 28.57
1 908.5 -18.54 0.94 892.5 - 922.0 71.05 877.0 - 933.0 84.21
2 897.0 -17.00 0.33 883.5 - 910.5 71.05 872.5 - 924.0 77.44
3 901.0 -32.64 0.11 881.5 - 920.5 | 100.00 | 866.5 - 936.0 | 104.51
~ 4 911.0 -28.99 1.22 887.5 - 927.0 84.21 861.0 - 940.0 | 118.80
s 5 894.0 -10.56 0.67 890.5 - 998.0 19.74 879.5 - 914.5 52.63
2 6 911.5 -7.94 1.28 - - 901.0 - 924.0 34.59
© 7 895.0 -7.99 0.56 - - 888.0 - 908.5 30.83
8 901.0 -26.38 0.11 886.5-919.5 | 86.84 | 875.0-935.0 | 90.23
9 900.0 -13.74 0.00 890.0 - 911.0 55.26 876.0 - 924.5 72.93
10 902.0 -8.58 0.22 - - 892.0 - 920.0 | 42.10

4.3 Diagrammes de rayonnement

Dans le chapitre 2, nous avons résumé la méthode présentée par C. Craeye et B. Clerckx dans
[26] permettant de calculer le diagramme de rayonnement de I’élément actif & partir du diagramme
de rayonnement de I’élément isolé et de la matrice Z du réseau. Nous allons utiliser cette méthode
pour déterminer le diagramme de rayonnement d’un dipole environné. Nous considérerons d’abord
un ensemble de dipéles droits puis un ensemble de dipéles inclinés.
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FI1GURE 4.20 : Fonctions de distribution cumulée du coefficient de réflexion d’un dipéle
environné par des dipoles court-circuités (4.20a) ou sur charges adaptées (4.20b).

45 —
40 |- - IEMF

35 I —4Nec2

Temps de calcul

Nombre de dipoles

FIGURE 4.21 : Temps de calcul (en secondes) de la matrice impédance d’un réseau de dipoles
avec les formules théoriques ou le simulateur électromagnétique 4Nec2 en fonction du nombre de
dipoles (a = 107%)).

4.3.1 Formulation théorique

Nous rappelons la formule permettant de calculer le diagramme de rayonnement de 1’élément
actif [26] :

EO)=2,, (Z+Z,)" E(9), (4.33)

ou E4(0) = [E{(0)--- E5(0)] et E;(0) = [Eis, (0) - - - Eigy (0)] sont respectivement des vecteurs

constitués des champs des différents éléments actifs du réseau et des champs des différents élé-

ments du réseau pris isolément, Z est la matrice impédance N x N du réseau, Z, est la matrice
diagonale N x N des charges terminales (on suppose que tous les éléments sont Charges sur Zy),
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A est une matrice de normalisation donnée par :
—norm
Zin+2%y 0 --- 0
0 .
=norm (434)
: IR 0
0 - 0 ZNN+ 2
Dans le cas ou les dipoles sont placés linéairement (ici le long de 'axe y, zo; = 0 pour
i = 1,---,N) tel que représenté sur la figure 4.22, les composantes du vecteur E; (0) sont

données par Fjq, (0) = Fis(0)e?*4:52(0) on F;,(0) est le champ rayonné par I'élément isolé placé a
l'origine du repére et d; est la distance du centre de I’élément ¢ a ’origine du repére.

L Z
0
3 m N 2

FIGURE 4.22 : Distribution linéaire de N dip6les non inclinés aléatoirement répartis.

Si on considére une distribution planaire de dipoles non inclinés telle que représentée sur
la figure 4.23, la distance d; du centre de I’élément ¢ & lorigine du repére est alors donnée
par d; = \/ygi + zgi, ol yo; et zp; sont les coordonnées du centre du dipdle i (i = 1,--- ,N).
Rappelons que pour le dipole non incliné orienté selon ’axe z, seule la composante Ey du champ
est prépondérante, la composante E, étant nulle. Le champ électrique rayonné par le dipole isolé
orienté selon I'axe z et placé a l'origine du repére est donné par :

.l cos(k% cos(0)) — cos(k%)

Eis(0) = j 2 sin(0) ’

(4.35)

Iy étant 'amplitude du courant d’excitation du dipole. La différence de marche az () entre 'onde
émise par le dipole placé a 'origine du repére et celle émise par le dipole placé en (yo;, z0;) avec
yoi; # 0 et zg; # 0 est donnée par (voir figure 4.24) :

aa(0) = d;sin(0 + Boi) = \/y3; + 22; sin(0 + Bo;), (4.36)

avec

Boi = arctan(@)
Yoi



Chapitre 4. Applications de la modélisation du couplage mutuel & la technologie RFID 133

ol on a considéré que le point d’observation était situé suffisamment en champ lointain pour que
I’hypothése d’onde plane soit valable et qu’on puisse supposer les rayons r et ro paralléles

Si le dipole est incliné selon un angle 6; # 0 par rapport a I’axe z, la composante E, devient
non nulle et intervient dans le calcul du champ total rayonné par le dipdle.

FIGURE 4.23 : Distribution planaire de N dipéles non inclinés aléatoirement répartis.

FIGURE 4.24 : Représentation de la différence de marche entre les ondes émises par deux dipoles
en échelon.

4.3.2 Reésultats de simulation

En utilisant la formule (4.33) pour la synthése du diagramme de rayonnement de I’élément
actif, ainsi que la formulation théorique du calcul de I'impédance mutuelle que nous avons propo-
sée ((4.25) et (4.26)), nous avons synthétisé le diagramme de rayonnement d’un dipole environné
dans les plans ¢ = 90° et § = 90° dans le cas d’'un réseau planaire de dipdles non inclinés puis
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d’un réseau planaire de dipdles inclinés. Dans ce qui suit, nous considérerons la composante Ey
du champ rayonné par le dipdle (incliné ou non) dans le plan § = 90°.

4.3.2.1 Pour un réseau planaire de dipdles non inclinés

Considérons le réseau planaire de dipdles non inclinés représenté sur la figure 4.25. Les dipoles
sont de longueur L = 0.5\ et de rayon a = 107%\. La figure 4.26 permet de comparer les
diagrammes de rayonnement des différents éléments du réseau obtenus & partir des formules
théoriques a ceux obtenus a partir des simulations électromagnétiques sur 4Nec2. Nous pouvons
observer globalement une bonne correspondance entre simulation et théorie. Sur les éléments
2,5,7 et 8, cette correspondance est quasi parfaite : en raison de la position de ces éléments dans
le réseau, leur point d’excitation n’est pas perturbé ou l'est alors trés peu. Sur I’élément 3, on
note une différence assez importante entre simulation et théorie qui s’explique par la position de
cet élément dans le réseau : il subit une double perturbation des éléments 10 et 4 au niveau de son
point d’excitation. Ce qu’il faut également retenir de cette comparaison, c¢’est que pour chacun
des éléments du réseau, le diagramme synthétisé respecte la position du zéro de rayonnement de
I’élément en question, ce qui correspondrait & une zone de silence dans une communication entre
tag et lecteur.

1.2
1k
[
0.8 F | g
N < 7
() 4
% 061
=z
z i 8 |
o 04t
=}
o 10 §
2
s 02 8
:@ [ 1 2
A t | |
0L b
-0.2 +
_04 1 1 1 1 1 1 1 |
0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

. .,y
Distance normalisée 3

FIGURE 4.25 : Distribution planaire aléatoire de dix dipoles non inclinés.

4.3.2.2 Pour un réseau planaire de dipédles inclinés

Nous allons considérer ici les deux cas de dipoles aléatoirement répartis déja étudiés et pré-
sentés dans le tableau 4.3 et sur la figure 4.9. Les figures 4.27 et 4.28 permettent de comparer
simulation et théorie. Comme dans le cas du réseau de dix dipoles non inclinés étudié dans la
section précédente, nous pouvons observer que simulation et théorie correspondent bien pour
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chacun des dipoles des deux cas aléatoires considérés, y compris sur les éléments qui subissent
le plus d’influence de la part des autres. Comme cela a été fait avec le coefficient de réflexion,
une étude statistique avec un nombre représentatif de cas aléatoires peut aussi étre menée sur
le diagramme de rayonnement pour connaitre la proportion de tags pour lesquels les effets du
couplage mutuel conduisent & une amplitude du champ rayonné (ou du gain) inférieure a un seuil
fixé, seuil en dessous duquel la communication entre le tag et le lecteur devient impossible. Ainsi,
connaissant la matrice impédance de la distribution des éléments et le diagramme de rayonne-
ment de 1’élément isolé, il est alors possible de délimiter des zones et distances de lecture dans
une communication lecteur/tag.

4.4 Conclusion

Dans ce chapitre, nous sommes partis de la méthode IEMF pour proposer une formulation
théorique de 'impédance entre des dipdles fins, parcourus par des distributions de courant sinu-
soldales et aléatoirement répartis dans un plan. La répartition aléatoire des dipdles est choisie
pour simuler un ensemble de tags RFID | représentés par les dipoles, éparpillés dans un plan et
interrogés par un lecteur. Dans le souci d’étudier 'impact du couplage mutuel sur le taux et la
distance de lecture dans une communication RFID, nous avons d’abord étudié le coefficient de
réflexion ainsi que la bande passante du dipole environné par rapport a ceux du dipéle isolé. Pour
ce faire, nous avons proposé une méthode de calcul de 'impédance d’entrée du dipéle environné
basée sur la connaissance des impédances du réseau et permettant & son tour de calculer le co-
efficient de réflexion & ’entrée de chaque dipole. Aprés avoir validé les expressions théoriques de
calcul d’impédances que nous avons proposées, nous avons étudié deux cas de dipdles aléatoire-
ment répartis. Nous avons vu que la bande passante ainsi que la fréquence a laquelle le minimum
du coefficient de réflexion est atteint pour le dipole environné (qui est la fréquence de résonance
dans le cas d’un dipéle isolé) peuvent subir des décalages plus ou moins importants selon le ni-
veau de couplage mutuel. Dans certains cas, les effets du couplage mutuel peuvent étre tels que
le dipole environné ne satisfait plus le standard de communication (dipdle environné non adapté
dans la bande couverte par le dipdle isolé). Ces résultats ayant été obtenus avec des dipdles trés
fins, nous avons amorcé une étude statistique sur le coefficient de réflexion qui a montré que des
dipoles épais (donc plus réalistes) ont le méme comportement statistique que les dipoles fins, en
termes de CDF du coefficient de reflexion du dipole environné. Cependant, 1’étude des dipdles
épais ne peut pas étre faite avec des formules analytiques simples et nécessite donc un simula-
teur électromagnétique. Pour gagner en temps de calcul, les formules analytiques développées ici
peuvent alors étre utilisées pour étudier statistiquement des dipéles fins pour ensuite étendre les
conclusions faites sur ces dipoles au cas ol on a des dipdles plus épais. Les résultats ont montré un
temps de calcul vingt-sept fois moins important lorsqu’on utilise les formules analytiques plutot
que le simulateur électromagnétique pour une distribution de dix dipéles. En plus de 'adapta-
tion du dip6le environné, nous avons également étudié le diagramme de rayonnement du dipoéle
environné en nous basant sur le concept de diagramme de rayonnement de 1’élément actif et en
utilisant la matrice impédance de la distribution aléatoire obtenue avec les formules théoriques.
Connaissant la forme du diagramme de rayonnement, il est alors possible de connaitre les direc-
tions dans lesquelles un lecteur RFID peut étre utilisé pour réveiller un tag dans un contexte
haute densité.
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Chapitre 5

Conclusions et perspectives

La méthode IEMF (Induced ElectroMotive Force) initialement proposée pour déterminer les
impédances propres et mutuelles entre deux dipdles fins non inclinés placés en configuration
“cote-a-cote”, “paralléle-en-échelon” ou “colinéaire” a été présentée dans le chapitre 2 avant d’étre
étendue au cas d’un réseau linéaire uniforme de N dipoéles satisfaisant la condition de “minimum
scattering antennas” (dipdles fins de rayon a = 1076\ espacés d’au moins 0.07\ ou dipdles de rayon
a = 1073\ espacés d’au moins 0.25)). Nous avons également étudié dans ce chapitre la synthése du
diagramme de rayonnement de I’élément actif en utilisant la matrice Z ou la matrice S du réseau.
Nous avons montré qu’il était possible de synthétiser théoriquement le diagramme de rayonnement
de I'élément actif d’un réseau de dipodles en utilisant la matrice Z calculée théoriquement avec la
méthode IEMF étendue et I'expression théorique du champ raygnné par le dipéle isolé. Lorsque
la méthode IEMF ne peut pas étre utilisée pour déterminer la matrice impédance du réseau, nous
avons proposé une méthode d’optimisation au sens des moindres carrés qui permet de déterminer
des pondérations complexes prenant en compte les effets du couplage mutuel et pouvant étre
utilisées pour synthétiser le diagramme de rayonnement de 1’élément actif. Nous avons, au cours de
cette étude, montré que 'approximation champ lointain habituellement utilisée dans I’expression
du facteur de réseau conduisait & des erreurs de phase qui peuvent s’avérer problématiques dans
des applications nécessitant une grande précision et avons proposé un modéle sphérique de ce
facteur de réseau. L’utilisation du modéle sphérique & la place de 'approximation champ lointain a
donné de meilleurs résultats en termes de MSE entre le champ de I’élément actif synthétisé et celui
obtenu & partir des simulations électromagnétiques, comparés aux valeurs de MSE obtenues sur
les champs synthétisés en faisant I’approximation champ lointain. Plus particuliérement, lorsque
la distance d’observation est de l'ordre de la limite champ proche/champ lointain d’un réseau
comprenant un nombre important d’éléments, 'utilisation du modéle sphérique trouve d’autant
plus son intérét : la différence de marche entre 'onde émise par I’élément placé a l'origine du
repére et celle émise par les éléments les plus éloignés de l'origine du repére est calculée avec
plus de précision. Nous avons comparé la méthode de synthése du diagramme de rayonnement
de I'élément actif que nous avons proposée aux autres méthodes de synthése étudiées (]3], [26],
[25]) : la méthode que nous avons proposée a donné de meilleurs résultats en termes de MSE. Une
contrainte liée & la conservation de I’énergie électromagnétique pourrait étre ajoutée au probléeme
d’optimisation pour avoir des pondérations A,,, qui modéliseraient de maniére plus précise les
interactions électromagnétiques qui se produisent entre les éléments d’un réseau d’antennes.

Dans le chapitre 3, nous avons présenté la plateforme expérimentale de radar MIMO (Multiple
Input Multiple Output) & antennes colocalisées qui a été développée lors de précédents travaux
[28]. Nous avons montré ses limites liées au fait qu’elle ne soit constituée que d’une seule an-
tenne émettrice et d’une seule antenne réceptrice qui se déplacent sur des rails en des positions
prédéfinies. L’antenne (émettrice ou réceptrice) qui se déplace sur le rail a un diagramme de

139
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rayonnement qui ne refléte pas les effets du couplage mutuel présent dans un vrai réseau d’an-
tennes. Pour prendre en compte les effets du couplage mutuel sur la plateforme expérimentale,
nous avons synthétisé le diagramme de rayonnement de 1’élément actif & chacune des IV positions
de I'antenne qui se déplace. Pour ce faire, nous avons d’abord simulé sous HFSS un réseau de N
antennes imprimées séparées de la méme distance que celle qui sépare les positions de 'antenne
qui se déplace sur la plateforme expérimentale. A partir des diagrammes de rayonnement des
éléments actifs du réseau obtenus & partir des simulations électromagnétiques, nous avons dé-
terminé les pondérations A, solutions du probléme d’optimisation au sens des moindres carrés
LS., énoncé dans le chapitre 2. Ensuite, nous avons utilisé ces pondérations pour synthétiser
le diagramme de rayonnement de I’élément actif sur la plateforme expérimentale a partir de la
mesure du diagramme de rayonnement de ’antenne imprimée isolée, placée a l'origine du repére.
Les résultats ont montré une assez bonne correspondance entre diagrammes synthétisés et dia-
grammes mesurés. Cette méthode de synthése du diagramme de rayonnement de 1’élément actif
sur une plateforme expérimentale de radar MIMO & antennes colocalisées (constituée d’une seule
antenne a I’émission et d’une seule antenne a la réception qui se déplacent) pourrait étre utilisée,
& terme, comme un outil permettant d’étudier la géométrie des réseaux émetteurs et récepteurs
du radar MIMO, ainsi que le nombre et le type d’éléments qui les composent pour atteindre des
performances voulues avant la phase de réalisation du radar MIMO & antennes colocalisées. Les
pondérations A, solutions du probléme d’optimisation pourraient également étre utilisées pour
prendre en compte le couplage mutuel lors de la synthése des formes d’onde émises par le radar
MIMO.

Le chapitre 4 traite des applications de la modélisation du couplage mutuel dans les systémes
RFID & haute densité de tags. Nous avons d’abord étendu la méthode IEMF au cas de dipdles
trés fins (rayon @ = 107%)) aléatoirement répartis et inclinés dans un plan pour modéliser les
interactions électromagnétiques qui se produisent lorsque des tags RFID éparpillés sur un plan
sont éclairés par un lecteur. Nous avons ensuite proposé une formulation théorique du calcul de
I'impédance d’entrée d’un tag environné. Connaissant I'impédance d’entrée, nous avons étudié
I’effet du couplage mutuel sur 'adaptation ainsi que sur la bande passante du dipdle environné et
avons montré qu’il était possible de prédire le décalage fréquentiel de la bande passante du dipole
(tag) environné avec les formules théoriques pour deux cas de dipdles aléatoirement distribués
dans un plan. Les formules théoriques de calcul d’impédance développées restent valables pour
des dipoéles fins parcourus par une distribution de courant sinusoidale. Or, dans la pratique, les
dipoles constituant les tags RFID sont beaucoup plus épais. Nous avons alors effectué une étude
statistique sur le coefficient de réflexion du tag environné pour deux rayons de dipoles (a = 1076\
pour les dipoles fins et a = 3 1073\ pour les dipoles épais) et avons montré avec des tracés de
CDF que les coefficients de réflexion de ces dipdles fins et épais ont le méme comportement
statistique. Au lieu de faire une simulation électromagnétique pour étudier le tag RFID réaliste
représenté par un dipdle épais, les formules théoriques peuvent donc étre utilisées pour étudier
des tags représentés par des dipoles fins pour ensuite en déduire le comportement statistique des
tags réels avec un gain de temps assez considérable. Nous avons par ailleurs étudié le diagramme
de rayonnement du dipdle environné en utilisant le concept de diagramme de rayonnement de
I’élément actif. Nous avons montré qu’avec les expressions théoriques de I'impédance mutuelle
entre des dipéles fins placés dans une configuration déterministe ou aléatoire donnée, il était
possible de déterminer le diagramme de rayonnement du dipéle environné avec notamment une
bonne estimation des zéros de rayonnement qui correspondent & des zones de silence dans une
communication RFID. Les formules théoriques développées dans ce chapitre constituent un outil
de base pour étudier les systémes RFID, en particulier le comportement statistique du tag envi-
ronné (modification de son coefficient de réflexion, de sa bande passante et de son diagramme de
rayonnement). A terme, on pourrait établir un bilan de liaison tag/lecteur et prédire d’un point
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de vue statistique les taux de lecture qu’on peut atteindre dans des configurations données de
tags RFID interrogés par un lecteur.
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Annexe A

Relations entre les différents systémes
de coordonnées

Pour déterminer les expressions théoriques des champs électromagnétiques rayonnés par le
dipodle en champ proche et en champ lointain ou pour formuler en trois dimensions le champ
électrique rayonné par un dipéle, nous devons passer d’un systéme de coordonnées & un autre.
Nous présentons dans cette annexe les relations de passage entre eux [12]. Pour ce faire, nous
considérons la figure A.1 qui représente les trois systémes de coordonnées et la figure A.2 qui
représente la géométrie des vecteurs unitaires dans les trois systémes de coordonnées.

A.1 Relation de passage du systéme de coordonnées cartésiennes
au systéme de coordonnées cylindriques

Considérons la figure A.1b. On peut facilement trouver la relation entre coordonnées carté-
siennes et cylindriques :

z = pcos(p)
y = psin(p) (A1)

Soit G un vecteur dans le systéme de coordonnées cartésiennes défini par :
G = GxQx + GyQy + GzQza (A2)

o (a,, a,, a,) sont les vecteurs unitaires dans le systéme de coordonnées cartésiennes et (G,
Gy, G) sont les composantes du vecteur G dans le systéme de coordonnées cartésiennes. Si on

exprime le vecteur G dans le systéme de coordonnées cylindriques, on a :

ol (gp, Ay, a,) sont les vecteurs unitaires dans le systéme de coordonnées cylindriques et (G,
Gy, G) sont les composantes du vecteur G dans le systéme de coordonnées cylindriques. On
souhaite exprimer (G,, Gy, G) en fonction de (G, Gy, G>).
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FIGURE A.1 : Systémes de coordonnées cartésiennes (A.la), cylindriques (A.1b),
sphériques (A.1c).
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(a) (b)
FIGURE A.2 : Représentation géométrique des transformations entre les vecteurs unitaires

cartésiens, cylindriques et sphériques.

Considérons la figure A.2a. On a alors :

a, = a,cos(p) — a,sin(p)
a, =a, sin(y) + a, cos(p) (A.4)
a, =a,,

ce qui donne :

G = Gy(a,cos(p) — a,sin(p)) + Gy(a,sin(p) + a, cos(p)) + Gza,
= (Gzcos(p) + Gysin(p))a, + (=G sin(p) + Gy cos(p))a, + G-a, (A.5)

dont on peut déduire la matrice de passage du systéme de coordonnées cartésiennes au systéme
de coordonnées cylindriques P

=ca/cy
cos(p) sin(p) 0
gca/cy: —sin(p) cos(p) 0 |. (A.6)
0 0 1

Bca Jey étant une matrice orthogonale, sa matrice inverse est égale a sa transposée. La matrice de

passage ch . du systéme de coordonnées cylindriques au systéme de coordonnées cartésiennes

/c

est donc égale a :

cos(p) —sin(p) 0
Qcy/ca = | sin(yp) cos(p) 0 |. (A7)
0 0 1

A.2 Relation de passage du systéme de coordonnées cylindriques
au systéme de coordonnées sphériques

En considérant la figure A.lc, on a la relation suivante entre les coordonnées cylindriques et
les coordonnées sphériques :
p =rsin(0)
p=¢ (A.8)
z =rcos(0).
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Le vecteur G s’écrit en coordonnées sphériques comme suit :
G = Gra, + Goag + Gya, (A.9)

ou (a,, ay, a,) sont les vecteurs unitaires dans le systéme de coordonnées sphériques et (G,
Gp, G,) sont les composantes du vecteur G dans le systéme de coordonnées sphériques. Pour

exprimer (G, Gy, G,) en fonction de (G,, Gy, G;), on consideére la figure A.2b. On a :

a, = a, sin(f) + ag cos()
a, = a, (A.10)
a, = a, cos(f) — apsin(0)

ce qui permet d’écrire :

G = Gp(a, sin(0) + ag cos(d)) + Gya, + G:(a, cos(0) — agsin(0))

= (Gpsin(0) + G, cos(0))a, + (G, cos(f) — G sin(0))ay + Geay, (A.11)
d’olt la matrice de passage des coordonnées cylindriques aux coordonnées sphériques Ecy Jsph -
sin(d) 0  cos(9)
gcy/sph = | cos(#) 0 —sin(f) | . (A.12)
0 1 0
La matrice gc o/ sph est également une matrice orthogonale dont I'inverse est égale & sa transposée.
La matrice de passage Esph Jew du systéme de coordonnées sphériques au systéme de coordonnées

cylindriques est alors égale & :

sin(f) cos(d) O
0 0 1. (A.13)
0

P =
=—sph/c
phley cos(f) —sin(6)

A.3 Relation de passage du systéme de coordonnées cartésiennes
au systéme de coordonnées sphériques

En se référant a la figure A.lc, on peut trouver la relation entre les coordonnées cartésiennes
et les coordonnées sphériques :
x = rsin(0) cos(p)
y = rsin(f) sin(y) (A.14)
z =r1cos(f).

Dans cette section, on cherche a exprimer (G, Gy, G) en fonction de (G5, Gy, G>). En injectant

(A.10) dans (A.4), on a la matrice de passage P Jsph du systéme de coordonnées cartésiennes au

systéme de coordonnées sphériques donnée par :

sin(f) cos(p) sin(f)sin(e)  cos(d)
cos(f) cos(p) cos(f)sin(e) —sin(d) | . (A.15)

P —
=ca/sph !
—sin(yp) cos(p) 0

La matrice P_, . ¢&tant une matrice orthogonale, la matrice de passage P du systéme de

/sp ph/ca
coordonnées sphériques au systéme de coordonnées cartésiennes est alors donnée par :

sin(f) cos(yp) cos(f) cos(¢p) —sin(yp)
sin(f) sin(p) cos(f)sin(p) cos(p) | - (A.16)

P —
—sph/ca
o cos(6) — sin(0) 0



Annexe B

Calcul du champ électrique dans la
méthode IEMF

La méthode IEMF [11] permet de calculer les impédances mutuelles entre les éléments (des
dipoles infiniment fins) du réseau a partir de la tension induite par le rayonnement d’un élément
alimenté sur un autre élément en circuit ouvert (voir figure B.1) :

L
_ 1 El / N
Vo1 = 7/ . E.91(2')I2(2")d7, (B.1)
2 2

T2

avec Lo la longueur du deuxiéme dipdle, I5(z) la distribution de courant sur le deuxiéme dipdle
dont I'expression est donnée par :

Jﬂz):ngnF<€f—¢zo], (B.2)

I amplitude de la distribution de courant I5(z") sur le dipole 2, Iy; la valeur de I5(2') a entrée
du dipole 2, c’est-a-dire en 2’ = 0, E,o; la composante suivant z du champ électrique rayonné par
le dipéle 1 sur le dipole 2. Le calcul du champ £ en zone proche se fait comme en champ lointain
en partant des équations de Maxwell :

1
H=-VAA (B.3)
o
et 1
E=_—VAH. (B.4)
Jwe

Dans ces deux équations, H et E désignent respectivement les champs magnétique et électrique
rayonnés par le dipole, y est la perméabilité magnétique du milieu (4 = pop, ot o = 471077 H/m
est la perméabilité du vide et p, est la perméabilité relative qui dépend du milieu), € est la
permittivité diélectrique du milieu (¢ = e, olt g9 = 8,854187107 12 F/m est la permittivité du
vide et €, est la permittivité relative qui dépend du milieu), V A e représente le rotationnel d’un
vecteur, et w = ? est la pulsation de 'onde, ¢ étant la célérité et A la longueur d’onde. Pour

simplifier les écritures, on supposera qu’on est dans le vide, c’est-a-dire que : u = g et € = gg.
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F1GURE B.1 : Positionnement relatif de deux dipdles pour le couplage mutuel.

B.1 Calcul du champ magnétique H en champ proche

Rappelons ’expression du potentiel vecteur :
Ly
Ho 2
A, =a,—
= T r L

—jkR(2’
, e dRR()

S EIRE (B.5)

1{2

ot R(2') est la distance d’un point situé sur le dipole 1 (situé a la distance algébrique 2’ du centre
du repére qui est le centre du dipole 1) au point d’observation situé sur le dipole 2, I;(2’) est
la distribution de courant le long du dipdle 1 et L; est la longueur du dipéle 1. On considére le
dipdle 1 assez fin pour que la distribution de courant I1(z") soit sinusoidale, d’amplitude I :

h“”:hme<?“5O} (B.6)

Le potentiel vecteur s’écrit alors :

Ly . /
polio [ . Ly 2\ e REED
=a A, = — — —dZ. B.
a, 4=, /_L21 sm[k( 5 z |>] R dz (B.7)

Ce potentiel vecteur a une composante suivant z indépendante de ’angle . Les calculs peuvent
donc étre effectués en coordonnées cylindriques (p, ¢, z) out p = /22 + y2. L'expression de R(z’)
en coordonnées cylindriques est donnée par :

[

R(Z) =/r2+y2+ (2 — 2/)?

Nl
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En coordonnées cylindriques, le champ magnétique est donné par :
1
H=—VANA
Ho
104, 04, 0
AV
n 04, 04 a
0z op | °*
1 [ 0(pA 0A,
L1(o2Ay) a, (B.8)
p\ Op Oy
Le champ H n’a qu’'une composante suivant ¢ donnée par :
1 0A,
H-—a H. — —a — _ B.9
A T (B:9)
On a, en coordonnées cylindriques :
x = pcos(p)
y = psin(p)
z=z.
Ainsi
1 04,
= —Q,—
1o Op
Iip 0 2 L4 6_ij(zl)
= —a, 8/)/ sin [k<2 - |z'\>] RO dz'
. / Ly . ’
I 0 _ Ly , e—JkR(2') , /2 ) Ly , e—JkR(Z') ,
= k|l — —_— kl — — ———dz ;.
G ap{/;sm[ <2 +z R(7) dz' + ; sin 5 ~? R() z
(B.10)

En utilisant la relation suivante :

L RICTE) R
sin[k(:l:z’)]: - ,
2 27
ona:

IlO o 0 k(ﬂ ,) e*jk‘R(z’) /0 B k(ﬂ /) e*ij(zl)
H —_-" = 7 +2)= g 7 +2) = g
0 877 6p{/_L21 "\ 2 R dz L, € 2 dz

Ly

o —jkR(2") e —jkR(2")
2 Jk(ﬂ—z’)e J d /_/ 2 —jk(—l—z’)e d / B 11
—i—/o e/"\ 2 7]__{(2,) z ; e 2 7R(z’) Z 5, (B.11)

ce qui donne :

H, = T k5 /0 0 e IMAED—H) —Jk/ 9 e ik(h(z /Hz)d,
Y 87I'j e _% ap R(Z,) Ll 8p ,) z
T1 T,
jkLl Ll a e Jk'(R(Z )+Z )d , jkLl L1 8 e ]k‘(R(Z,) p )d I (B 12)
Tere —py  dr —e T2 —dz ;. .
o Jp R(Z) o Op R(z)
15

Ty
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Le terme T3 peut étre réécrit comme suit :

L —jk(R(2")+2"
r=e 72 e

o Op R(2')
Ly
., L 2 1 8 . ’ ’ . ’ / 6 1
ik 0 ’ {R(z/) - (e—ﬂk(R(z )tz )) + AT (R(Z/)> }dzf, (B.13)

Sachant que R(z") = /p? + (z — 2/)?, alors :

2 <e—jk(R(z')+zl)> _ g <e—jk( x2+y2+(z—z’)2+z’)>

ap ap
— i P —ikRE)+)
RN
et )
0 1 0 9 nal| 2
wowe) “mllrre-
___PF
R(2")3
L’expression de T3 devient :
Lq . ’ ’ . ’ /
1 [ e JR(R(Z')+2")  o—ik(R(2')+2")
Te — ped*5 — - . B.14
3= pe® /0 [ Jk R2 R(z') ]dz (B.14)

Pour calculer cette intégrale, on va utiliser 'expression de la différentielle suivante :

—Jk(R(z')+2') . N
e :| _ e—]k(R(z )+z )d[R(zl)—l(R(zl) 44— Z)_1]+

d R(Z")(R(2") + 2 — 2)

1 4| e iRRE)+2)
Rz (R(2") + 2/ — 2)

_—ik(R()+7) [Rc(l(})z(zl)_l) N d(R(Z')R+( Z’) Z)_T
2+ 2 —z z!

MBI A k(R () + 2)

_l’_

('b

avec
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et
’3
2 z—2z 2
AR ) d([p ’ ( ) ] * >
R)(R() + 2 — 2) R()(R() + 2 — 2)
_ 0= =R
= R G T —2)
B dz’
- R(Z/)2
On a donc :
e JHRETE _ (kRGN
I R(zf)(R(z'Hzf—z)] - ( )
z— 2 1 . 1 /
[R<Z/)3(R<Z/> -2 REPERED 72 j’“R(z'V} e
= AN . R(Z/)+Z/—Z s # /
= e MEET )[ R(Z)3(R(Z) + 2/ — 2) ij(zl)Q]dz
_ o Ik(RGE) ) ( _ R(i’)?’ _ ij(i/)?) iz (B.16)
et

Ll . / / . ’ !
L 2 e~ JE(R(Z)+2")  o—jk(R(z')+7)
Ta = Ik — ik _ d /
s /0 [ TR R(Z)? ]
Ly

Ly 5 N 1
_ peth /0 Jh(R(z )+z>< R(z)2>dZ/
et [l }
0 R(')(R (Z’)+Z’—Z)
L[ e IHBEH) 1
2 [R(zf)(R(z/) T2 - z)]

0

e dk(Ra+75h) e ikr
] (B.17)

[Rl(Rl +L—z) r(r—2)
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ou
I\ 2
oo ()
(B.18)
et
r =/p%+ 22
De I'équation (B.18), on peut déduire que :
2 _ p2 Ly ? 2_ .2 .2
p-=Ri— 5 TF)oup =12 (B.19)
On a :
p =
o5 Aa (]
A
=
eale)
_ . )
RERCEr 1
Tl
L p 1 3
r L L
ECED e
Rl Rl 1 1 Ll
- pll+ =\l 2 — z
Lu_,
=-|1--2 } B.20
p [ R’y (B.20)
De la méme facon,
P 1 z
=—(14+-]). B.21
w5 0+5) (20
En utilisant les résultats des équations (B.20) et (B.21) dans (B.17), on a :
kS L _ . .
= Kl 2 z>ejk(R1+L21) _ <1 T Z) eykr} (B.22)
pP R1 r
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De méme,
. 0 —jk(R(z")—2")
=t [ 2 (e)dz’
—L dp R(2")
L1 L .
_ elf—= |:<1 _ N)e—jk‘(RQ-‘rlg) _ (1 _ Z> e—jkT:|’ (B23)
) Ry r
4 0 —jk(R(2')+2")
Tyt [ O (T
-L dp R(2")
L Ly . ,
¢ ’ [(1 4 2 + Z>e_jk(R2_L21) — (1 + Z)e_JkT], (B.24)
0 Ro r
Ly —ik(R(2")—2"
T4:€jkL21/2 8(63(( ) )>dz’
o Op R(2')
Ly
e kS = -z - 1 z
_ 142 —k(Ri=5) _ (4 —jkr B.25
P [( R r) (B.25)
avec
Lo\ 2
Ry=1/p®+ (z + 21> (B.26)
L’expression de H,, devient :
1 L
H, = _Ilo{eak ; [( L +ze_]k(R2+1)> - (1 - z>€_jkr]
87 P Ry r
ikt L
4 e )" [(1 + 5 +Zejk(R2L21)> — <1 4 )ejlﬂ”:|
p Ry
L1 I
+€] (11— 7 2 o—ik(Ri+i) | _ 14 2 )eikr
1 r
—jk% Ly , .
T : [(1 + 2 Ze_]k(Rl_Lzl)> - <1 - z)e]kr] }, (B.27)
P R1 r
ce qui donne :
H, = Lo (e_ijl + e IkF2 _9cos <k> _jk’"). (B.28)
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B.2 Calcul du champ électrique E en champ proche

Le champ électrique est déterminé a partir de I’équation (B.4). On a :

1
E=—-VANH
Jweo
1 [(10m. oH,
= - - a
jweg |\ p Op 0z |7°

1{90(pH,) OH
+p< = _agol))%]' (B.29)

Le champ magnétique H a une composante suivant ¢ qui dépend de z et de p; le champ E peut
donc se réécrire :

E =Ejyp+ E:a, (B.30)
avec 1 8H
E,=—- d
jweg 0z
et
B — 1 0(pHy,)
Jweop  Op
6Hg0 Il() 8 _ijl (9 _ijz Ll 8 —ik
=— — — -2 k—)— (e 7"
0z 4dip 82(6 )+6z(e ) COS( 2 )Bz(e )
I L e—JkIu L e—JkR2 Ly o—Jkr
M - = = —9 [ At
47Tp[<z 2) r Tt e )R T\ ) )
ce qui donne :
_ 1 0H,
P jweg Oz
Nl L4 eIk L4 e JkR2 L4 e—Jkr
=0, it —2 s . B.31
‘747r,0[<z 2> r T )R, T\ ) (B:31)
De la méme facon,
d(pHy) Lo (0 jkryy . 9 ( —jkR, Liy 9 i
=——— = — -2 k—)— (e 7"
9 Tmj\gp\C ) F g, () — 2eos (kp) 5o (e )
IlO e—ijl e—ijg Ll e—jkr
=k -2 [t
dmp [p Ry e Ry pcos 2 r |’
ce qui donne :
= 1 poH,
Jweop  Op

.77[10 efij1 67ij2 Iy efjkr
= — -2 — B.32
J i [ 7 + s cos | k 5 — | (B.32)
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qui est une fonction de 2’. L’expression du champ électrique en champ proche est donc :

,77[10 1 L4 eIk Ly e JkR2 Ly e—Jkr
=02, = - ) -
=7 {pKZ 2) R\ ) TR, zeos (ko ) |9

e*ijl e*jk‘RQ Ll efjkr
- -2 — . B.
[ R + 7 cos (k; 5 ) " ]az (B.33)
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Annexe C

Limite champ proche/champ lointain

Nous avons étudié des réseaux de dipodles et d’antennes imprimées. Pour chacun d’eux, nous
avons fait varier la distance inter-élément d représentée sur les figures C.1 et C.2. Pour le réseau
de dipdles, nous avons fait varier d de 0.1\ & A. Pour le réseau d’antennes imprimées, la distance
inter-élément est donnée par d = s+ Wq¢cn, et nous avons fait varier s de 0.015\ & 0.615A, s étant
la distance bord a bord entre deux antennes imprimées consécutives et W40, étant la largeur de
I’antenne.

Ficure C.1 : Géométrie de I'élément actif m d’un réseau de N dipdles.

Z

F1GURE C.2 : Géométrie de I'élément actif m d’un réseau de N antennes imprimées.
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Pour chaque type de réseau étudié, nous calculons la limite champ proche/champ lointain en
considérant la relation suivante 28] :

5D?
Tlimite = N (Cl)

ou D est la plus grande dimension du réseau suivant 1'axe de distribution de ses éléments et A
est la longueur d’onde a la fréquence de travail.
Pour un réseau de N dipoles, on a :

D=(N-1) (C.2)
et pour un réseau de N antennes imprimées, on a :

D = Wyaren + A+ (N — 1)d. (C.3)

C.1 Erreur de phase associée a la limite champ proche/champ
lointain

Par analogie avec la limite conventionnelle de 2D/ pour laquelle I'erreur de phase maximale
admise en faisant I’approximation champ lointain est égale a 7/8 radians (22.5°) [11], nous allons
calculer I'erreur de phase maximale que l'on peut commettre en considérant la limite donnée par
5D? /X pour faire 'approximation champ lointain. Nous considérons le rayonnement du dipole
isolé pour déterminer cette erreur de phase.

Dans I'annexe D, nous avons exprimé la distance R(z’) du point d’observation & un point
quelconque situé le long du dipdle en fonction de la distance r (du point d’observation a l'origine du
repére) (voir figure D.1) en faisant le développement limité donné dans (D.5) que nous rappelons
ici :

12 213 2/4

/ ~ _ ! i _ 2 - -
R(Z') =r—2'cos(0) + 5 (1 —cos™(0)) + 5,2 cos(0) 53 + ... (C.4)
~r— 2z cos(f).

Cette expression de R(2') est obtenue en négligeant les termes en 1/r? (¢ > 1). Considérons le

premier terme négligé :

Z/2

T = 5(1 — cos?(0)). (C.5)

Ce terme est maximal lorsque cos?() = 0, soit

2/2

Tlmax = %7 (06)
, Lo . N : .
avec z' = X L étant la longueur du dipole. La phase associée & ce terme dans l’expression du

diagramme de rayonnement serait donnée par :

(pmaw — arg(ejlemaz)
27 L?
A 8rlimite’

(C.7)

0t Tyimite = 5L? /X (D = L pour un dipdle isol¢). On a alors pma: = 7/20 rad, soit ©imee = 9°. En
considérant que l'approximation champ lointain est valable pour les points d’observation situés
a une distance 7 de l'origine du repére telle que » > 5D?/\, on admet alors une erreur de phase
maximale de 7/20 radians (9°) sur le diagramme de rayonnement synthétisé.
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C.2 Evolutions de 7, selon les distances inter-élément étudiées

Nous présentons sur les figures C.3 et C.4 les évolutions de rymie lorsque la distance inter-
élément varie pour différents réseaux de dipodles et d’antennes imprimées (N = 2,6, 10).
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5k
02 45+
4L
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3L
0.1 i
2+
L5}
0.05 |- 1k
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FIGURE C.3 : Evolution de la valeur de 7ypite (en m) suivant la distance inter-élément d pour
des réseaux de deux (C.3a), six (C.3b), et dix (C.3c) dipoles.
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FIGURE C.4 : Evolution de la valeur de it (en m) suivant la distance inter-élément d pour

des réseaux de deux (C.4a), six (C.4b), et dix (C.4c) antennes imprimées.



Annexe D

Champ électromagnétique rayonné par
un dipdle infiniment fin en zone
lointaine

Nous allons calculer le champ électromagnétique rayonné par un dipdle demi-onde de diamétre
infiniment fin en champ lointain (voir figure D.1).

Z

Point d’observation

FIGURE D.1 : Géométrie du dipdle en coordonnées sphériques.

Pour un dipéle infiniment fin, la distribution de courant peut étre supposée sinusoidale et s’écrit
comme suit :

_H%%:hﬁnh<§—ﬂ£>]%, (D.1)

ou 2’ est un déplacement élémentaire le long du dipdle (voir figure B.1), a, est le vecteur unitaire
de l'axe des z, L est la longueur du dipdle et Iy est 'amplitude du courant d’excitation du dipole.
Avec cette distribution de courant, on calcule le potentiel vecteur A = A,a, duquel on déduit les
champs magnétique et électrique selon les formules suivantes :

1
H=-VAA (D.2)
n
et 1
E=——VAH. (D.3)
Jwe

Dans ces deux équations, H et E désignent respectivement les champs magnétique et électrique
rayonnés par le dipole, y est la perméabilité magnétique du milieu (4 = pop, ott o = 471077 H/m
est la perméabilité du vide et p, est la perméabilité relative qui dépend du milieu), € est la
permittivité diélectrique du milieu (¢ = e, olt g9 = 8,854187107 12 F/m est la permittivité du

161



Annexe D. Champ électromagnétique rayonné par un dipdéle infiniment fin en zone lointaine 162

vide et €, est la permittivité relative qui dépend du milieu), V A e représente le rotationnel d’un

2mc
vecteur, et w = —— est la pulsation de l'onde, ¢ étant la célérité et A\ la longueur d’onde. Pour

simplifier les écritures, on supposera qu’on est dans le vide, c’est-a-dire que : u = g et € = &g.

D.1 Calcul du potentiel vecteur du champ magnétique

Le potentiel vecteur du champ magnétique se calcule suivant la formule :

3 ~jkR(2")
A=A, = Ko [* I(z')erz/a

z = 47_‘_ _% (Z/) =2 (D4)

oit R(2') = /22 +y% + (2 — 2/)2. Dans le systéme de coordonnées cylindriques, on a z = r cos(f)
avec r = /22 4+ y2 + 22. R(2') peut donc étre réécrit comme suit

R(2) = /1% —22'r cos() + 22

% 22
= 1-2— 0) + —.
T\/ " cos(6) + 2

2 /

z
Pour les besoins du calcul en champ lointain, on pose e = — —2— cos(f) et en utilisant le
r r
1
développement limité de (1 + €)2 au voisinage de 0, on a une approximation de R(z) qui est
donnée par :

12 ) 13 4
/
R(?") =r— 2 cos(f) + 5(1 —cos“(0)) + 22 cos(f) — 53 + ... (D.5)
~r— 2z cos(f).
e—ij(z') e—jk(r—z' cos(0))
Le terme W va donc s’écrire /—w) Puisqu’on est en champ lointain, 2/ < r et le
z r — z'cos

terme d’amplitude (r — 2’ cos(#)) peut étre approximé par r. Le module A, du potentiel vecteur
devient :

Ho [2 . L ' e IR /
A =0 7 psin|k( 2 - C g
47r/g osnlb(5~ #1)|
T L —jk(r—2z"cos(0))
ot [ ()[R,
4m -L 2

,
MOIO e—Jkr 0 ) L , k2 cos(6) ;.1 . L ’ jkz' cos(0) 7.1

=— sin|k| =+ 2" ) |27 “OSWd + sin|k| = — 2" | |e?"* “Ydz
4 7 -L 2 0 2

Az Az

L
2

(D.6)

A partir de la relation suivante :

b
ax

a? + 32

)

b
/ e sin (Bz 4 v)dx = <a sin(Bx 4+ v) — B cos(Bx + 7))

a
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on calcule A, :

0 L Gt
Aq = / sin [k( + z’)]e]kz cos(®)
L 2
2
. 0
ejkz’cos(H) L . )’
— - . . - _ k - /
[k?(l oy (oo @sin (15 +) ) —rems (1(3+4) )

L
-3
1 oL L L
- = | —jk=Z cos(h) . . I =
(1 = cos?(9)) [e 2 + j cos(#) sin (k 2) cos <k 5 >] (D.7)
De la méme fagon, on obtient A, :
1 oL L L
= | pik5cos(0) _ . [ ~
Ao 0 = cos2(0)) [e 2 j cos(f) sin (k 5 ) cos (k 5 )] (D.8)

Le potentiel vecteur devient :

4. — Holo (COS <k§ COS(0)> — <k§)> e_jkr_ (D.9)

T onk sin?() r

D.2 Calcul du champ H

A partir du potentiel vecteur donné par I’équation (D.9), on calcule le champ magnétique H
grace a I’équation (D.2). Dans le systéme de coordonnées sphériques, on a (voir annexe A) :

A, sin(f) cos(p) sin(f)sin(y)  cos(h) Ay
A= | Ay | = | cos(f)cos(¢) cos(f)sin(p) —sin(f) Ay | (D.10)
A, —sin(yp) cos(p) 0 A,

Or, le potentiel vecteur n’a qu'une seule composante suivant z, ce qui implique :

A, = A, cos(0)
Ag = _Az sin(@)
Ay =0

Le rotationnel de A est donc donné par :

1 I(Agsin(0)) 04y
vad ~ rsin(f) ( 00 0y Gr

. ( 1 04, 18(7“14@)@9

rsin(f) 0p r Or
+1 (8(7"‘49) _ 8A”>%, (D.11)

T or 00

Or, les composantes du potentiel vecteur en coordonnées sphériques dépendent de 6 et A, (qui
est fonction de 6). L’équation (D.11) se réduit donc a :

VAA= 1<8(TA9) _ aAT>%. (D.12)

T or 00
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Les calculs de dérivées donnent :

O(rdg) _ juofo (COS <ké COS(0)> — (k§>> eIk (D.13)

or 27 sin(0)
et
0A, | . o L , L L
50 sin” () <k2 cos(#) sin <k2 cos(9)> — cos <k2 cos(@)))
L L
— 2cos*(f) cos <k2 cos(9)> + sin?(0) cos <kz2>
L ,LL(]IO e~ Jkr 1
2 cos® k= : D.14
200 os (k)| B0 14
10A, 1 A
L’expression — est donc fonction de — et peut donc étre négligée devant o 9), ce qui
r 06 r2 or

donne la composante suivant ¢ du champ magnétique :

1 <cos (kg cos(0)> — cos (ké)) e D15

H,=Ha,= .
T T Moty T Uon sin(6) ro

Le champ magnétique H n’a donc qu’une seule composante prépondérante en champ lointain :
H = H(pgip ou H, est une fonction de 6. Nous allons & présent calculer le champ E.

D.3 Calcul du champ E

Le calcul du champ électrique E se fait selon 1’équation (D.3). Le rotationnel de H est donné
par :

rsin 00 Oy
< 1 0H, 10(rH,) )
7

1 O(H,sin(6)) 0OHy
VAH = (9)< - - )ar

rsin(@) dp r Or

1(0(rHy) OH,
+7“<6’/“_ 80 )CL@. (D.16)

L’expression du champ électrique se résume donc & :

E = Era, + Epay
1 1 O(Hysin(9))  19(rHy)
rsin(0) 06 = T M)

— D.17
e (D.17)

Les dérivées partielles donnent :

O(Hysin(0)) okl e Ikr

. . L
50 =J sin(@) sin <k2 cos(@)) r (D.18)
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ony (o (t1m0) (1)

or  2x sin(6)
1 0(H,sin(0))
7 sin(6) 00

et

e Ik (D.19)

1
L’expression est donc fonction de — et peut donc étre négligée devant
r

la(rﬂw)
r Or

en champ lointain, ce qui donne la composante suivant # du champ électrique :

I <cos (kgcos(0)> — cos (ké)) ok im0

Lig 0Qp 377271 sin(@) r g,

k 1

oil n = — = — est 'impédance du vide avec ¢ qui désigne la célérité (¢ ~ 3.108m/s). On a
weo ceo

n ~ 37782 Le champ électrique E n’a donc qu'une seule composante prépondérante en champ

lointain : £ = Egay ol Ey est une fonction de 6.
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Annexe E

Modéle sphérique de rayonnement

d’une antenne

Le modéle sphérique de rayonnement que nous avons proposé va permettre de déterminer
le diagramme de rayonnement d’une antenne placée & une distance d de l'origine du repére
connaissant le diagramme de rayonnement de cette antenne lorsqu’elle est & ’origine et en utilisant
le théoréme de translation (voir figure E.1). Ceci nous permettra par la suite de réécrire le facteur

de réseau d’un réseau linéaire uniforme.

Vo

2a

Dipéle
élémentaire

e

AZ

S——

X

Dipéle
élémentaire
translaté

+—d

Point d’observation

Pour réduire la complexité des calculs, nous allons considérer le champ rayonné par un dipdle
élémentaire. La longueur L d’un dipéle élémentaire est trés petite devant la longueur d’onde et la
distribution de courant peut étre considérée comme constante : I(z) = lpa,, a, étant le vecteur
unitaire sur 'axe z. En partant de l'expression générale du potentiel vecteur donnée en (B.5),

F1GURE E.1 : Translation du dipole élémentaire.

nous pouvons écrire ce potentiel vecteur pour le dipole élémentaire comme suit :

L
AzAzazz“O/iIo

e—]kr

4

r

»

_ tolo Le_jkrfz.
47 r

167

/
dz'a,
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La distance d’observation est indépendante du déplacement élémentaire 2z’ sur le dipole, le dipole
étant lui-méme élémentaire. Le champ magnétique H s’obtient & partir du rotationnel de ce
potentiel vecteur : H = -V A A. En coordonnées sphériques, le rotationnel du potentiel vecteur

] o
est donné par :

gad_ L (8(A¢sin(0))_8Ag>ar

7 sin(6) 00 0y
1 0A, 10(rA,)
+ (rsin(Q) do 1 Or 46
1(0(rdy) 0A,
t (ar ~ 90 | % (E2)
ott A, = A, cos(f), Ag = —A;sin(0), Ay, = 0 et a,, ay et a, sont les vecteurs unitaires selon

les composantes (r, 6, @) en coordonnées sphériques. Les composantes du rotationnel du potentiel
vecteur suivant a,. et a, étant nulles (dérivées partielles nulles), le champ magnétique H est donc
donné par :

1 1[0(rAg) 0A,
H=H.ag — = _
=T e ,u,or[ or 00 ]%
B IO ) . e—jkr e—jkr
_MLsm(H)[] " + = ]a(p. (E.3)

A partir du champ magnétique H, on calcule le champ électrique £ & partir du rotationnel de H

VANH=E,a, + Egay, avec :

Jweo

avec la formule £ =

1 1 O(H,sin(h))

E. =
Jweg 7 sin(6) 00
et
gy 1 100H)
jwegr Or
On a alors :

1 1 oIy, .o ek ik
E=— - __9(0p
jweg rsin(6) 060 (47r sin”(6) [jk r + 72

1 1 Iy e—dkr  g—ikr
TN —L{jk—— 2 cos(6) sin(f

jweo 7sin() 47 (‘7 P 2 >< cos(6) sin( ))
e—Jkr .ejkr>

IoL
O k—s— —
drrweg cos( )< 2z

=2

r3



Annexe E. Modéle sphérique de rayonnement d’une antenne 169

1 10 (I e dkr gikr
Ey=— —— | —Lsin(0)r|jk
o jweg T Or (477 sin(6)r [‘] r + r2
1 11, . o (. . eIk
=— ——Lsin(0)—( jke™ ¥ + ——
Jjweo T 4T sin )81" (‘7 c + r
1 11 ; —e Ik — jkre=ikr
=— — O sin(9)( K2 4 c JETC
Jjweo r 4w r2
I()L . e—jkr i e—jkr e—jkzr
= 0)| k k — . E.
drweg sin )< 72 +‘]( r 73 ) (E.5)
En posant
IyL
CO =2 0 ;
drweg
on a alors :
efjkr efjkr
E, = Cpcos(0) <k‘ o J = ) (E.6)
CO ) efjk:r . Qefjkr efjkr
Ey = > sin(0) (l{: 2 +37 <k; P , (E.7)

Les équations (E.6) et (E.7) donnent le champ du dipdle élémentaire calculé en champ proche.
Le champ rayonné en champ lointain s’obtient en négligeant les termes en %2 et T%

Nous allons maintenant calculer le champ £ rayonné par le dipole élémentaire translaté d'une
distance d de l'origine du repére (voir figure F.1). En se basant sur les équations (E£.6) et (F.7),

ona: FEy=Fya,+ Fray avec :

odkra ke
Es, = Cycos(0) (k 5— —J—3 ) (E.8)
T2 T2
CO efjkT'Q ) 9 e*jlﬂ‘g e*jk'f'Q
Fy, = —si — . E.
% 5 sin(6) <k‘ 2 —I—]<k‘ 7’2 3 (E.9)

On souhaite exprimer ce champ rayonné par le dipole translaté en fonction du champ rayonné
par le dipole positionné a l'origine du repére. La distance r2 entre le dipdle translaté et le point
d’observation peut s’écrire en notation vectorielle :

ro=r—1r,
avec comme coordonnées :
T T 0
ro=X Y2, r=< yet =23 4d;
29 z 0
ce qui donne
x
ro =4 y—d
z

Ainsi,

T2:\/x2+(yfd)2+22:\/1"2+d272yd.
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On a y = rsin(f) (on se rameéne sur le plan ¢ = 90° pour simplifier les expressions), ce qui
donne :

d? d
ro =ry/14+ — —2—sin(f).
2 \/ r2 r (9)
2
Si r est grand devant d, alors e = — — 2— sin(f) est petit devant 1, ce qui permet de faire le
r r
développement limité d’ordre 3 au voisinage de zéro suivant :

[NIES

ro =71(14¢€)

1 %(—%) 2
1+§6+ o1 €+ 3l

=7

~r [1 _d sin(9) + ;dQ cos®(6) + ldj sin(6) cos®(0) ! d—4(1 — 6sin2(9))]

r r? 273 -8t
, 1d*> 1d® . 5 1d* 9
~ r —dsin(f) + 5 ¢os (0) + 3,2 sin(#) cos”(6) — §r7(1 — 6sin“(0)) |. (E.10)

On a supposé que r reste toujours grand devant d; ce qui permet de considérer que l'erreur
—ijkro
eJ

de phase qu’on peut faire sur le terme de rayonnement est prépondérante par rapport &

T2

1
lerreur d’amplitude, ce qui permet d’approximer le module (—) de ce terme de rayonnement par
2

1 .
—. Les composantes du champ £, peuvent donc s’écrire :
r

e—Jkr2 e—Jkr2
E,, = Cpcos(8) <k: 5— —J—3 >

2 T2
—jkr —jkr )
= Cy cos(h) <k:e —je >eﬂm2

r2 r3

= E,elko2 (E.11)

CO ' —jkr e jkr efjkr ror
=5 sin(0)( k—5— + <k‘ .3 elkaz
= Egyelko? (E.12)
avec P o d4
1 1 1
as(f) = dsin(9) — 5 cos?(#) — 3,3 sin(f) cos?(0) + gr—g(l — 6sin?(9)).
On a donc : '
E, = Eeit(), (E.13)

De fagon générale, si le dipole est translaté d’une distance (n — 1)d de V'origine du repére, le
champ de ce dipéle s’écrit comme suit :

E, = Een®), (E.14)

avec

n— 2 192 n— 313 n— 4 74
0n(0) = n—1)asin(o)—L "= o)L O ) co2(o) L

(1—6sin*(6)).



Annexe E. Modéle sphérique de rayonnement d’une antenne 171

En champ lointain, oy, (6) s’écrit

an(0) = (n — 1)dsin(0).
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Annexe F

Solutions théoriques des problémes
d’optimisation au sens des moindres
carrés

En nous basant sur le concept de diagramme de rayonnement de ’élément actif, nous avons
proposé des modéles de diagrammes de rayonnement pour prendre en compte le couplage mutuel
présent dans un réseau d’antennes. Ces modéles sont basés sur la résolution de problémes d’opti-
misation au sens des moindres carrés notés LS1, LS2,,., LS2y s, LS2,,, définis comme suit pour
un réseau de deux éléments :

LS, : 1221?( STIEPM () - Big()[1 + Apetdsn®)] \2) , (F.1)
i i [BPM () = Bua(0) [Ara + SO 7); (F:2)
¥

LSapp El,lfrxlm(Z |EFM Eis()[An + Azlejdein(w)HZ)a (F.3)
min ( %: |[EEM (4) = Eis () [Arz + Azge?520)*) (F.4)
LSyt min ( Z |EFM () = Eis(9)[Ann + Agre/F2¥)) \2)’ (F.5)
i ( 5101 - B ), (®5)
LSapy, ¢ min (37 |BFY() = [AnBuy () + An Buss (9)][°). (F.7)

’ P
Jmin Z |BFM () = [A12Bin, () + A By (0], (F.8)

ol EFM (1) et EfM (1)) sont respectivement les champs électriques des éléments actifs 1 et 2
obtenus par simulation électromagnétique, F;s(1)) est le champ électrique rayonné par I’élément

173
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isolé, A, est la pondération complexe appliquée & I’élément n pour retrouver le champ rayonné
par I’élément m, d est la distance inter-élément, 1 est la direction du point d’observation telle
que représentée sur la figure D.1, Fjg, (1) et Ejs, (1)) sont respectivement les champs électriques
rayonnés par les éléments 1 et 2 du réseau pris isolément et obtenus par simulation électroma-
gnétique et ay (1)) est la différence de marche entre le champ rayonné par le deuxiéme élément
et celui rayonné par le premier élément du réseau dans la direction ¥ en considérant le modéle
sphérique de rayonnement (voir annexe £) :

1d? 1d3 144

— dsi _ -4 _ra 2 147 a2
as (1Y) = dsin(v) 5 cos(1)) 5,2 sin(v) cos®(6) + s (1 —6sin*(v)). (F.9)
Le probléme LS; ((F.1), (F.2)) est établi selon le modéle de rayonnement suivant :
Ef (1) = Eis(¢)[1 + Ay ™)), (F.10)
E5(4) = Eia()[Ara + /M5m0)] (F.11)

ou la contribution de I’élément alimenté dans le diagramme de rayonnement de 1’élément actif
est supposé étre égale a son diagramme de rayonnement lorsqu’il est isolé des autres.

En réalité, cette contribution étant différente de son diagramme de rayonnement lorsqu’il est
pris isolément, nous avons proposé un nouveau modéle :

E5 (1) = Eis(¥)[A11 + Agre?hsin®)], (F.12)
E5(¢) = Eis()[ Az + Agpe? W], (F.13)

dont les pondérations sont déterminées en résolvant le probléme d’optimisation LSs ..

Le probléme d’optimisation LSs, ., va étre utilisé pour synthétiser les diagrammes de rayon-
nement selon les modeéles décrits par les équations (F.12) et (F.13) dans lesquelles le modele
sphérique est utilisé & la place de 'approximation champ lointain pour prendre en compte la
position de chaque élément dans le systéme de coordonnées :

E5 (1) = Eis(¢)[A11 + Ay 2], (F.14)
E5(¢) = Eis(1h)[Ar2 + Agge?™2(¥). (F.15)

Les pondérations sont déterminées en résolvant le probléme d’optimisation LS3,, -
Quant au critére LSa,,,, il est utilisé pour synthétiser le diagramme de rayonnement en utili-
sant les champs des éléments pris isolément obtenus a partir des simulations électromagnétiques :

E{(Y) = Eis, (V) A11 + Eis, (¢) A1, (F.16)
E5(Y) = Eis, (V) A12 + Eis, () A2z. (F.17)

Les pondérations sont déterminées en résolvant le probléme d’optimisation LSy, .

F.1 Résolution du probléme d’optimisation basé sur le critére LS,

La détermination des pondérations Asq et Aqs se fait en résolvant le probléme d’optimisation
LS, (équations (F.1) et (F.2)). Pour résoudre I'équation (I.1), on pose :

Eis(¥1) 0 --- 0

EFM (4y) 0

EM .
By = : ’ gis - . . ’

BFM () 0
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1 pikdsin(r)

7K: )

' jkdsin(¥n )
1 Ny e Ny

[—
Il

oit Ny est la taille de la grille angulaire discréte utilisée {t;}i=1.... n,. Le probléme (I'.1) peut
donc s’écrire :

min|| BT — E, A+ AnV)f5, (F.18)
21
ot ||.||2 fait référence a la norme Lo. Soit J; = HEEM E (1+AnV) H2 La valeur optimale de
Ay selon le critére LS (notée Agigpt,) est obtenue en calculant la dérivée :
9J1 EM 2
= Ey” —-E, (1 AaV)
0 Ao, 3A21H ( +AnlV H2
9 EM " EM
EyY - E, ( + AxV) E7Y —E. (1+ AnV)
8A21 =is
o H
H EM
() oo nm). o
Pour faire ce calcul de dérivée, on utilise la régle de dérivation complexe suivante :
0 0 0
_—= — F.20
94~ oA T1a4; (F20)
ou A = Agr + jAs est une variable complexe. De la relation (F.20), on peut déduire que :
A
oA _ 1+52 =0,
gj* (F.21)
L’équation (F.19) devient :
9J1 HpH( mEM
=2V E Ey E ( + A21V) (F.22)
0Az;
En annulant cette dérivée, on obtient :
Oh ) o ovEHEPM oy HENE 4 oV EYE AyV =0
(91421 1S —15=—18 —=is=—is
VHEHEEM _yHEH g (F.23)
<:> A21 — 1S — 718728
VEIEEE v
—18=—1Ss
L’expression de la valeur optimale de Ay selon le critére LSy est donc donnée par :
Z ElEM(w)E;ks —jkdsm Z ‘E 2 —jkdsin(l/))
A21opt1 i
DI Eis(w
v (F.24)

S By (e IHdsm) (EFMw) - El-s(w))
P
S 1B

(]
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De la méme fagon on trouve l'expression de la valeur optimale de Ais selon le critére LSy en
partant de I’équation (I.2) :

ZE Z‘E ‘2€jkds1n( )
A12opt1 = Z ‘EZS
P
> ELw) (ErfM (1) — Eis(w)ejkdsinm)
_ Y
Z ’E’LS(w) 2
¥

(F.25)

F.2 Résolution du probléme d’optimisation basé sur les autres
critéres

F.2.1 Critére LS;,,

Afin de mieux prendre en compte la contribution de I’élément excité au champ rayonné par
le réseau (qui est en fait différente du champ qu’il rayonne lorsqu’il est isolé des autres), les pon-
dérations A1; et Aso sont introduites dans le modéle des champs rayonnés par les éléments actifs
du réseau (équations (F.12) et (F.13)). Les différentes pondérations A1, A1, A12 et Agy peuvent
étre déterminées en résolvant le probléme d’optimisation LSs,, (équations (I'.3) et (G.4)). En
utilisant les mémes notations que dans la section .1, la partie du probléme d’optimisation LSy, .
formulée dans (F.3) devient :

. EM 2
N (¥ 20)
ol
A }
A, = , U=11 V |.
A= 4] o= v
Soit Jy = HE’EM — gwg Ang. Les valeurs optimales de Aj; et Ag; selon le critére LSy (notées

Atiopt, €t A21opt,) sont obtenues en calculant la dérivée :

9J EM 2
— =—|E" - FE A
0A, 04, 121 E,U 4 I2
o H
a141 <[EEM £:.8 Al} [EIEM —EL AlD
o H
<[<EEM> —Aff UHEH} [E?M ~-E U Alb
8A1 — s 15—
= —QQHQZ [E{EM —-E U A1:| : (F.27)

En annulant cette dérivée, on obtient :

Oh _ e ufp!|EFY —B U A =0 (F.28)
8A1 = =is —=is—

ol
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On a donc

gf 0& UTE"E U A, = UTETEPM,
21

ce qui conduit a la résolution d’un systéme d’équations a deux inconnues :
<1TEHEA 1) Apr + <1TEHE. V) Ay =1TEMEPM
—15=—1Ss —1S=1Ss 1
<VHEHEA 1) A+ <VHEHE. V) Ay =VHETEEM
—15=—1Ss —1S=1Ss e
Les solutions A1 et As; de ce systéme d’équations sont :

<1TEgE{5M> <VHEHE V> (VHEgEfM> <1TEHEA V>

—is—is =is=is——

- D (F.29)
<1TE§§EZ,51) <VHE§§E{3M> - (vHEHE, 1> <1TEg E§M>

f— - e 1

D 9

ou

- (vt (vEEy) - (vErE ) (el Y)

? 2
- (Z |Eis(1/1)|2> - ‘ Z |E,L-S(w)|26jkdsin(¢)
v v

Les expressions des valeurs optimales de A1y et de As; selon le critére LSy, ,, sont donc données
par :

(F.30)

| 2 (EFMW)E%W)) % |Eis(w)?
: (= 'E“““'2>2 - [ Syt ’
v "
Z (EFM<w)E;s(¢)€jdein(¢)> Z (’Eis(ib)’erdein(d)))
1

¥

(St ) \zm —

2

(F.31)

A 17[} 18
21opta
G B
P
3 <E1EM(¢>E£;<w)> 3 (\Eis< >Pejkdsm<w>)
P P

2

<Z |E’LS > ' Z |E |2€]kdsm(w)
P P
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De la méme facon on trouve les expressions des valeurs optimales de Ago et Ajo selon le critére
LSy, en partant de (G.4) :

> (B wiEw) > B

A _ Y
120pty  —

(5] ]

¥
Z ( (¢)e—3kdsm(w)> Z <\Eis( )Ierkdsin(¢)>
2 2
(Z ’Eis(¢)|2> - ‘ Z | o (1) 2 sine)
: (F.32)

Z (E (e —jkdsin(w)) Z \Eis(l/})!Q

A220pt2 P ;

_
<Z|E > ‘Z|E |2 jkdsin(v)
(U
Z ( ) Z ’Ezs ’2 —jkdsin(y)
Y

5 -
(Z|E ) ‘Z’E |26jkdsm( )

F.2.2 Généralisation du critére LS,,, au cas d’un réseau de N éléments

De fagon générale, le modéle du champ rayonné par I’élément actif m d’un réseau linéaire
uniforme de N éléments est donné par ’équation :

N
E:;L(w) = Fjs (w) Z Anmejk(N—l)dsin(w)

(F.33)
n=1
m=1,---,N
dont les pondérations A, sont les solutions du probléme d’optimisation généralisé :
N .
LSop i min (3 |EEM(W) — Bu() Y A0 D000 2),
{Avmtpzy,.. n " — (F.34)
m=1,..,. N
En posant :
Eis(¥1) 0 .- 0
EpM (yr) . : Aim
pEM _ : _ 0 T : — :
=m : T =is . . . 0 rom : ’
EzM () 1 . A
m ¥ 0 0 Eis(vw,) "
on a alors :
mlnHEEM E . UA,> (F.35)



Annexe F. Solutions théoriques des problémes d’optimisation au sens des moindres carrés 179

ot U est la matrice Ny, x N qui permet de prendre en compte la position ((m —1)d)) de I’élément
m par rapport a ’origine du réseau :

ejk(m—l)d sin(¢1)

U=[V,--VyJouV,, = :
ejk(mfl)dsin(z/)Nw)

Soit @, = H EﬁM — gzsg AmHi Le vecteur A,, est déterminé en annulant la dérivée :
8Qm EM
8 H
EEM _p U A EEM _p U A
B S
= —2u"E" [EELM -E U Am] : (F.36)
Soit R = 06 0QN . La matrice R peut étre réécrite comme suit :

94,  0Ay

= =is |= =is— =

R=—2U"E" [EEM E U A] (F.37)

oll QEM = [EfM . EﬁM} et A= [Al . -AN]. La détermination des pondérations optimales

Apm, (n=1,--- ,Net m=1,---,N) formant la matrice A se fait en annulant la matrice R :

R=0 < UMEIEFM —yHpiEp U A
= = =is= = /|Is=18— =

(F.38)
& B=DA,
ol on a posé :
D=U"E"E U et B=U"E"E"M.
[ — e X =S — —/1s—
Les pondérations Ay, qui forment la matrice A sont ainsi données par :
A

Anm = Zm

n=1,--- N (F.39)

m=1,---,N

ot A est le déterminant de la matrice D et Ay, ;,, est le déterminant de la matrice D dans laquelle
la n'®™€ colonne est remplacée par la m'°™® colonne de la matrice B.

F.2.3 Critére LS, généralisé au cas d’un réseau de N éléments

Le probleme LSy, généralis¢ s’écrit comme suit :

N
) . o oo (1) |2
LSQNFB : {A i <Z¢: |E£M(w) Els(w)nzz:lAnmejk v )‘ )’ (F.40>

nmjfn=1,.. ,N

m=1,..., N,
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ou

n— 272
on(®) = (n—Dasin(w) — L "L o2y
n — 3,73
_lln=1)d l) d sin(1)) cos® (1)) (F.41)

2 _7" i
+;(nl)d(1—681n (1)).

La résolution du probléme d’optimisation LS Ny S€ fait alors de la méme fagon que pour le
critére LSy, en réécrivant les vecteurs V,,, comme suit :

edkem (1)

K:

m .
Gikam ()

F.2.4 Critére LS,,,, généralisé au cas d’un réseau de N éléments

Concernant le probleme LS3,,,, sa forme généralisée est la suivante :

N
. 2
LSQEM : min (Z ‘ETELM(w) - Z EiSn (w)Anm)‘ >7 F.49
{A”m}nzl,---,N ’L/) n=1 ( * )
m=1,...,N,
ou encore : y
E
LSy, : mlnHE -E E. AmH2 (F43)
=1,---,N,
ou Eis = [EiSI o -EZ-SN} avec
Eisn = .
Eis, (¥n,)
EM / T, ~H | mEM F Lo .
Soient T, = HE E AmH2 et T, = 94— —2E, |E," —E, Ap,|. On définit la matrice
m
T, aT,
T 8A11 g A]]\\[/ . La matrice T peut alors s’écrire :

—=is =

T= —2;. [EEM E A] (F.44)
Les pondérations optimales au sens du critére LSa,,, sont les coefficients A, qui annulent 7T'.

EM
L=0 & E E Elsgzsé (F.45)

ol on a posé :
D =E'E_ e B =E E"™

=1 —=is=is —=is—=

Les pondérations Ay, qui forment la matrice A sont ainsi données par :

5nm
Anm: é
w0y (F.46)
m=1,---,N
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ol § est le déterminant de la matrice 21 et dp,m est le déterminant de la matrice D L dans laquelle

la niéme iéme

colonne est remplacée par la m colonne de la matrice B X
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Annexe G

Comparaison entre les coefficients Sy,
et les pondérations A,

Dans le chapitre 2, nous avons proposé des modéles de diagrammes de rayonnement basés
sur la résolution de problémes d’optimisation au sens des moindres carrés. Nous allons dans
cette annexe comparer les pondérations A, solutions du probléme d’optimisation LSs,, aux
coefficients Sy, (m = 1,--- N et n =1,--- | N) en considérant d’abord un réseau de N = 2
dipdles dont les caractéristiques sont données dans le tableau G.1. La fréquence de travail est
f=5.8GHz (A =51.69mm) et les champs sont rayonnés a r = 3m. Le modéle de diagramme de
rayonnement en champ lointain considéré ici est le suivant :

ES () = Eis(¥)[A11 + Agre?hsin®)], (G.1)

E5(v) = Eis(¥)[A1a + Aggel™ 5], (G.2)

o Apm (n = 1,2 et m = 1,2) désigne la pondération appliquée a 1’élément n pour retrouver
le champ rayonné par 1’élément m. Les pondérations complexes optimales que nous noterons
Apmopt, sont déterminées en résolvant le probléme d’optimisation LSs,.,. :

LSper : min (D7 [BFY () = Bu()[An + Ane/ 5 0)), (G.3)
’ P
min ij [BFM(9) - Bio(9) A1z + Appel®5m00) %), (G.a)

ott EFM(3p) et EFM(3)) sont respectivement les champs électriques des éléments actifs 1 et 2
obtenus par simulation électromagnétique, E;s(1)) est le champ électrique rayonné par 1’élément
isolé, d est la distance inter-élément et 1 est la direction du point d’observation.

Tableau G.1 : Caractéristiques des dipdles demi-onde simulés.

Longueur de 'antenne L | 0.47\
Rayon du conducteur @ | 1073\

Dans le modéle donné dans (G.1), le coefficient A;; modélise le rayonnement physique de
I’élément actif du réseau. Or, le coeflicient S11 correspond & la portion du signal émis qui revient
vers la source de 1’élément actif (ici I’élément 1). Nous allons donc comparer les pondérations
A1t1opt, obtenues en résolvant le probléme d’optimisation LS3,, aux valeurs de (1 — S1;1) pour
différentes valeurs de la distance inter-élément. La pondération Ao; modélise quant a elle la

183
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portion de signal émis par I’élément actif qui est transmise a I’élément non actif (ici 'élément 2).
Elle devrait donc correspondre au coefficient S5 qui est le coefficient de transmission de ’élément
1 actif vers I’élément 2. Les figures G.1 et G.2 permettent de comparer Aqiop, & (1 — Si1) et
Asiopt, & S21 pour r = 3m (on est alors en champ lointain). La figure G.1 montre une bonne
correspondance entre les pondérations Aqiope, et les coefficients (1 —.511) pour toutes les distances
inter-élément étudiées, avec une légére différence de phase de moins de 2 °, ce qui tend a valider la
signification physique que nous avons donnée & la pondération Ay;. Par contre, sur la figure G.2,
nous observons une différence entre les phases des coefficients So1 et des pondérations Aaqgpi,-
Nous pouvons voir sur la figure G.3 qu’il s’agit d’une différence de phase d’environ 180°, ce qui
traduit une opposition de phase entre So; et Ag; (autrement dit, Aoy ~ —Sa1).

1.3 ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ : : 4 : :
—G—AH _e_All
\ +1—511 2L +1—511
1.2+ g
) ol
1.1+ 216
At
1t
6t
09— 8L T
01 02 03 04 05 06 07 08 09 1 01 02 03 04 05 06 07 08 09 1
Distance normalisée X Distance normalisée X
(a) (b)
FIGURE G.1 : Modules (G.1a) et phases en ° (G.1b) des pondérations Ajjept,
et des coefficients (1 — S11).
0.6 : ‘ 0 :
—9—A21 —G—Agl
—— 591 —— S
0.5+F -100 +
0.4+ -200 +
0.3 -300 | *
0.2+ -400 +
il . 500 ‘ ‘ ‘ ‘
01 02 03 04 05 06 07 08 09 1 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
d
Distance normalisée % Distance normalisée 3
(a) (b)

FIGURE G.2 : Modules (G.2a) et phases en ° (G.2b) des pondérations Azjop,
et des coefficients So.
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174

173.5 +

173 +

172.5 ¢

172+

1715 ¢

171}

170.5

01 02 03 04 05 06 07 08 09 1

: .,d
Distance normalisée X

FIGURE G.3 : Différence de phase en © entre les coefficients So1 et les pondérations Aaiopt, -

Les pondérations Agaopt, €t Aj2opt, sont également comparées aux coefficients (1 —Sa2) et S1a sur
les figures G.4 et G.5. On observe une bonne correspondance entre les coefficients Aay et (1—S22) ;
leurs phases ont une différence inférieure & 2° ce qui n’est pas important. Les coefficients Ao
et S1o sont également en opposition de phase, comme le montre la figure GG.6. Autrement dit,
Ag ~ =5Sqo.

1.3 ‘ ‘ ‘ ‘ . : : . : 4 . :
—G—A22 —Q—AQQ
9l —1— 522
1.2+
0 L
1.1+ 9L
4l
1 L
6
0.9 I I I I L L L L ! - | | | | | | | |
01 02 03 04 05 06 07 08 09 1 0.1 02 03 04 05 06 07 08 09 1
. ., d d
Distance normalisée 3 Distance normalisée —
(a) (b)

FIGURE G.4 : Modules (G.4a) et phases en © (G.4b) des pondérations Agaopt,
et des coefficients (1 — Sa2).
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0.6 0
0.5 -100 +
0.4¢ -200
03} -300
0.2+ -400 |
D
01 I I I I I I I I I -500 L L I |
01 02 03 04 05 06 07 08 09 1 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
d
Distance normalisée % Distance normalisée X
(a) (b)

FIGURE G.5 : Modules (G.5a) et phases en © (G.5b) des pondérations Ajaopt,
et des coefficients S1o.

174

1735+

173 +

172.5 +

172+

1715+

171

0.1 02 03 04 05 06 07 08 09 1
Distance normalisée —

A

FIGURE G.6 : Différence de phase en ° entre les coefficients Si2 et les pondérations Ajaopt, .
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Nous allons & présent considérer un réseau de trois dipdles dont les caractéristiques sont celles
données dans le tableau G.1. Le modéle du diagramme de rayonnement s’écrit alors :

E{(¥) = Eis(y)[A11 + AgpeFdsin®) 4 g, edk2dsin()] (G.5)
ES(1h) = Eis(¥)[A12 + AgpelFI5m¥) 1 fgpedh2dsin(@)] (G.6)
ES(¥) = Eis(v)[A1z + AggelFd5inW) 4 fgqeik2dsin()] (G.7)

ou les pondérations A, sont obtenues en résolvant le probléme d’optimisation LS3,, défini
par (2.66) pour N = 3 dipoles. Les figures G.7 & G.9 permettent de comparer les pondérations
Apmopt, Obtenues aux coefficients (1 — Sy, ) quand m = n ou Sy, quand m # n et la figure G.10
représente les différences de phases entre les pondérations Ao, Ag1 et Aoz et les coefficients Syo,
Ss31 et Sag. On observe que les pondérations A, sont trés proches (en module et en phase) des
valeurs de (1 — Syu,) pour m = 1,2,3. En revanche, on remarque que les pondérations A, et
les coefficients Sy, pour n # m sont en opposition de phase (leurs modules étant trés voisins).
On a donc Ay, ~ — Sy, pour n # m.
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0.9 : : : : 8 | | | | ‘ ‘ ‘ ‘
01 0z 03 04 05 06 2«7 08 09 1 01 02 03 04 05 06 07 08 09 1
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(a) (b)
0.6 100 T
0.55 + g
-4y
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0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
d . od
Distance normalisée 3 Distance normalisée 3
(c) (d)
0.35 T 200 T
o5 o A31 100
T —%—S31 | |
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0.25 - 8 -100
-200
0.2 - 4
-300
0.15 + . -400
-500
0.1+ 4
-600
005 1 1 1 L L L L L B ,700 1 1 1 1 1 L L L
0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
. L, d . ., d
Distance normalisée 3 Distance normalisée 3

() (f)

FIGURE G.7 : Modules ((G.7a), (G.7¢), (G.7¢)) et phases en ° ((G.7b), (G.7d), (G.7f)) des
pondérations A, (n = 1,2,3) et des coefficients (1 — S11), S21 et S31.
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FIGURE G.8 : Modules ((G.8a), (G.8¢), (G.8¢)) et phases en ° ((G.8b), (G.8d), (G.8f) des
pondérations A,e (n = 1,2,3) et des coefficients (1 — Sa2), S12 et Sso.
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FIGURE G.9 : Modules ((G.9a),( G.9¢), (G.9¢)) et phases en ° ((G.9b), (G.9d), (G.9f)) des
pondérations A3 (n = 1,2,3) et des coefficients (1 — S33), Si3 et Sos.
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FiGURE G.10 : Différence de phase en ° entre les coefficients Sio et les pondérations Aqs
(G.10a), les coefficients Ss3; et les pondérations Asy (G.10b), les coefficients Sa3 et les
pondérations As3 (G.10¢).
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Annexe H

Calcul d’'impédances sur des réseaux de
dipoéles inclinés

H.1 Impédance mutuelle entre deux dipdles dont seul le deuxiéme
est incliné

Cette section de I'annexe reprend les calculs faits par Baker dans [14] pour déterminer I'im-
pédance mutuelle entre deux dipoles prenant en compte l'inclinaison du deuxiéme dipole non
excité.

Dans [12], C. A. Balanis présente la méthode IEMF utilisée pour calculer I'impédance mutuelle
entre deux dipdles dans différentes configurations : “cote a cote”, “colinéaire”, “paralléle en échelon”.
Pour chacune de ces configurations, les deux dipoles restent paralléles a ’axe z. Dans [14], H. Baker
présente une technique de calcul de 'impédance mutuelle entre deux dipoles basée sur la méthode
IEMF et qui permet de prendre en compte 'inclinaison du deuxiéme dipdle, le premier dipole étant
positionné a l'origine du systéme de coordonnées, selon la disposition représentée par la figure
H.1. On note L et Lo les longueurs respectives des deux dipoles, (zo2, o2, 202) les coordonnées du
centre du deuxiéme dipdle dans le repére de référence (x,y, z) (on fixe xp2 = 0).Soit (z1,y1,21) le
repére dont le centre est lié au centre du dipéle 1 et dont ’axe z1 coincide avec ’axe du dipole 1.
Le dipéle 1 non incliné étant a placé a ’origine du repére de référence et paralléelement a ’axe z, les
repéres (z,y, z) et (x1,y1, 21) sont alors les mémes. Soit (x2, Y2, 22) le repére obtenu en translatant
le repére (z1,y1,21) jusqu'au centre du dipoéle 2. On définit 65 et @9 les angles d’inclinaison du
deuxiéme dipole par rapport aux axes z9 et xo respectivement (voir figure H.1). On suppose que
I’antenne excitée (celle qui est placée a l'origine du systéme de coordonnées) est parcourue par
une distribution de courant sinusoidale (hypothése valable lorsque I'antenne a un rayon inférieur
4 1072)). Nous rappelons que la méthode IEMF permet de déterminer I'impédance mutuelle en
partant du champ électrique Fs; présent le long du deuxiéme dipéle par effet du champ rayonné
par le premier dipdle. En supposant une distribution de courant sinusoidale sur ce deuxiéme

dipdle :
. Lo
Ig(t) = IQQ S1n (kj<2 — ’t’>>, (Hl)

193
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la tension Va1 induite sur le deuxiéme dipoéle est donnée par :

Ly
2

1 L
Vo1 = —I— / Irosin <k‘<22 - ’t’>>E21(t)dt7 (H2)
24

Lo

2

L
avec Io; le courant & ’entrée du deuxiéme dipdle donné par Io; = Isgsin <l<:22>, Iy étant 'am-

plitude de la distribution de courant sur le deuxiéme dipole. De la tension induite, on détermine
I'impédance mutuelle relativement au courant a ’entrée des dipoéles Z51; comme suit :

Vv
Zi = 121, (H.3)
1i
. : Ly . ) e "
ou Iy; = I1psin k7 est le courant & l’entrée du premier dipdle excité. On a alors :
Lo
1 2 L
Zoti = — / sin (k( =2 = [t] ) ) B (t)dt. (H.4)
Tiosi k:Ll . kL2 2
10 SIn ? Sin —_— _2
2
[
}J’Z
() \\\i 43

Yoz
X2

E\r

Y
az
R,

/

X

;I
|

<

FIGURE H.1 : Positionnement relatif de deux dipoéles : premier dipéle droit, deuxiéme dipole
incliné.

Soit T" un point pris le long du dipéle 2 et soit ¢ la distance algébrique entre ce point et le centre
du dipole 2. Soient (t,, ty,, t,) les coordonnées du point T" dans le repére (2, y2, 22). En utilisant
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les notations définies sur la figure H.1, on a les relations suivantes :

ts, = tcos(62) (H.5)
ty, = tsin(fy) sin(p2) (H.6)
tz, = tsin(fa) cos(p2) (H.7)
(H.8)
(H.9)

p= \/7%2 + (yo2 +ty,)?
r=1/p?+ (202 +tz,)>

L1\?
Ry =/p?+ <Z(]2 +t,, — 2> (H.10)

L 2
Ry = \/pz + <Zo2 ity + ;) (H.11)

t
cos(a) = bey + 200 (H.12)
r
Ly
tzy + 202 — 5
cos(a) = & (H.13)
Ly
tzg + 202 + ?
cos(ag) = — & (H.14)

Dans 'annexe B, nous avons montré que le champ électrique £ en champ proche pouvait s’écrire
dans le systéme de coordonnées cylindriques comme suit :

E=FEy,+ E.a, (H.15)
avec
Nl 14 e—IkF 14 e~ JkR2 14 e~ Jkr
E = _ 1 — -2 k— H.16
g ]47Tp[<z 2> ROV )R My ) (H.16)
et kR kR ik
.77]10 e~ Jri e Jrh2 L1 e—Jkr
E,=— -2 k— H.17
* J 4 |: Rl + RQ €08 2 r ’ ( )

ou 7 est 'impédance caractéristique du vide. A partir des équations (H.12), (H.13) et (H.14), on
peut écrire en notant que z = zg2 + ¢, :

el | L\ _
E,= j—z 10 [e—ﬂle cos(ay) + e 7% cos(ay) — 2 cos(a) cos </~c21> e_]kr} (H.18)
™
et kR kR ik
I —JjkR: —jkRz L Inr
E, = —jn471T0 [e R + ¢ R 2 cos <k21> ¢ " ] (H.19)

Il faut maintenant projeter ce champ le long du deuxiéme dipole. Soit u un vecteur unitaire
sur 'axe du deuxiéme dipole défini par u = a,, sin(f2) + a,, cos(62), a,, et a,, étant les vecteurs
unitaires sur les axes yo et 2o respectivement. Soit & I’angle formé par la ligne de champ électrique

E et le vecteur unitaire u (voir figure H.2). On a alors :

Byy = ||Bllycos(6) = 7 (E1). (11.20)
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|+

FiGURE H.2 : Projection du champ électrique rayonné par le dipole 1 excité au voisinage du
dipdle 2 en circuit ouvert dans la méthode IEMF.

ou (E.t) désigne le produit scalaire de E par t. La décomposition du vecteur E dans le systéme
de coordonnées cartésiennes donne :

123
E, = E,sin(¢y) = Epjz

(ty, + Yo2)
P
B - E.. (H.21)

Ey = E,cos(y) = E,

ce qui conduit &

1
= Z(Emtxz + Eyty2 + Eztz2)

1 2+ ty, )t
_ ; (Ep( xo (y02 + yz) y2> + EthQ) ) (H22)
p

Le champ F9; étant fonction de ¢, nous le noterons Fs(t). Pour alléger ’écriture, nous consi-
dérerons I'impédance mutuelle relativement au courant maximal circulant sur les dipoles donnée

L L
par Zoyy,m = Zoyp;Sin (k;) sin <k22> L’impédance mutuelle est donc donnée par :

Dot = —Iio 7 sin <k (L; - |t|>>E21(t)dt. (H.23)
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Les résistance et réactance mutuelles sont donc données par :
Lo
2
1 i Lo
Roim = R(Z21m) = o | S® ko~ [t | |R(E21(2))dt (H.24)
Ly
2
et
Lo
1 ) Lo
X21m = S(Zglm) = —T sin | k ? — ’t| C\\S(Egl(t))dt. (H.25)
10
Loy

Déterminer les parties réelle et imaginaire de Eo1 (R(E21) et $(F21)) revient a déterminer les

parties réelle et imaginaire de £, et E,. En partant de I’expression donnée en (11.18) et en utilisant
la relation e™7% = cos(x) — jsin(z), on a :

1 L
E,= Z—l’g [sin(le) cos(ay) + sin(kRg) cos(ag) — 2sin(kr) cos <k1> cos(«)
T

+j<cos(sz1) cos(a1) + cos(kRs) cos(as) — 2 cos(kr) cos <l<:L21) cos(a)ﬂ (H.26)

De la méme fagon, on a :

~ nlo Ly \sin(kr) sin(kR) sin(kRy)
E, = e [2 cos (k: > > " R Ry

N (2 o (kz; ) cos(kr) cos(kRy) cos(k:Rg))].

T R, Ry

(H.27)
no_ -
Sachant que — = 30, on a alors :
47

t2 tys )t
R(E) :<< Bt (?Jo;;r e )t)

(sin(le) cos(ay) + sin(kRg) cos(ag) — 2sin(kr) cos </<:I;> cos(a))

t L., (2 cos (;J;) Smg‘?”’) _sin(kRy) sm(szz))) Lo

30—
R Ry % t

(H.28)
et

2+ + by, )t
(E) :<< 2 <on2 e )t)

(cos(le) cos(ay) + cos(kRa) cos(az) — 2 cos(kr) cos <kI;> cos(a)>

tt., (2 cos (;f;) cosikr) _cos(kRy) Cos(kR2)>> Io

30210
R Ry XU

(H.29)
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ce qui donne pour les résistance et réactance mutuelles :

Loy

2 sin ((%2 1)) L\ sin(kr) _sin(kRy) _ sin(kRy)

1\sin(kr) sin(kR; SIn{k 12

m = 2|2 2 B )
Ror 30 / ; (t 2( cos (k 5 > , Ry Ry )
&
2
2 ty, )t
N (t7, + (yo;;- 2 )tys) (sin(k‘Rl) cos(aq) + sin(kRg) cos(ag) — 2sin(kr) cos (k?) cos(a)) ) dt

(H.30)

2 T Ry Ry

Lo
2 sin <k<LZ — |t|>>
L
Xoim = —30 / 2t <tz2 (2 cos <k1> cos(kr)  cos(kRi) cos(kR2)>
Lo
2

2
n (tz, + (?/022+ by )tys) (cos(le) cos(ay) + cos(kRg) cos(ag) — 2 cos(kr) cos (l{:%) cos(a)) ) dt

p
(H.31)

H.2 Calcul de I'impédance d’entrée

L’impédance d’entrée d’un port i est déterminée lorsque ce port est excité et les autres sont
chargés.
On considére le réseau & deux ports de la figure H.3. En appliquant les relations tension-
courant, on a :
{ Vi =2Zuli + Zi21o

H.32
Vo = Zo11h + Zaals. ( )

h L

" i v

F1GURE H.3 : Réseau a deux ports.

Vi
Pour déterminer I'impédance d’entrée sur le port 1 (notée Z;,,,, donnée par Z;,, = I—l), on charge
1
le deuxiéme port sur Zy, ce qui donne :
Vo = —Zpl> (H.33)
On a alors :

Zonly

L= 22
2 Za + Zy

(H.34)



Annexe H. Calcul d’impédances sur des réseaux de dip6les inclinés 199

ce qui permet d’écrire :

Z12Z9
Ww=nh|Zn——"—=], H.35
1 1( 11 Ty + Zg) ( )
d’ou 7.7
12421
Lin, =211 — ———. H.36
" U Zn+ 2 ( )
De la méme fagon, pour déterminer I'impédance d’entrée sur le port 2 (notée Z;,,, donnée par
Ling = Tz)’ on charge le premier port sur Zy. On a alors :
2
Zio1 212
Ding = Ligg — —————. H.37
" 27 Zn+ Zo ( )

Considérons maintenant le réseau & trois ports de la figure H.4. Nous réécrivons les relations
tension-courant comme suit :

Vi =2Znh+ Zialay + Z1313

Voo = Zo1Ih + Zaoly + Za3l3 (H.38)
Vi = Zs11h + Zsgly + Zszls.

s N N

FIGURE H.4 : Réseau a trois ports.

Pour déterminer Z;,,, on charge les deuxiéme et troisiéme ports sur Zy (on a alors Vo = —Zyls
et V3 = —Zpl3). Les deuxiéme et troisiéme relations du systéme (H.38) deviennent :

Zo1Iy + (Zag + Zo) 12 + Zazl3 = 0 (H.39)

Z3111 + Zzoly + (Z33 + Zo)I3 = 0 '
On en déduit les expressions de Iy et I3 suivantes :

Loz 31 — (4 YAV
12:_11< 23231 — (Z33 + Zo) Z21 >’ (H1.40)
Z3Z32 — (233 + Zo)(Z22 + Zo)

L= 1 <Z 532221 — (Zoo + Zo)Z31 > (H.41)
39723 — (Zag + Zo)(Z33 + Zo)
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En injectant les expressions de I3 et I3 dans la premiére relation du systéme (H.38), on trouve :

B Za3Z31 — (233 + Zo) Zay Z39 221 — (Zaa + Zo) Z31
Vi=15L|Z11— Zi2 — Z13 ;
Zo3Z39 — (Zs3 + Zo)(Zaz2 + Zp) Z32 793 — (Zoa + Zo)(Z33 + Zo)

(H.42)

d’out 'expression de Z;;,, suivante :

Zo3Z31 — (233 + Zo)Zn ) B 13< Z32Z01 — (Za2 + Zo) Z31 )
Zo3Z39 — (Z33 + Zo)(Zaz + Zp) ZsoZos — (Zaa + Zo)(Zss + Zo) )
(H.43)

Ziny = Z11 — Z12<

De la méme fagon, on trouve les expressions de Z;,, et Z;,, suivantes :

Z13Z32 — (Z33 + Zo) Zh2 ) B < Z31Z12 — (Zn + Zo)Z32 >
Z13Z31 — (233 + Zo)(Zn1 + Zo) P\ Z13Z31 — (Zss + 20) (211 + Z(o}% 421)
Z19723 — (Zaa + Zo) Z13 ) B ( ZnZ13 — (Z11 + Zo) Zo3 >
Z19Z21 — (Z11 + Zo)(Z22 + Zo) P\ Za1Zva — (Z11 + Zo)(Zag + Z0) )
(H.45)
Pour donner une expression générale de 'impédance d’entrée sur un réseau de N ports,
nous allons chercher I’écriture matricielle permettant de retrouver les expressions (H.36), (H.37),
(H.43), (H.44) et (H.45). L’'impédance d’entrée donnée en (H.36) peut s’écrire :

-1
Ty + 7
Tin, = ( 22 T 20 ) . (H.46)

Ling = Loz — Z21<

Ling = 433 — 431 (

Z11(Za2 + Zo) — Z12Zn

L’expression Dy = Z11(Zaa + Zy) — Z12721 peut étre vue comme le déterminant de la matrice
% 1 suivante :

Zn Z12
M = H.47
=1 [ Zo1 Zaz+ 2y ( )
dont 'inverse est :
_ 1 Zoo + 4y —Z19
Mt =— . H.48
=1 Dy [ —Z Z11 (H.48)
L’impédance d’entrée Z;,, pour un réseau a deux ports est donc donnée par :
-1
Zin, = <M1_1(1,1)) . (H.49)
De la méme fagon, I'impédance d’entrée Z;,,, pour un réseau & deux ports peut s’écrire :
Zn + 7Z -
11+ %o
Ling = H.50
e (Zzz(le + Zo) — 221212> ( )

ou lexpression Dy = Zaa(Z11 + Zo) — Zo1 Z12 peut étre vue comme le déterminant de la matrice
M 5 suivante :

M. = [ (H.51)

Zn+ 2y Zi2 ]
2

Za Z99

dont l'inverse est :

1 A -7
1 22 12
M, = { —Zon Zu+ 2o ] ‘ (H.52)
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L’impédance d’entrée Z;,, pour un réseau a deux ports est donc donnée par :

-1
Ziny = (M;1(2,2)> : (H.53)

Regardons maintenant le réseau a trois ports. L'impédance d’entrée du premier port peut étre
réécrite comme suit :

(H.54)

—1
7o <(Z33 + Zo)(Zaa + Zp) — Zzszsz)
e Ds

ou

D3 = Z11((Z33+20)(Zaa+Zo)— Zaz Zzz) — Z12(( Zag+2Z0) Zor — Za3 Z31 )+ Z13( Z3a Zo1 —(Zaa+Zo) Z31)

(H.55)
serait le déterminant de la matrice
Z1 Z12 Z13
%S = | Zo1 Zog+ Zy Z93 (H.56)
Z31 Z32 Z33 + Zo
dont l'inverse est :
M1, MJY(L,2) M1,
Myt = M N2,1) MN(2,2) MN2.3) | (H.57)
M H(3,1) M;'(3,2) M;'(3,3)
Dans (H.57),
1 1
%gl(L 1) = D—3 (222 + Z())(Zgg + Zo) — Z23Z32> %gl(l, 2) = Fs Z13439 — (233 + Zo)Zm
1 1
M1(1,3) = —( Z12Z23 — Z13(Zo2 + Zo) M1(2,1) = — | Z31Z23 — (Zs3 + Zo) Zar
3 Dg 3 DS
1 1
M1 2,2) = —((Zss+ Zo)Z11 — Z13Z3 M12,3)= —(ZnZ13 — Z11 72
3 Ds 3 Ds
1 1
M'3,1) = — | Zo1Zsy — (Za2 + Zo) Zs1 M:;1(3,2) = —(Z12Z31 — Z11 732
3 Ds 3 Ds
1
%51(373) = . (Zaz + Zo)Z11 — Z12Zmn
3
L’impédance d’entrée Z;,, est donc donnée par :
-1
Zin, = <M51(1,1)> : (H.58)
L’impédance d’entrée sur le deuxiéme port peut aussi étre réécrite comme suit :
-1
A Z0)(Z Z0) — 21374
Ziny = (( 33 + Zo)( 11D%4- 0) — Z13 31) (H.59)

ou

Dy = Zyo((Z33+20)(Zn1+Zo)—Z13Z31)— Zo1 ((Z3s+20) Z12a— Z13 Z32) + Za3(Z31 Z12—(Z11+ Zo) Z32)
(H.60)
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serait le déterminant de la matrice

M, = Zy1 Ty Zos (H.61)

=4
Z31 Z3p Zz3+ Zo
dont l'inverse est : . . .
[y M) M
M= ££1(2,1 %1(2,2) £é1(2’3) , (H.62)
M, (3,1) M,(3,2) M, (3,3)
avec
1 1 1 1
M (1,1) = D, Z22(Z33 + Zo) — Z32223 M, (1,2) = Da Z13232 — (233 + Zo) Z12
1 1
M Y(1,3) = —( Z12Z23 — Z137 M Y2,1) = —( Z31Z23 — (Z33 + Z0) Z
:1<’) D, \ 12423 13 22) :4(,) Dy \ 931428 (Z33 + Zo) Za1
1 1
M7Y2,2)= —((Z Z0)(Z 7o) — Z13 7 MY2,3) = —|(ZnZizs—(Z 70) 7
M, (2,2) Da (Zn1 + Zo)(Zs3 + Zo) — Z13 31) M, (2,3) D, | #2213 (Z11 + Zo) Za3
1 1
MY3,1) = —|( 221230 — ZpoZ M713,2)= — (219231 — (Z Z0) 7.
M, (3,1) Da 21432 22 31> M, (3,2) Da 12231 — (Z11 + Z0) Z32
1
M '(3,3) = Di (Z11 + Zo) Z22 — 212Z21>
- 4
L’impédance d’entrée Z;,, est donc donnée par :
-1
Zin, = (%{1(2,2)) : (H.63)
De la méme facon, on peut également réécrire 'impédance d’entrée sur le troisiéme port comme
suit : =
Z Zo)(Z Zo) — Z1oZ
Ding = (( 11 + 20)(Z22 + Zo) 12 21) (H.64)
D5
ol

D5 =Z33((Z11 + Zo)(Z22 + Zo) — Z12Z21)
— Z31((Zag + Zo) Z13 — Z12293)
+ Z32(Z21Z13 — (Z11 + Zo) Zag) (H.65)
serait le déterminant de la matrice

Z11 + Zy Z12 Z13
M, = Z1 Zog + Zy  Zog (H.66)

dont l'inverse est :

(H.67)
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avec
1
%;1(171)2 -
5
1
%571(173): 75
M_1(2,2) = L
5 ’ D5
1
M713,1)= —
1
M '(3,3)= —

Z33(Zo2 + Zo) — Z32Za3
Z19Z23 — Z13(Zo2 + Zo)
(Z11 + Zo)Z33 — Z13Z31
ZnZzg — Z31(Zo2 + Zo)

(Z11 + Z0)(Za2 + Zo) — 212Z21>

L’impédance d’entrée Z;,, est donc donnée par :

-1
ng = <M51(373)> :

Soit le systéme & N ports tel que représenté sur la figure H.5. En nous basant sur les expressions
matricielles (H.49), (H.53), (H.58), (H.63) et (H.68) des impédances d’entrée sur les réseaux de
deux et trois ports, les impédances d’entrée sur chacun des NN ports d’un réseau peuvent étre

calculées en utilisant

ou la matrice ZZ. est

la formule générale suivante :

1
MZ1(2,1) = L
5 ) 5
M71(2,3) = L
5 ) 5
M-1(3,2) = L
5 ) 5

<~_1 . .)1
Zini: é@ (Z,’L)

définie comme suit :

[ 711+ Zo Z12
Zan Zaa + 2y
Zin Zio

| Zm ZN2

ZNi

213239 — Z33412
4312493 — 433491
ZnZhs — (Zn + Zo)Zas

Z12Z31 — (Zn + Zo) Zs2

(H.68)

(H.69)

(H.70)
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i
V.

5 :
- K =
! |
L_ | < Y

=

FI1GURE H.5 : Réseau & N ports.
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Modélisation du couplage mutuel présent dans un réseau d’antennes : étude
théorique, applications au radar MIMO et a un contexte RFID

Le couplage mutuel est un phénoméne électromagnétique susceptible de se produire dans les réseaux d’antennes. Il
est dil aux interactions électromagnétiques qui se produisent entre les éléments d’un réseau d’antennes et induisent
une modification des paramétres intrinséques des antennes. Lorsque la distance inter-élément diminue, les effets
du couplage mutuel augmentent. La prise en compte du couplage mutuel dans les réseaux d’antennes, lors de
leur conception ou dans les algorithmes de traitement d’antennes, permet d’avoir accés aux caractéristiques de
rayonnement réel de chaque élément du réseau ce qui peut par exemple permettre d’améliorer les performances
de détection/localisation de cibles & I’aide d’un radar MIMO (Multiple Input Multiple Output). Dans un contexte
RFID (Radio Frequency IDentification), modéliser le couplage mutuel permet de modéliser le systéme formé par
un ensemble de tags et de statuer sur le comportement du systéme dans une configuration donnée.

Cette thése porte sur la modélisation du couplage mutuel présent dans un réseau d’antennes. Nous avons d’abord
proposé une nouvelle méthode de modélisation du diagramme de rayonnement de 1’élément actif basée sur la
résolution de problémes d’optimisation au sens des moindres carrés pour trouver les pondérations complexes qui
modélisent les interactions électromagnétiques entre les éléments du réseau. Ces pondérations complexes peuvent
étre utilisées comme des lois d’excitation a appliquer a une antenne isolée décrivant les positions des éléments du
réseau, afin d’étudier expérimentalement le comportement d’un réseau d’antennes. Cette modélisation du couplage
mutuel est ensuite appliquée dans un contexte radar MIMO ot nous montrons qu’il est possible de synthétiser le
diagramme de rayonnement de I’élément actif sur une plateforme expérimentale de radar MIMO composée d’une
seule antenne émettrice et d’une seule antenne réceptrice qui se déplacent sur des rails en des positions prédéfinies.
A la réception, la matrice des signaux regus est obtenue en appliquant le principe de superposition. Nous avons
également cherché a modéliser le couplage mutuel en proposant une formulation théorique de 'impédance mutuelle
entre les éléments d’un réseau de dipoles fins aléatoirement répartis dans un plan afin d’appliquer cette modélisation
du couplage mutuel & un contexte RFID, ou les tags, représentés par les dipoles, sont éparpillés dans un plan et
éclairés par un lecteur. Nous avons également proposé une formulation théorique de 'impédance d’entrée du dipole
environné et avons étudié les effets du couplage mutuel sur les deux paramétres intervenant dans le bilan d’une
liaison RFID : adaptation (la bande passante) et le diagramme de rayonnement du dip6le environné. Nous avons
montré qu’il était possible de synthétiser le diagramme de rayonnement du dipdle environné et de trouver la
modification de l’adaptation du dipéle environné, ce qui, & terme, permettrait de statuer sur le taux et/ou la
distance de lecture d’'une communication RFID dans un contexte haute densité.

Mots-clés : Réseau d’antennes, couplage mutuel, diagramme de rayonnement, radar MIMO, RFID.

Modeling of the Mutual Coupling Present in an Antenna Array: Theoretical Study,
Applications to MIMO Radar and to an RFID Context

Mutual coupling is an electromagnetic phenomenon that can occur in antenna arrays. It is due to the electromag-
netic interactions that occur between the elements of an antenna array and induce a modification of the intrinsic
parameters of the antennas. Taking into account mutual coupling in antenna arrays, when designing them or in
antenna processing algorithms, provides access to the real radiation characteristics of each array element which can,
for example, improve target detection/localization performance using a Multiple Input Multiple Output (MIMO)
radar. In an RFID (Radio Frequency IDentification) context, modeling mutual coupling makes it possible to model
the system formed by a set of tags and to decide on the behavior of the system in a given configuration.

This thesis focuses on the modeling of the mutual coupling present in an antenna array. We first proposed a new
method for the Active Element Pattern synthesis based on solving optimization problems in the least squares sense
to find the complex weights that model electromagnetic interactions between network elements. These complex
weights can be used as excitation laws to be applied to an isolated antenna describing the positions of the array
elements, in order to experimentally study the behavior of an array of antennas. This mutual coupling modeling is
then applied in a MIMO radar context where we show that it is possible to synthesize the radiation pattern of the
active element on an experimental MIMO radar platform composed of a single transmitting and a single receiving
antenna that moves on rails in predefined positions. The matrix of received signals is obtained by applying the
superposition principle. We also sought to model mutual coupling by proposing a theoretical formulation of the
mutual impedance between the elements of an array of thin dipoles randomly distributed in a plane in order to
apply this mutual coupling modeling to an RFID context, where the tags, represented by the dipoles, are scattered
in a plane and illuminated by a reader. We also proposed a theoretical formulation of the input impedance of the
surrounded dipole and we studied the effects of mutual coupling on the two parameters involved in the balance of
an RFID link: the adaptation (bandwidth) and the radiation pattern of the surrounding dipole. We have shown
that it is possible to synthesize the radiation pattern of the surrounded dipole and to find the modification of the
adaptation of the surrounded dipole, which, in the long term, would allow to decide on the read rate and/or the
reading distance of an RFID communication in a high density context.

Keywords: Antenna array, mutual coupling, radiation pattern, MIMO radar, RFID.
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