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INTRODUCTION GÉNÉRALE

Contexte de l’étude

Le positionnement par satellites est utilisé quotidiennement pour se localiser et se dépla-
cer entre deux points précis avec son téléphone ou sa voiture par exemple. Il existe plusieurs
grandes catégories d’applications avec, entre autres, la navigation personnelle et les applications
automobiles. On peut également citer l’aviation, les applications marines ou encore l’agricul-
ture [1]. Cette grande variété d’utilisations explique en partie le développement rapide de cette
technologie.

Au départ destiné exclusivement à des applications militaires, on trouve maintenant des
signaux dédiés aux applications militaires et civiles répartis sur différentes bandes de fréquences.
Le premier système de positionnement par satellite est le GPS, développé par les États-Unis à
partir des années 1970. En parallèle des États-Unis, l’URSS a développé le système GLONASS
dans le même but. Plus récemment de nouveaux systèmes ont été mis au point par l’Europe ou
la Chine par exemple.

Les satellites utilisés pour des applications de positionnement sont situés en orbite terrestre
moyenne. Pour le GPS, ceux-ci se situent environ à 20200 km de la Terre. La figure 1 montre
une représentation de leur répartition sur l’orbite terrestre.

Figure 1 – Représentation des satellites GPS en orbite autour de la Terre (source [2])

Les différents systèmes de localisation par satellites sont regroupés sous l’appellation Global
Navigation Satellite Systems (GNSS). Les systèmes considérés dans le cadre de cette étude sont :
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Introduction Générale

• GPS (Global Positionning System, Etats-Unis),
• GLONASS (Globalnaïa Navigatsionnaïa Spoutnikovaïa Sistéma, Russie),
• Galileo (Europe),
• Beidou (Chine).

Les signaux émis appartiennent à la bande L, avec des fréquences de fonctionnement allant
de 1164 MHz à 1610 MHz (figure 2). Sur cette figure sont données les fréquences centrales et
extrêmes de chaque canal de transmission. On remarque que certains systèmes fonctionnent sur
les mêmes fréquences (p.ex. L5 et E5a). Les interférences sont évitées grâce à l’utilisation de
différentes modulations pour l’émission des signaux.

Figure 2 – Répartition des fréquences des différents systèmes GNSS (inspiré de [3])

Pour transmettre les données, les satellites utilisent une polarisation circulaire main droite
(RHCP). Ce choix de polarisation est fait pour limiter les effets liés au passage des signaux à
travers les différentes couches de l’atmosphère terrestre. Il existe de nombreuses sources d’erreur
sur les signaux envoyés par les satellites avec, pour n’en citer que quelques-unes :

• erreurs d’horloge du satellite,
• effets atmosphériques,
• effets relativistes,
• multitrajets.

Le plus grand nombre de ces erreurs sont compensées mathématiquement par les récepteurs
GNSS de façon numérique. Les deux points importants permettant une bonne mesure sont la
qualité de réception du signal, correspondant au niveau du signal sur bruit [Carrier to Noise
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Ratio (CNR)] reçu au niveau du récepteur et la configuration des satellites au moment de la
mesure (le nombre et la répartition spatiale des satellites) [4]. En effet le niveau de puissance du
signal qui arrive depuis le satellite à l’antenne du récepteur est d’environ -130 dBm pour GPS
L1 C/A soit 1 × 10−16 W alors que le plancher de bruit électromagnétique se situe généralement
autour de -100 dBm. Ce très faible niveau de puissance nécessite l’utilisation d’amplificateur
faible bruit, de filtres et un traitement numérique afin d’extraire l’information utile. Un exemple
d’architecture de chaîne d’acquisition de signaux GNSS est donné sur la figure 3.

Figure 3 – Exemple de chaîne d’acquisition de signaux GNSS (source [5])

On y voit les différents étages d’amplification et de filtrage avec l’utilisation d’une antenne
passive. Cette antenne doit être adaptée à une impédance de 50 Ω et posséder un rayonnement
hémisphérique dirigé vers le ciel (maximum de rayonnement dans la direction θ = 0◦, ϕ = 0◦

en repère sphérique). Cette antenne doit idéalement être à polarisation circulaire et avoir des
propriétés de rayonnement stables avec la fréquence, avec par exemple une large ouverture à
mi-puissance [6]. Cela permet à l’antenne de recevoir les signaux d’un maximum de satellites
pour faciliter le positionnement précis d’un porteur. L’ouverture à mi-puissance correspond au
secteur angulaire pour lequel le gain de l’antenne est supérieur au gain maximal moins trois dB.
Un exemple de diagramme de rayonnement d’antenne 2D est donné sur la figure 4.

Figure 4 – Exemple de diagramme de rayonnement 2D idéal d’une antenne à polarisation
circulaire (source [6])
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Dans le cadre de cette étude, les antennes conçues doivent être intégrées sur des porteurs.
Pour ce faire, l’élément rayonnant doit être placé dans une cavité métallique permettant à l’an-
tenne d’être isolée de son environnement proche. Les porteurs peuvent être planaires (p.ex. drone
de moyenne ou haute altitude) ou cylindriques (p.ex. mortier ou obus) de différents diamètres
allant de 90 à 155 mm (figure 5).

Figure 5 – Photographies de projectiles de calibres 90 mm (gauche) et 155 mm (droite)

La plupart des porteurs cylindriques sont gyrostabilisés avec par exemple des vitesses de
rotation de l’ordre de 300 Hz pour une munition de calibre 155 mm de diamètre. Ces projectiles
subissent des accélérations allant de 20000 à 50000 g lors du lancement, d’où la nécessité d’utiliser
des matériaux ayant une grande résistance mécanique lors de la conception des antennes. La
figure 6 présente les différentes phases de vol d’une munition guidée en contexte opérationnel.
On peut y voir les deux phases de vol, avec une première phase balistique, où le projectile suit
sa trajectoire initiée par les conditions de tir (vitesse, direction du canon, etc.). Pendant cette
phase, la navigation peut être activée, mais pas le guidage (pas de modification de trajectoire).
Lors de la deuxième phase de vol, correspondant à la phase guidée, différents moyens sont mis
en œuvre pour ajuster la trajectoire du projectile (guidage) en se basant sur les données de
navigation reçues.

Pour répondre à toutes les contraintes exposées précédemment, les antennes développées
doivent être les plus petites possibles, avec un rayonnement stable en fréquence, une ouver-
ture à mi-puissance importante. Elles doivent également résister mécaniquement aux différentes
phases de vol et être développées en prenant en compte l’influence du porteur sur lequel elles sont
intégrées. Elles doivent être large bande en adaptation pour la réception de plusieurs constella-
tions GNSS. Cela permet notamment l’utilisation de signaux dans une bande de fréquences non
brouillée, alors que d’autres peuvent l’être en cas de perturbation, intentionnelle ou non d’une
des bandes de fréquences.
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Figure 6 – Exemple de situation opérationnelle

Les objectifs scientifiques de cette étude, détaillant les besoins en termes de miniaturisation
et de performances, sont proposés dans la suite de ce manuscrit.

Coopération

Cette thèse est réalisée en coopération entre l’Institut Franco-Allemand de Recherches de
Saint-Louis (ISL) et l’Institut d’Électronique et des Technologies du numéRique (IETR), labora-
toire dépendant de l’université de Rennes 1. Ces travaux sont financés par l’ISL. L’encadrement
est réalisé par Loïc Bernard (Directeur de thèse, ISL), Ala Sharaiha (Directeur de thèse, IETR)
et Sylvain Collardey (encadrant, IETR). Une première phase s’est déroulée à l’IETR, pendant
une durée d’un an environ. La thèse s’est ensuite poursuivie à l’ISL et l’ensemble des prototypes
a été fabriqué et caractérisé à l’ISL.

Ce travail s’inscrit dans la continuité de la coopération entre l’ISL et l’IETR pour le déve-
loppement d’antennes intégrées sur porteurs qui a déjà permis la conception d’antennes et de
réseaux d’antennes pour la télémesure [7, 8] ou le GNSS [9]. Des exemples de réseaux d’antennes
intégrées sur pointes de projectile et de métasurfaces en cavité sont présentés sur la figure 7 : ils
ont été réalisés au cours des travaux de thèse [7-9]
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Figure 7 – Réseau intégré sur une pointe de projectile (bande C)[8] (gauche) et antenne mi-
niature en cavité pour télémesure en bande S [7] (droite)

L’étude proposée ici fait suite aux travaux menés par Laura Garcia-Gamez (thèse soutenue
en 2020) traitant de la conception d’antennes miniatures en cavité avec métasurfaces pour la
réception de signaux GNSS [9]. Un exemple de prototype développé au cours de cette thèse est
visible sur la figure 8.

Figure 8 – Antenne métasurface à polarisation circulaire en cavité pour bande haute GNSS
(1,559 - 1,610 GHz) [9]

Objectifs scientifiques

L’élément rayonnant choisi pour cette étude est le dipôle Magnétoélectrique (ME) [10]. Ce
type d’antenne permet d’obtenir un rayonnement maximum axial, très stable en fonction de la
fréquence ainsi qu’un comportement large bande en impédance. Ce type d’antenne associe un
dipôle électrique et un dipôle magnétique en termes de rayonnement avec cependant le défaut
de nécessiter des dimensions électriques importantes pour fonctionner correctement. Le travail
proposé dans cette thèse s’oriente vers la miniaturisation de ce type d’antenne ainsi que l’étude
de l’impact de son intégration dans des cavités de petite taille. Les contraintes minimales sont
résumées dans le tableau 1. À ces contraintes s’ajoute la conformation pour permettre une
intégration des antennes sur porteurs cylindriques de différents diamètres. Pour y parvenir, une
étude du couplage entre l’élément rayonnant et la cavité dans laquelle il est intégré est effectuée
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dans ce manuscrit. L’utilisation de matériaux d’impression 3-D est également proposée pour la
fabrication d’antennes bas coût. Les contraintes de miniaturisation concernent principalement
les dimensions latérales de l’antenne.

Contrainte Attente minimale
dimensions extérieures du plan de masse < 0.5λ2

0 à 1,38 GHz
résistance mécanique aux accélérations 20000 g

Bandes de fréquences couvertes 1,164 - 1,610 GHz
Intégration Mise en cavité

Table 1 – Contraintes minimales liées à la conception des antennes

Organisation du manuscrit

La première partie du manuscrit permet de fixer le contexte scientifique dans lequel cette
étude est menée en prenant en compte les différentes contraintes exposées précédemment. La
deuxième partie du manuscrit met en avant des contributions à la conception d’antennes magné-
toélectriques en cavité pour la miniaturisation et l’élargissement de bande passante de ce type
de structure.

Le premier chapitre du manuscrit (Partie 1) propose un état de l’art couvrant les différentes
thématiques de l’étude. Celui-ci comprend les antennes à polarisation linéaire et à polarisation
circulaire large bande ou multi bandes pour des applications GNSS ainsi que les antennes en
cavité. Une section montrant les évolutions des antennes magnétoélectriques en polarisation
linéaire et circulaire est également proposée. Cette première partie permet de se comparer à ce
qui a déjà été développé, en termes d’encombrement, de largeur de bande et de gain obtenu. Des
tableaux récapitulatifs reprenant les caractéristiques principales des antennes exposées seront
proposés à chaque fin de sous-partie.

Le deuxième chapitre du manuscrit (Partie 2) expose des évolutions de l’antenne magnéto-
électrique en cavité. Ces évolutions concernent la sonde d’excitation et l’utilisation de matériau
diélectrique dans la cavité pour la miniaturisation. Tout d’abord l’apport d’un placement ori-
ginal de la sonde d’excitation est développé. Ensuite une modification de la forme de la sonde
d’excitation et l’utilisation de deux matériaux diélectriques emboîtés au sein de la cavité seront
étudiées. Ces opérations permettent d’élargir la bande passante, d’obtenir respectivement un
comportement bi-bande et de réduire le profil de l’antenne.

Le troisième chapitre étudie le couplage entre l’élément rayonnant et la cavité pour des dipôles
ME à polarisation linéaire et circulaire. Tout d’abord, la théorie des images est employée pour
n’utiliser qu’une demi-structure magnétoélectrique à polarisation linéaire tout en conservant des
propriétés intéressantes de fonctionnement telles qu’une large bande passante d’adaptation et
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un gain stable avec la fréquence. Une modification de la cavité combinée à l’utilisation de deux
matériaux diélectriques est ensuite proposée pour la miniaturisation de dipôle ME à polarisa-
tion linéaire. Puis l’utilisation du couplage pour exciter des éléments parasites sera développée.
Ces éléments parasites permettent d’améliorer les performances du dipôle magnétoélectrique en
cavité, à la fois en polarisation linéaire et circulaire.

Dans le quatrième chapitre, l’impact de la conformation cylindrique est étudié pour des
dipôles ME à polarisation linéaire et circulaire. Cette conformation permet un élargissement
de la bande passante et par conséquent une diminution des dimensions latérales de la cavité
entourant l’élément rayonnant sans dégrader les performances de l’antenne.

Le cinquième chapitre montre des combinaisons de différentes techniques exposées dans les
parties précédentes pour améliorer les performances des antennes à polarisation linéaire et cir-
culaire présentées précédemment. En particulier, les deux dernières structures présentées sont
conformées et miniaturisées tout en couvrant les bandes GNSS visées.

Enfin une conclusion générale sera proposée reprenant les différentes techniques développées
au cours de cette thèse suivi des perspectives offertes par les travaux présentés.
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Chapitre 1

ÉTAT DE L’ART

Dans ce chapitre, un état de l’art des solutions antennaires existant dans la littérature est
proposé. Cet état de l’art est divisé en quatre parties liées aux différentes contraintes propres
à l’application visée. La première section présente les performances d’antennes à polarisation
linéaire développées pour des applications GNSS. Cette section permet de montrer l’intérêt,
dans certains cas pratiques, de l’utilisation d’antennes polarisées linéairement pour la réception
de signaux GNSS. Dans une seconde section, les antennes large bande et multibandes pour ap-
plication GNSS sont développées. Cette section montre la grande variété d’éléments rayonnants
utilisés pour les applications GNSS. Dans la troisième section, les antennes en cavité seront
traitées. Cette partie va permettre de voir les limitations liées à l’utilisation de cavités sur les
performances. Dans la dernière section, nous ferons un état des lieux des évolutions de l’an-
tenne magnétoélectrique depuis la version canonique proposée en 2006 [10]. Des structures à
polarisation linéaire (LP), circulaire (CP) et l’utilisation d’éléments actifs pour améliorer les
performances de ce type antenne seront traitées dans cette section. Les axes de recherche liés au
dipôle ME seront détaillés pour des antennes fonctionnant sur une gamme très large de bandes
de fréquences. Tous ces éléments permettront de comparer les antennes développées dans le
cadre de cette étude en termes de dimensions et performances avec les antennes existantes et
ainsi mettre en avant l’intérêt des solutions proposées.

1.1 Antennes à polarisation linéaire pour GNSS

Bien que la plupart des antennes utilisées pour la réception de signaux GNSS soient à polari-
sation circulaire, la première section de cet état de l’art va s’intéresser aux antennes à polarisation
linéaire - Linearly Polarized (LP). Nous allons voir que la polarisation linéaire peut être un avan-
tage pour certains cas d’application. Par exemple la polarisation linéaire est avantageuse pour la
réception de signaux dans des environnements où un grand nombre de multitrajets sont observés,
typiquement en milieu urbain. Dans [11] une comparaison des performances de réception entre
une antenne à polarisation circulaire et linéaire est menée dans différents environnements. Les
auteurs montrent que, dans un environnement ou un grand nombre de réflexions d’ondes et de
multitrajets sont possibles, l’utilisation d’une antenne à polarisation linéaire permet d’obtenir
de meilleures performances. De plus ce type d’antenne est plus simple à concevoir et à mettre en
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1.1. Antennes à polarisation linéaire pour GNSS

œuvre [12] car l’obtention d’une large bande de polarisation circulaire représente une contrainte
supplémentaire dont on s’affranchit. Toutes les antennes présentées dans cette section répondent
à des applications où l’intégration est complexe et l’antenne susceptible de changer régulièrement
d’orientation et de performances (terminaux mobiles p. ex.).

La première antenne proposée dans [11] est un patch vertical court-circuité dimensionné pour
fonctionner sur la bande L1 et intégré dans un téléphone . Les diagrammes de rayonnement dans
les deux plans principaux de l’antenne sont visibles sur la figure 1.1

Figure 1.1 – Diagrammes de rayonnement de l’antenne à polarisation linéaire proposée dans
[11]

Les auteurs proposent une comparaison du nombre de satellites reçus avec une antenne à
polarisation circulaire et linéaire. Ils montrent que l’antenne à polarisation linéaire ayant une
grande efficacité de rayonnement est plus efficiente dans des environnements avec beaucoup
de multitrajets. Cette étude est confirmée dans [13] où les auteurs ont proposé une antenne
intégrée dans un téléphone couvrant toute la bande haute GNSS (1,559 - 1,610 GHz). La figure
1.2 montre sa géométrie ainsi que son adaptation en fonction de la fréquence. L’antenne possède
une adaptation inférieure à -40 dB en bande GPS L1.

Figure 1.2 – Géométrie (a) et adaptation (|S11|) (b) de l’antenne PIFA LP proposée dans [13]
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Cette antenne est comparée en termes de qualité de réception avec des antennes commerciales
à polarisation circulaire et les résultats obtenus montrent des niveaux de signal sur bruit et de
précision de positionnement comparables voire meilleurs. La figure 1.3 montre le niveau moyen
de rapport signal sur bruit obtenu pour les différentes antennes comparées au cours du temps
(antenne à polarisation linéaire en bleu). Cette antenne permet une bonne réception de signaux
GNSS mais n’est pas large bande.

Figure 1.3 – Comparaison de niveau de signal sur bruit CNR d’antennes LP et CP proposée
dans [13]

Un autre exemple d’antenne planaire à polarisation linéaire intégrée dans une tablette est
proposé en 2017 dans [14] (figure 1.4). Cette antenne permet de couvrir les bandes GPS L1,
L2 et L5 grâce à des résonances multiples et une structure simple composée d’un patch et de
fentes. Les dimensions du plan de masse sont de 127,5 mm2 ce qui représente des dimensions
trop importantes par rapport aux contraintes d’intégration du sujet.

Figure 1.4 – Prototype de l’antenne proposée dans [14]

Un dernier exemple d’antenne LP pour GNSS en environnement contraint est présenté dans
[12] (figure 1.5). Cette antenne, intégrée sur un véhicule autonome sous-marin, permet au véhi-
cule de se positionner une fois à la surface.
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Figure 1.5 – Vue 3D (a) et adaptation simulée et mesurée (b) de l’antenne proposée dans [12]

Elle s’intègre sur la structure du véhicule et est développée pour être utilisée à proximité
directe d’eau salée, avec une vue dégagée sur les satellites. Une étude de l’impact de la hauteur
de l’antenne par rapport à l’eau sur l’adaptation et le diagramme de rayonnement est proposée,
montrant une forte influence de ce placement sur les performances.

Ces quelques exemples montrent que les antennes à polarisation linéaire ont un intérêt pour
la réception de signaux GNSS. Ce type de configuration est utilisé pour l’intégration dans des
environnements complexes et permet d’obtenir des performances comparables aux antennes à
polarisation circulaire si elles sont bien adaptées. De plus on notera la simplicité de fabrication et
de mise en œuvre de ces antennes. Le tableau 1.1 donne les dimensions extérieures des antennes,
en tenant compte du plan de masse, et les performances des antennes évoquées dans cette
partie. Aucune des antennes présentées ne répond au besoin d’intégration et d’isolation d’antenne
imposé par les objectifs scientifiques du sujet.

Ref. Dim. ext.
(mm3)

BP (|S11|<-
10 dB)

Élem. ray. Gain
(dBi)

Environnement

[11] 20 × 6 × 0,5 GPS L1 patch 2,5 Téléphone
[13] 42 × 20 × 5 GPS L1, Galli-

leo E1
PIFA 2,8 Téléphone

[14] 127,5 × 127,5 ×
0,5

GPS L1,L2,L5 patch 4,5 -
7

Tablette

[12] 90 × 25 × 2 Toutes bandes
(-6 dB)

Monopôle 3 Véhicule sous-marin

Table 1.1 – Récapitulatif des performances des antennes polarisées linéairement pour applica-
tion GNSS

Nous venons de voir quelques exemples d’antennes LP pour la réception de signaux GNSS
ainsi que leur intérêt et limitations. Nous allons maintenant voir des antennes CP, large bande
ou multibandes pour la réception de signaux GNSS.
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1.2 Antennes large bande ou multibandes à polarisation circu-
laire pour GNSS

Les antennes présentées dans cette section sont développées pour être utilisées pour la ré-
ception de signaux GNSS. Elles sont à polarisation circulaire et réalisées à partir de différents
types d’éléments rayonnants tels que les dipôles croisés ou les patchs par exemple. Des tableaux
récapitulatifs des dimensions et performances principales sont proposés à la fin de chaque sous-
section.

1.2.1 Antennes à base de dipôles croisés pour GNSS

Les dipôles croisés sont un concept d’antenne utilisé depuis plusieurs décennies [15]. Ce
type d’antenne permet d’obtenir une polarisation circulaire et est utilisé pour un grand nombre
d’applications, dont la réception de signaux GNSS. Nous allons, dans cette sous-section, montrer
des exemples choisis de dipôles croisés excités par anneau vacant quart d’onde. L’utilisation de
ce type d’excitation permet à l’antenne de générer une onde à polarisation circulaire avec un
seul accès. En partant d’un exemple simple, plusieurs évolutions vont être exposées permettant,
entre autres, d’augmenter la bande passante de polarisation circulaire ou de réduire le profil de
ce type d’antenne.

L’anneau vacant quart d’onde, dont un exemple est visible sur la figure 1.6, permet de créer
une différence de phase de 90◦ entre les deux brins de dipôles placés orthogonalement l’un par
rapport à l’autre, ce qui permet de générer de la polarisation circulaire. Les deux brins d’un
dipôle se trouvent sur deux plans distincts, généralement sur deux faces d’un substrat de faible
épaisseur (correspondant aux deux couleurs sur la figure 1.6). La différence de phase est induite
par le trajet qu’a à parcourir l’onde sur l’anneau, correspondant à peu près à un quart de la
longueur d’onde à la fréquence centrale de travail de l’antenne.

Figure 1.6 – Structure d’un anneau vacant quart d’onde [16]

Un premier exemple de dipôles larges croisés placés à une distance λ/4 par rapport au plan
de masse est présenté dans [17] (figure 1.7). Cette antenne permet de couvrir toutes les bandes
GNSS en polarisation circulaire. La bande de fréquences en adaptation (|S11|) et polarisation
circulaire sont obtenues grâce à la forme en nœud papillon des brins de dipôles et à la distance par
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rapport au plan de masse. L’inconvénient majeur de cette antenne est ses dimensions extérieures
importantes devant la longueur d’onde.

Figure 1.7 – Géométrie (a), adaptation (b) et taux d’ellipticité (c) de l’antenne présentée dans
[17]

Par la suite une antenne composée de dipôles croisés imprimés sur les deux faces d’un substrat
de permittivité 10,2 et sans plan de masse a été proposée [16] (figure 1.8). Cette configuration
permet de réduire le profil de l’antenne à 1,28 mm seulement. Elle conserve une large bande
d’adaptation, mais sa polarisation circulaire ne couvre que la bande de fréquences entre 1,37 et
1,50 GHz en raison de l’absence de plan de masse et de la simplicité de la forme des dipôles.

Figure 1.8 – Géométrie (a) et rapport d’ellipticité (b) de l’antenne proposée dans [16]
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La même équipe de recherche a proposé en 2017 des dipôles croisés excitant par couplage
des cylindres métalliques placés sur un plan de masse [18]. La forme des dipôles a été optimisée
ainsi que les dimensions et le placement des cylindres afin d’être adaptée et de générer de la
polarisation circulaire sur les bandes 1.12 - 1.26 GHz et 1.55-1.63 GHz. Les cylindres servent
principalement à obtenir de la polarisation circulaire sur des bandes plus larges de fréquences.
Cette antenne présente un gain autour de 4,3 dBic, proche des recommandations pour des
applications GNSS [6]. Une vue de dessus de cette antenne, l’adaptation et le rapport d’ellipticité
sont présentés sur la figure 1.9. Cette antenne présente des dimensions réduites mais ne couvre
pas toutes les bandes GNSS et n’est pas intégrée en cavité.

Figure 1.9 – Vue du dessus (a), de profil (b), adaptation (c) et taux d’ellipticité (d) de l’antenne
proposée dans [18]

Plus récemment une antenne à base de dipôles croisés utilisant des éléments parasites a
été proposée [19] (figure 1.10). Cette structure utilise les éléments parasites afin d’améliorer la
stabilité du centre de phase de l’antenne permettant un positionnement plus précis de l’antenne.
Les dimensions de cette antenne sont de 80 × 80 × 29 mm3 et elle permet de couvrir toutes les
bandes GNSS en polarisation circulaire. On remarque une variation importante du gain entre la
bande basse et la bande haute GNSS.
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Figure 1.10 – Géométrie de l’antenne, gain et rapport d’ellipticité mesurés de l’antenne pré-
sentée dans [19]

Certaines antennes utilisent également des Métasurface (MTS) au niveau du plan de masse
pour réduire le profil et améliorer les performances. Les métasurfaces sont des arrangements
périodiques de motifs ayant des dimensions bien inférieures à la longueur d’onde. Ce type de
surface est utilisé pour un grand nombre d’applications et constitue un domaine d’étude très
vaste. Nous nous focaliserons ici sur l’utilisation de surfaces de type Artificial Magnetic Conduc-
tor (AMC) pour des antennes utilisées sur la bande GNSS. Ce type de MTS permet de moduler
la phase de l’onde réfléchie pour obtenir un Perfect Magnetic Conductor (PMC) sur une bande
de fréquences définie. L’antenne proposée en 2014 [20] cumule une modification de la forme
des dipôles en forme de flèche et l’utilisation d’AMC. La métasurface est dimensionnée pour
fonctionner à une fréquence centrale de 1,35 GHz et optimisée à partir d’une cellule unitaire
(visible à droite sur la figure 1.11) afin de présenter une phase de coefficient de réflexion proche
de 0◦ sous incidence normale à la fréquence d’intérêt. Cette surface se comporte alors comme un
conducteur magnétique parfait et permet de réduire de façon importante la hauteur de l’antenne.

Figure 1.11 – Structure vue de dessus et phase de la métasurface de l’antenne présentée dans
[20]
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L’ajout de cette surface permet à l’antenne de passer d’un comportement bande étroite en
bande haute GNSS à un comportement bi-bande polarisation circulaire 1,210 - 1,250 GHz et
1,530 - 1,595 GHz avec des dimensions de plan de masse de 85 × 85 mm2. Elle ne couvre donc
pas toutes les bandes GNSS.

En 2016 le même type d’approche est considéré dans [21] (figure 1.12). Cette antenne, réalisée
à partir de dipôles croisés placés au dessus d’une surface de type AMC, possède un comporte-
ment large bande en adaptation et en polarisation circulaire avec un profil de 14,5 mm. Les
dimensions de la MTS sont cependant importantes (134×134 mm2) afin d’obtenir une améliora-
tion de la bande passante d’adaptation et de la largeur de bande de polarisation circulaire. Des
croix ont été ajoutées sur la métasurface afin d’en améliorer les performances, la comparaison
des performances sans et avec ces croix sur la MTS est présentée sur la figure 1.12. Cette an-
tenne permet ainsi de couvrir la quasi-totalité des bandes GNSS en polarisation circulaire et en
adaptation.

Figure 1.12 – Géométrie (a), rapport d’ellipticité (b) et VSWR (c) sans fente (trait plein) et
avec fentes (trait discontinu) sur la MTS de l’antenne présentée dans [21]

Enfin un exemple de dipôles croisés en cavité est proposé dans [22] (figure 1.13). Cette
antenne est développée pour fonctionner en bande haute GNSS (1,559 - 1,610 GHz) et a été
optimisée pour obtenir l’ouverture à mi-puissance la plus large possible avec des valeurs autour
de 110◦. Les brins de dipôles ont été méandrés pour en réduire l’encombrement et la cavité ayant
une aire de base de 120 × 120 mm2 est utilisée pour augmenter le rapport avant arrière. Un
substrat de permittivité 2,1 a été ajouté dans la cavité pour en limiter la hauteur. Le diagramme
de rayonnement est bien symétrique et la polarisation croisée obtenue est au maximum inférieure
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de 20 dB à la polarisation principale de l’antenne.

Figure 1.13 – Géométrie, adaptation, taux d’ellipticité et diagramme de rayonnement dans les
deux plans principaux de l’antenne à 1,58 GHz de l’antenne présentée dans [22]

Ces quelques exemples montrent que les dipôles croisés sont un type de structure attrayante
pour des applications GNSS. Un exemple basique puis plusieurs évolutions ont été présentés.
Ces évolutions ont permis la réduction du profil de l’antenne ou l’amélioration des performances.
L’utilisation d’un type particulier de MTS a été présentée avec l’inconvénient de nécessiter des
dimensions importantes devant la longueur d’onde pour obtenir les performances souhaitées.
Enfin une structure en cavité de grandes dimensions pour la bande haute GNSS a été présentée
avec une grande ouverture à mi-puissance dans les deux plans principaux de l’antenne. Le tableau
1.2 récapitule les dimensions et performances des antennes présentées dans cette partie ainsi que
les techniques utilisées.

On notera qu’aucune des antennes présentées ne permet de répondre à toutes les contraintes
du sujet. Un grand nombre de structures présente des dimensions trop importantes, ne sont pas
en cavité et ne sont pas développées pour résister aux fortes contraintes mécaniques. Nous allons
maintenant voir les antennes développées à base de patchs pour des applications GNSS.
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Ref. Dim. ext.
(mm3)

BP (|S11|<-
10 dB)

BP TE <
3dB

Gain
(dBic)

Technique

[17] 120 × 120 × 62, 5 1,05 - 1,79 1,12 - 1,64 7 dipôles larges
[16] 66 × 66 × 1, 28 1,17 - 1,8 1,38 - 1,5 2 Pas de plan de masse
[18] 90 × 90 × 15, 5 1,08 - 1,69 1,12 - 1,26 /

1,55 - 1,63
4,2 Vias pour pol. circul.

[19] 80 × 80 × 29 1,04 - 2 1,1 - 1,88 2 - 4 Élém. parasites
[20] 85 × 85 × 11, 5 1,2 - 1,7 1,20 - 1,24 /

1,53 - 1,625
5,3 AMC sur plan de

masse
[21] 134 × 134 × 14, 5 1,12 - 1,62 1,17 - 1,57 6 AMC amélioré sur

plan de masse
[22] 120 × 120 × 40 1,475 – 1,835 1,530 – 1,615 7 En cavité

Table 1.2 – Récapitulatif des performances des dipôles croisés pour application GNSS

1.2.2 Antennes à base de patchs pour GNSS

Il existe une grande diversité d’antennes patch à polarisation circulaire pour des applications
GNSS dans la littérature. Ces antennes sont attrayantes, car elles sont bas coût, faible épaisseur
et permettent d’obtenir des valeurs de gain correspondant aux attentes pour des applications
GNSS [6]. Nous allons voir ici quelques exemples choisis montrant des stratégies développées
pour couvrir les besoins d’une utilisation GNSS.

Versions simples

Dans les années 2000, les antennes patch bandes étroites étaient utilisées pour la réception
de signaux GPS L1 [23]. Cette approche permettait, grâce à l’emploi de substrats céramiques
de forte permittivité, de réduire de façon importante les dimensions des antennes au prix d’une
réduction drastique de la bande passante, la polarisation circulaire pouvant être obtenue avec
un seul accès [23, 24]. Dans [23], une ligne coaxiale est placée sur une diagonale du patch pour
obtenir cette polarisation circulaire. Un exemple de ce type d’antenne a été proposé en 2002
dans [24]. La géométrie de l’antenne ainsi que le rapport d’ellipticité et le gain sont visibles
sur la figure 1.14. Cette antenne a des dimensions de base de 17,5 mm2 grâce à un substrat de
permittivité 45 et est placée sur un plan de masse de 50 × 50 mm2. Elle permet de couvrir la
bande GPS L1 C/A. La polarisation circulaire est obtenue grâce à une ligne microruban dont
la longueur permet d’obtenir un déphasage proche de 90◦ entre les deux modes orthogonaux
excités sur le patch.

Ces premières antennes étaient adaptées pour une utilisation bande étroite correspondant aux
besoins pour des applications civiles de l’époque. Avec la nécessité actuelle d’adresser plusieurs
constellations sur une large bande de fréquences, la conception des patchs a dû évoluer.
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Figure 1.14 – Géométrie, taux d’ellipticité et gain de l’antenne présentée dans [24]

Dès le début du GPS deux bandes de fréquences L1 et L2 ont été mises en service pour des
applications militaires. Ces deux bandes sont centrées respectivement en 1,227 et 1,575 GHz.
Des antennes à base de patchs superposés ont été développées dans cet optique dès les années
1990 [25]. Dans les années 2000 sont ensuite apparues de nouvelles bandes de fréquences pour des
applications civiles GPS (L2c et L5) mais aussi Galiléo (européen), Glonass (russe) et Compass
(chinois). Un exemple de patchs superposés pour bandes GPS L5, L2 et L1 est proposé en 2007
dans [26] (figure 1.15).

Figure 1.15 – Patchs superposés proposés dans [26]

Elle consiste en deux patchs carrés imprimés sur des substrats de permittivité élevée (30 et
16) et excitées par couplage à l’aide de deux sondes en L. La polarisation circulaire est obtenue
grâce à un déphasage de 90◦ entre les deux sondes. L’antenne présente des dimensions extérieures
de 31×31×12,8 mm3. Les performances en adaptation, isolation et gain sont visibles sur la figure
1.16.

On remarque que la bande basse ne respecte pas le critère de |S11| < -10 dB mais le critère
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Figure 1.16 – Adaptation (|S11|), isolation et gain de l’antenne présentée dans [26]

utilisé est le gain réalisé supérieur à 2 dBic. Le couplage entre les deux ports est faible sur les
deux bandes d’intérêt.

Évolutions de patchs superposés

Il existe de nombreuses évolutions de patchs superposés. Une des techniques utilisées pour
augmenter la bande passante de ce type d’antenne est d’augmenter le nombre de couches afin de
créer plusieurs résonances proches. Un exemple de cette approche est proposé dans [27] (figure
1.17). Grâce à la superposition de 3 couches de patchs, cette antenne couvre les bandes GPS L2,
L1 et L5. Cette structure génère une polarisation circulaire avec un seul accès grâce à l’ajout de
bords tronqués et de fentes sur les différents patchs.

Figure 1.17 – Structure et détail des différentes couches de l’antenne présentée dans [27]

Les performances de l’antenne sont présentées sur la figure 1.18. On remarque un compor-
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tement multibande centré sur les fréquences d’intérêt, notamment pour le rapport d’ellipticité.
Le gain est stable avec la fréquence avec une valeur moyenne d’environ 5,7 dBic.

Figure 1.18 – Adaptation (|S11|) (a), rapport d’ellipticité (b) et diagrammes de rayonnement
à 1,176 GHz (c) et 1,575 GHz (d) de l’antenne présentée dans [27]

La même technique a été utilisée dans [28] (figure 1.19) avec la superposition de cinq couches
de patchs court-circuités et substrat. Cette configuration a permis d’obtenir un comportement
large bande avec l’utilisation d’un réseau d’alimentation complexe. L’antenne obtenue a des
dimensions extérieures de 70×70×28,5 mm3.

Figure 1.19 – Géométrie, adaptation et rapport d’ellipticité simulés et mesurés de l’antenne
présentée dans [28]
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Deux patchs superposés ont également été conformés à un rayon de 100 mm [29] (figure 1.20)
pour être intégrés sur un petit avion. Cette antenne est excitée par quatre ports en quadrature
de phase afin d’obtenir un bon rapport d’ellipticité.

Figure 1.20 – Prototype de l’antenne présentée dans [29]

La conformation cylindrique sur un petit rayon (< λ
2 ) va créer un décalage en fréquence dans

les modes du patch et favoriser des modes d’ordre supérieur non souhaités dont la contribution
est limitée dans le cas planaire. La figure 1.21 montre le décalage en fréquence du mode souhaité
du patch (TM11) et l’évolution de l’efficacité de rayonnement d’un mode supérieur (TM41). On
voit que le mode fondamental subit un décalage important en fréquence et que l’efficacité de
rayonnement du mode supérieur augmente quand le rayon de conformation diminue.

Figure 1.21 – Évolution de la fréquence d’apparition et de l’efficacité de rayonnement des
modes TM11 et TM41 en fonction du rayon de courbure du patch [29]

L’antenne est excitée avec quatre ports afin de retirer la contribution des modes supérieurs
du patch et conserver le rayonnement souhaité sur toute la bande d’intérêt. Le gain finalement
obtenu est présenté sur la figure 1.22. Cette étude montre les limitations subies par des antennes
patchs pour concevoir des antennes conformées sur des rayons de petite taille électrique dans le
cas d’applications GNSS.
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Figure 1.22 – Gain mesuré de l’antenne patch conformée sur la bande GNSS [29]

Il existe d’autres exemples de cette approche de patchs superposés pour applications GNSS
et bande S (2,5 GHz) [30] ou avec un plan de masse de grandes dimensions [31]. Une étude du
nombre de ports d’excitations est proposée dans [31] où les performances d’une même structure
de base sont comparées avec deux, trois et quatre ports avec les phases appropriées pour obtenir
la polarisation circulaire.

Autres techniques

Afin de concevoir des antennes plus compactes et respectant les besoins d’une application
GNSS, certaines structures ont été développées à partir de patchs associés à des éléments para-
sites. Un exemple de cette approche est proposé dans [32] (figure 1.23). La structure est composée
d’un patch circulaire et de plusieurs éléments parasites ainsi que d’un circuit d’alimentation.

Figure 1.23 – Géométrie de l’antenne patch avec éléments parasites proposée dans [32]

Elle est alimentée par quatre ports en quadrature afin d’obtenir une polarisation circulaire de
bonne qualité. Les éléments parasites permettent à la fois d’améliorer l’adaptation de l’antenne et
les performances globales. Cette antenne présente ainsi une ouverture à mi-puissance supérieure à
100◦ et un gain de 3,4 dBic. L’adaptation, le rapport d’ellipticité et le diagramme de rayonnement
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à 1,268 GHz et 1,575 GHz sont présentés sur la figure 1.24. Cette structure, bien que compacte,
est complexe et ne serait pas adaptée pour une intégration en cavité.

Figure 1.24 – Adaptation, rapport d’ellipticité et diagramme de rayonnement à 1,268 et 1,575
GHz de l’antenne patch avec éléments parasites proposée dans [32]

L’utilisation de façon avantageuse de vias sur un patch peut aussi être une façon d’augmenter
la bande passante de celui-ci sans en impacter les dimensions. C’est l’approche proposée dans
[33]. Sur cette antenne, le placement de l’excitation a été optimisé et des vias de court-circuit
ont été ajoutés pour exciter des modes supplémentaires du patch. Le patch est placé sur un
plan de masse carré de grandes dimensions (120 mm2) permettant d’obtenir les performances
présentées sur la figure 1.25.

Figure 1.25 – Géométrie, |S11| et gain simulés et mesurés de l’antenne proposée dans [33]
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Les exemples développés dans cette section montrent que le patch est un élément rayonnant
intéressant pour des applications GNSS multibandes. Il permet, en fonction des configurations,
d’adresser plusieurs bandes GNSS avec de la polarisation circulaire. Plusieurs configurations ont
été présentées pour obtenir un comportement large bande ou multibande. Un récapitulatif des
performances est proposé dans le tableau 1.3.

Ref. Dimensions
ext. avec
plan de
masse (mm3)

Bande
d’adapta-
tion (|S11| <
−10dB

Bande
pol. circu-
laire(GHz)

Gain (dBic) Technique

[23] 16,04×16,4×
4,75

1,569 -1,6 1570 - 1580 2 bande étroite,
substrat
céramique
haute
permittivité

[24] 50×50×4 1,57 - 1,82 1,574 - 1,578 3,2 bande étroite,
substrat
céramique
haute
permittivité

[26] 31×31×12,8 Patchs
superposés,
substrat
céramique

[27] 80×80×4,7 1.16–1.18 /
1.21–1.23 /
1.56–1.59

1,16 - 1,19 /
1,22 - 1,23 /
1,56 - 1,57

5,8 Patchs
superposés, un
seul port

[28] 70×70×28,5 1,1 - 1,85 1,07 - 1,7 2,2 cinq couches
de patchs

[29] R=58, H=1,53 n.c 1,16 - 1,22 /
1,56 - 1,61

4 Patchs
conformés à
100 mm

[31] R=90, H=10 1,1 - 1,7 nc 9,2 Patchs
superposés

[32] 70×70×12 1,03 - 2,17 1,15 - 1,85 3,4 Éléments
parasites

[33] 100×100×15 1,1 - 1,6 1,16 - 1,3 /
1,55 - 1,61

5,3 Utilisation des
modes impairs

Table 1.3 – Récapitulatif des performances des antennes à base de patchs pour des applications
GNSS large bande ou multibande

35



Chapitre 1 – État de l’art

Les antennes présentées dans cette section ne répondent pas aux besoins en termes d’inté-
gration dans une cavité et de conformation. En effet les performances du patch sont fortement
dégradées lorsque celui-ci est conformé sur des rayons de petite taille devant la longueur d’onde.
Cette dégradation concerne à la fois l’adaptation et le rayonnement et en fait une solution difficile
à mettre en œuvre pour l’application visée dans le cadre de cette étude.

1.2.3 Autres types d’éléments rayonnants pour GNSS

Il existe d’autres types d’éléments rayonnants utilisés pour des applications GNSS. Ces an-
tennes peuvent être, entre autres, conçues à base de :

— fentes croisées,
— monopôle,
— hélice,
— résonateur diélectrique,
— cavité métasurface,
— boucles.
Des exemples récents de ces différents types d’éléments rayonnants pour bande GNSS vont

être exposés ici et permettent une comparaison avec les autres types d’antennes considérées.

Fentes croisées

La configuration fentes croisées correspond au complémentaire des dipôles croisés. Celle-
ci permet d’obtenir soit de la polarisation circulaire, soit une double polarisation linéaire. Un
exemple de fentes croisées excitées par une ligne micro-ruban en forme de L et dimensionnée
pour les bandes GNSS est proposé dans [34] (figure 1.26). Cette antenne est imprimée sur un
substrat de permittivité 3,55 avec des dimensions de 75×80 mm2.

Figure 1.26 – structure de l’antenne présentée dans [34]

Cette antenne respecte les critères d’adaptation et de polarisation circulaire sur la bande
1,41 - 1,60 GHz en mesure, comme le montre la figure 1.27, où le |S11| et le rapport d’ellipticité
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simulés et mesurés sont comparés. On observe un léger décalage en fréquence des mesures par
rapport aux simulations. Cette antenne possède l’intérêt d’être simple à fabriquer. Elle possède
un gain stable autour de 3,6 dBic. La bande passante de polarisation circulaire est améliorée
grâce à l’ajout de la fente supplémentaire que l’on peut voir verticalement à droite des fentes
croisées sur la figure 1.26.

Figure 1.27 – structure de l’antenne présentée dans [34]

Un autre exemple plus récent de fentes croisées placées au-dessus d’un plan de masse pour
GNSS est proposé dans [35]. Cette antenne (figure 1.28) est adaptée et délivre de la polarisation
circulaire sur une large bande de fréquences grâce à une excitation par ligne micro-ruban en
forme de ’L’. Ce comportement est aussi obtenu grâce à la distance entre les fentes et le plan de
masse de 34,5 mm correspondant à environ λg/4 avec λg, la longueur d’onde dans le matériau.

Figure 1.28 – structure de l’antenne présentée dans [35]

Les formes de la fente et de la ligne d’excitation ont été optimisées pour rendre le centre de
phase le plus stable possible. L’adaptation, le gain, le rapport d’ellipticité, la variation du centre
de phase et les diagrammes de rayonnement dans les deux plans principaux en bande GPS L1
sont présentés sur la figure 1.29. Il y a une très bonne adéquation entre simulation et mesure.

37



Chapitre 1 – État de l’art

Figure 1.29 – Adaptation (a), gain, rapport d’ellipticité (b), variation du centre de phase en
bande L1 (c) et diagrammes de rayonnement dans les deux plans principaux en bande L1 (d)
simulés et mesurés de l’antenne présentée dans [35]

Ces antennes à base de fentes croisées ne permettent pas de répondre aux objectifs scien-
tifiques souhaités. En effet soit elles ne couvrent pas toutes les bandes de fréquences, soit elles
ne répondent pas aux besoins en termes de résistance mécanique. Par ailleurs elles ne sont pas
intégrés dans des cavités.

Monopôle

Le monopôle est un type d’élément rayonnant intéressant, car il résonne avec une longueur de
λ
4 et peut être filaire ou imprimé. Des techniques simples de miniaturisation comme le méandre-
ment peuvent également être mises en œuvre afin d’en limiter l’encombrement. Il existe un grand
nombre de monopôles pour des applications GNSS. Nous allons ici en montrer des exemples choi-
sis. Un monopôle imprimé à polarisation circulaire pour bande haute GNSS est exposé dans [36]
(figure 1.30). Ce monopôle est imprimé sur un bord de PCB en FR4 (ϵr = 4, 4, tanδ = 2 × 10−3)
carré de dimensions 70×70 mm2 et excité par une structure en ’C’ imprimée de l’autre côté du
PCB.

Les performances de cette structure sont présentées sur la figure 1.31. Cette antenne possède
un gain stable sur la bande haute GNSS centré en 2,5 dBic. Il y a une bande de fréquences en
polarisation circulaire permettant couvrir la bande haute GNSS (1,559 - 1,610 GHz).
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Figure 1.30 – Géométrie et prototype du monopôle imprimé présenté dans [36]

Figure 1.31 – Adaptation (a), rapport d’ellipticité (b), diagrammes de rayonnement à 1,6 (c)
et 1,7 GHz (d) simulés et mesurés du monopôle imprimé présenté dans [36]

D’autres structures plus complexes ont été développées, utilisant par exemple deux mono-
pôles imprimés perpendiculaires au-dessus d’un plan de masse et une MTS pour augmenter le
gain de l’antenne [37].

Hélice

L’antenne hélice a été beaucoup utilisée pour des applications GNSS de précision [38]. En
effet cette antenne permet d’obtenir une polarisation circulaire de bonne qualité au détriment
de dimensions importantes. Il existe des configurations deux fils et quatre fils. La configuration
4 fils permet d’obtenir une meilleure polarisation circulaire en imposant des phases de 0, 90, 180
et 270◦ sur les différentes entrées. Bien que ce type d’antenne soit généralement bande étroite,
l’antenne présentée dans [39] (figure 1.32) est un exemple d’hélice quadrifilaire large bande pour
GNSS.
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Figure 1.32 – Géométrie de l’antenne présentée dans [39]

Cette antenne est imprimée sur un substrat de permittivité 2,2 permettant la miniaturisation.
La structure a été optimisée en termes de forme pour élargir la bande passante et couvrir toutes
les fréquences GNSS. Un plan de masse circulaire de grande taille est utilisé pour améliorer le
rayonnement. La figure 1.33 montre les performances simulées et mesurées de l’antenne. Cette
structure une très bonne adaptation sur toute la bande GNSS et il y a un bon accord entre
simulation et mesure.

Figure 1.33 – Gain, rapport d’ellipticité et diagramme de rayonnement à 1,16 GHz simulés et
mesurés de l’antenne présentée dans [39]

Une évolution de cette antenne utilisant une métasurface sur le plan de masse pour réduire
le rayonnement arrière de l’antenne a été proposée en 2020 [40]. La forme en pointe et le grand
plan de masse nécessaire au fonctionnement de cette antenne la rend cependant inadaptée pour
l’intégration souhaitée dans le sujet.

Résonateur diélectrique

Les antennes pour applications GNSS à base de résonateur diélectrique sont nombreuses. Ce
type d’antenne présente peu de pertes de conduction et une bonne efficacité de rayonnement
si la technique d’excitation est appropriée [41]. Ce type d’antenne présente des dimensions de
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l’ordre de λ0√
ϵr

avec λ0, la longueur d’onde de fonctionnement dans le vide. Ce type d’antenne est
modulable et peut être excité par couplage par fente ou par sonde. Le placement de l’excitation
permet également de choisir les modes excités et ainsi le rayonnement obtenu. L’antenne proposée
dans [42] (figure 1.34) est dimensionnée pour fonctionner sur toute la bande GNSS et consiste
en un résonateur diélectrique circulaire de permittivité 10, de hauteur 45 mm, diamètre 54 mm
et excité par quatre sondes en quadrature de phase. Le gain obtenu est stable avec la fréquence
autour de 3 dBic avec une polarisation croisée faible. Cependant la mise en cavité de ce type de
structure va dégrader fortement ses performances.

Figure 1.34 – Géométrie et gain en polarisation circulaire main droite et main gauche mesurés
de l’antenne présentée dans [42]

D’autres structures plus complexes ont été développées à partir de résonateurs diélectriques,
en y ajoutant par exemple des éléments périodiques pour améliorer les performances [43].

Cavité métasurface

On trouve, dans la littérature, des antennes à base de cavité de petite taille devant la longueur
d’onde dont l’ouverture rayonnante est chargée par une métasurface. L’intérêt de cette configu-
ration a été démontré en bande S [44] pour l’élargissement de bande passante en comparaison
avec un patch classique. Ce principe a ensuite été utilisé pour le développement d’antennes de
petite taille pour le GNSS [45] (figure 1.35). Elle permet de couvrir toute la bande haute GNSS
(1,559 - 1,610 GHz) en adaptation et en polarisation circulaire main droite avec une aire de base
pour la cavité de 0,26λ2. Un rapport d’ellipticité inférieur à 2 dB est obtenu sur la bande haute
GNSS grâce à une excitation réalisée par quatre ports en quadrature de phase. Un amplificateur
faible bruit a été ajouté afin d’augmenter le niveau de puissance du signal à l’entrée du récepteur
GNSS. Le diagramme de rayonnement dans les plans ϕ = 0◦ et ϕ = 90◦, le gain réalisé actif et
le rapport d’ellipticité sont visibles sur la figure 1.36. La largeur de bande couverte par ce type
de structure ne correspond pas aux attentes du sujet visant une utilisation sur toutes les bandes
GNSS.
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Figure 1.35 – Structure vue de dessus (a), de profil (b), sonde d’excitation (c), et prototype
(d) de l’antenne présentée dans [45]

Figure 1.36 – Diagrammes de rayonnement dans les plans ϕ = 0◦ (a), ϕ = 90◦ (b), gain réalisé
et rapport d’ellipticité (c) de l’antenne présentée dans [45]

Boucles

Les antennes boucles ont été beaucoup étudiées, car elles sont simples à mettre en œuvre.
Elles peuvent prendre de multiples formes et correspondent à un dipôle magnétique perpendi-
culaire au plan de la boucle [46]. Nous allons montrer quelques exemples de ce type d’antenne
dimensionné pour les bandes GNSS. Les antennes présentées ici correspondent à de grandes
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boucles dont la longueur est proche de la longueur d’onde. La première antenne proposée est
composée de deux boucles alimentées en série et permet de couvrir une partie de la bande haute
et de la bande basse GNSS [47] (figure 1.37).

Figure 1.37 – Vue de dessus de la géométrie de l’antenne présentée dans [47]

Ces boucles sont placées à une distance 0,25λ d’un plan de masse de dimensions 600×600
mm2. La boucle la plus longue couvre la bande basse alors que l’autre couvre la bande haute.
La polarisation circulaire est obtenue en ajustant les écarts ’s’ et ’s′’ visibles sur la figure 1.37.
Le plan de masse de grande taille permet d’augmenter le gain de l’antenne. Les performances en
termes d’adaptation et de polarisation circulaire sont montrées sur la figure 1.38. Cette antenne
est dimensionnée pour fonctionner sur les bandes GPS L2 et L1, soit 1,215 - 1,239 GHz et 1,563
- 1,587 GHz respectivement.

Figure 1.38 – VSWR et rapport d’ellipticité (Axial Ratio - AR) de l’antenne présentée dans
[47]

Sur le même principe, une antenne constituée de deux boucles symétriques placées au-dessus
d’une métasurface de type AMC pour la bande haute GNSS a été proposée [48] (figure 1.39). La
métasurface permet ainsi de réduire l’espacement entre le plan de masse et l’élément rayonnant
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de 0,25 à 0,1λ et la taille du plan de masse de 600 mm2 à 308 mm2 sans impacter les performances.

Figure 1.39 – Vue en 3- D de la structure de l’antenne présentée dans [48]

Les antennes boucles présentées ont un plan de masse de dimensions trop importantes et ne
répondent pas aux contraintes de résistance mécanique et de mise en cavité du sujet.

1.2.4 Conclusion

Les antennes pour application GNSS présentées dans cette section montrent une grande di-
versité. On trouve également des exemples d’antennes à onde progressive et à onde de fuite [49,
50] qui ne seront pas développés ici, car minoritaires et de grandes dimensions. Aucune des an-
tennes présentées ne répond à la fois aux contraintes d’intégration et de bande passante imposées
par le sujet. Le tableau 1.4 reprend les principales performances des antennes présentées.
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Ref. Dim. ext.
(mm3)

BP (|S11|<-
10 dB)

BP TE <
3dB

Gain
(dBic)

Technique

[34] 75×80×1 1,26 - 1,79 1,36 - 1,66 3,6 fentes croisées
[35] 125×125×34 1,07 - 1,67 1,07 - 1,65 6,3 fentes croisées
[36] 70×70×0,8 1,48 - 1,93 1,5 - 1,9 2,5 monopôle imprimé
[37] 94×85×19,6 1,18 - 1,86 (-6

dB)
1,41 - 2,05 5,9 monopôle + MTS

[39] R=100, H=82 1,12 -1,68 (-14
dB)

1,16 - 1,61 5,5 hélice quadrifilaire

[42] R=27, H=45 nc nc 2,5 résonateur diélec-
trique

[45] 50×50×20 1,35 - 1,65 1,38 - 1,7 16
(actif)

MTS sur cavité

[47] 600×600×50 1,16 - 1,22 /
1,47 - 1,9

1,185 - 1,25 /
1,55 - 1,61

7,5 boucles

[48] 308×308×19 1,34 - 1,65 1,45 - 1,75 11 boucles + MTS
[49] R=76, H=15 1 - 2 nc nc antenne à onde pro-

gressive
[50] R=42,5, H=1,52 1,16 - 1,63 1,15 - 1,26 /

1,55 - 1,61
6 antenne à onde de

fuite

Table 1.4 – Récapitulatif des performances différents types d’antennes pour application GNSS

1.3 Antennes en cavité

Les antennes en cavité peuvent être soit des cavités résonantes ne possédant qu’une seule ré-
sonance et un gain important, soit des éléments rayonnants mis en cavité. Nous allons développer
ces deux aspects dans cette section.

1.3.1 Cavités résonantes

Les antennes à base de cavités résonantes - Resonant Cavity Antenna (RCA) permettent
d’obtenir de forts gains. Ce type d’antenne souffre généralement d’une bande passante limitée
à quelques pourcents. Il existe différentes façons d’exciter ce type d’antenne, une des plus com-
munes étant grâce à une fente excitée par une ligne microruban au fond de la cavité. Un exemple
d’antenne cavité cylindrique excitée par couplage est présenté dans [51] (figure 1.40). Contraire-
ment aux RCA classiques, cette antenne présente une large bande d’adaptation de 20,1% grâce
à l’utilisation de deux fentes de dimensions différentes couplées à une ligne de transmission 50
Ω. Une couche de substrat placé en contact au-dessus de l’ouverture de la cavité et composé
d’anneaux de permittivité décroissante en partant du centre créant un gradient d’indice. Cette
modification permet d’améliorer la bande passante d’adaptation et de gain de l’antenne. L’an-
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Figure 1.40 – Géométrie , adaptation et gain normalisé à 22,4 GHz de l’antenne présentée
dans [51]

tenne a un rayon extérieur de 1,15 λ et une hauteur de 0.55 λ à la fréquence basse d’utilisation
et présente un gain maximal supérieur à 16 dBi.

Un autre type d’excitation de cavité par sonde en forme de L est présentée dans [52] (figure
1.41).

Figure 1.41 – Prototype, adaptation, gain et rapport d’ellipticité à la fréquence centrale d’uti-
lisation de l’antenne présentée dans [52]
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Cette configuration permet d’exciter une polarisation circulaire grâce à l’utilisation de quatre
sondes dans une cavité de dimensions 0.67×0.67×0.24λ3 à la fréquence de résonance. Les sondes
jouent le rôle d’adaptation d’impédance.

Ces exemples choisis montrent que la cavité seule ne correspond pas aux besoins énoncés
dans le cadre de cette étude. En effet, ce type de structure est généralement utilisé en bande
étroite pour créer un fort gain. Nous allons donc voir dans la sous-section suivante des éléments
rayonnants intégrés dans des cavités.

1.3.2 Cavités chargées par des éléments rayonnants

Les cavités peuvent être chargées avec des éléments rayonnants pouvant être, entre autres,
des dipôles, des monopôles, des fentes et des patchs. Les différents types d’antennes vont être
développés dans cette partie.

Dipôles et monopôles

Des dipôles en cavité ont été développés en polarisation linéaire et circulaire. Un exemple de
dipôle à polarisation linéaire est proposé dans [53]. Cette antenne en cavité cylindrique possède
une bande passante de 129% grâce à l’ajout d’éléments parasites et à l’optimisation de la forme
des brins du dipôle en ellipse. La structure et l’adaptation de l"antenne sont visibles sur la figure
1.42. Elle présente une variation importante de gain et de diagrammes de rayonnement avec la
fréquence, de plus l’élément directeur n’est pas intégré dans la cavité.

Figure 1.42 – Géométrie et adaptation de l’antenne présentée dans [53]

On trouve également des dipôles croisés en cavité permettant d’obtenir de la polarisation
circulaire sur une bande étroite de fréquences. Dans [54], la polarisation circulaire est obtenue
grâce à une forme de dipôles repliés. L’élément rayonnant est intégré dans une cavité cylindrique
de diamètre 1,07λ et de hauteur 0,48λ (figure 1.43). Le gain de cette antenne est de 10,5 dBic.
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Figure 1.43 – Prototype adaptation et rapport d’ellipticité de l’antenne présentée dans [54]

Des dipôles croisés placés dans une cavité ayant deux largeurs sont présentés dans [55] (figure
1.44). Cette antenne dont les dimensions sont de 0,93×0,93×0,38λ3 à la fréquence centrale
permet d’obtenir une large bande d’adaptation et de polarisation circulaire respectivement de
79,4 % et 66,7%. Ces performances sont obtenues grâce à une cavité double (deux largeurs W1

et W2, figure 1.44). Cette évolution permet d’améliorer à la fois la largeur de bande d’adaptation
et de polarisation circulaire.

Figure 1.44 – Géométrie vue du dessus (a), de profil (b), adaptation (c) gain et taux d’ellipticité
(d) simulés et mesurés de l’antenne présentée dans [55]
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Bien que cette structure soit intéressante pour notre application, elle n’est pas étudiée pour
la résistance mécanique et le gain observé est trop élevé pour une réception optimale de signaux
GNSS. De plus le gain présente une variation importante avec la fréquence.

Des Complementary split ring resonator (CSRR) de dimensions différentes sont ajoutés au
bout des brins de dipôles croisés dans [56] pour obtenir une polarisation circulaire multibande
étroite (figure 1.45). Les dipôles croisés sont excités par anneau vacant quart d’onde comme
vu précédemment et permettent ainsi d’obtenir une large bande d’adaptation. Les résonateurs,
ajoutés à l’extrémité des brins des dipôles croisés forcent la polarisation circulaire. La cavité est
utilisée comme réflecteur et permet d’augmenter le gain de l’antenne.

Figure 1.45 – Géométrie, adaptation et rapport d’ellipticité mesurés de l’antenne présentée
dans [56]

Un monopôle large intégré dans une cavité est proposé dans [57] (figure 1.46). Cette structure,
dimensionnée pour fonctionner en bandes UHF et L, permet de combiner la largeur de bande
d’un monopôle large et une polarisation croisée inférieure de 30 dB à la polarisation principale.
Cette antenne est développée pour être utilisée pour la navigation aéronautique. Le prototype a
été fabriqué avec un facteur d’échelle et fonctionne autour de 4,5 GHz. Ce choix a été fait pour
des raisons d’encombrement et de moyens de mesure. La configuration monopôle large permet
à cette antenne de conserver un gain stable su une plus grande plage angulaire.
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Figure 1.46 – Prototype, adaptation et gain de l’antenne fonctionnant autour de 4,5 GHz
présentée dans [57]

Fentes

Des fentes au-dessus de cavités ont également été étudiées. Dans [58] (figure 1.47), un com-
portement bi-bande en polarisation linéaire est obtenu avec une cavité elliptique et l’utilisation
d’un circuit d’alimentation spécifique à partir de fentes croisées. Une plaque de métal est pla-
cée au-dessus de cette fente pour améliorer le gain de l’antenne. Cette antenne présente ainsi
un comportement large bande sur deux bandes de fréquences avec des dimensions de cavité de
0,71λ2.

Figure 1.47 – Géométrie de l’antenne présentée dans [58]

Une fente au-dessus d’une cavité et recouverte par du substrat est proposé dans [59] (figure
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1.48). Cette configuration permet d’obtenir un comportement large bande et un gain relativement
stable avec la fréquence. Le diélectrique n’est cependant pas intégré dans la cavité.

Figure 1.48 – Vue 3D, gain et adaptation simulés et mesurés de l’antenne présentée dans [59]

Des fentes croisées au-dessus d’une cavité repliée sont proposées dans [60, 61]. Cette confi-
guration permet dans [61] de diminuer de presque 73% les dimensions latérales de l’antenne
comparée à une version classique. Une configuration induisant des résonances multiples est pro-
posée dans [62] (figure 1.49). On y repère les trois résonances permettant de couvrir une bande
passante allant de 27,75 GHz à 28,25 GHz. Le gain obtenu varie entre 4 et 5,4 dBi.

Figure 1.49 – Prototype vue de dessus et de dessous, |S11| simulés et mesurés de l’antenne
présentée dans [62]

Patchs

L’antenne patch peut être attrayante pour une intégration dans une cavité. Dans [63], les
auteurs proposent différentes configurations possibles pour des patchs en cavité. Ils proposent par
exemple des configurations avec différents substrats dans la cavité ou avec des patchs superposés.
La figure 1.50 montre l’évolution en termes de bande passante de l’utilisation d’une configuration
superposée comparée à un simple patch en cavité. Comme pour des patchs superposés sans cavité,
cette configuration permet d’élargir considérablement la bande passante obtenue.
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Figure 1.50 – Vue de profil et |S11| simulés de l’antenne patch superposé en cavité présentée
dans [63]

Un autre exemple de patch en cavité est exposé dans [64] (figure 1.51). Cette structure
permet d’obtenir une large bande d’adaptation et en polarisation circulaire de 70% et 43,3%
respectivement pour une dimension du carré de base de la cavité de 0,8λ2. Ces performances sont
rendues possibles grâce, entre autres, à une excitation avec sonde en L. Le patch est utilisé comme
élément parasite pour améliorer le rapport d’ellipticité et le gain de l’antenne. Le rayonnement
de l’antenne est symétrique et stable avec la fréquence comme le monte la figure 1.52.

Figure 1.51 – Géométrie, |S11|, gain et rapport d’ellipticité simulés et mesurés de l’antenne
patch superposé en cavité présentée dans [64]
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Figure 1.52 – Diagrammes de rayonnement à 5 GHz dans les plans XoZ (a) et YoZ (b) et XoZ
(c) et YoZ (d) à 7 GHz de l’antenne patch superposé en cavité présentée dans [64]

Métamatériaux et Métasurfaces

Une autre méthode utilisée pour exciter une cavité consiste à charger l’ouverture rayonnante
avec des métamatériaux [65, 66], avec des dimensions importantes devant la longueur d’onde.
La structure proposée dans [66] est visible sur la figure 1.53. On peut y voir la métasurface de
dimensions 1,2 λ2 placée au-dessus de la cavité pour améliorer les performances de l’antenne de
base. Celle-ci est composée d’un patch rectangulaire placé à la surface d’une cavité excitée par
une ligne coplanaire.

Figure 1.53 – Vue de profil, de dessus et |S11| simulés de l’antenne présentée dans [66]

Cette antenne permet finalement de couvrir une bande passante en impédance de 50% avec
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une faible variation de gain centré autour de 13,5 dBi. Des métasurfaces peuvent également
être utilisées [45, 67] ayant des dimensions miniaturisées devant la longueur d’onde. Dans [67]
(figure 1.54), une antenne cavité de forme circulaire de diamètre 0,12 λ est présentée avec une
métasurface à plusieurs couches permettant de couvrir une bande passante de 20 MHz autour
de 2,3 GHz.

Figure 1.54 – Structure de l’antenne présentée dans [67]

1.3.3 Conclusion

Dans cette partie les antennes cavité ont été décrites. Les antennes de type cavité résonante
présentent une bande passante étroite et un fort gain et ne sont donc pas d’intérêt pour l’appli-
cation visée. D’autre part, les antennes à base d’éléments rayonnants mis en cavité montrent des
performances intéressantes avec par exemple des larges bandes d’adaptation et de polarisation
circulaire. Cependant dans un grand nombre de cas l’élément rayonnant n’est pas intégré dans
la cavité et n’est pas étudié pour avoir une grande résistance mécanique. Les tableaux 1.5 et 1.6
reprend les éléments principaux des antennes présentées dans cette section.
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Ref. Dimensions
ext. (λ)

Bande
d’adapta-
tion imp.

Bande pol. cir-
culaire

Gain
(dBi ou
dBic)

Remarques

[51] R=1,15, h=0,5 20,2% pol. linéaire 16,97 RCA +
Superstrate
avec ̸= ϵr

[52] 0, 63 × 0, 63 ×
0, 24λ3

2% (-15 dB) 2% 7,5 Excita◦ avec
sondes en L

[53] R=1.1,
H=0,58

129,7 % pol. linéaire 8 - 13 dipôle avec
élem. parasites
au-dessus de
la cav.

[54] R=0,54,
H=0,49

27,1% 8,5% 9,2 Dipôles croisés
repliés

[56] 0, 87 × 0, 87 ×
0, 31

69% 7,41% @ 1,86
GHz, 2,75% @
2,36 GHz, 6,02 %
@ 2,98 GHz

6,8 - 8,2 Dip. croisés et
SRR

[55] 0.93 × 0.93 ×
0.38

79,4% 66,7% 5 - 8 Dip. croisés,
cav. double

[57] R=0,54, H =
0,165

52% pol. linéaire 4,5 Monopôle
large en cav.

[58] 0, 7×0, 7×0, 19 65% @ 2,4
GHz, 23%
@ 3,6 GHz

double pol. li-
néaire

6,5 fente + patch
au-dessus cav.

[59] 0, 83 × 0; 83 ×
0, 56

40% pol. linéaire 6 - 9,5 Fente
au-dessus cav.,
capôt diélecq

Table 1.5 – Récapitulatif des performances des antennes à base de cavité (partie 1)
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Ref. Dimensions
ext. (λ)

Bande
d’adapta-
tion imp.

Bande pol. cir-
culaire

Gain
(dBi ou
dBic)

Remarques

[60] 0, 21 × 0, 21 ×
0, 08

2,8% pol. linéaire 0,4 fente sur cav.
repliée

[61] 0, 25 × 0, 25 ×
0, 02

2,05% 0,8% 3 Cavité repliée
pol. circulaire

[62] 1, 12 × 0, 84 ×
0, 09

2,32% pol. linéaire 4,6 fente sur cav.
avec
résonateurs

[63] R=0,24,
H=0,1

16,32 pol. linéaire nc patchs
superposés en
cav.

[64] 0, 8 × 0, 8 × 0, 3 70% 43,3% 8 patch au
dessus d’une
cav.

[65] 4 × 4 × 1, 04 9% pol. linéaire 20,5 MTM
au-dessus
d’une cav.

[66] 1, 2×1, 2×0, 67 48,5% pol. linéaire 13,5 MTM
au-dessus
d’une cav.

[67] 0, 12 × 0, 12 ×
0, 1

0,65% pol. linéaire -3 MTS sur cav.

[68] 0.26 × 0.26 ×
0.11

22% 3,8% (1,6 dB) 16 (ac-
tif)

MTS sur cav.

Table 1.6 – Récapitulatif des performances des antennes à base de cavité (partie 2)
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1.4 Antennes magnétoélectriques

Les antennes magnétoélectriques ont connu beaucoup d’évolutions depuis l’antenne proposée
en 2006 par H. Wong et K-M Luk [10]. Ce type d’antenne, qui combine l’excitation d’un dipôle
électrique et d’un dipôle magnétique se rapproche d’une source de Huygens, comme le montre
l’analyse modale utilisant la technique de développement en ondes sphériques (Spherical Wave
Expansion - SWE) dans [69]. En effet cette analyse met en avant le fait que la plus grande
partie de l’énergie rayonnée par l’antenne l’est par les deux premiers modes transverse électrique
(TE) et transverse magnétique (TM) avec une amplitude très proche sur une large bande de
fréquences. Ainsi le fonctionnement de l’antenne ME originelle repose sur la combinaison d’un
dipôle électrique dimensionné en λ

2 et d’un patch λ
4 court-circuité placé verticalement. Cette

structure est placée au-dessus d’un plan de masse de dimensions λ2 à la fréquence centrale
d’utilisation. Enfin cette structure est excitée par couplage à l’aide d’une sonde Γ placée à
l’intérieur du dipôle magnétique (figure 1.55).

Figure 1.55 – Géométrie de l’antenne ME présentée dans [10]

Cette configuration permet à la fois une large bande d’adaptation, liée à la combinaison
de deux résonances et un comportement stable en rayonnement et très proche dans les deux
plans E et H (respectivement XoZ et YoZ sur la figure 1.55) de l’antenne grâce à l’excitation
simultanée d’un dipôle électrique et d’un dipôle magnétique. Les diagrammes de rayonnement
de cette antenne sont présentés sur la figure 1.56.

Figure 1.56 – Diagrammes de rayonnement dans les plans E et H de l’antenne ME originelle
présentée dans [10]
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Le rayonnement est similaire dans les deux plans avec un rayonnement arrière très faible
(rapport avant/arrière ≈ 28dB). Cela peut s’expliquer par la présence d’un plan de masse qui
joue le rôle de réflecteur et permet de concentrer le rayonnement dans l’hémisphère supérieur.
Cette première structure permet de démontrer le principe de ce type d’antenne complémentaire.
Cependant son défaut principal est de présenter des dimensions extérieures importantes devant
la longueur d’onde (≈ λ × λ × λ

4 ). Suite à cette structure, plusieurs axes de recherche se sont
dégagés. On peut citer :

• la réduction des dimensions latérales de l’élément rayonnant,
• la réduction de la hauteur de l’élément rayonnant,
• la mise en cavité,
• l’élargissement de la bande passante,
• l’évolution pour polarisation circulaire.

Pour ce faire, de nombreuses techniques ont été mises en oeuvre. Nous allons ici faire un état
des lieux de celles-ci et des résultats obtenus. Les antennes présentées sont conçues pour fonc-
tionner sur des bandes de fréquences allant de la VHF au THz, avec de nombreuses applications
pour les stations de base pour téléphonie (4G - 5G p. ex.), mais également pour le radar ou les
communications satellitaires grâce à leurs propriétés attrayantes. La première section s’intéresse
aux antennes à polarisation linéaire, la deuxième aux antennes à polarisation circulaire.

1.4.1 Antennes magnétoélectriques à polarisation linéaire

Dans cette partie, nous allons développer les techniques visant à réduire le profil et à aug-
menter la bande passante des dipôles magnétoélectriques à polarisation linéaire. Nous verrons
également d’autres évolutions permettant par exemple d’utiliser l’antenne magnétoélectrique
comme filtre fréquentiel.

Réduction du profil

Les deux techniques les plus utilisées pour réduire le profil de l’antenne magnétoélectrique,
visant à diminuer le quart d’onde nécessaire au patch court-circuité pour résonner sont la réali-
sation de méandres et l’inclinaison de cette partie de l’antenne. Lei Ge et K-M Luk proposent en
2012 et 2013 des dipôles ME dont le dipôle magnétique est méandré [70, 71]. Ces deux antennes,
dont l’une est mise en cavité, présentent des dimensions de plan de masse de l’ordre de λ2 et des
bandes passantes proches de 45% . Elles possèdent un profil proche de 0, 17λ, soit une réduction
de 32% par rapport à [10]. La structure, le gain, l’adaptation et les diagrammes de rayonnement
dans les plans E et H à 1,9 GHz de l’antenne présentée dans [71] sont visibles sur la figure 1.57.

La dernière évolution de cette antenne est présentée en 2018 dans [72] (figure 1.58). Cette
dernière version de dipôle ME en cavité à un profil de 0,12 λ à la fréquence centrale d’utilisa-
tion. Le méandrement a été remplacé par une partie arrière sur le dipôle électrique permettant
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1.4. Antennes magnétoélectriques

Figure 1.57 – Géométrie, adaptation et diagrammes de rayonnement dans les plans E et H à
1,9 GHz de l’antenne présentée dans [71]

d’allonger la longueur électrique du dipôle magnétique.

Figure 1.58 – Géométrie de l’antenne présentée dans [72] (hauteur 0,12 λ)

Le méandrement a également été utilisé dans [73], associé à une sonde d’excitation ayant
une forme suivant ce méandrement et à un plan de masse limité à la zone entre les deux parties
du dipôle ME (proposé également dans [74]). Cette approche a permis de réduire la hauteur de
l’antenne à 0,13 λ, en perdant cependant l’intérêt du plan de masse pour obtenir un rayonne-
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ment hémisphérique et un meilleur rapport avant/arrière. La structure et les performances sont
visibles sur la figure 1.59. On remarque un rapport avant/arrière de 7 dB et un rayonnement
omnidirectionnel surtout dans le plan E de l’antenne.

Figure 1.59 – Géométrie, adaptation, gain et diagrammes de rayonnement à 1,7 GHz de l’an-
tenne présentée dans [73]

Un dipôle ME avec le dipôle magnétique incliné est proposé dans [75]. La sonde d’excita-
tion est placée à l’extérieur du dipôle magnétique, parallèle à celui-ci et s’arrêtant à la partie
horizontale de l’antenne grâce à une ouverture sur une des deux parties du dipôle électrique.
Cette configuration permet d’obtenir un profil de 0, 16λ avec une bande passante de 44% proche
de celle obtenue avec la structure originelle du dipôle ME. Une évolution de cette antenne est
proposée dans [76] (figure 1.60). Avec un placement de la sonde d’excitation à l’intérieur du
dipôle magnétique, cette antenne a un profil de 0, 1λ et un plan de masse de dimensions λ × λ.
Cette diminution de profil se fait au détriment de la bande passante qui passe à 28,2%.

Figure 1.60 – Géométrie, gain et adaptation de l’antenne ME au dipôle magnétique incliné
proposée dans [76]
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Plus récemment, une autre technique pour obtenir des antennes ME au profil réduit a été
développée : l’excitation simultanée de plusieurs sources complémentaires [77, 78]. Ces antennes
utilisent des structures plus élaborées d’excitation. L’antenne la plus aboutie proposée en 2020
dans [78] présente une bande passante d’adaptation de 46% pour un profil de 0, 08λ à la fréquence
centrale tout en conservant un gain très stable centré autour de 10 dB. Une photographie de
cette structure ainsi que le gain et le VSWR sont visibles sur la figure 1.61

Figure 1.61 – Prototype, VSWR et gain simulés et mesurés de l’antenne ME au dipôle ma-
gnétique incliné proposée dans [78]

Une autre technique permettant d’obtenir des antennes ME au profil réduit utilisé à plus
haute fréquence est l’excitation par guide d’onde coplanaire. Cette technique permet d’obtenir un
profil réduit pour l’antenne tout en conservant des propriétés large bande. Un exemple de cette
technique d’excitation utilisée en bande K est présenté dans [79] (figure 1.62). Cette structure
présente un profil de 0,177 λ pour une bande passante d’environ 76%. Sa bande passante est
élargie grâce à l’ajout de boucles sur les bords des dipôles électriques. Le plan de masse de
l’antenne reste de taille importante avec des dimensions de 1,28 λ2.

Figure 1.62 – Géométrie, adaptation et gain proposés dans [79]
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L’utilisation de métamatériaux ayant des propriétés électromagnétiques avantageuses (ϵr > 1
et/ou µr > 1) permet également de réduire le profil de l’antenne. Dans [80], l’ajout de substrat
de permittivité ϵr = 2, 65 au niveau du dipôle magnétique permet de diminuer le profil de
l’antenne à 0, 15λ avec une bande passante de 24,9%. L’utilisation de métamatériaux ayant un
comportement à la fois électrique et magnétique permet de gagner un degré de liberté pour
la diminution des dimensions. L’utilisation de métamatériau ayant un µr > 1 sur une plage
de fréquences a ainsi permis dans [81] (figure 1.63) une diminution de 48% des dimensions de
l’élément rayonnant sans impacter de façon importante les performances de l’antenne. Pour ce
faire, la zone du dipôle magnétique de l’antenne a été comblée avec un agencement de SRR
(Split Ring Resonator) permettant d’induire un comportement électrique et magnétique (soit
une permittivité et une perméabilité supérieures à 1) sur une plage de fréquences. Cette antenne
couvre ainsi une bande passante de 44,1%, mais garde l’inconvénient de nécessiter un plan de
masse de dimensions λ × λ.

Figure 1.63 – Géométrie et métamatériau proposés dans [81]

Augmentation de la bande passante

L’augmentation de la bande passante se fait de plusieurs façons, soit en modifiant le dipôle
magnétoélectrique pour créer plusieurs résonances proches, soit en ajoutant des éléments para-
sites créant de nouvelles résonances. Nous commencerons par voir les modifications de dipôles
ME puis nous verrons l’ajout d’éléments parasites.

Modifications de l’élément rayonnant
Les modifications apportées pour élargir la bande passante visent à créer des résonances

proches. Une des premières évolutions proposées dans [82] montre un dipôle électrique en forme
de ’E’, avec une sonde en forme d’escalier pour augmenter la bande passante. Cette opération
permet à l’antenne d’atteindre 60% de bande passante tout en conservant les propriétés de
rayonnement classiques du dipôle ME.
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Figure 1.64 – Géométrie gain et adaptation de l’antenne proposée dans [82]

La même forme de dipôle est utilisée dans [83] cumulée à une sonde double Γ et une cavité
de grande taille (1, 26 × 1, 26λ2) utilisée comme réflecteur. Cette antenne a une bande passante
de 68,8%. Une configuration en nœud de papillon est proposée dans [84] et permet d’obtenir
une bande passante de 95%. Cette antenne a cependant de grandes dimensions latérales de
1, 26 × 1, 26λ2 à la fréquence centrale d’utilisation. Une antenne cumulant méandrement et
dipôle magnétique scindé en deux parties possède un comportement large bande sur deux bandes
distinctes [85]. Cette structure et son adaptation sont visibles sur la figure 1.65. Des dipôles en

Figure 1.65 – Géométrie et |S11| de l’antenne proposée dans [81]

forme de C sont utilisés conjointement à une sonde d’excitation différentielle et à une cavité en
forme de cornet circulaire sont proposés dans [86]. Cette combinaison permet à cette antenne
d’atteindre une bande passante en adaptation de 107%. La cavité a une incidence sur le gain
obtenu (+ 3 dB avec le réflecteur).
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Le principe de plan de masse lacunaire (Defected Ground Structure, DGS) est utilisé sur le
dipôle magnétique dans [87]. Cela consiste à créer une ouverture dans le dipôle magnétique au
niveau de la sonde Γ afin de changer la répartition de courant et de moduler la partie imaginaire
de l’impédance d’entrée. Cette opération permet d’obtenir une largeur de bande de 86,9% avec
une structure simple et proche du dipôle ME original. La structure de cette antenne est présentée
sur la figure 1.66.

Figure 1.66 – Géométrie et S11 de l’antenne proposée dans [87]

Une large bande d’adaptation et un gain très stable sont obtenus dans [88] (figure 1.67) grâce
à une excitation par fente couplée. Cette antenne possède une bande passante en impédance
125% et une bande passante en gain (1 dB) de 108%. Ces performances sont obtenues grâce à
l’inclinaison des dipôles magnétiques et à l’ajout de réflecteur incliné sur le plan de masse. Un
travail d’optimisation de la ligne d’excitation a également été réalisé afin d’améliorer l’adaptation
de la structure. Cette antenne a des dimensions de 1, 17 × 1, 17 × 0, 31λ3.

Figure 1.67 – Géométrie, adaptation et gain simulés et mesurés de l’antenne ME excitée par
fente couplée proposée dans [88]
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Ajout d’éléments parasites
L’ajout d’éléments parasites est une autre technique couramment utilisée pour élargir la

bande passante des antennes, pas seulement limitée aux dipôles ME. Cette technique pose par-
fois l’inconvénient de modifier le rayonnement de l’antenne. Un premier exemple est l’antenne
proposée dans [89]. Cette antenne dont la structure, les paramètres S et le gain réalisé sont
visibles sur la figure 1.68, propose la combinaison d’un dipôle magnétoélectrique avec deux di-
pôles électriques de longueurs différentes superposés et d’un élément directeur à la façon d’un
réseau Yagi-Uda. Pour améliorer les performances en rayonnement, un réflecteur est également
ajouté. Cette configuration permet d’obtenir un comportement large bande sur deux bandes de
fréquences distinctes. Cependant, à la fréquence où les éléments parasites sont excités, le rayon-
nement obtenu montre une différence d’ouverture à mi-puissance plus marquée entre les plans
E et H de l’antenne.

Figure 1.68 – Géométrie, S11 et gain de l’antenne proposée dans [89]

Des éléments parasites en forme de L inversés sont ajoutés dans [90] sur chaque coin d’un
plan de masse carré pour obtenir une nouvelle résonance. Cette antenne possède également le
dipôle magnétique méandré pour limiter sa hauteur. Cette antenne couvre une bande de 103% et
des dimensions extérieures de 1, 14 × 1, 14 × 0, 19λ3. Des éléments parasites circulaires au-dessus
du dipôle magnétique et des tiges de court-circuit sont ajoutés dans [91] pour obtenir une bande
passante en adaptation élargie (figure 1.69)

Enfin une antenne associant au fonctionnement magnétoélectrique un mode DRA et une
fente est proposée dans [92]. Cette antenne(figure 1.70) a une bande passante de 73,5% pour
des dimensions réduites de 0, 66 × 0, 66 × 0, 16λ3. Les résonances en lien avec le mode de fonc-
tionnement de l’antenne sont détaillées sur la figure 1.70. On voit que le rayonnement évolue en
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Figure 1.69 – Géométrie de l’antenne proposée dans [91]

fonction de la fréquence, car il dépend directement de la partie de l’antenne mise en jeu.

Figure 1.70 – Géométrie et |S11| de l’antenne proposée dans [92]

autres objectifs

Augmentation de l’ouverture à mi-puissance
Les valeurs typiques d’ouverture à mi-puissance pour le dipôle ME se situent généralement

autour de 90◦. Un axe d’amélioration pour le dipôle ME est l’augmentation de l’ouverture à
mi-puissance. Le premier dipôle ME avec une ouverture à mi-puissance augmentée dans le plan
H de l’antenne est proposé en 2014 par Li et Luk [93]. Cette antenne, dont le plan de masse est
conformé cylindriquement dans le plan H permet une ouverture à mi-puissance très stable centrée
autour de 118◦ et une bande passante en adaptation de 41,4% tout en conservant une ouverture
à mi-puissance stable dans le plan E autour de 74◦. Ces performances sont également atteintes
grâce à l’utilisation d’un réflecteur partiellement cylindrique dans le plan H de l’antenne. Dans
[94] les auteurs ont cherché à obtenir une ouverture à mi-puissance plus large que sur l’antenne
dipôle ME originelle [10] avec des valeurs proches dans les deux plans principaux. Le prototype
de cette antenne ainsi que les ouvertures à mi-puissance obtenues sont visibles sur la figure 1.71.

On voit que les ouvertures à mi-puissances sont stables centrés autour de 100◦ et proches
dans les deux plans principaux de l’antenne. Cela est obtenu grâce à des dipôles électriques en
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Figure 1.71 – Prototype et ouvertures à mi-puissance dans les plans E et H de l’antenne
proposée dans [94]

deux parties et des murs inclinés dans le plan E de l’antenne. On peut noter une bande passante
de 34,8%, plus faible que le dipôle ME proposé dans [10]. Une antenne basée sur le même principe
que précédemment est proposée en 2018 dans [95]. Cette antenne dont les murs sont verticaux
et les dipôles électriques plus fortement inclinés montre une ouverture à mi-puissance de 174◦

dans le plan H et 96◦ dans le plan E. La bande d’adaptation est de 33,3%, très proche de [94]
(figure 1.72.).

Figure 1.72 – Prototype et ouvertures à mi-puissance dans les plans E et H simulées et mesurées
de l’antenne proposée dans [95]
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Dans [96], les auteurs parviennent à obtenir une ouverture à mi-puissance supérieure à 120◦

dans les plans E et H de l’antenne en pliant et en inclinant les dipôles électriques ainsi qu’en
ajoutant six éléments parasites. Cette configuration (figure 1.73) permet d’obtenir une bande
passante en impédance de 2,4 à 4 GHz (55%).

Figure 1.73 – Géométrie et adaptation de l’antenne proposée dans [96]

Enfin dans [97], les auteurs proposent une antenne dont le diagramme de rayonnement est
reconfigurable de façon active, à l’aide de diodes PIN et d’éléments parasites placés autour du
dipôle ME. Cette configuration permet, en fonction des diodes alimentées ou non, de faire varier
l’ouverture à mi-puissance entre 65 et 120◦ pour le plan E et entre 80 et 120◦ pour le plan H de
l’antenne. Cette antenne a une adaptation bande étroite.

Antennes filtres
Les dipôles ME filtres ont une désadaptation très rapide une fois la bande de fréquences

utiles passée. Cela permet de filtrer directement au niveau de l’antenne et donc sans traitement
numérique les fréquences que l’on ne souhaite pas recevoir. La première antenne proposée dans
[98] en 2020 utilise une fente en forme de U sur le dipôle électrique permettant de créer un nul de
rayonnement en bande haute d’utilisation de l’antenne, celle-ci possédant naturellement un nul
de rayonnement en bande basse d’utilisation. Une deuxième antenne filtre utilisant des SRR est
proposée dans [99] (figure 1.74). Grâce à cet agencement, cette antenne n’est adaptée et rayonne
efficacement seulement sur une bande de fréquences bien définie tout en ayant une efficacité de
rayonnement et un gain très faible partout ailleurs. Le gain et l’efficacité de rayonnement simulés
et mesurés de cette structure sont visibles sur la figure 1.74.
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Figure 1.74 – Géométrie, gain et efficacité de rayonnement de l’antenne proposée dans [99]

Conformation
On trouve dans la littérature un exemple d’antenne magnétoélectrique conformée cylindri-

quement en réseau annulaire [100] (figure 1.75). Cette antenne est conçue pour des applications
6G a un comportement double-bande grâce à des résonances multiples et est miniaturisée grâce à
l’ajout de métamatériau au niveau du dipôle magnétique avec un profil de 0,15 λ. Cette configu-
ration annulaire à trois éléments rayonnants permet un rayonnement presque omnidirectionnel
dans le plan H du réseau annulaire.

Figure 1.75 – Gain et efficacité de rayonnement de l’antenne proposée dans [100]
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Dans cette partie, nous avons vu plusieurs exemples de techniques utilisées pour diminuer
les dimensions de l’élément rayonnant, augmenter la bande passante, augmenter ou maîtriser
l’ouverture à mi-puissance et réaliser des filtres fréquentiels avec des antennes dipôles ME à
polarisation linéaire. On peut noter qu’une grande partie de ces antennes ont des dimensions de
plan de masse importantes devant la longueur d’onde de travail. Enfin aucune de ces antennes
ne couvre les besoins énoncés dans le cahier des charges de cette étude.

1.4.2 Antennes magnétoélectriques à polarisation circulaire et double pola-
risation

En parallèle des évolutions proposées sur des antennes magnétoélectriques à polarisation li-
néaire, des antennes utilisant le même principe de sources complémentaires ont été développées
pour des antennes polarisées circulairement ou avec une double polarisation linéaire horizontale
et verticale. Ces antennes conservent les propriétés d’adaptation et de rayonnement de l’antenne
ME polarisée linéairement (large bande d’adaptation et rayonnement stable en fréquence). Les
antennes magnétoélectriques à polarisation circulaire et double polarisation linéaire sont généra-
lement composées de deux jeux de dipôles magnétoélectriques orthogonaux. Cette configuration
permet soit d’exciter les deux jeux de dipôles ME avec le jeu de phase adéquat pour obtenir
une polarisation circulaire soit d’obtenir deux polarisations linéaires simultanées avec une bonne
isolation (p. ex. pour des applications de station de base). Dans cette partie nous allons exposer
les axes de recherche pour les antennes à double polarisation et à polarisation circulaire déve-
loppées à partir de dipôle ME. Un grand nombre d’antennes présentées utilisent des cavités de
grande taille électrique pour différents objectifs allant de l’augmentation du gain à l’améliora-
tion de la bande passante en polarisation circulaire. Cette mise en cavité étant souvent cumulée
avec différentes évolutions, elle ne fera pas l’objet d’une section spécifique. Nous allons voir des
évolutions visant à diminuer le profil de l’antenne, à créer de la polarisation circulaire avec un
seul accès. Nous verrons également les différentes techniques d’excitation proposées ainsi que
leurs avantages. Enfin nous verrons des antennes reconfigurables à base de dipôle ME.

Augmentation de la largeur de bande

Une des premières évolutions proposées pour augmenter la bande passante du dipôle ME en
double polarisation est proposée en 2009 dans [101]. Cette antenne est excitée par deux sondes
Γ croisées placées sur les diagonales des dipôles ME. Une configuration en cavité avec les sondes
d’excitation placées à l’intérieur des dipôles ME([102]) permet d’obtenir une bande d’adaptation
et de polarisation circulaire de 71% avec des dimensions de cavité de 0,8 λ2. Le prototype de
l’antenne ainsi que son adaptation et son gain sont visibles sur la figure 1.76.

Une structure simple placée placée à 45◦ dans une cavité de grande taille est proposée dans
[103]. Cette antenne voit sa bande passante élargie grâce à une modification de la forme des
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Figure 1.76 – Prototype, adaptation et gain de l’antenne proposée dans [102]

sondes d’excitation. Celles-ci sont élargies au niveau de leur base à la façon de stubs λ/4 large
bande et permettent d’obtenir une bande passante de 83%. De plus un travail sur la forme des
dipôles électriques permet d’obtenir un gain stable sur la bande d’intérêt de l’antenne. Il existe
d’autres structures ayant des propriétés large bande dans la littérature. Celles-ci seront détaillées
dans les sous-parties suivantes, car leur comportement large bande est lié à une évolution de la
technique d’excitation ou à l’utilisation d’éléments parasites par exemple.

Réduction de la hauteur

La réduction de la hauteur est, comme pour les antennes à polarisation linéaire, un des
objectifs d’évolution du dipôle ME à polarisation circulaire. L’utilisation de substrat au niveau
du dipôle magnétique est proposée en 2009 dans [104]. Cette antenne utilisant quatre sondes
Γ présente un profil de 0,15 λ et une bande passante de 24,9%, impactée par l’utilisation du
substrat. Le plan de masse de 0,8 λ2 est mis en cavité pour de meilleures performances en gain.
L’utilisation de dipôle magnétique dans [105] permet d’obtenir le même profil de 0,15 λ mais
une bande passante de 48% pour une configuration double polarisation. Cette structure, visible
sur la figure 1.77 est réalisée sur un plan de masse de dimensions λ2.

Excitation CP un seul accès

Une approche pour obtenir une polarisation circulaire avec un seul accès est, en partant
d’un dipôle ME polarisé linéairement, de modifier la forme des dipôle électriques afin de créer
une répartition de courant induisant de la polarisation circulaire. Cela correspond à créer une
symétrie de rotation entre les deux brins du dipôle électrique. Cette approche a été utilisée dans
[106] où le dipôle électrique possède différentes sections pour créer une différence de phase entre
les deux brins du dipôle proche de 90◦ entre 1,79 et 2,81 GHz. Le plan de masse de cette antenne
a des dimensions de 1,15 λ2 à la fréquence centrale d’utilisation. On trouve d’autres exemples
d’antennes utilisant des dipôles modifiés et des réflecteurs de forme spécifique dans la littérature
[107, 108]. La structure proposée dans [108] (figure 1.78) a une bande passante d’adaptation et
de polarisation circulaire de 79,7%.
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Figure 1.77 – Modèle 3D, adaptation, gain et diagrammes de rayonnement du port 2 de
l’antenne proposée dans [105]

Figure 1.78 – Modèle 3D, adaptation, gain et rapport d’ellipticité de l’antenne proposée dans
[108]

L’anneau vacant λ
4 est utilisé pour exciter des antennes magnétoélectriques à polarisation

circulaire. Une version simple de cette approche est proposée dans [109]. Cette structure mise en
cavité de dimensions 0,67 λ2 permet d’obtenir une bande passante en adaptation et polarisation
circulaire de 25% grâce à l’ajout de vias entre les dipôles électriques et le plan de masse de
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l’antenne. L’anneau vacant associé avec une cavité à bords corrugués permet dans [110] d’obtenir
une bande passante d’adaptation et de polarisation circulaire de 45% et un plan de masse de
0,75 λ2 (figure 1.79).

Figure 1.79 – Structure, adaptation et rapport d’ellipticité de l’antenne proposée dans [110]

Une autre façon d’obtenir une polarisation circulaire est de modifier la forme de l’élément
rayonnant en conservant une sonde Γ. Un premier exemple de cette approche est proposé en
2014 [111]. Deux versions de cette antenne ayant les dipôles électriques modifiés sont simulées et
mesurées pour deux fréquences de fonctionnement, centrées en 2 GHz et 60 GHz. Le prototype
et les mesures de l’antenne fonctionnant autour de 2 GHz sont visibles sur la figure 1.80.

Figure 1.80 – Prototype, VSWR et adaptation simulés et mesurés de l’antenne proposée dans
[111]
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Enfin une configuration de dipôles ME croisés excités par une sonde en forme de L inversé
est proposée dans [112] permettant d’obtenir une bande de polarisation circulaire de 51%, mais
nécessitant un plan de masse de surface 2,75 λ2 pour fonctionner.

Autres techniques d’excitation

Bien que le dipôle ME de base soit excité par des sondes Γ, d’autres techniques ont été
développées pour exciter les structures magnétoélectriques. Il existe par exemple des antennes
ME excitées par couplage avec une fente placée dans les dipôles magnétiques [113-116]. Cette
configuration est utile lorsqu’on est haut en fréquence. Par exemple dans [114], l’antenne est
développée pour des applications centrées autour de 1 THz. Un autre argument mis en avant
pour cette configuration est la bonne isolation entre les ports de l’antenne pour une application
double polarisation. L’antenne proposée dans [117], visible sur la figure 1.81. Cette antenne
permet ainsi d’obtenir une isolation de 30 dB entre les ports de l’antenne.

Figure 1.81 – Prototype, isolation et efficacité de rayonnement simulés et mesurés de l’antenne
proposée dans [117]

Une structure en croix est proposée dans [118]. Cette antenne permet de générer un jeu de
phase stable sur une bande de fréquences de 53% avec des dimensions de plan de masse de
0,85λ2 et un profil réduit de 0,18λ. Ces exemples montrent ainsi qu’il est possible d’exciter un
dipôle ME tout en obtenant de la polarisation circulaire sur une large bande de fréquences en
utilisant d’autres méthodes que les sonde Γ. Les antennes développées dans ce cadre répondent
à des besoins spécifiques liées aux applications visées (miniaturisation, fréquence élevée, etc.).

Antennes reconfigurables

Afin de répondre à des besoins en termes de largeur de bande, d’intégration, de changement
de polarisation ou de modification de diagrammes de rayonnement, un grand nombre d’antennes
reconfigurables ont été développées à partir de dipôles magnétoélectriques. Nous allons voir dans
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cette partie les différentes techniques utilisées pour y parvenir. Le principe de ces antennes est
d’être capable de modifier leur fonctionnement, par le biais d’éléments actifs, pour créer plusieurs
états stables pour lesquels l’antenne n’a pas les mêmes propriétés physiques. Une technique
couramment utilisée est l’ajout d’éléments actifs de type diodes PIN. Cet ajout permet par
exemple dans [119] d’obtenir une antenne pouvant être polarisée linéairement, circulairement
droite ou gauche suivant l’état des éléments actifs ajoutés. Des diodes sont également ajoutées
dans [120] pour permettre une agilité fréquentielle. Cette antenne couvre ainsi une bande totale
allant de 93 à 370 MHz grâce à la combinaison de deux états distincts (figure 1.82). La bande
passante instantanée est plus faible, mais cette configuration permet de miniaturiser l’antenne.

Figure 1.82 – Prototype et gain réalisé simulés et mesurés de l’antenne proposée dans [120]

La reconfigurabilité fréquentielle est également obtenue dans [121] avec l’utilisation de liquide
permettant de moduler la longueur résonante du dipôle magnétoélectrique. La reconfigurabilité
des diagrammes de rayonnement est visée dans [122]. Pour ce faire des éléments sont ajoutés sur
des dipôles ME. Ces éléments sont soit connectés électriquement, soit déconnectés permettant
ainsi de moduler l’ouverture du diagramme de rayonnement. La structure ainsi que l’évolution
du diagramme de rayonnement en fonction des différents états sont visibles sur la figure 1.83. On
voit que les différents états influencent principalement l’ouverture du diagramme de rayonnement
dans le plan H de l’antenne, celui-ci étant plus ouvert quand la capacité équivalente est plus
faible.

Dans cette partie, les évolutions et axes de recherche pour les dipôles ME à polarisation
circulaire et double polarisation ont été présentés. Ces évolutions ont des objectifs multiples
allant de l’augmentation de la bande passante d’adaptation à une reconfigurabilité active de ce
type d’antenne. Toutes les antennes présentées ici ne permettent pas de couvrir les besoins liés
à l’application visée dans cette étude nécessitant une antenne miniaturisée en cavité ayant une
grande résistance mécanique. Cet état de l’art permet cependant de comparer les performances
obtenues par les antennes déjà développées avec celles présentées dans ce manuscrit tout en
ayant un regard critique.
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Figure 1.83 – Vue du dessus de l’antenne et diagrammes de rayonnement dans les plans E et
H en fonction des différents états de l’antenne proposée dans [122]

1.4.3 Conclusion

Dans cette section, nous avons vu les différents axes de recherche développés pour les di-
pôles magnétoélectriques. Les améliorations visées concernent notamment, pour la polarisation
linéaire, la réduction des dimensions latérales ou horizontales et l’élargissement de la bande pas-
sante. Pour y parvenir, différentes techniques sont mises en œuvre allant de la modification de
la forme de l’élément rayonnant à l’ajout d’éléments parasites pour l’augmentation de la bande
passante au méandrement ou l’utilisation de substrats et métamatériaux pour la réduction des
dimensions.

Pour les dipôles magnétoélectriques polarisés circulairement, l’élargissement de la bande
passante et la réduction du profil font partie des axes d’amélioration. On voit aussi une recherche
d’excitation de polarisation circulaire sur une large bande de fréquence avec un seul accès. Dans
de nombreux cas, des cavités de grandes tailles sont utilisées avantageusement pour améliorer
les performances, aussi bien en termes de gain que de bande passante et même de bande de
polarisation circulaire [110]. Enfin, la reconfigurabilité des antennes est un sujet important.
Cette reconfigurabilité se fait par le biais d’éléments actifs (diodes PIN p. ex.) permettant de
créer plusieurs états stables pour une même antenne. Cette reconfigurabilité peut concerner
la bande passante ou le diagramme de rayonnement de l’antenne. Cette revue de littérature
confirme l’attractivité de ce type d’antenne pour l’application souhaitée nécessitant à la fois une
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largeur de bande importante et un diagramme de rayonnement hémisphérique et stable avec
la fréquence. Aucune des antennes présentées ici ne permet cependant de répondre directement
aux besoins spécifiques de l’étude.

1.5 Conclusion de l’état de l’art

Cet état de l’art nous a permis d’aborder les différents thématiques en lien avec le sujet.
Nous avons vu les antennes pour des applications GNSS, en commençant par les antennes à
polarisation linéaire. Ces antennes permettent, pour certains cas d’utilisation, d’obtenir des per-
formances comparables aux antennes à polarisation circulaire. Nous avons également traité des
antennes à polarisation circulaire large bande pour des applications GNSS. Dans cette première
partie, nous avons pu remarquer les techniques mises en place à partir principalement de dipôles
et de patchs pour obtenir les critères souhaités, aussi bien en bande passante qu’en polarisation
circulaire. Toutefois, aucune des antennes présentées dans cette section ne couvrait les besoins
de l’application visée, notamment en termes de mise en cavité, résistance mécanique et de mi-
niaturisation. Des exemples utilisant des métasurfaces ont été proposés. Cette approche permet
d’améliorer les antennes en diminuant leurs dimensions et/ou en améliorant les performances de
bande d’adaptation ou de bande passante en polarisation circulaire.

Par la suite nous avons vu les antennes en cavité, avec d’une part des cavités résonantes et
d’autre part des éléments rayonnants en cavité. Les cavités résonantes présentent un comporte-
ment bande étroite et un fort gain et ne sont donc pas d’intérêt pour l’application visée, celle-ci
nécessitant une large bande d’adaptation et un gain hémisphérique. Les éléments rayonnants
en cavité présentent des propriétés plus attrayantes. Les dipôles croisés et monopôles en cavité
permettent par exemple d’obtenir de larges bandes d’adaptation et de polarisation circulaire.
Les patchs en configuration superposée autorisent des largeurs de bande d’adaptation suffisantes
pour l’application visée mais ne sont pas adaptés pour une conformation cylindrique. Les méta-
surfaces placées sur une cavité permettent la miniaturisation importante des antennes, mais ne
permettent pas de comportement large bande.

Enfin, un état des lieux des différentes évolutions proposées pour les antennes magnétoélec-
triques a été proposé. Celui-ci reprend les axes de recherche développés pour la polarisation
linéaire et circulaire.

Tous ces points permettent une bonne connaissance de l’environnement scientifique dans
lequel se place l’étude proposée et permettent une comparaison objective des performances et
dimensions obtenues avec les antennes proposées dans les chapitres suivants.
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Deuxième partie

Contributions à la conception,
l’élargissement de bande et à la

miniaturisation d’antennes
magnétoélectriques en cavité
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Chapitre 2

ÉTUDE DE LA SONDE D’EXCITATION ET

DE CAVITÉ CHARGÉE PAR DES

MATÉRIAUX DIÉLECTRIQUES

Dans ce chapitre, nous allons traiter des modifications apportées à la sonde et aux matériaux
utilisés d’un dipôle ME intégré en cavité. Ces modifications ont pour but de présenter des
antennes ayant un comportement large-bande ou multibande couvrant, en plus d’une autre
bande éventuelle, la bande allant de 1,16 à 1,61 GHz. Nous allons tout d’abord exposer un
nouveau positionnement de la sonde d’excitation à l’extérieur du dipôle magnétique de l’antenne
permettant un comportement large bande. Nous verrons ensuite des évolutions sur la forme
de la sonde d’excitation permettant une utilisation de l’antenne en bande GNSS et sur une
bande pour la télémesure en bande S. Un modèle équivalent de l’antenne à la résonance sera
présenté permettant une meilleure compréhension de la structure. Enfin, nous développerons
les avantages de l’utilisation de la cavité chargée de deux matériaux diélectriques d’indice de
réfraction différents emboîtes l’un dans l’autre pour la réduction de la hauteur sans impacter le
comportement large bande.

2.1 Sonde d’excitation

Cette section montre l’optimisation effectuée sur la sonde d’excitation de l’antenne magné-
toélectrique en cavité. Un positionnement original de la sonde est d’abord présenté. Il permet
de créer une nouvelle résonance dans la bande d’intérêt de l’antenne et par conséquent une aug-
mentation de la bande passante sans modifications des dimensions extérieures. Un prototype est
réalisé pour la validation des résultats. Un modèle équivalent à la résonance de cette structure
est établi dans la section 2.2.2 et permet une meilleure compréhension du dimensionnement. Une
forme originale de sonde d’excitation est ensuite proposée, permettant à l’antenne de présenter
une quatrième résonance.
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2.1.1 Amélioration du positionnement de la sonde d’excitation

Le positionnement de la sonde d’excitation à l’intérieur du dipôle magnétique est la confi-
guration la plus rependue pour exciter un dipôle ME. Cette configuration permet l’utilisation
de deux résonances proches, liées au dipôle électrique et au dipôle magnétique, dans la bande
d’intérêt de l’antenne pour créer un comportement large bande. Le dipôle ME proposé dans [10]
présente une sonde d’excitation positionnée à l’intérieur du dipôle magnétique (figure 2.1).

Figure 2.1 – Structure initiale de l’antenne magnétoélectrique proposée dans [10], avec le dipôle
électrique en bleu et le dipôle magnétique en rouge

Nous avons vu, dans l’état de l’art, de nombreuses évolutions de la méthode d’excitation avec
par exemple l’utilisation de fentes [88] ou encore des modifications de sonde Γ [123] (section 1.4).
Ces évolutions n’étaient pas accompagnées d’une intégration de la structure dans une cavité de
petites dimensions devant la longueur d’onde.

Dans cette partie nous proposons un nouveau positionnement de la sonde d’excitation à
l’extérieur du dipôle magnétique afin d’augmenter la largeur de bande d’adaptation d’un di-
pôle magnétoélectrique intégré dans une cavité de petite taille (inférieure à 0,5λ à la fréquence
centrale d’utilisation). Pour augmenter la résistance mécanique, la cavité est remplie avec du
polypropylène [124]. Ce matériau léger possède une permittivité relative ϵr=2,26, une tangente
de perte tanδ = 2 × 10−3 et présente une très grande résistance mécanique. Pour permettre le
nouveau placement de la sonde d’excitation, des ouvertures ont été ajoutées dans les dipôles
électrique et magnétique.

Géométrie et comparaison avec un dipôle ME classique en cavité

Une comparaison du comportement en impédance d’une structure classique de dipôle ME
en cavité (appelée structure 1) et du dipôle ME en cavité avec le nouveau positionnement de
sonde (appelée structure 2) est proposé dans cette sous-section (figure 2.2).

Pour la structure 1, la distance entre les deux parties du dipôle magnétique S est supérieure
à la longueur b de la partie 2 de la sonde d’excitation.
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cavité remplie 
avec polypropylène

(a) (b)

Figure 2.2 – Géométrie du dipôle ME classique en cavité (a) et du dipôle ME avec le nouveau
placement de sonde proposé (b)

Pour la structure 2, la distance entre les deux dipôles est inférieure à la longueur de la partie
verticale de la sonde. Afin de permettre le placement de la sonde, des ouvertures de dimension
L1 × W1 × H1 ont été ajoutées au niveau des dipôles électriques et magnétiques. La structure
1 a été dimensionnée pour fonctionner en bande haute et basse GNSS avec une cavité ayant les
mêmes dimensions que pour la structure 2 (90×90×40 mm3). La géométrie de la structure 2 est
visible sur la figure 2.3 et les dimensions des deux structures sont présentées dans le tableau 2.1.

Figure 2.3 – Structure de l’antenne planaire avec le nouveau placement de sonde
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Structures 1 2 Structures 1 2
Paramètre Valeur (mm) Paramètre Valeur (mm)

Lg 90 a 3 -4
H 40 b 12 15,5

Ldip 19 22 c 33
Wdip 50 d 6,75

S 22 4,5 t 0,6
W1 - 8,75 L1 - 17,5
H1 - 1,6 - - -

Table 2.1 – Dimensions des structures 1 et 2

La structure 1 ne présente que deux résonances assez écartées (figure 2.4), le dimensionnement
ayant été réalisé pour permettre d’adresser la bande basse GNSS à partir de 1,16 GHz. La
structure 2 présente trois résonances permettant de maintenir l’impédance d’entrée proche de
50Ω sur une large bande de fréquences (figure 2.4).
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Figure 2.4 – Impédance d’entrée du dipôle ME classique (structure 1) et avec le nouveau
positionnement de la sonde d’excitation (structure 2)

L’adaptation de structure 1 est bi-bande (1,157 - 1,228 GHz et 1,571 - 1,690 GHz) et ne
permet pas de couvrir toutes les bandes d’intérêt (figure 2.5). En effet, les deux résonances in-
duites par les dipôles électrique et magnétique sont éloignées et la configuration avec la sonde
placée à l’intérieur du dipôle magnétique ajoute une composante inductive à l’impédance d’en-
trée. Cela ne permet pas à la structure 1 de maintenir l’adaptation (|S11| < -10 dB) sur toutes
les bandes GNSS. La structure 2, grâce aux trois résonances dans la bande utile, est adaptée
entre 1,14 et 1,72 GHz (figure 2.5). Nous allons maintenant faire l’analyse du dimensionnement
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et du fonctionnement de la structure 2.

Figure 2.5 – Comparaison de l’adaptation (|S11|) obtenu avec une configuration classique
(structure 1) et avec le nouveau placement de sonde proposé (structure 2)

Analyse du fonctionnement de la structure 2

Le nouveau placement de la sonde d’excitation et la présence de la cavité à proximité du
dipôle ME va modifier le dimensionnement du dipôle électrique. La longueur résonante est
obtenue par λ/2 = 2×(Ldip +Wdip/2). À la résonance du dipôle électrique, les courants tournent
depuis le centre du brin de dipôle vers l’extérieur (figure 2.6). Ce fonctionnement permet de
limiter l’encombrement de l’élément rayonnant dans le plan E de l’antenne.

Figure 2.6 – Vue du dessus de la structure avec répartition de courants à la fréquence de
résonance du dipôle électrique

Le dipôle magnétique, correspondant à la longueur de la partie verticale de l’antenne, a un
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dimensionnement proche de λg/4 typique d’un patch court-circuité avec λg, la longueur d’onde
dans le polypropylène. La nouvelle résonance observée à 1,66 GHz (figure 2.4) est induite par
la longueur de la partie 3 de la sonde grâce à son nouveau positionnement. Cette partie de la
sonde fonctionne comme un monopôle et résonne en λg/4. La longueur ’c’ permet de régler la
fréquence de résonance et sa largeur ’d’ le facteur de qualité de la résonance. Cette nouvelle
configuration permet à la fois de réduire la composante capacitive liée à la sonde d’excitation
et d’avoir une nouvelle résonance proche en fréquence de celle du dipôle magnétique. Il y a une
composante capacitive induite par le couplage entre la cavité et le bord de l’élément rayonnant.
L’étude de la répartition de courant aux fréquences d’intérêt est possible grâce à la figure 2.7.

Figure 2.7 – Répartition de courants à différentes fréquences d’intérêt

À 1,04 GHz, les courants dominants sont répartis sur les bords des plaques horizontales
(dipôle électrique) et tournent. Ce comportement est également observé à 1,16 GHz, qui corres-
pond à une résonance parallèle de l’antenne. À 1,27 GHz, les courants forts sont situés sur les
parties verticales du dipôle ME (dipôle magnétique). La distribution de courants correspond à
celle d’un patch λ/4 court-circuité. À 1,67 GHz, les courants forts sont localisés sur la partie 3
de la sonde d’excitation, correspondant au fonctionnement de type monopôle. Pour toutes ces
fréquences, il y a la présence de courants sur la cavité, principalement sur les murs parallèles
au dipôle ME. La cavité apporte comportement stable en gain de la structure. Cette stabilité
de gain est importante pour assurer les mêmes performances sur toute la bande GNSS (figure
2.8). La bande passante en gain à 1 dB est de 38,1% entre 1,12 et 1,65 GHz avec une valeur
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moyenne de 5,1 dBi. Le gain réalisé chute brutalement hors de la bande d’adaptation, ce qui
permet à l’antenne de réaliser un filtrage pour des fréquences situées hors de la bande d’intérêt.
L’antenne possède une ouverture à mi-puissance relativement stable et supérieure à 90◦ et une
variation maximale de 12◦ sur la bande GNSS dans les plans principaux de l’antenne. Le plan
E correspond au plan YoZ et le plan H au plan XoZ (figure 2.3).
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Figure 2.8 – Gain réalisé, direction ϕ = 0◦, θ = 0◦ (a) et ouverture à mi-puissance dans les
plans E et H (b) de l’antenne avec un nouveau placement de sonde

Les diagrammes de rayonnement simulés et mesurés sont présentés dans la partie mesure
sur la figure 2.14 et sont typiques des dipôles ME, avec une grande similarité dans les plans E
et H et une polarisation croisée au maximum inférieure de 20 dB par rapport à la polarisation
principale.

Nous venons de voir le fonctionnement de l’antenne optimale avec le nouveau placement de
sonde. Afin d’étudier la sensibilité de l’antenne au dimensionnement des différents éléments, une
étude paramétrique du comportement en impédance de l’antenne est proposée.

Étude paramétrique

L’étude paramétrique proposée montre l’impact de la variation des principaux paramètres
de l’antenne. L’objectif est de permettre un dimensionnement plus rapide pour une utilisation
sur une bande différente du GNSS.

La variation de hauteur H de la cavité a une incidence importante sur le comportement de
l’antenne (figure 2.9). Une cavité plus haute induira une résonance plus bas en fréquence pour
le dipôle électrique et magnétique. La diminution de hauteur va augmenter le facteur de qualité
de la résonance du dipôle électrique, mais ne va que très peu influencer celui de la résonance du
dipôle magnétique. La résonance de la sonde d’excitation est peu impactée par la variation de H.
Toutes ces observations sont en adéquation avec l’origine des résonances exposées précédemment.

86



2.1. Sonde d’excitation

L’effet capacitif lié au couplage entre élément rayonnant et cavité est plus marqué lorsque la
hauteur de la cavité augmente.
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Figure 2.9 – Évolution de l’impédance d’entrée en fonction de l’évolution de H

L’incidence de la variation de la longueur du dipôle électrique Ldip sur l’impédance d’en-
trée de l’antenne (figure 2.10) est principalement visible sur les deux premières résonances de
la structure. Un Ldip plus long fera apparaître la résonance du dipôle électrique plus bas en
fréquence et avec un facteur de qualité plus faible. La résistance de la résonance parallèle du
dipôle magnétique augmente quand Ldip augmente. La troisième résonance est peu impactée par
ce paramètre.
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Figure 2.10 – Évolution de l’impédance d’entrée en fonction de l’évolution de Ldip

Le paramètre c va principalement influencer la fréquence de la troisième résonance (figure
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2.11) avec un impact limité sur les autres résonances de l’antenne. Un paramètre c plus court
fera apparaître plus haut en fréquence la troisième résonance de l’antenne avec une incidence
limitée sur la bande de résonance.
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Figure 2.11 – Évolution de l’impédance d’entrée en fonction de l’évolution de c

Cette étude paramétrique permet ainsi de confirmer le fonctionnement et le dimensionnement
de l’antenne proposée. Le tableau 2.2 donne les principales règles de conception pour adapter
ce type d’antenne pour fonctionner sur d’autres bandes de fréquences. Pour cela, il faut tout
d’abord ajuster la taille du dipôle électrique et du dipôle magnétique en fonction de la fréquence
de fonctionnement souhaitée. Par la suite il faut ajuster l’écartement entre les deux plaques
parallèles du dipôle magnétique (correspondant au paramètre ’S’). Cela permet d’ajuster le
comportement de l’antenne au milieu de la bande passante. Il convient ensuite d’ajuster le
placement de la sonde et notamment l’écartement entre le bord extérieur du dipôle magnétique
et de la partie 1 de la sonde (paramètre a). Enfin il faut régler la longueur de la partie 3 de la
sonde pour élargir la bande passante en adaptation. Les dimensions du carré de base de la cavité
doivent être choisies autour de λ/4 à la fréquence centrale de travail et peuvent être ajustées en
fonction de la largeur de bande souhaitée.
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2.1. Sonde d’excitation

Paramètre Variation 1ère rés. 2ème rés. 3ème rés.
- - Freq. fact. qualité. Freq. fact. qualité Freq. fact. qualité
S ↗ - - + + + + - -
H ↗ - - + + - - = = =
Lg ↗ = - - - - - - +

Ldip ↗ - - - - = + + = + +
a ↗ = + + = - - = =
b ↗ = - - = ++ - - - -
c ↗ = = = == - - -

Table 2.2 – Synthèse de l’étude paramétrique de l’antenne avec un nouveau placement de sonde
d’excitation

Un prototype, présenté dans la sous-section suivante, a été réalisé et mesuré pour la validation
des résultats de simulation obtenus avec cette antenne.

Validation expérimentale

Pour valider expérimentalement le comportement de l’antenne, un prototype a été fabriqué
et caractérisé (figure 2.12). Les tolérances de fabrication ont été prises en compte grâce à des
simulations auxquelles on ajoute des interstices remplis d’air et les incertitudes de fabrication
liées aux matériaux utilisés. Cette antenne, ainsi que toutes celles présentées dans ce manuscrit,
a été mesurée à l’aide d’une chambre anéchoïque MVG SG24 (figure 2.12 (b)).

(a) (b)

Figure 2.12 – Photographie du prototype (a) et de la chambre anéchoïque de mesures (b)

Les mesures de bande passante et de gain axial de l’antenne sont comparées aux résultats
de simulation sur la figure 2.13. La bande d’adaptation mesurée (|S11| < -10 dB) est 1,16 -
1,70 GHz (37,8%). La petite différence avec la simulation peut être attribuée aux tolérances de
fabrication du prototype. Le gain mesuré est très proche du gain simulé, stable autour de 5,1
dBi avec une faible oscillation dans la bande GNSS.
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Figure 2.13 – Coefficient de réflexion et gain réalisé, simulés et mesurés du dipôle ME avec le
placement de la sonde d’excitation à l’extérieur du dipôle magnétique

Les diagrammes de rayonnement simulés et mesurés dans les plans E et H de l’antenne à 1,16
et 1,61 GHz sont visibles sur la figure 2.14. Il y a une bonne similitude entre simulation et mesure.
La polarisation croisée est faible, même à 1,61 GHz, avec une valeur maximale inférieure de 20
dB par rapport à la polarisation principale. L’ouverture à mi-puissance est stable et proche entre
simulation et mesure. Cette structure garde tous les avantages de l’antenne magnétoélectrique
originelle [10] avec un gain très stable et un rayonnement similaire dans les plans E et H et
indépendant de la fréquence. Une comparaison des principaux paramètres simulés et mesurés de
l’antenne en rayonnement est proposée dans le tableau 2.3.

Ouv. à mi-puissance min. Rapport Avant-arrière Pol. Croisée Gain réalisé
Sim. 92◦ > 10.9 dBi 54 dB 5,2 dBi
Mes. 89◦ > 9,1 dBi 32,8 dB 5,1 dBi

Table 2.3 – Comparaison des principales caractéristiques en rayonnement simulées et mesurées
de l’antenne ME avec sonde placée à l’extérieur du dipôle magnétique entre 1,16 et 1,61 GHz

Le rapport avant-arrière est plus faible que pour des dipôles ME sur grand plan réflecteur.
Cela s’explique par le fait que la cavité présente une aire de base de 0,41 λ2

0 seulement et ne
permet pas de rediriger aussi efficacement le rayonnement vers l’avant qu’un plan de masse de
dimensions λ2

0. Le prototype fabriqué permet de confirmer le fonctionnement de cette antenne
et le nouveau placement de la sonde d’excitation.

Pour valider le fonctionnement de cette antenne en situation réelle, des mesures de niveau
de puissance de réception pour des signaux GNSS en bande haute et basse sont réalisées avec
un récepteur multi-constellations dans la prochaine sous-section.
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2.1. Sonde d’excitation

Figure 2.14 – Diagrammes de rayonnement dans les plans E et H de l’antenne, simulés et
mesurés à 1,16 et 1,61 GHz

Mesures avec récepteur GNSS

Afin de vérifier les performances de l’antenne dans un environnement représentatif des condi-
tions réelles d’utilisation, celle-ci a été branchée avec un récepteur GNSS AsteRx-m2 OEM [125]
qui permet une utilisation multi-constellation en bande haute et basse GNSS. Les mesures ont
été réalisées sans amplificateur. Nous prendrons ici un seuil de 30 dB/Hz pour considérer un
satellite comme utile pour le positionnement [126]. Une photographie du montage est visible sur
la figure 2.15.

Figure 2.15 – Photographie du montage de mesure

La mesure a été réalisée dans un environnement ouvert en extérieur. Le niveau de réception
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des satellites (C/N0) pour la bande GPS L2 (centrée en 1,227 GHz) ainsi que la répartition des
satellites dans le ciel sont présentés sur la figure 2.16. La position des satellites a été obtenue grâce
à [127], permettant d’obtenir la répartition des satellites pour une heure et une position données.
Sur huit satellites visibles dont trois à un angle inférieur ou égal à 15◦, le montage permet d’en
recevoir six avec un niveau moyen de puissance supérieur à 30 dB/Hz sur l’intervalle de mesure.
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Figure 2.16 – Niveau de réception des satellites (a) et répartition des satellites émettant en
bande L2C à l’heure de la mesure (b)

Le niveau de réception des satellites pour la bande GPS L1 C/A (centrée en 1,575 GHz)
ainsi que les satellites visibles sont présentés sur la figure 2.17. On retrouve les satellites qui
émettaient en bande L2C ainsi que certains satellites émettant uniquement en bande L1. Sur
onze satellites disponibles, dont quatre à un angle inférieur ou égal à 15◦, huit sont captés par
l’antenne avec un niveau de C/N0 supérieur à 30 dB/Hz.

Un récapitulatif de l’ensemble des satellites reçus par système est visible sur le tableau 2.4 ou
le niveau de puissance donné est le niveau moyen de puissance reçu de l’ensemble des satellites
d’une constellation. Il montre que cette antenne permet une bonne réception aussi bien en bande
haute qu’en bande basse GNSS avec des niveaux moyens de puissance reçue par constellation
supérieurs à 30 dB/Hz. Ces mesures montrent que l’antenne est efficace pour la réception de
signaux GNSS en conditions réelles (tableau 2.4) .
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Figure 2.17 – Niveau de réception des satellites (a) et répartition des satellites émettant en
bande L1 à l’heure de la mesure (b)

Constellation Nb. sat. disponibles Nb. sat. captés Niveau de puissance (dB/Hz)
GPS L2 8 6 35

Gallileo E5 12 7 36
GPS L5 7 5 38
GPS L1 11 8 40

Gallileo E1 11 7 33

Table 2.4 – Récapitulatif des satellites reçus par l’antenne planaire à polarisation linéaire

2.1.2 Forme de la sonde d’excitation

Dans cette section, une évolution de la forme de la sonde d’excitation permettant une uti-
lisation bi-bande de l’antenne est proposée. Comme pour l’antenne présentée précédemment, la
sonde d’excitation est placée à l’extérieur du dipôle magnétique (figure 2.18). Les dimensions de
cette structure sont détaillées dans le tableau 2.5. La cavité est toujours remplie en utilisant du
polypropylène afin de conserver les mêmes dimensions extérieures.

Cette évolution permet d’obtenir une antenne multifonction permettant d’adresser plusieurs
bandes correspondant à deux applications distinctes. Afin de viser deux bandes d’intérêt, nous
allons nous focaliser sur la bande GNSS et sur la bande S. L’objectif est d’adresser, en complé-
ment de la bande GNSS, la bande S de télémesure correspondant aux fréquences allant de 2,3 à
2,4 GHz. Cette bande permet une communication entre un projectile et une station de base pour
la collecte d’informations en vol. La modification concerne la partie 3 de la sonde qui est divisée
en deux branches distinctes afin de créer une nouvelle résonance (figure 2.18). La branche la plus
longue de la sonde d’excitation résonne autour de 1,6 GHz. L’autre, plus courte, résonne autour
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Figure 2.18 – Vue de dessus (a), de profil (c), 3-D (d) et de la sonde d’excitation (b) de la
structure avec sonde fourche

Paramètre Valeur (mm) Paramètre Valeur (mm)
L 90 a 3,3
H 40 b 15
S 3 c1 31,5

Ldip 21,7 c2 21
Wdip 50 d1 6
L1 18,5 d2 3
W1 11 d3 10
Hs 39,5 d4 3
- - d5 3

Table 2.5 – Dimensions de l’antenne ME avec sonde fourche

de 2,35 GHz. Ces deux branches permettent de créer deux résonances proches et peuvent être
ajustées pour adapter l’antenne sur une nouvelle bande étroite de fréquences. Cette antenne est
adaptée (|S11|<-10 dB) sur toutes les bandes GNSS avec un comportement large bande entre
1,15 et 1,64 GHz et sur une bande de 18 MHz centrée sur 2,37 GHz (figure 2.19). Un filtrage
fréquentiel est réalisé par cette structure qui est fortement désadaptée entre ces deux bandes
avec |S11| ≥ −1, 04dB entre 1,68 GHz et 2,29 GHz. Cette propriété est importante, car elle
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permet une bonne réjection des signaux hors bande. La forme pointue de la branche plus courte
permet d’obtenir l’impédance proche de 50Ω à la résonance. La partie 1 de la sonde a également
été ajustée pour limiter l’effet inductif de celle-ci sur l’impédance d’entrée de l’antenne. La forme
choisie est celle d’un quart d’onde large bande en nœud papillon (Bow-Tie).
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Figure 2.19 – Adaptation de l’antenne avec sonde fourche

Malgré l’intérêt de cette configuration de sonde d’excitation pour l’adaptation de l’antenne,
elle crée une dissymétrie sur la structure. Cette dissymétrie va influencer le rayonnement de
l’antenne. Pour nous rendre compte de l’incidence de cette évolution, le gain réalisé dans la
direction ϕ = 0◦, θ = 0◦ en fonction de la fréquence est comparé avec le gain dans la direction
ϕmax, θmax du maximum de gain en fonction de la fréquence (figure 2.20).
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Figure 2.20 – Gain réalisé dans l’axe et gain dans la direction du maximum de rayonnement
de l’antenne avec sonde fourche

L’antenne possède un rayonnement maximal dans l’axe pour la bande de fréquences GNSS
mais que celui-ci est désaxé sur la bande S. On en déduit que cette modification n’a pas d’inci-
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dence sur le fonctionnement du dipôle ME mais qu’un autre type de fonctionnement est mis en
jeu à 2,36 GHz (figure 2.21).

Figure 2.21 – Diagrammes de rayonnement de l’antenne avec sonde fourche

L’antenne a un rayonnement typique de dipôle ME en bande GNSS avec deux diagrammes
de rayonnement similaires dans les plans E et H. À 2,36 GHz, l’antenne rayonne comme un
monopôle selon l’axe Z du repère. Le maximum de gain est observé pour θ = 32◦ dans le plan
H de l’antenne à 2,36 GHz (figure 2.22) en lien avec la dissymétrie induite par cette nouvelle
configuration de sonde.
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Figure 2.22 – Direction du maximum de gain de l’antenne avec sonde fourche entre 2,2 et 2,5
GHz
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Cela s’explique par la différence de longueur des deux branches de la sonde qui résonne
à cette fréquence. La répartition du courant sur la structure à 2,36 GHz (figure 2.23) n’est
pas symétrique, avec un courant fort sur le branche courte de la sonde d’excitation. Cette
dissymétrie de répartition se voit également sur les dipôles électrique et magnétique et confirme
ce fonctionnement et la direction du maximum de rayonnement (figure 2.22).

Figure 2.23 – Répartition de courant de l’antenne avec sonde fourche à 2,36 GHz

La largeur de bande couverte en bande S est d’environ 18 MHz. Les besoins des applications
de télémesure entre 2,3 GHz et 2,4 GHz étant de 2 MHz au minimum, cette largeur de bande
est donc satisfaisante.

En conclusion, l’évolution de la forme de la sonde permet de générer une nouvelle bande
étroite d’adaptation pour l’antenne sans en modifier les dimensions extérieures, et ainsi obtenir
une bonne réjection hors des bandes d’intérêt. Cette approche crée cependant un rayonnement
moins intéressant sur la bande S de télémesure que sur la bande GNSS.

Des modèles équivalents des antennes présentées dans la première section vont maintenant
être présentés afin de donner des éléments de compréhension et de dimensionnement pour cette
structure.

2.2 Modèle équivalent à la résonance

Afin de mieux comprendre le fonctionnement de l’antenne, un modèle équivalent adéquat a
été cherché. Notre point de départ a été d’utiliser le modèle équivalent de dipôle ME proposé
dans [120]. Bien que ce modèle soit développé pour une antenne à polarisation circulaire en
cavité, il est bien adapté pour décrire le fonctionnement de l’antenne présentée dans 2.1.1 car
il met en jeu trois résonances distinctes. Pour mettre en avant l’incidence de la cavité sur le
comportement en impédance de l’antenne, le modèle équivalent de la même antenne sans cavité
est établi et les différences sont mises en avant.
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2.2.1 Éléments de contexte

Il existe, dans la littérature, beaucoup de modélisations de l’impédance d’entrée pour les élé-
ments rayonnants avec, entre autres, le dipôle ou le patch. Le dipôle a par exemple été modélisé
comme un circuit RLC parallèle connecté en série avec un circuit LC série pour représenter son
excitation dans [128, 129]. Une étude de différents modèles équivalents à la résonance pour un
dipôle filaire est proposée dans [130]. Par ailleurs, il existe aussi des travaux visant à modéliser
l’impédance d’entrée des antennes large bande grâce à des circuits équivalents. Une méthode
couramment utilisée est la mise en cascade de circuits RLC parallèle pour modéliser les réso-
nances multiples [131]. Le modèle équivalent à la résonance de la structure originelle du dipôle
ME [10] est souvent représenté par un circuit RLC série pour le dipôle électrique et un circuit
RLC parallèle pour le dipôle magnétique, les deux étant placés en parallèle. Ces deux circuits
représentant respectivement le comportement en bande étroite du dipôle électrique et magné-
tique pour leur résonance fondamentale. La sonde d’excitation est, quant à elle, représentée par
un circuit LC série (figure 2.24).

Figure 2.24 – Modèle équivalent du dipôle ME original proposé dans [75]

Cette approche permet une première compréhension de ce type d’antenne sans pour autant
permettre de reproduire le comportement rigoureux du dipôle ME. Plus récemment, une ap-
proche mettant en jeu des circuits RLC parallèle pour modéliser un dipôle ME a été proposée
dans [120]. Le dipôle ME considéré est à polarisation circulaire et trois circuits résonants paral-
lèles sont utilisés pour représenter les résonances du dipôle électrique, magnétique et de la sonde
d’excitation (figure 2.25). Bien que la géométrie de l’antenne présentée dans [120] soit différente
de celle présentée dans la section 2.1.1, le modèle permet de modéliser trois résonances dans sa
bande de fréquences de fonctionnement qui correspondent au dipôle électrique, au dipôle ma-
gnétique et aux sondes d’excitation. Ce modèle va être repris et adapté à la configuration propre
à l’antenne proposée dans ce manuscrit. Des éléments de dimensionnement spécifiques vont être
exposés pour permettre son dimensionnement.
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2.2. Modèle équivalent à la résonance

(a) (b)

Figure 2.25 – Géométrie (a) et modèle équivalent (b) du modèle équivalent du dipôle ME en
cavité proposé dans [120]

2.2.2 Modèle équivalent du dipôle ME classique en cavité

Pour montrer l’évolution du modèle équivalent de l’antenne avec une sonde d’excitation
placée à l’extérieur du dipôle magnétique, la première antenne considérée est le dipôle ME
classique en cavité. Cette antenne correspond à la structure 1 de la section 2.1.1 (figure 2.26).

Figure 2.26 – Géométrie du dipôle ME classique placé en cavité

Dans la bande utile de l’antenne, cette configuration permet d’exploiter deux résonances
correspondant aux dipôles électrique et magnétique et modélisées par deux circuits résonants.
Un circuit équivalent à la résonance a été établi (figure 2.27). Le circuit LC correspond à la
contribution de la sonde d’excitation sur le comportement en impédance de l’antenne. La valeur
des différents composants est donnée dans le tableau 2.6.
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Chapitre 2 – Étude de la sonde d’excitation et de cavité chargée par des matériaux diélectriques

Figure 2.27 – Circuit équivalent du dipôle ME classique placé en cavité

sonde dipôle élecq dipôle magnétq

d’éxcitation
R (Ω) - 88 45
L (nH) 5 0,86 1
C (pF) 4,7 22 9,7

fres (GHz) - 1,15 1,61
Q - 14 4,4

Table 2.6 – Valeurs des composants du circuit équivalent du dipôle ME classique en cavité

La comparaison entre la simulation et le modèle équivalent (figure 2.28) montre une bonne
correspondance. La différence en haut de bande est liée à une résonance parasite qui n’est
pas prise en compte pour établir ce modèle. L’influence de la cavité sur le fonctionnement de
l’antenne sera traité dans les sous sections suivantes.
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Figure 2.28 – Impédance d’entrée et adaptation simulé et obtenue par modèle équivalent du
dipôle ME classique placé en cavité

Cette première partie montre que la mise en cavité d’un dipôle ME ne modifie pas son modèle
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2.2. Modèle équivalent à la résonance

équivalent (figure 2.24).

2.2.3 Modèle équivalent de l’antenne avec cavité

La modification de placement de sonde proposée permet de créer une nouvelle résonance.
Ces trois résonances (figure 2.29) sont liées au dipôle électrique, au dipôle magnétique et à la
partie 3 de la sonde. La partie 1 de la sonde peut, quant à elle, être modélisée comme un circuit
LC série. Cela permet d’établir le circuit équivalent visible sur la figure 2.29.

Figure 2.29 – Géométrie et modèle équivalent de l’antenne ME avec sonde extérieure et cavité

Il est possible de déterminer certaines valeurs de composants de ce circuit équivalent. La
valeur du condensateur du dipôle magnétique (C2) peut être calculée grâce à la formule (2.1)
permettant de déterminer la capacité équivalente de deux plaques métalliques en vis à vis sépa-
rées par un matériau diélectrique.

C = ϵ0 × ϵr × A

e
(2.1)

avec ϵ0, la permittivité du vide, ϵr, la permittivité relative du matériau utilisé, A, l’aire des
parties en vis à vis et e, l’écart entre ces deux parties. Sachant la fréquence de résonance des
différentes parties de l’antenne, dictées par les dimensions physiques des parties de l’antenne
mises en jeu, et les valeurs des condensateurs calculées grâce à la formule précédente, on en
déduit la valeur de l’inductance L2 grâce à la formule (2.2) donnant la fréquence de résonance
d’un circuit RLC.

fres = 1
2π ×

√
LC

(2.2)
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Chapitre 2 – Étude de la sonde d’excitation et de cavité chargée par des matériaux diélectriques

Discussion sur le dimensionnement

Pour la détermination de L0 et C0, le point de départ a été d’utiliser un modèle équivalent
de ligne microruban placé au dessus d’un plan de masse de grandes dimensions. Les formules
(2.3) et (2.4) [132] ont été utilisées pour déterminer respectivement les valeurs d’inductance et
de capacité.

L0 = l × 120π

c0

Å
W

h
+ 1, 393 + 0, 667 × ln(W

h
+ 1, 444)

ã−1
(2.3)

C0 = l × ϵr

120π × c0

Å
W

h
+ 1, 393 + 0, 667 × ln(W

h
+ 1, 444)

ã
(2.4)

avec l, la longueur de la partie 1 de la sonde, c0, la vitesse de la lumière dans l’air, W , la
largeur de la ligne de transmission et h, la distance entre la ligne de transmission et le plan de
masse. Ces formules permettent d’obtenir les valeur de départ L0 = 11 nH et C0 = 3,45 pF.
Cette approximation permet de donner l’ordre de grandeur des composants. En effet la partie
horizontale de l’antenne, correspondant au dipôle électrique, a une incidence sur le comportement
et n’est pas pris en compte. Ces valeurs ont servi de point de départ pour réaliser des itérations
afin de trouver les valeurs retenues finalement. Pour déterminer les valeurs de L1 et C1, le point
de départ a été la fréquence de résonance grâce à la formule 2.2, donnant le rapport entre L et
C. Ensuite, en partant de valeurs proches de celles du dipôle magnétique, des itérations ont été
réalisées pour optimiser les valeurs. Le même procédé a été utilisé pour déterminer les valeurs
des composants L3 et C3.

Résultats

L’impédance d’entrée et le coefficient de réflexion simulés avec HFSS et obtenues avec le
modèle équivalent sont présentés sur la figure 2.31. Il y a une bonne correspondance entre les
deux à l’exception du bas de bande. Cette différence s’explique par une résonance parasite liée à
la sonde d’excitation se situant plus bas en fréquence. Cette résonance parasite était également
relevée dans [10] mais n’a pas été modélisée ici car hors de la bande d’intérêt de l’antenne.
Les valeurs obtenues pour la partie 1 de la sonde d’excitation sont du même ordre de grandeur
que celles obtenues par les formules présentées dans la sous-section précédente. Un modèle plus
précis serait nécessaire pour mieux décrire le fonctionnement. Les fortes valeurs de capacité C1

et C3 sont liées à la partie horizontale de la sonde ayant une grande proximité avec le dipôle
électrique.
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2.2. Modèle équivalent à la résonance

partie 1 sonde dipôle élecq dipôle magnétq partie 3 sonde
d’éxcitation d’éxcitation

R (Ω) - 88 88 290
L (nH) 5,1 1 1,4 0,45
C (pF) 2,27 19,3 8,26 17,9

fres (GHz) - 1,14 1,48 1,77
Q - 12,2 6,7 36,8

Table 2.7 – Valeurs des composants du circuit équivalent de l’antenne avec sonde placée à
l’extérieur du dipôle magnétique et cavité
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Figure 2.30 – Comparaison de l’impédance d’entrée (a) et de l’adaptation (b) obtenues en
simulation et avec le modèle équivalent de l’antenne avec cavité

Ce modèle permet une compréhension qualitative de cette antenne permettant de donner les
tendances de dimensionnement. Il confirme que le modèle choisi est bien adapté pour décrire
le fonctionnement de l’antenne. Afin de quantifier l’incidence de la cavité sur le comportement
de l’antenne, un modèle équivalent de l’antenne sans cavité est proposé dans la sous-section
suivante.

2.2.4 Modèle équivalent de l’antenne sans cavité

Cette sous-section a pour but de montrer l’incidence de la cavité sur le fonctionnement de
l’antenne. Pour cela, une simulation de l’antenne sans cavité a été réalisée et le modèle équivalent
a été ajusté en conséquence.

Cette évolution de comportement permet de mettre en avant plusieurs éléments du fonction-
nement de l’antenne. On remarque que la contribution du dipôle magnétique dans le fonction-
nement de l’antenne est moins importante. Cela peut s’expliquer par le fait que les résonances
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Chapitre 2 – Étude de la sonde d’excitation et de cavité chargée par des matériaux diélectriques

partie 1 sonde dipôle élecq dipôle magnétq partie 3 sonde
d’éxcitation d’éxcitation

R (Ω) - 220 38 110
L (nH) 5,1 1 1,4 0,45
C (pF) 2,27 17,2 8,26 17,5

fres (GHz) - 1,21 1,48 1,79
Q - 28.8 2,9 21.6

Table 2.8 – Valeurs des composants du circuit équivalent de l’antenne avec sonde placée à
l’extérieur du dipôle magnétique sans cavité
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Figure 2.31 – Comparaison de l’impédance d’entrée (a) et de l’adaptation (b) obtenues en
simulation et avec le modèle équivalent de l’antenne sans cavité

du dipôle électrique et de la partie 3 de la sonde sont plus proches en fréquence ce qui atténue
la résonance du dipôle magnétique. Cette évolution met aussi en avant le couplage capacitif fort
existant entre les arrêtes du dipôle électrique et la partie supérieure de la cavité parallèle aux
dipôles électriques (dans le cas avec cavité). Ce couplage peut être vu comme des dipôles para-
sites. Ce comportement avait déjà été relevé et modélisé dans [133] pour des dipôles électriques
en cavité. Ainsi l’absence de cavité enlève cette contribution et va induire une résonance du
dipôle électrique plus haut en fréquence et avec un coefficient de qualité plus élevé.

On en déduit finalement que le modèle utilisé mettant en jeu trois circuits RLC parallèles
permet de donner le comportent du dipôle ME en cavité et sans cavité avec nouveau placement
de sonde de façon qualitative et qu’une étude approfondie permettrait de mieux détailler les
phénomènes mis en jeu. ce modèle permet toutefois de donner une explication physique de la
contribution des différentes partie de l’antenne, notamment celle de la cavité.
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2.3. Intégration avec deux différents matériaux emboîtés

2.3 Intégration avec deux différents matériaux emboîtés

Un des objectifs du sujet traité est la diminution des dimensions de l’antenne. La méthode
présentée dans cette section consiste à placer un matériau de permittivité relative plus élevée
sous l’élément rayonnant que dans le reste de la cavité pour limiter le profil de l’antenne sans
influencer de façon importante ses performances. Comme vu précédemment, charger la cavité
par un matériau diélectrique de forte permittivité permet de limiter les dimensions électriques
des antennes. La réduction des dimensions électriques se calcule avec la formule :

λg = c
√

ϵr × f
(2.5)

où λg correspond à la longueur d’onde dans le matériau et ϵr la permittivité relative du
matériau diélectrique. Il faut cependant noter que plus la permittivité sera élevée, plus la bande
passante sera limitée. On trouve dans la littérature un exemple de structure magnétoélectrique
avec un matériau diélectrique placé seulement au niveau du dipôle magnétique [80]. Cette ap-
proche permet de réduire la hauteur de l’antenne, mais la bande passante est fortement impactée
avec une diminution de 39% par rapport à la structure originelle [10].

Nous proposons, dans cette section, de placer le matériau de permittivité plus élevée sous
tout l’élément rayonnant (figure 2.32). Cela permet de conserver une largeur de bande plus
importante tout en réduisant les dimensions du dipôle magnétique. Les dimensions du dipôle
électrique sont moins impactées car celui-ci est placé à la surface et la permittivité équivalente
sera plus faible. Par exemple avec des permittivités de ϵr1 = 2, 26 et ϵr2 = 5, une réduction
du profil de 26% est obtenue tout en conservant la bande passante de l’antenne à 34%. Les
dimensions de cette antenne sont détaillées dans le tableau 2.9.

Paramètre Valeur (mm) Paramètre Valeur (mm)
Lg 90 a 4
H 29 b 15,5

Ldip 22 c 25
Wdip 50 d 6,75

S 4,5 t 0,6
W1 8,75 L1 17,5
H1 1,6 - -

Table 2.9 – Dimensions de l’antenne avec deux différents matériaux emboîtés

Avec ces valeurs de permittivité pour les deux matériaux diélectriques emboîtés, une hauteur
de 29,3 mm est obtenue en conservant un carré de base de 90×90 mm2. L’impédance d’entrée
(Z11) et l’adaptation (|S11|) de l’antenne obtenues entre 1 et 2,5 GHz sont présentées sur la
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Chapitre 2 – Étude de la sonde d’excitation et de cavité chargée par des matériaux diélectriques

Figure 2.32 – Géométrie de l’antenne avec deux différents matériaux emboités vue de dessus
(a), de profil (b) et en 3-D (c)

figure 2.33.
L’antenne conserve ses propriétés large bande en bande L grâce aux trois résonances sur la

bande d’intérêt caractéristiques de cette configuration de dipôle ME.
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Figure 2.33 – Impédance d’entrée (a) et adaptation (b) de l’antenne avec deux différents
matériaux emboités

L’antenne est également adaptée sur une partie de la bande S. Cette adaptation est liée aux
résonances des modes supérieurs d’ordre 2 des dipôles électriques et magnétiques. Ces résonances
étaient déjà présentes précédemment, mais l’utilisation de deux différents matériaux emboîtés a
permis de les ramener a des valeurs proches de 50Ω. Le gain réalisé simulé dans l’axe de l’antenne
est stable avec la fréquence et proche de celui obtenu dans la section 2.1.1 (figure 2.34), ce qui
est cohérent car les dimensions de l’ouverture rayonnante sont identiques.

Concernant le diagramme de rayonnement, cette configuration va induire une polarisation
croisée plus importante dans le plan H en bande haute GNSS (figure 2.35). Le rayonnement à
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Figure 2.34 – Gain réalisé simulé dans l’axe de l’antenne avec deux différents matériaux em-
boîtes

2,31 GHz est également montré et le diagramme obtenu n’est pas symétrique dans le plan E.
Cela est lié à l’excitation d’un mode supérieur du dipôle électrique et au rayonnement de la
sonde. Cela peut aussi s’explique par le fait que la sonde d’excitation présente une dissymétrie
importante dans le plan E, qui est nécessaire pour obtenir l’adaptation sur une large bande de
fréquences.

-30

-20

-10

0

-60

120

-30

150

0

-180

30

-150

60

-120

90 -90

-30

-20

-10

0

-60

120

-30

150

0

-180

30

-150

60

-120

90 -90

-30

-20

-10

0

-60

120

-30

150

0

-180

30

-150

60

-120

90 -90

-30

-20

-10

0

-60

120

-30

150

0

-180

30

-150

60

-120

90 -90

-30

-20

-10

0

-60

120

-30

150

0

-180

30

-150

60

-120

90 -90

-30

-20

-10

0

-60

120

-30

150

0

-180

30

-150

60

-120

90 -90

Plan E Plan H

1,16 GHz

1,61 GHz

2,31 GHz

Figure 2.35 – Diagrammes de rayonnement dans les plans E et H à 1,16, 1,61 et 2,31 GHz de
l’antenne avec deux différents matériaux emboîtes
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2.4 Conclusion

Dans cette section, nous avons vu des évolutions impliquant la sonde d’excitation et l’uti-
lisation de matériaux diélectriques pour des dipôles magnétoélectriques à polarisation linéaire.
Ces modifications permettent soit une miniaturisation, soit une augmentation de la bande pas-
sante (comportement multi-bande). Ces améliorations sont détaillées dans le tableau 2.10. Le
placement de la sonde d’excitation extérieur au dipôle magnétique a permis un élargissement
non négligeable de la bande passante. Une étude paramétrique et un modèle équivalent à la
résonance ont été présentés pour permettre une bonne compréhension de cette structure. Par la
suite, une évolution de la forme de la sonde en fourche a permis d’adresser une nouvelle bande
étroite de fréquences en bande S sans dégrader les performances en bande GNSS. Enfin l’utili-
sation d’un matériau diélectrique de permittivité plus élevée sous l’élément rayonnant a permis
une réduction de la hauteur de l’antenne de 26% en conservant la propriété large bande sur la
bande GNSS, mais également l’adaptation de l’antenne en bande S.

Section Dimensions (mm3) Bandes couvertes (MHz) Techniques utili-
sées

2.1.1 90×90×40 1140 - 1720 Placement de sonde
à l’extérieur du
dipôle magnétique

2.1.2 90×90×40 1150 - 1640 / 2361 - 2379 Placement de sonde
à l’extérieur du
dipôle magnétique
et forme de fourche
à deux branches

2.3 90×90×29 1150 - 1605 / 2273 - 2382 Ajout d’un matériau
diélectrique de plus
grande permittivité
sous l’élément
rayonnant

Table 2.10 – Récapitulatif des dimensions et performances des antennes du chapitre 2
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Chapitre 3

ÉTUDE DU COUPLAGE ENTRE LA CAVITÉ

ET DIPÔLE ME POUR MINIATURISATION

D’ANTENNES À POLARISATION LINÉAIRE

ET CONCEPTION D’ANTENNES À

POLARISATION CIRCULAIRE

Dans le chapitre précédent, nous avons vu des antennes large bande à polarisation linéaire
couvrant toutes les bandes GNSS grâce notamment à un nouveau positionnement de la sonde
d’excitation. Dans ce chapitre, nous allons adresser la problématique de la miniaturisation du
dipôle magnétoélectrique en cavité à polarisation linéaire et la conception d’antennes à pola-
risation circulaire capables de couvrir toutes les bandes GNSS. Les techniques présentées dans
ce chapitre utilisent avantageusement le couplage entre l’élément rayonnant et la cavité, cor-
respondant à l’interaction entre les deux, pour améliorer les performances du dipôle ME en
cavité.

Dans une première section, nous verrons qu’il est possible de diviser par deux une des di-
mensions de la cavité pour une antenne à polarisation linéaire tout en conservant la largeur
de bande de la structure. Dans une seconde section, nous traiterons de la modification de la
forme de la cavité. Cette modification permet de réduire les dimensions extérieures de l’antenne
présentée dans la section 2.1.1 sans impacter le comportement large bande. Nous développerons
ensuite l’utilisation d’éléments parasites pour la réduction des dimensions du dipôle ME à pola-
risation linéaire. Cette modification implique que l’antenne proposée présente un comportement
bi-bande. Enfin l’utilisation d’éléments parasites pour l’élargissement de bande d’un dipôle ME
à polarisation circulaire est proposé. Cette évolution permet à l’antenne proposée de couvrir
toutes les bandes GNSS avec un comportement bi-bande.
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Chapitre 3 – Étude du Couplage entre la cavité et dipôle ME pour miniaturisation d’antennes à
polarisation linéaire et conception d’antennes à polarisation circulaire

3.1 Demi-dipôle magnétoélectrique à polarisation linéaire

L’objectif de l’approche proposée ici est de miniaturiser le dipôle ME à polarisation linéaire
en cavité tout en conservant au maximum les propriétés de largeur de bande et de rayonnement
de celui-ci. Pour ce faire, un des murs de la cavité est utilisé comme plan de symétrie électrique
pour n’utiliser qu’une moitié d’un dipôle ME classique.

3.1.1 Principe

Dans cette sous-section, l’antenne présentée (figure 3.2) utilise une des parois de la cavité
comme plan de symétrie électrique de dimension finie afin de diviser par deux l’encombrement
dans une des dimensions de la structure. La théorie des images, appliquée aux courants, nous
dit qu’un courant à proximité d’un plan réflecteur infini va induire un courant image symétrique
et de sens opposé par rapport au courant de départ (figure 3.1).

Figure 3.1 – Courants et leurs images induites par un plan réflecteur infini et parfaitement
conducteur (tiré de [134])

Dans notre cas, le plan réflecteur est de petite taille devant la longueur d’onde ce qui va
induire de la diffraction. Cette configuration va avoir un impact sur le rayonnement de l’antenne.
Par ailleurs, la sonde d’excitation est intégralement à l’intérieur de la cavité, ce qui va aussi avoir
une incidence sur le rayonnement de l’antenne.

Pour permettre comparaison en termes de performances du demi-dipôle ME et du dipôle
ME classique, une version du dipôle ME classique en cavité (avec sonde à l’intérieur du dipôle
magnétique) dimensionné pour fonctionner sur les mêmes bandes de fréquences est utilisé. Le
dipôle ME classique en cavité présente des dimensions extérieures de λ × λ × λ

4 à la fréquence
centrale et le demi-dipôle ME en cavité de dimensions extérieures de λ × λ

2 × λ
4 (figure 3.2). Ces

deux antennes sont dimensionnées pour fonctionner sur les bandes GNSS. Les dimensions sont
données dans le tableau 3.1.
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3.1. Demi-dipôle magnétoélectrique à polarisation linéaire

Figure 3.2 – Vue de profil (a), de dessus (b), et 3D du demi-dipôle (c), 3D du dipôle ME
classique (d)

Paramètre Valeur (mm) Paramètre Valeur (mm)
L 108,5 b 19
H 49 c 34
W 217 d 4,5

Ldip 57 L1 217
Wdip 108 a1 2,4

S 29 a 1,4

Table 3.1 – Dimensions de l’antenne demi-dipôle et du dipôle ME classique en cavité

Les deux structures comparées ont les mêmes dimensions à l’exception de a et L. Le dipôle
électrique résonne autour de 1 GHz, le dipôle magnétique autour de 1,5 GHz. La sonde résonne
quant à elle autour de 2 GHz. L”adaptation et l’impédance d’entrée des deux structures sont
visibles sur la figure 3.3. Le comportement en impédance est très proche entre les deux structures
avec une bande passante d’adaptation simulée de 57% entre 0,98 et 1,77 GHz pour la demi-
structure soit une différence de seulement 3% par rapport au dipôle ME complet.

Cette première comparaison montre une grande similarité de fonctionnement pour l’impé-
dance d’entrée. Le gain axial est plus élevé pour le dipôle ME complet que pour la demi-structure
(figure 3.4), en lien avec les plus grandes dimensions de son plan de masse. La demi-structure
propose cependant un gain plus stable avec la fréquence centré autour de 6,7 dBi sur toute la
bande de fréquences GNSS.
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Chapitre 3 – Étude du Couplage entre la cavité et dipôle ME pour miniaturisation d’antennes à
polarisation linéaire et conception d’antennes à polarisation circulaire
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Figure 3.3 – Impédance d’entrée (Z11) et module du coefficient de réflexion (|S11|) du demi-
dipôle et du dipôle ME complet
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Figure 3.4 – Comparaison du gain simulé du demi-dipôle et du dipôle ME complet

Les diagrammes de rayonnement simulés des deux structures à 1,16 GHz (figure 3.5) pour
les plans E (XoZ sur la figure 3.2) et H (YoZ sur la figure 3.2) de l’antenne mettent en avant
une polarisation croisée plus élevée dans le plan H pour la demi-structure. Cette polarisation
croisée plus élevée est liée au rayonnement de la sonde d’excitation. Une composante croisée de
rayonnement plus importante est visible dans le plan H de l’antenne pour la demi-structure que
dans le cas d’un dipôle ME classique. Le gain est plus important dans le plan H que dans le plan
E, en lien avec le plan de masse rectangulaire de l’antenne.

Cette comparaison montre que l’utilisation d’un des murs de la cavité comme réflecteur
électrique permet de diviser par deux une des dimensions de l’antenne tout en conservant des
propriétés intéressantes telles qu’une largeur de bande d’adaptation importante et un gain stable.
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3.1. Demi-dipôle magnétoélectrique à polarisation linéaire

Figure 3.5 – Comparaison des diagrammes de rayonnement simulés à 1,16 GHz dans les deux
plans principaux du demi-dipôle et du dipôle ME complet

3.1.2 Étude paramétrique de la demi-structure

Une étude paramétrique des dimensions clefs de la structure est proposée pour évaluer la
sensibilité de l’antenne au dimensionnement. Cette étude se focalise sur le dimensionnent de
la sonde d’excitation et le placement de la structure dans la cavité. Les autres dimensions
permettent le fonctionnement sur la bonne bande de fréquences et ne seront pas étudiées.

Le premier paramètre considéré est ’a’, correspondant à l’espacement entre le dipôle magné-
tique et la sonde d’excitation (figure 3.6).

Figure 3.6 – Évolution de l’impédance d’entrée en fonction du paramètre ’a’

Ce paramètre va influencer la composante capacitive de l’impédance, en augmentant celle-ci
lorsque ’a’ augmente. Ce paramètre va aussi influencer le facteur de qualité de la résonance liée au
dipôle électrique. Augmenter la valeur de ce paramètre va induire une réactance plus importante
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Chapitre 3 – Étude du Couplage entre la cavité et dipôle ME pour miniaturisation d’antennes à
polarisation linéaire et conception d’antennes à polarisation circulaire

pour la résonance du dipôle magnétique. L’augmentation de la valeur de ’a’ va augmenter le
facteur de qualité et décaler en fréquence la résonance de la sonde d’excitation vers 1,7 GHz.

La variation du paramètre ’b’, longueur de la partie horizontale de la sonde (figure 3.7), a
une influence sur le facteur de qualité des résonances liées au dipôle électrique et magnétique.
Un ’b’ plus long favorisera la résonance du dipôle électrique alors qu’un ’b’ plus court favorisera
celle du dipôle magnétique. Ce paramètre va aussi influencer la fréquence d’apparition de la
troisième résonance liée à la sonde d’excitation, en la décalant plus bas en fréquence lorsque ’b’
est plus long.

Figure 3.7 – Évolution de l’impédance d’entrée en fonction du paramètre ’b’

L’équilibrage des résonances des dipôles électriques et magnétiques est également possible
avec le paramètre ’c’ (figure 3.8). Ce paramètre aura sensiblement la même incidence sur l’im-
pédance que ’b’ avec un équilibrage entre dipôle électrique et magnétique et un décalage en
fréquence de la troisième résonance.

L’influence du placement de l’élément rayonnant dans la structure sur l’impédance d’entrée
est visible sur la figure 3.9. Ce placement va avoir une incidence sur les deux premières résonances
de la structure, avec un décalage en fréquence et une modification de l’amplitude. Un S plus
grand va favoriser la résonance du dipôle électrique alors qu’un S plus court favorisera le dipôle
magnétique.
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3.1. Demi-dipôle magnétoélectrique à polarisation linéaire

Figure 3.8 – Évolution de l’impédance d’entrée en fonction du paramètre ’c’

Figure 3.9 – Évolution de l’impédance d’entrée en fonction du paramètre ’S ’

Cette étude paramétrique montre que le dimensionnement de la sonde d’excitation joue un
rôle important sur le comportement en impédance de l’antenne et permet un ajustement fin pour
obtenir une adaptation large bande. On voit qu’il existe plusieurs moyens d’obtenir l’impédance
souhaitée à la résonance sans modifier les fréquences de résonance des dipôles électriques et
magnétiques.

3.1.3 Validation expérimentale

Afin de valider ces simulations, un prototype de la demi-structure a été fabriqué et caractérisé
(figure 3.10).

La comparaison de l’adaptation simulée et mesurée (figure 3.11) montre un bon accord. La
bande passante (|S11|<-10 dB) est identique (0,98 - 1,77 GHz) entre simulation et mesure. Un
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Chapitre 3 – Étude du Couplage entre la cavité et dipôle ME pour miniaturisation d’antennes à
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Figure 3.10 – Photographie du prototype de l’antenne demi-dipôle

bon accord est également observé pour le gain entre simulation et mesure (figure 3.12) avec une
différence maximale de 0,5 dBi entre les deux sur la bande GNSS (1,16 - 1,61 GHz). Le gain
mesuré a une valeur moyenne, sur la bande GNSS, de 6,3 dBi.

Figure 3.11 – Comparaison du S11 simulé et mesuré du demi-dipôle

Cette antenne présente également une bonne efficacité de rayonnement, supérieure à 86% sur
toute la bande d’adaptation. La comparaison des diagrammes de rayonnement mesurés et simulés
aux deux fréquences limites du GNSS dans les plans E et H de l’antenne (figure 3.13) montre
également une très bonne correspondance entre les deux. Ces diagrammes de rayonnement sont
assez différents dans les deux plans principaux. Dans le plan E, le maximum de rayonnement
se trouve à 15◦ à 1,16 GHz et vers 25◦ à 1,61 GHz en lien avec le plan réflecteur de dimensions
finies utilisé. Dans ce plan la polarisation croisée est faible (inférieur à -21 dB par rapport à la
polarisation principale) et le rapport avant arrière (FTBR) supérieur à 15 dB. Dans le plan H de
l’antenne, l’ouverture à mi-puissance est plus resserrée (environ 60◦), en lien avec les dimensions
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3.1. Demi-dipôle magnétoélectrique à polarisation linéaire

Figure 3.12 – Comparaison du gain simulé et mesuré du demi-dipôle

plus importantes du plan de masse dans ce plan. Il y a une polarisation croisée beaucoup plus
élevée correspondant au rayonnement de la sonde d’excitation. Cette polarisation croisée limite
le secteur angulaire d’utilisation de l’antenne dans ce plan.

Figure 3.13 – Diagrammes de rayonnement simulés et mesurés du demi-dipôle dans les plans
E et H à 1,16 et 1,61 GHz

Le prototype fabriqué valide le comportement observé en simulation, avec un très bon accord
entre simulation et mesure, aussi bien en impédance qu’en rayonnement. L’antenne présentée
dans cette section permet de faire la démonstration de principe de l’utilisation d’un des murs
de la cavité comme plan réflecteur de dimension finie. Une version conformée de cette structure
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est proposée dans la sous-section 4.1.5.

3.2 Cavité en escalier pour le dipôle ME à polarisation linéaire

Dans cette section, nous allons montrer une modification de la forme de la cavité pour un
dipôle ME à polarisation linéaire permettant la miniaturisation de celle-ci.

La réduction de hauteur des murs de la cavité parallèles à la sonde, développée dans la section
4.1.1, montre une influence positive pour la miniaturisation de la cavité sans réduire la bande
passante de l’antenne. Afin de s’approcher de cette configuration pour une antenne planaire, la
modification de la cavité visible sur la figure 3.14 a été envisagée. Cette modification permet
d’agrandir artificiellement les dimensions d’une partie de la cavité.

La structure est visible sur la figure 3.15 et les dimensions de la cavité sont détaillées dans
le tableau 3.2. Le dipôle ME placé dans la cavité a été optimisé en utilisant les règles de dimen-
sionnement de la section 2.1.1. La partie basse de la cavité présente des dimensions de 75 × 75
mm2 et la partie supérieure des dimensions de 105 × 75 mm2.

Figure 3.14 – Évolution de cavité baissée (section 4.1.1) à cavité modifiée

Paramètre Valeur (mm) Paramètre Valeur (mm)
Lcav1 75 L1 15
Wcav1 75 Hcav1 29
Wcav2 105 Hcav2 40

Table 3.2 – Dimensions de l’antenne avec cavité modifiée

Pour conserver le comportement large bande, deux modifications ont été cumulées. Un ma-
tériau diélectrique de permittivité ϵr2 >> ϵr1 est intégré dans les parties élargies de la cavité de
longueur λg/4. La longueur ’L1’ de 15 mm correspond à la longueur λg/4 à la fréquence basse
d’utilisation et permet une adaptation large bande. Le matériau diélectrique dans la partie cen-
trale de l’antenne a une permittivité relative de 2,26 et celui placé dans la partie plus large de
la cavité a une permittivité relative de 22. Cette valeur pour la matériau à haute permittivité a
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3.2. Cavité en escalier pour le dipôle ME à polarisation linéaire

Figure 3.15 – Géométrie de l’antenne avec cavité modifiée

été choisie par rapport à la disponibilité des matériaux d’impression par méthode additive. La
hauteur (Hcav2 − Hcav1) de la cavité vaut λg/4 à la fréquence centrale d’utilisation de l’antenne.

Cette configuration permet une réduction du volume de l’antenne de 23% comparé à la
version du dipôle ME planaire proposée dans la section 2.1.1 sans impacter les performances.
Une comparaison de l’impédance d’entrée de l’antenne de la section 2.1.1 ayant une surface de
base pour la cavité de 90×90 mm2, l’antenne avec une cavité de surface de base de 75×75 mm2

planaire et l’antenne avec les murs de la cavité en escalier est visible sur la figure 3.16.
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Figure 3.16 – Impédance d’entrée de l’antenne aux dimensions 90×90 mm2, l’antenne avec
une cavité de 75×75 mm2 de dimensions de base et l’antenne matériau de haute permittivité
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L’antenne planaire avec une cavité de 75×75 mm2 est totalement désadaptée pour la bande
de fréquences située entre les deux résonances des dipôles électrique et magnétique. L’impédance
d’entrée obtenue de l’antenne proposée dans cette section et de l’antenne de la section 2.1.1 sont
très proches, ce qui permet de valider le fonctionnement de cette configuration.

La même configuration de cavité en escalier a été simulée avec un matériau ayant une per-
mittivité relative plus élevée pour ϵr2. Si on choisit ϵr2=90, λg/4 = 7,5 mm ce qui permet de
diminuer la largeur de la partie supérieure de la cavité (’L1’) de 105 à 90 mm. La simulation
montre cependant que la sensibilité de l’antenne est plus importante. La comparaison de |S11|
est visible sur la figure 3.17. Des résonances parasites sont présentes créant des variations de
|S11| et la bande passante obtenue est plus faible que pour la version avec une permittivité plus
faible.
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Figure 3.17 – Comparaison des paramètres d’adaptation simulées de l’antenne 90×90 mm2

planaire et de deux configurations ϵr = 22 et 90

3.3 Antenne à polarisation linéaire avec multiples éléments pa-
rasites

Les premières antennes à polarisation linéaire présentées dans le cadre de cette thèse pos-
sèdent un comportement large bande. Cependant, si l’on souhaite réduire les dimensions de
celle-ci, l’impact de la cavité ne permet plus d’obtenir ce type de comportement. Toutefois, les
bandes visées étant 1,164 - 1,300 GHz et 1,559 - 1,610 GHz, un comportement bi-bande est
envisageable pour répondre à ces attentes. Une antenne à polarisation linéaire bi-bande dimen-
sionnée pour fonctionner sur les deux bandes GNSS est présentée dans cette section. Afin de
miniaturiser et de conserver la résistance mécanique de la structure, la cavité est remplie par du
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3.3. Antenne à polarisation linéaire avec multiples éléments parasites

polypropylène de permittivité relative 2,26 et de tangente de pertes 0,0026. En utilisant plusieurs
paires d’éléments parasites (rubans de cuivre repliés aux extrémités correspondant à des dipôles)
sur une antenne à polarisation linéaire, il est possible de diminuer de manière importante les
dimensions latérales de la cavité. La figure 3.18 montre un exemple de structure planaire ayant
des dimensions extérieures de 70×70 mm2. Cette antenne possède deux doublons d’éléments
parasites. Ceux-ci ne sont placés que sur les côtés parallèles à la sonde d’excitation, car ils sont
excités par couplage avec les dipôles électriques. Ils sont placés de part et d’autre de l’élément
rayonnant afin de conserver un comportement symétrique. Les dimensions sont données dans le
tableau 3.3.

Figure 3.18 – Géométrie de l’antenne à polarisation linéaire avec deux doublons d’éléments
parasites

Cette configuration permet de créer deux nouvelles résonances indépendantes permettant de
s’affranchir des contraintes de dimensions latérales pour la cavité tout en maîtrisant précisément
les résonances induites. Cela permet d’obtenir un comportement bi-bande couvrant presque
toutes les bandes GNSS (à l’exception de la bande 1,592 - 1,610 GHz) en polarisation linéaire
avec une diminution d’environ 40% de la surface du plan de masse de l’antenne comparé à
l’antenne présentée dans le chapitre 2.1.1. La paire d’éléments parasites plus courts permet
d’induire la résonance à 1,6 GHz alors que la paire plus longue permet de créer la résonance à
1,3 GHz. Le placement et le dimensionnement des éléments parasites a permis de conserver un
coefficient de réflexion inférieur à -10 dB sur les bandes 1,157 - 1,304 GHz et 1,555 - 1,591 GHz.
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Paramètre Valeur (mm) Paramètre Valeur (mm)
L 70 d1 15
H 40 g1 4,5

Ldip 21,5 g2 9,5
Wdip 45 h1 35

S 4 WEP 1 2
L1 18,8 WEP 2 2
W1 7 L1EP 1 34
a 3 L1EP 2 25
b 16,2 L2EP 1 19,25
c 25 L2EP 2 16,5
d 5

Table 3.3 – Dimensions de l’antenne à polarisation linéaire et deux doublons d’éléments para-
sites

L’ajout de ces éléments parasites va cependant apporter une composante capacitive beaucoup
plus importante sur l’impédance d’entrée devant être compensée pour que l’antenne reste adaptée
à 50Ω. Pour y parvenir, la forme de la sonde d’excitation a été optimisée en demi-papillon. Cette
modification permet de compenser l’effet capacitif plus fort sur l’impédance d’entrée et d’adapter
l’antenne sur une plus large bande de fréquences. Une comparaison de l’impédance d’entrée de
l’antenne avec la sonde droite et la sonde optimisée est proposée sur la figure 3.19.

Figure 3.19 – Comparaison de l’impédance d’entrée de l’antenne à polarisation linéaire avec
deux doublons d’éléments parasites avec la sonde droite et la sonde papillon

On voit le rôle de ligne de transmission de la sonde dont l’impédance dépend directement
de ses dimensions. La dimension d1 de la sonde n’impacte pas les fréquences d’apparition des
résonances, mais les parties réelles et imaginaires de celles-ci autour de la résonance. Ainsi une
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3.3. Antenne à polarisation linéaire avec multiples éléments parasites

sonde plus large permettra de ramener l’impédance à une valeur proche de 50Ω pour les trois
résonances d’intérêt. Les coefficients de réflexion de l’antenne optimisée avec la sonde en demi-
papillon et de l’antenne avec la sonde d’excitation droite sont visibles sur la figure 3.20.
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Figure 3.20 – Adaptation de l’antenne à polarisation linéaire avec deux doublons d’éléments
parasites avec une sonde papillon et une sonde droite

Toutes les bandes de fréquences d’intérêt ne sont pas couvertes, en effet l’antenne ne respecte
pas le critère d’adaptation sur la bande GLONASS G1 (1,591 - 1,610 GHz), car la résonance
induite par l’élément parasite n’est pas suffisamment large en fréquence. Le gain obtenu est
stable, variant entre 4,7 et 5,3 dBi sur les deux bandes d’intérêt (figure 3.21).
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Figure 3.21 – Gain réalisé simulé de l’antenne à polarisation linéaire avec deux doublons
d’éléments parasites et sonde papillon

Les diagrammes de rayonnement à 1,160 GHz et 1,575 GHz dans les deux plans principaux
de l’antenne sont donnés sur la figure 3.22. L’antenne possède un diagramme caractéristique
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d’un dipôle ME, bien symétrique avec un maximum de rayonnement normal à l’antenne. Le
rapport avant arrière est autour de 9 dB, ce qui peut s’expliquer par les petites dimensions de
la cavité par rapport à la longueur d’onde (0,32λ×0,32λ à la fréquence centrale). On notera que
la polarisation croisée est faible (<-25 dB) dans les deux plans principaux de l’antenne.

Figure 3.22 – Diagrammes de rayonnement simulés dans les plans E et H à 1,16 et 1,575 GHz
de l’antenne à polarisation linéaire avec deux doublons d’éléments parasites et sonde papillon

L’utilisation de deux paires d’éléments parasites permet donc de miniaturiser l’antenne ma-
gnétoélectrique à polarisation linéaire en cavité sans modifier le matériau diélectrique utilisé
pour charger la cavité. Elle permet de conserver les propriétés de rayonnement de l’antenne ME
et de couvrir la quasi-totalité des bandes GNSS en adaptation.

3.4 Antennes à polarisation circulaire

Dans cette section, nous allons évaluer l’apport de rubans métalliques repliés aux extrémités
placés entre la cavité et l’élément rayonnant pour une antenne à polarisation circulaire. Une
comparaison entre une antenne sans élément parasite et avec éléments parasites est proposée.
Une analyse comparative des deux configurations est réalisée et plusieurs prototypes ont été
fabriqués et caractérisés pour une validation expérimentale des résultats de simulation.
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3.4. Antennes à polarisation circulaire

3.4.1 Antenne sans élément parasite

Structure optimisée

Nous nous somme basés sur une antenne dipôle magnétoélectrique en cavité issue de l’état de
l’art [102]. À partir de cette antenne, la cavité a été remplie avec du polypropylène (ϵr = 2, 26,
tanδ = 2, 6 × 10−3 [124]) afin de la miniaturiser et d’augmenter sa résistance mécanique. Les
dimensions ont été adaptées pour permettre à l’antenne de fonctionner sur les bandes GNSS.
Cette première antenne est visible sur la figure 3.23. L’élément rayonnant et la cavité sont
orientés de la même façon, ce qui diffère de la configuration présentée dans [102] où les dipôles
ME et la cavité sont respectivement à 45◦.

Figure 3.23 – Structure de l’antenne ME à polarisation circulaire de référence sans élément
parasite

Cette antenne est composée de deux dipôles ME placés à ±90◦ l’un de l’autre et excités par
deux sondes Γ orthogonales l’une par rapport à l’autre. Cette configuration permet d’exciter
deux modes orthogonaux. Une différence de phase de 90◦ est ensuite imposée entre les deux
ports de l’antenne pour générer de la polarisation circulaire. Le dipôle électrique est dimensionné
pour couvrir la bande basse GNSS et le dipôle magnétique pour couvrir la bande haute GNSS.
Les dimensions de cette antenne sont visibles dans le tableau 3.4. Cette structure présente des
dimensions extérieures de 90×90×37,5 mm3 (0,41×0,41×0,17λ3

0 à 1,38 GHz).
Les deux sondes d’excitation se croisent sans se toucher ; la distance entre les deux a été

choisie pour limiter le couplage entre elles. La résonance du dipôle électrique ne permet pas de
couvrir l’intégralité de la bande basse GNSS (1,16 - 1,30 GHz). Le choix a été fait de couvrir les
bandes Galileo E5a et E5b. Les comportements en impédance des deux ports de l’antenne sont
très proches (figure 3.24). La différence observée en bande haute GNSS s’explique par le fait que
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Paramètre Valeur (mm) Paramètre Valeur (mm)
G 90 h1 37,5
H 37,5 c1 27,1
L 29,5 d1 5
W 26,5 h2 34,5
S 7 b2 27,6
a 14,1 c2 28,6
b1 27,6 d2 5

Table 3.4 – Dimensions de l’antenne ME à polarisation circulaire de référence sans élément
parasite

les sondes d’excitation n’ont pas la même longueur ce qui induit un comportement légèrement
différent que l’on peut compenser. L’antenne optimisée est adaptée sur les bandes 1,160 -1,217
GHz et 1,553 - 1,610 GHz.
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Figure 3.24 – Impédance d’entrée (a) et coefficient de réflexion (b) des deux ports de l’antenne
à polarisation circulaire de référence sans élément parasite

Le couplage entre accès reste inférieur à -20 dB sur toutes les bandes d’intérêt. Avec la
différence de phase de 90◦ imposée entre les deux ports de l’antenne, le rapport d’ellipticité reste
inférieur à 3 dB sur toutes les bandes d’intérêt (figure 3.25). Le gain RHCP est relativement
stable avec la fréquence. Le gain réalisé axial simulé présente une valeur moyenne de 5,5 dBic
(figure 3.25). Cette première antenne permet donc une utilisation sur les bandes GPS L1 et L5,
Gallileo E5a, E5b et Glonass G1, G3, le critère limitant étant le niveau d’adaptation des deux
ports d’entrée de l’antenne fixé à |S11| ≤ −10dB.
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Figure 3.25 – Gain réalisé et rapport d’ellipticité simulés de l’antenne à polarisation circulaire
de référence sans élément parasite

Validation expérimentale

Afin de valider ces résultats de simulation, un prototype a été fabriqué et caractérisé. Le
déphasage entre les ports de l’antenne est obtenu grâce à un coupleur 90◦ extérieur. Une photo-
graphie de celui-ci est présentée sur la figure 3.26. Une des sondes d’excitation est visible ainsi
que la colle ajoutée afin de solidifier le prototype. Des incertitudes de fabrication ont été prises
en compte afin d’obtenir les meilleurs résultats possibles.

Figure 3.26 – Photographie du prototype de l’antenne à polarisation circulaire de référence
sans élément parasite

Une comparaison des résultats obtenus en mesure et en simulation pour l’adaptation et
l’isolation de l’antenne (figure 3.27) montrent un léger décalage en fréquence de la résonance
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basse, avec une bonne similarité entre les deux ports de l’antenne. Ce décalage peut être lié à
l’utilisation d’une colle pour solidifier l’antenne qui n’a pas été prise en compte en simulation.
Pour la bande haute, il y a une bonne similarité avec la simulation. Le niveau d’adaptation
entre les deux bandes d’intérêt est meilleur en mesure qu’en simulation. Ce constat peut être
expliqué par le fait que les résonances des dipôles électrique et magnétique sont plus proches en
mesure (impédance d’entrée), d’où une désadaptation moins marquée entre les deux bandes. Le
couplage entre les deux ports est très faible avec des valeurs inférieures à -32 dB sur les bandes
où l’antenne est adaptée.
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Figure 3.27 – Paramètres S simulés et mesurés de l’antenne à polarisation circulaire de référence
sans élément parasite

Le gain réalisé mesuré en bande basse GNSS est plus faible en mesure qu’en simulation
(figure 3.28), avec une oscillation plus importante. Ces différences sont liées à des incertitudes
de mesure et de réalisation. Le rapport d’ellipticité mesuré correspond bien aux valeurs obtenues
en simulation avec des valeurs <1,8 dB (figure 3.28).

Les diagrammes de rayonnement mesurés aux fréquences extrêmes GNSS (1,16 et 1,61 GHz)
dans les plans E et H de l’antenne (figure 3.29) montrent un comportement en rayonnement stable
en fréquence, avec une ouverture à mi-puissance autour de 70◦ bien symétrique. La polarisation
croisée est faible (< -20 dB). Le rapport avant arrière important observé est caractéristique des
dipôles magnétoélectriques.
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Figure 3.28 – Gain réalisé (a) et rapport d’ellipticité (b) simulés et mesurés de l’antenne de
référence sans élément parasite
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Figure 3.29 – Diagrammes de rayonnement mesurés à 1,19 et 1,57 GHz dans les plans E et H
de l’antenne à polarisation circulaire de référence sans élément parasite

Malgré les différences entre simulation et mesure liées à des incertitudes sur le prototype,
les mesures réalisées permettent de valider le fonctionnement de l’antenne. Cette antenne est
utilisée comme élément de comparaison pour l’antenne avec éléments parasites développée dans
la sous-section suivante.
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3.4.2 Antenne avec éléments parasites

Afin d’améliorer les performances de l’antenne présentée précédemment, des rubans métal-
liques repliés aux extrémités de type dipôle ont été ajoutés entre la cavité et l’élément rayonnant.
L’objectif de ces éléments parasites est de créer une nouvelle résonance maîtrisée afin de couvrir
toutes les bandes GNSS avec un comportement bi-bande (1,160 - 1,300 GHz et 1,559 - 1,610
GHz).

Ces éléments parasites sont excités par couplage et dimensionnés pour résonner en λg

2 à 1,3
GHz. Ils présentent une forme d’agrafe afin de limiter l’encombrement horizontal et le couplage
entre eux. La longueur résonante est calculée en faisant la somme des longueurs horizontales
(LEP 1) et verticales(LEP 2) soit λg

2 = LEP 1+2×LEP 2. La résonance du dipôle électrique cumulée
à celle des éléments parasites permet de couvrir la bande basse GNSS alors que la résonance du
dipôle magnétique permet de couvrir la bande haute GNSS. La structure de l’antenne simulée
est visible sur la figure 3.30. Les dimensions de cette antenne sont visibles dans le tableau 3.5.

Figure 3.30 – Structure de l’antenne avec éléments parasites

Paramètre Valeur (mm) Paramètre Valeur (mm)
G 90 h2 32
H 37,5 b2 40.6
L 28,75 c2 24
W 25 d2 3,75
S 7.5 t 0,6
a 19,1 LP E1 61,5
b1 40,6 LP E2 7,5
c1 24,6 dP E 2
d1 4 g 0,9
h1 34 - -

Table 3.5 – Dimensions de l’antenne à polarisation circulaire avec éléments parasites
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Les dimensions extérieures sont similaires à celles de l’antenne sans les éléments parasites,
ce qui permet une meilleure comparaison des performances obtenues. La figure 3.31 montre
l’impédance d’entrée et les paramètres S obtenus pour les deux ports de cette antenne, avec
une nouvelle résonance à f=1,3 GHz. Cette nouvelle résonance est due aux éléments parasites
et permet d’adapter l’antenne sur toute la bande basse GNSS.
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Figure 3.31 – Impédance d’entrée (Z11) et paramètres S de l’antenne avec éléments parasites

Comme pour la version d’antenne sans élément parasite, les impédances observées sur les
deux ports de l’antenne sont très proches, avec la même différence pour la résonance haute liée
à la différence de longueur permettant aux sondes de se croiser sans être en contact. Une bonne
isolation est observée entre les ports (S21 < -20 dB). Le gain obtenu est stable et la polarisation
circulaire de bonne qualité pour toutes les bandes GNSS (figure 3.32). Les éléments parasites ne
dégradent pas la polarisation circulaire de l’antenne à leur fréquence de résonance.
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Figure 3.32 – Rapport d’ellipticité et gain réalisé de l’antenne avec éléments parasites

Les diagrammes de rayonnement de l’antenne (figure 3.33) sont bien symétriques dans les
deux plans de l’antenne et la polarisation croisée (LHCP) faible devant la polarisation principale
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(RHCP). L’ouverture à mi-puissance est stable autour de 90◦.
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Figure 3.33 – Diagrammes de rayonnement simulés de l’antenne avec éléments parasites

L’antenne à polarisation circulaire avec éléments parasites présente un comportement in-
téressant pour notre application, aussi bien en impédance qu’en rayonnement. Une étude pa-
ramétrique de l’impédance d’entrée de l’antenne est proposée pour le dimensionnement et le
placement des éléments parasites.

Étude paramétrique des éléments parasites

La nouvelle résonance induite par les éléments parasites peut être ajustée à partir de leur
longueur pour la fréquence de résonance (paramètre ’L1’), de leur largeur et de leur placement
dans la cavité pour le facteur de qualité (respectivement paramètres ’WEP ’ et ’g’). Les quatre
éléments parasites ont les mêmes dimensions afin de conserver la symétrie de la structure.

Le paramètre ’L1’ (longueur de la partie horizontale des éléments parasites) va modifier
principalement la fréquence de résonance des éléments parasites. Le facteur de qualité de cette
résonance diminue quand ce paramètre augmente (figure 3.34). Il n’y a aucune incidence sur la
résonance du dipôle électrique et une légère diminution du facteur de qualité de la résonance du
dipôle magnétique quand ’L1’ diminue.
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Figure 3.34 – Impédance d’entrée du port 1 (a) et du port 2 (b) de l’antenne en fonction de
la valeur du paramètre ’L1’

Le placement des éléments parasites dans la cavité va avoir une incidence sur le couplage entre
les résonances de l’antenne. Cela se traduit par une variation de la partie réelle de l’impédance
d’entrée, celle-ci augmentant quand les éléments parasites sont placés plus proches de la cavité.
On remarque également un décalage plus haut en fréquence de la résonance du dipôle magnétique
quand ce paramètre augmente.
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Figure 3.35 – Impédance d’entrée du port 1 (a) et du port 2 (b) de l’antenne en fonction de
la valeur du paramètre ’g’

Cette étude paramétrique montre la possibilité d’un ajustement fin de l’impédance obtenue
en jouant sur les dimensions et placement dans la cavité des éléments parasites. Une validation
expérimentale est maintenant proposée.
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Validation expérimentale

Pour confirmer les résultats obtenus en simulation, deux prototypes ont été fabriqués et
mesurés. La cavité du premier prototype est chargé avec du polypropylène et le second avec un
matériau d’impression par technique additive.

Prototype avec polypropylène
Le premier prototype avec polypropylène a été fabriqué pour valider le comportement de

l’antenne obtenu en simulation (figure 3.36).

Figure 3.36 – Prototype de l’antenne avec éléments parasites

Le cadre en aluminium visible sur le prototype permet de maintenir en place les éléments
et la cavité de l’antenne. Ce cadre a été pris en compte lors du dimensionnement du prototype.
Les brins des dipôles électriques et les éléments parasites en cuivre situés à la surface du poly-
propylène sont visibles sur la photographie. Les paramètres S obtenus en mesure comparés aux
simulations sont exposés sur la figure 3.37.

Figure 3.37 – Paramètres S simulés et mesurés de l’antenne avec éléments parasites
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Un bon accord entre la simulation et la mesure est obtenu, avec seulement quelques diffé-
rences, mais un comportement similaire. Le couplage est faible (<-25 dB) sur les deux bandes
de fréquences GNSS. Le critère de polarisation circulaire (RE < 3dB) est respecté pour toutes
les bandes GNSS et le gain mesuré est centré autour de 5 dBic, légèrement plus faible qu’en
simulation (figure 3.38).
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Figure 3.38 – Rapport d’ellipticité et gain axial réalisé en polarisation circulaire droite simulés
et mesurés de l’antenne avec éléments parasites

Les diagrammes de rayonnement mesurés (figure 3.39) sont proches des diagrammes simu-
lés avec des valeurs d’ouverture à mi-puissance ayant une différence maximale de 2◦ et une
polarisation croisée inférieure à -24 dB par rapport à la polarisation principale.
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Figure 3.39 – Diagrammes de rayonnement en polarisation circulaire mesurés de l’antenne avec
éléments parasites
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Ce prototype valide les résultats obtenus en simulation pour cette antenne. Un deuxième
prototype fabriqué avec une cavité chargée à l’aide d’un matériau utilisé pour l’impression 3D
est présenté dans la sous-section suivante.

Prototype avec matériau d’impression 3D
Afin de réaliser des essais avec des antennes bas coût, un prototype d’antenne à polarisation

circulaire avec éléments parasites a été fabriqué à l’aide d’un matériau proposé par le fabricant
Ultimaker [135]. Les propriétés électromagnétiques du matériau (permittivité relative et tangente
de pertes) ont été mesurées en fonction de la fréquence à l’aide d’une cellule coaxiale EpsiMu
[136] visible sur la figure 3.40.

Figure 3.40 – Cellule coaxiale EpsiMu et échantillons d’ABS mesurés

Pour réaliser la caractérisation du matériau, des anneaux d’ABS ont été imprimés à l’aide
d’une imprimante Ultimaker S5 [137] aux dimensions de la cellule coaxiale puis les valeurs des
paramètres ont été calculées à l’aide d’un analyseur vectoriel de réseau sur la bande GNSS (figure
3.41). La permittivité est obtenue en lecture directe et la tangente de perte avec la formule (3.1)
[136].
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Figure 3.41 – Paramètres mesurés pour un échantillon d’ABS d’épaisseur 4 mm avec une cellule
EpsiMu 7 mm
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tanδ =
ϵ′′
reff

ϵ′
reff

(3.1)

où ϵ′
reff correspond à la courbe imag(ϵr) directe et ϵ′′

reff à imag(ϵr) inv. sur la figure 3.41. Les
valeurs finalement retenues pour ce matériau sont ϵr = 2, 5 et tanδ=5×10−2 correspondant aux
valeurs moyennes obtenues sur la bande GNSS. Les pertes sont importantes, ce qui va influencer
la valeur de gain atteignable pour cette antenne, mais facilitera l’adaptation de l’antenne. La
permittivité mesurée étant proche de celle du polypropylène, ce prototype (figure 3.42) présente
des dimensions proches du prototype précédent (tableau 3.6).

Figure 3.42 – Photographie du prototype d’antenne à polarisation circulaire avec un matériau
ABS

Paramètre Valeur (mm) Paramètre Valeur (mm)
G 86 h2 34,5
H 37,5 b2 27,6
L 26,7 c2 28,6
W 22,2 d2 5
S 7 t 0,7
a 14,1 LP E1 58,7
b1 27,6 LP E2 7,3
c1 27,1 dP E 4
d1 5 g 1,5
h1 37 - -

Table 3.6 – Dimensions de l’antenne à polarisation circulaire avec éléments parasites et maté-
riau ABS

La comparaison entre simulation et mesure des paramètres S de cette antenne (figure 3.43)
met en avant un décalage en fréquences de la résonance des éléments parasites en mesure. Ce
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décalage est dû à une longueur légèrement trop importante de la partie verticale (erreur de fa-
brication) des éléments parasites. Ce décalage est visible sur l’impédance d’entrée du prototype.
De plus l’impédance à la résonance des éléments parasites est plus élevée en mesure, rendant
l’adaptation moins bonne à la fréquence de résonance des éléments parasites, mais le comporte-
ment global est cohérent. Le couplage entre les ports reste faible (<-25 dB) sur toute la bande
d’intérêt.

1 1.1 1.2 1.3 1.4 1.5 1.6 1.7 1.8

Freq (GHz)

-40

-35

-30

-25

-20

-15

-10

-5

0

M
a
g
n
it
u
d
e
 (

d
B

)

S
11

sim.

S
22

sim.

S
21

sim.

S
11

mes.

S
22

mes.

S
21

mes.

1 1.1 1.2 1.3 1.4 1.5 1.6 1.7 1.8

Freq (GHz)

-50

0

50

100

150
Z

11
sim.

Z
22

sim.

Z
11

mes.

Z
22

mes.

Re

Im

(a) (b)

Figure 3.43 – Paramètres S (a) et impédance d’entrée (Z11) (b) simulés et mesurés de l’antenne
à polarisation circulaire avec un matériau ABS

Suite à une manipulation pour ajuster la longueur des éléments parasites, le prototype a
été endommagé ce qui n’a pas permis de mesures en rayonnement de cette antenne. Seuls les
résultats obtenus en simulation sont présentés dans la suite de ce paragraphe. La polarisation
circulaire est de bonne qualité avec un rapport d’ellipticité inférieur à 1 dB sur la bande GNSS
(figure 3.44).

Le gain réalisé sur la bande d’intérêt est situé entre 2,56 et 3,41 dBic (figure 3.44), soit
presque 3 dB de moins que pour l’antenne réalisée avec le polypropylène. Cela s’explique par
les pertes dans le matériau qui réduisent fortement l’efficacité de rayonnement de cette antenne.
L’efficacité de rayonnement simulée a une valeur maximale de 58% et est comprise entre 45 et
58% sur la bande GNSS (figure 3.45).

Ce prototype montre que des matériaux standards d’impression par technique additive
peuvent être utilisés pour des applications RF où les contraintes sur les pertes de sont faibles.

Nous venons de voir l’apport de l’utilisation d’éléments parasites pour une antenne à po-
larisation circulaire et l’utilisation d’un matériau bas coût réalisé par méthode additive. Nous
allons maintenant montrer que ces éléments parasites peuvent aussi présenter un intérêt pour
les antennes à polarisation linéaire.
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Figure 3.44 – Gain réalisé et rapport d’ellipticité simulés de l’antenne à polarisation circulaire
avec un matériau ABS
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Figure 3.45 – Efficacité de rayonnement simulé de l’antenne à polarisation circulaire avec un
matériau ABS

Dans cette section, l’apport de l’utilisation d’éléments parasites de type dipôle pour des an-
tennes ME en cavité a été démontré. Ces éléments parasites, placés entre l’élément rayonnant et
la cavité ont un intérêt à la fois en polarisation linéaire et circulaire, permettant respectivement
de de réduire de façon importante les dimensions latérales de l’antenne ou de créer une nou-
velle bande d’adaptation et de polarisation circulaire. Une synthèse des antennes avec éléments
parasites proposées dans cette section est visible dans le tableau 3.7.
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Chapitre 3 – Étude du Couplage entre la cavité et dipôle ME pour miniaturisation d’antennes à
polarisation linéaire et conception d’antennes à polarisation circulaire

Section Dimensions (mm3) Polarisation Nb. EP Bandes couvertes (GHz)
3.3 70×70×40 Linéaire 2 1,157 - 1,304 / 1,555 - 1,591

3.4.1 90×90×37,5 Circulaire 0 1,160 - 1,214 / 1,559 - 1,610
3.4.2 90×90×37,5 Circulaire 1 1,160 - 1,302 / 1,559 - 1,610

Table 3.7 – Récapitulatif des dimensions et performances des antennes avec éléments parasites

3.5 Conclusion

Dans ce chapitre, le couplage entre l’élément rayonnant et la cavité a été étudié afin d’en
tirer parti pour améliorer les performances des dipôles ME en cavité. Plusieurs techniques ont
d’abord été présentées pour des antennes à polarisation linéaire. D’abord une méthode pour
réduire une des dimensions du dipôle ME par deux a été proposée. Cette réduction de taille n’a
pas eu d’incidence sur le comportement en impédance de l’antenne mais a induit un rayonnement
moins intéressant. Ensuite une modification de la forme de la cavité en escalier a été proposée
permettant de réduire les dimensions sans modifier le comportement large bande du dipôle ME.
La dernière modification proposée pour l’antenne à polarisation linéaire est l’ajout d’éléments
parasites. Cette opération a permis une réduction importante des dimensions de la cavité au
prix d’un comportement bi-bande et non plus large bande. Enfin un dipôle ME à polarisation
circulaire utilisant des éléments parasites a été proposé. Cette configuration permet à cette
antenne de couvrir toutes les bandes GNSS avec un comportement bi-bande sans incidence sur
les dimensions extérieures comparé à une version sans élément parasite ne couvrant pas toutes
les bandes GNSS.
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Chapitre 4

ÉTUDE DE LA CONFORMATION

CYLINDRIQUE

Dans le chapitre précédent différentes techniques ont été présentées pour améliorer les perfor-
mances d’antennes planaires à polarisation linéaire et circulaire. Dans ce chapitre, afin répondre
à la problématique d’intégration des antennes sur des porteurs cylindriques, la conformation de
dipôles magnétoélectriques en cavité est étudiée. Cette conformation va être appliquée à des
antennes à polarisation linéaire et circulaire pour différents diamètres de conformation. Une
configuration en réseau annulaire est également proposée pour une intégration sur porteur cylin-
drique. Nous allons montrer l’incidence de cette conformation sur les performances de l’antenne
et adapter celle-ci pour qu’elle réponde aux objectifs scientifiques permettant une utilisation sur
les bandes GNSS.

4.1 Conformation d’antennes à polarisation linéaire

4.1.1 Impact de la hauteur des murs de la cavité

Afin de s’approcher d’une configuration de conformation cylindrique de l’antenne, une pre-
mière étude est proposée. Cette étude est réalisée à partir de l’antenne planaire pour laquelle on
fait varier la hauteur des murs de la cavité (h2 et h1) en observant la variation de l’impédance
d’entrée, pour les deux murs des plans XoZ (’h2’) et XoZ (’h1’) (figure 4.1).

Cette opération va permettre de choisir l’axe de conformation le plus intéressant pour conser-
ver le comportement large bande de l’antenne. Nous montrerons également l’évolution de la
répartition de courant sur la structure avec la variation de hauteur des murs de la cavité pour
une meilleure compréhension de l’incidence de cette opération.

Le point de départ est une antenne planaire de dimensions extérieures 75×75×40 mm3. La
variation de ’h2’ (figure 4.2) modifie la fréquence et le facteur de qualité de la résonance du
dipôle magnétique, du dipôle électrique et de la sonde d’excitation de l’antenne. Les fréquences
de résonance des dipôles électrique et magnétique augmentent ainsi que leur facteur de qualité
quand h2 diminue. La diminution de h2 va aussi réduire la partie réelle et augmenter la partie
imaginaire de la résonance de la sonde d’excitation. La partie réelle de l’impédance est par
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Chapitre 4 – Étude de la conformation cylindrique

Figure 4.1 – Structure planaire pour l’étude de la variation de hauteur de la cavité dans les
plans XoZ et YoZ de l’antenne

ailleurs presque nulle entre les résonances des dipôles électrique et magnétique. Cette analyse
permet de conclure que la variation de h2 n’est pas intéressante pour notre étude, car elle ne
permet pas d’obtenir une antenne large bande.

Figure 4.2 – Variation de l’impédance d’entrée avec ’h2’

D’autre part, la variation de l’impédance d’entrée avec h1 est présentée sur la figure 4.3. Dans
ce cas, le facteur de qualité de la première résonance diminue quand ’h1’ diminue. La fréquence
de la deuxième résonance (dipôle magnétique) diminue quand ’h1’ diminue. Cette variation va
aussi impacter la troisième résonance liée à la sonde d’excitation de la structure. Quand ’h1’ est
faible (< 25 mm), la première résonance devient presque inexistante et l’antenne n’est plus large
bande. La variation de ce paramètre permet d’équilibrer les deux résonances et de conserver une
partie réelle d’impédance non nulle entre les résonances des deux dipôles. La configuration la
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4.1. Conformation d’antennes à polarisation linéaire

plus avantageuse est trouvée pour h1 = 30mm.

Figure 4.3 – Variation de l’impédance d’entrée avec ’h1’

Pour compléter cette étude, les répartitions de courant sur la structure pour h1 = 20mm et
30mm aux fréquences 1,16 et 1,61 GHz sont présentées sur la figure 4.4. La comparaison de la
répartition de courant sur les bords du dipôle électrique et sur les bords de la cavité à 1,16 GHz,
correspondant à la fréquence de résonance du dipôle électrique, montre que que son amplitude
est plus faible pour ’h1’= 20mm. De plus le courant sur le dipôle magnétique est plus important
pour ’h1’= 20mm. Cette évolution est en adéquation avec l’évolution de l’impédance d’entrée
observée précédemment où le facteur de qualité de la résonance du dipôle électrique est plus
faible quand ’h1’ diminue. D’autre part on remarque l’impact moins prononcé de la variation
de la hauteur de la cavité à 1,6 GHz qui est la fréquence de résonance de la sonde d’excitation.
À cette fréquence, un courant plus important est visible sur les bords du dipôle électrique pour
’h1’= 30mm.

Figure 4.4 – Répartition de courant sur la structure pour ′h′
1 = 20mm et ′h′

1 = 30mm
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Chapitre 4 – Étude de la conformation cylindrique

Tous ces résultats montrent qu’une variation de hauteur de la cavité dans le plan XoZ de
l’antenne peut être utilisée avantageusement pour obtenir un comportement large bande de
l’antenne ME en cavité.

4.1.2 Conformation d’antennes magnétoélectriques à polarisation linéaire

Dans cette partie nous allons, à partir des résultats montrés précédemment, observer l’évo-
lution générale du comportement de l’antenne dans le cas d’une conformation cylindrique. Tout
d’abord, des résultats de simulation vont être utilisés puis deux prototypes seront présentés
dans la section suivante pour la validation des résultats obtenus. La figure 4.5 montre le cas
dans lequel on se place pour l’étude.

Figure 4.5 – Vues en coupe de la conformation d’antenne dans le plan H (a) et E (b)

Grâce aux conclusions de l’étude précédente, la conformation est réalisée dans la direction
orthogonale au dipôle électrique pour conserver le comportement large bande de l’antenne. Les
murs de la cavité dans le plan E prennent la forme d’une portion de cercle et les murs dans le
plan H deviennent plus courts (paramètre HH). Le dipôle électrique est conformé suivant un
cylindre de rayon ’R’ et les murs de la cavité suivent la forme du cylindre. La longueur ’HE ’
est fixée à λg/4 pour respecter le dimensionnement du dipôle ME. La hauteur HH des murs de
cavité varie sur la plage [0,HE ] en fonction de la valeur du rayon de conformation. Le critère fixé
pour cette étude est la conservation du comportement large bande de l’antenne couvrant toutes
les bandes GNSS. Avec cette configuration, la hauteur des murs de la cavité dépend directement
du rayon de conformation choisi et de la longueur ’L’ du plan de masse. Ces deux grandeurs
sont liées avec la formule (4.1).

L = 2 ×
»

R2 − (R − HE + HH)2 (4.1)
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4.1. Conformation d’antennes à polarisation linéaire

La valeur de ’L’ va influencer à la fois la hauteur ’HH ’ et la distance entre l’élément rayonnant
et la cavité. L’évolution de l’impédance d’entrée pour différentes valeurs de ’L’ avec le rayon de
conformation R fixé à 44 mm et une hauteur de cavité au centre HE fixé à 35 mm est visible sur
la figure 4.6. Pour chaque rayon, la valeur de la longueur ’L’ minimum respectant les critères de
bande passante est déterminée.

Figure 4.6 – Évolution de l’impédance d’entrée en fonction de ’L’ pour R = 44mm et HE =
35mm

Le tableau 4.1 donne les valeurs de longueur minimum pour différentes valeurs de rayons de
conformation. Ce tableau montre la conséquence bénéfique de la conformation sur l’ouverture à
mi-puissance dans les plans E et H de l’antenne, qui augmente lorsque le rayon de conformation
diminue avec des valeurs plus proches dans les deux plans. On voit aussi une réduction importante
des dimensions latérales du plan de masse avec la diminution du rayon de conformation. Ainsi
un rayon de conformation de 40 mm permet une réduction de 53,5% de la surface du fond de la
cavité comparée à la version planaire avec la même bande passante. Cette miniaturisation est
uniquement liée à la conformation de la structure.

En conclusion, la conformation cylindrique à des rayons inférieurs à λ/2 dans le plan H
de l’antenne ME en cavité permet à la fois une réduction des dimensions de la structure sans
diminution de bande passante d’adaptation et une augmentation de l’ouverture à mi-puissance
de la structure. Ces deux évolutions permettent de répondre aux besoins énoncés dans le sujet
aussi bien en termes de miniaturisation que d’application.
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Chapitre 4 – Étude de la conformation cylindrique

Conf.
Radius
(mm)

L min
(mm)

HH

(mm)
BP en im-
pédance
(−10dB)
(GHz)

Ouv. mi-
puissance
plan E à
1,16 et 1,61
GHz

Ouv. mi-
puissance
plan H à
1,16 et 1,61
GHz

∞ 85 35 1.12-1.63
(37.1%)

105◦/92◦ 105◦/115◦

100 75 28 1.16-1.63
(33.7%)

107◦/101◦ 105◦/116◦

77.5 70 27 1.14-1.69
(38.8%)

108◦/103◦ 106◦/114◦

50 64 24 1.16-1.63
(33.7%)

110◦/111◦ 110◦/115◦

44 62 22.81 1.16-1.69
(37.2%)

110◦/116◦ 111◦/116◦

40 60 22 1.16-1.64
(34.3%)

111◦/118◦ 113◦/116◦

Table 4.1 – Dimensions des antennes conformées optimisées pour différentes valeurs de rayons
de conformation

4.1.3 Validation expérimentale

Afin de valider le fonctionnement de l’antenne à polarisation linéaire conformée, deux pro-
totypes ont été fabriqués. Ces prototypes sont réalisés avec deux matériaux diélectriques (poly-
propylène, ϵr=2.26, tanδ=2,6×10−3 et Preperm, ϵr=3, tanδ=4,6×10−3) et avec deux rayons de
courbure différents (77,5 mm et 44 mm).

Prototype de dipôle ME à polarisation linéaire Conformé à R = 77,5 mm avec une
cavité remplie par du polypropylène

Le premier prototype proposé (figure 4.7), dont la cavité est remplie en utilisant du poly-
propylène, présente des dimensions extérieures de 75×75×40 mm3 pour un rayon de courbure
de 77,5 mm2. Ces dimensions représentent une réduction de plus de 30% des dimensions de la
base de la cavité de l’antenne par rapport à la version planaire avec le même matériau (section
2.1.1). Le détail des dimensions est présenté dans le tableau 4.2.
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4.1. Conformation d’antennes à polarisation linéaire

Figure 4.7 – Photographie du prototype de l’antenne conformée au rayon de 77,5 mm avec une
cavité remplie par du polypropylène

Paramètre Valeur (mm) Paramètre Valeur (mm)
L 75 a 3,1
H 40 b 14,5

Ldip 22 c 33
Wdip 49 d 5

S 3 d1 4,5
W1 7 L1 16,5
H1 1,6 - -

Table 4.2 – Dimensions de l’antenne à polarisation linéaire et conformée au rayon de 77,5 mm

Cette antenne est adaptée sur l’ensemble des fréquences GNSS avec une bande d’adaptation
mesurée allant de 1,15 et 1,68 GHz (37,5%) et une bonne correspondance entre simulation et
mesure (figure 4.8). De plus, cette antenne présente un gain axial très stable avec une valeur
moyenne de 5,2 dBi et une variation maximale de 0,4 dBi sur toute la bande passante (figure
4.8).

Figure 4.8 – S11 et gain réalisé simulés et mesurés de l’antenne conformée à un rayon R = 77,5
mm avec une cavité remplie par du polypropylène
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Chapitre 4 – Étude de la conformation cylindrique

Les résultats de mesure confirment également l’impact positif de la conformation cylindrique
sur l’ouverture à mi-puissance de l’antenne. Celui-ci a une plus grande ouverture à mi-puissance
que l’antenne planaire comme le montre la figure 4.9 où les diagrammes de rayonnement mesurés
aux fréquences extrêmes des bandes GNSS pour les deux plans principaux sont visibles. La
polarisation croisée est faible (< -20 dB).

Figure 4.9 – Diagrammes de rayonnement mesurés de l’antenne conformée au rayon 77,5 avec
une cavité remplie par du polypropylène

Un comparatif des valeurs de gain et d’ouverture à mi-puissance obtenus en simulation et
en mesure est visible dans le tableau 4.3. Ce tableau montre une différence maximale de 4◦

entre mesure et simulation avec des valeurs d’ouvertures à mi-puissance supérieures ou égales à
100◦ dans les deux plans et pour toute la bande GNSS. Ces valeurs sont plus importantes que
celles obtenues pour l’antenne planaire et plus intéressantes pour une utilisation en réception de
signaux satellitaires (meilleure couverture).

1,16 GHz 1,6 GHz
(sim./mes.) (sim./mes.)

Plan E 106◦ / 104◦ 120◦ / 116◦

Plan H 110◦ / 106◦ 104◦ / 100◦

Table 4.3 – Ouvertures à mi-puissance simulées et mesurées de l’antenne à polarisation linéaire
et conformée au rayon 77,5 mm
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4.1. Conformation d’antennes à polarisation linéaire

Prototype de dipôle ME à polarisation linéaire Conformé à R = 44 mm avec une
cavité remplie par du Preperm

Un deuxième prototype (figure 4.10) a été fabriqué en impression 3D en utilisant le maté-
riau Preperm ABS 300. Ce matériau diélectrique présente l’intérêt d’être développé pour une
utilisation hyperfréquence. Il possède les propriétés suivantes : ϵr = 3 et tanδ = 4, 6 × 10−3. Les
différentes pièces ont été imprimées en utilisant une imprimante Ultimaker S5. Les dimensions
de cette antenne sont détaillées dans le tableau 4.4. Cette antenne présente des dimensions ex-
térieures de 62 × 62 × 35 mm3, soit une réduction de dimensions de plan de masse de plus de
50% comparé à la version planaire de cette antenne.

Figure 4.10 – Prototype de l’antenne conformée à R = 44 mm avec une cavité remplie par du
Preperm ABS 300

Paramètre Valeur (mm) Paramètre Valeur (mm)
L 62 W1 8

HE 35 a 5.4
HH 22.81 b 13
Ldip 17.7 c 34
Wdip 45 d 6

S 2.5 t 0.6
L1 21 - -

Table 4.4 – Dimensions de l’antenne avec ABS 300 conformée au rayon R = 44 mm

Un cadre de serrage en matériau ABS classique (remplissage de 60%) a été utilisé pour le
maintien de la cavité. L’influence de ce cadre est très faible et a été prise en compte lors de la
phase de conception. L’antenne possède une bande passante d’adaptation entre 1,16 et 1,69 GHz
(37,2%) en simulation et entre 1,20 et 1,81 GHz (40,5%) en mesure (figure 4.11). Cette différence
de 40 MHz sur la bande basse de l’antenne est liée aux tolérances des procédés de fabrication de
l’antenne. Cette mesure permet par ailleurs de confirmer les propriétés électromagnétiques du
matériau utilisé en tant que support de l’antenne.
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Figure 4.11 – Adaptation simulée et mesurée de l’antenne conformée à R = 44 mm avec
Preperm ABS 300

Il y a une bonne correspondance entre simulation et mesure pour le gain réalisé avec une
variation maximale de 0,8 dBi sur la bande d’adaptation de l’antenne et une valeur moyenne
de 4,2 dBi (figure 4.12). Cette différence de gain peut être en partie expliquée par les incerti-
tudes de mesure de la chambre anéchoïque utilisée. Le gain chute brutalement hors de la bande
d’adaptation ce qui peut être un avantage dans le cas d’une application GNSS, car il permet un
filtrage des fréquences hors bande. L’efficacité de rayonnement obtenue en mesure est proche de
90% sur toute la bande d’intérêt.
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Figure 4.12 – Gain simulé et mesuré (a) et ouverture à mi-puissance simulée dans les plans E
et H (b) de l’antenne conformée à R = 44 mm avec du Preperm ABS 300

L’ouverture à mi-puissance de l’antenne est stable avec des valeurs plus proches dans les deux
plans de l’antenne et supérieures à celles observées pour l’antenne planaire. Enfin les diagrammes
de rayonnement simulés et mesurés de l’antenne sont présentés sur la figure 4.13.
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4.1. Conformation d’antennes à polarisation linéaire

Figure 4.13 – Diagrammes de rayonnement simulés et mesurés dans les plans E et H à 1,2 et
1,61 GHz de l’antenne conformée à R = 44 mm avec du Preperm ABS 300

Le rapport avant arrière faible est lié aux dimensions réduites du plan de masse. La polari-
sation croisée obtenue est faible et l’ouverture à mi-puissance proche pour les deux fréquences
considérées. Une différence maximale de 6◦ est observée entre simulation et mesure pour l’ou-
verture à mi-puissance.

Ce deuxième prototype valide les simulations réalisées pour les antennes conformées en po-
larisation linéaire.

Mesures avec récepteur GNSS

Comme pour l’antenne planaire à polarisation linéaire (section 2.1.1), ce prototype a été
utilisé avec le récepteur GNSS septentrio AsteRx-m2 sans amplificateur pour apprécier ses per-
formances en situation d’utilisation réelle. La photographie du montage est visible sur la figure
4.14.
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Chapitre 4 – Étude de la conformation cylindrique

Figure 4.14 – Photographie du montage de mesure avec le prototype de l’antenne à polarisation
linéaire conformée une cavité remplie par du Preperm ABS 300

Les niveaux de puissance reçus pour les différents satellites de la bande GPS L2C ainsi que
la répartition des satellites dans le ciel au moment de la mesure sont présentés sur la figure 4.16.
Les mesures de la bande L1 sont visibles sur la figure 4.15.
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Figure 4.15 – Niveau de réception des satellites de la bande GPS L2C avec l’antenne conformée
et une cavité remplie par du Preperm ABS 300 (a) et répartition des satellites dans le ciel à
l’heure de la mesure (b)

Le tableau 4.5 reprend les performances de l’antenne en bande haute et basse GNSS. Ces
mesures confirment le bon fonctionnement de l’antenne qui permet de recevoir un grand nombre
de satellites, mis à par ceux se situant à des angles faibles d’élévation, avec des niveaux de
puissance bien supérieurs à 30 dB/Hz. Ces mesures confirment l’intérêt de ce type de structure
à polarisation linéaire pour la réception de signaux GNSS.
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Figure 4.16 – Niveau de réception des satellites de la bande GPS L1 avec l’antenne conformée
et du Preperm ABS 300 (a) et répartition des satellites dans le ciel à l’heure de la mesure (b)

Constellation Nb. sat. captés Nb. sat. disponibles Niveau de puissance (dB/Hz)
GPS L2 6 8 37

Gallileo E5 8 12 41
GPS L5 5 7 41
GPS L1 8 11 40

Gallileo E1 8 11 36

Table 4.5 – Récapitulatif des satellites reçus par l’antenne conformée à polarisation linéaire

4.1.4 Mise en réseau annulaire

L’antenne conformée à polarisation linéaire présentée précédemment a été utilisée comme
brique élémentaire afin de réaliser un réseau annulaire de quatre éléments de diamètre fini 155
mm (figure 4.17). Un radôme en thermo-plastique hautes performances renforcé avec des fibres
de verre a été ajouté pour permettre de résister aux conditions d’utilisation. Ce radôme a été
pris en compte afin d’optimiser les performances du réseau.
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Chapitre 4 – Étude de la conformation cylindrique

Figure 4.17 – Vue extérieure de l’antenne conformée en configuration réseau annulaire

L’adaptation du premier port du réseau (|S11|) simulée est présenté sur la figure 4.18. Ce
port est adapté entre 1,08 et 1,72 GHz (45,7%).
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Figure 4.18 – Adaptation simulée du port 1 du réseau annulaire de dipôles ME polarisés
linéairement

Un prototype de cette antenne a été réalisé (figure 4.19) avec un "Technology Readiness Level"
(TRL) de niveau 5 visé, correspondant à une intégration de ce réseau dans un environnement
représentatif d’une situation réelle d’utilisation.
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4.1. Conformation d’antennes à polarisation linéaire

Figure 4.19 – Prototype du réseau annulaire d’antennes ME à polarisation linéaire

4.1.5 Demi-dipôle conformé

Le principe du demi-dipôle a été exposé dans la section 3.1. Nous proposons ici une version
conformée afin de répondre aux besoins d’intégration et de réduction de taille des antennes. Cette
antenne (figure 4.20) présente des dimensions extérieures de 100×100×40 mm3 sans matériau
diélectrique pour charger la cavité (0,46×0,46×0,23λ3 à 1,38 GHz) et est conformée sur un
cylindre de rayon 77,5 mm. Le détail de ses dimensions est donné dans le tableau 4.6.

Figure 4.20 – Structure de l’antenne demi-dipôle conformée à R=77,5 mm
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Chapitre 4 – Étude de la conformation cylindrique

Paramètre Valeur (mm) Paramètre Valeur (mm)
Wcav 100 S 36
Lcav 100 a 2,75
H 50 b 19

Wdip 70 c 30
Ldip 60 d 8
R 77,5 - -

Table 4.6 – Dimensions du demi-dipôle conformé

L’impédance d’entrée de cette antenne (figure 4.21) montre un fonctionnement est classique
en bande GNSS avec les deux résonances liées aux dipôles électrique et magnétique. La troisième
résonance, liée à la sonde d’excitation est adaptée à 50Ω grâce à la conformation de la structure.
Cette résonance était présente dans la version planaire présentée dans la section, 3.1 mais avec
un facteur de qualité plus important. Cette configuration du demi-dipôle est adaptée sur la
bande de fréquences 1,145 - 2,33 GHz (46,5%) (figure 4.22).
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Figure 4.21 – Impédance d’entrée (Z11) de l’antenne demi-dipôle conformée à R=77,5 mm

Comme pour l’antenne dipôle ME complet conformée à polarisation linéaire présentée à
la section 4.1.3, la conformation cylindrique a un effet bénéfique sur l’adaptation de l’antenne.
Cette opération va aussi permettre une diminution de la largeur de la cavité. Cependant, comme
vu pour le demi-dipôle planaire, la sonde d’excitation induit une polarisation croisée importante
en haut de bande. De plus la dissymétrie dans le plan E de l’antenne va entraîner un dépointage
du maximum de rayonnement de l’ordre de 15◦. Cette configuration va également induire une
polarisation croisée très élevée à la fréquence où la sonde résonne rendant compliquée son uti-
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4.1. Conformation d’antennes à polarisation linéaire
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Figure 4.22 – Adaptation (|S11|) de l’antenne demi-dipôle conformée à R=77,5 mm

lisation entre 1,8 et 2,33 GHz. La cavité carrée permet d’obtenir une ouverture à mi-puissance
proche dans les deux plans principaux de l’antenne. La figure 4.23 montre les diagrammes de
rayonnement à 1,16 et 1,61 GHz dans les plans E et H de l’antenne. Les diagrammes plus hauts
en fréquence ne sont pas montrés, car la polarisation croisée devient trop importante et ces fré-
quences ne sont pas d’intérêt pour l’étude. On remarque à la fois l’impact de la demi-structure
et de la conformation correspondant respectivement à la polarisation croisée plus élevée dans le
plan E et le dépointage dans le plan H. La polarisation croisée est toutefois moins élevée dans
le plan H que pour l’antenne présentée dans la section 3.1.
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Figure 4.23 – Diagrammes de rayonnement à 1,16 et 1,61 GHz dans les plans E et H l’antenne
demi-dipôle conformée à R=77,5 mm

En conclusion, cette configuration d’antenne a permis de bénéficier à la fois du plan réflecteur
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Chapitre 4 – Étude de la conformation cylindrique

de dimensions finies pour réduire les dimensions du dipôle électrique, et de la conformation pour
réduire la largeur de la cavité. Elle conserve cependant des performances dégradées en termes
de rayonnement déjà observées dans la section 3.1.

Nous venons d’étudier plusieurs configurations de dipôles ME à polarisation linéaire confor-
més. Nous allons maintenant voir des structures à polarisation circulaire.

4.2 Conformation d’antennes à polarisation circulaire

4.2.1 Dipôle ME planaire à polarisation circulaire intégré dans un cylindre

Afin de montrer l’intérêt de la conformation du dipôle ME à polarisation circulaire pour
l’intégration sur un porteur cylindrique, nous allons montrer l’évolution du comportement de
l’antenne à polarisation circulaire présentée dans la section 3.4.1 une fois intégrée dans un
cylindre. La figure 4.24 montre la configuration considérée. L’antenne planaire est placée dans
un cylindre d’aluminium de rayon 77,5 mm affleurante dans le plan YoZ. Nous appellerons cette
configuration antenne environnée.

Figure 4.24 – Vue 3-D (a) et de dessus (b) de l’antenne à polarisation circulaire planaire
environnée

La comparaison de l’impédance d’entrée des deux ports de l’antenne planaire environnée et
non environnée est visible sur la figure 4.25. Contrairement à l’antenne non environnée, l’antenne
environnée a une impédance d’entrée très différente entre les deux ports. En effet la conformation
retire un axe de symétrie à l’antenne et les environnements vus par les deux ports de l’antenne
sont différents.
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Figure 4.25 – Comparaison de l’impédance d’entrée des deux ports de l’antenne CP planaire
environnée et non environnée

D’autre part, la configuration environnée voit sa polarisation circulaire très dégradée compa-
rée à l’antenne non environnée (figure 4.26), notamment pour la bande basse GNSS. Ce constat
est une fois encore lié à la perte d’un plan de symétrie ne permettant pas un fonctionnement
optimal de l’antenne planaire intégrée.
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Figure 4.26 – Comparaison du rapport d’ellipticité de l’antenne CP planaire environnée et non
environnée

La désadaptation importante d’un des ports de l’antenne et la dégradation de la polarisation
circulaire (surtout en bande basse) rendent la conception difficile. Ce sont ces deux éléments
qui ont motivé le choix d’une configuration conformée pour l’antenne à polarisation circulaire.
Cet exemple va permettre d’établir des règles de conceptions qui pourront être utilisées pour
différents diamètres de conformation.
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Chapitre 4 – Étude de la conformation cylindrique

4.2.2 Antenne à polarisation circulaire conformée

Antenne optimisée

La conformation est maintenant étudiée pour l’antenne magnétoélectrique à polarisation cir-
culaire. Une première approche a été de repartir de l’antenne présentée dans la section 3.4.1.
Cette conformation va avoir, comme pour les antennes à polarisation linéaire, une influence non
négligeable sur le comportement de l’antenne. Nous allons montrer l’impact de cette confor-
mation avec un exemple optimisé d’antenne conformée à un rayon de 77,5 mm. Le matériau
diélectrique utilisé pour cette antenne est l’ABS300 déjà présenté dans la section précédente.
La structure ainsi que ces dimensions sont visibles respectivement sur la figure 4.27 et dans le
tableau 4.7.

Figure 4.27 – Structure de l’antenne à polarisation circulaire conformée à R = 77,5 mm avec
Preperm ABS 300 vue de dessus (a), de profil (b,d) et en 3-D (c)

Paramètre Valeur (mm) Paramètre Valeur (mm)
L 85 Wdip 26,2
W 75 Ldip1 17
H 34 Wdip1 17
S 7 a1 5,6

Ldip 24,5 a2 5,6

Table 4.7 – Dimensions de l’antenne à polarisation circulaire conformée au rayon 77,5 mm

La conformation rend la structure asymétrique. L’environnement électromagnétique vu par
les deux sondes d’excitation et le comportement en impédance sont donc différents (figure 4.28).

La résultante est que le port 1 de l’antenne présente un comportement large bande, car il se
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Figure 4.28 – Impédance d’entrée active de l’antenne à polarisation circulaire conformée à R
= 77,5 mm avec Preperm ABS 300

trouve dans la configuration avantageuse décrite pour les antennes ME conformées à polarisation
linéaire (cf. section 4.1.2). En revanche l’adaptation du deuxième port est plus complexe, notam-
ment pour conserver une impédance proche de 50Ω entre les résonances des dipôles électrique
et magnétique. Pour compenser cette différence, la cavité de cette antenne est rectangulaire et
non carrée. Cette modification permet d’améliorer l’impédance du port 2 dans le plan XoZ.
Le comportement en impédance a également été amélioré grâce à une optimisation des sondes
d’excitation (figure 4.29), dont les dimensions sont détaillées dans le tableau 4.8. Cette optimi-
sation des sondes permet d’adapter le port 2 de l’antenne sur la bande basse GNSS. Les sondes
d’excitation sont planaires et intégrées dans le matériau diélectrique. Les coefficients de réflexion
des deux ports de l’antenne obtenus après optimisation sont visibles sur la figure 4.30.

Paramètre Valeur (mm) Paramètre Valeur (mm)
h1 34 h2 32
b1 18 b2 18
c1 25 c2 30
d1 3 d2 5,5

d1bis 3 d2bis 3,5
d1ter 3 d2ter 4

Table 4.8 – Dimensions des sondes d’excitation de l’antenne à polarisation circulaire conformée
au rayon 77,5 mm
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Chapitre 4 – Étude de la conformation cylindrique

Figure 4.29 – Sondes d’excitation de l’antenne à polarisation circulaire conformée à R = 77,5
mm avec Preperm ABS 300
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Figure 4.30 – Paramètres S actifs de l’antenne à polarisation circulaire conformée à R = 77,5
mm avec Preperm ABS 300

Cette configuration permet à l’antenne de présenter un rapport d’ellipticité inférieur à 3
dB sur les bandes 1,164 - 1,214 GHz et 1,462 - 1,615 GHz, (figure 4.31) ce qui lui permettant
de rayonner en polarisation circulaire sur les bandes où elle est adaptée avec un jeu de phase
standard de 90◦ entre les deux ports d’alimentation.

Les diagrammes de rayonnement de cette antenne aux fréquences 1,17 GHz et 1,57 GHz dans
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Figure 4.31 – rapport d’ellipticité de l’antenne CP conformée

les deux plans principaux de l’antenne sont bien symétriques (figure 4.32), avec une polarisation
croisée faible (< -20 dB dans l’hémisphère supérieur). L’ouverture à mi-puissance varie peu avec
une valeur supérieure à 100◦ pour toute la bande GNSS. Un prototype de cette antenne est en
cours de fabrication pour validation des résultats de simulation par la mesure.
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Figure 4.32 – Diagrammes de rayonnement simulés à 1,17 et 1,57 GHz dans les plans E et H
de l’antenne CP conformée
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Chapitre 4 – Étude de la conformation cylindrique

L’antenne optimisée permet de couvrir, en bande basse GNSS les bandes GPS L5, GLONASS
G3, Galileo E5a et b et beidou B2 et l’ensemble des bandes de la bande haute GNSS soit GPS L1,
GLONASS G1, Galileo E1 et Beidou B1. Afin d’expliciter l’incidence du dimensionnement des
sondes d’excitation sur l’impédance d’entrée de l’antenne, une étude paramétrique est proposée.

Étude paramétrique de l’antenne conformée à polarisation circulaire

Une étude paramétrique est proposée pour quantifier l’évolution de l’impédance d’entrée du
port 2 de l’antenne pour différentes valeurs de ’d2’, ’d2bis’ et ’d2ter’. Le comportement du port 1
ne sera pas montré, car la modification de la sonde 2 n’a pas d’incidence sur son comportement.
La figure 4.33 montre l’impédance d’entrée du port 2 pour différentes valeurs de ’d2’.
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Figure 4.33 – Évolution de l’impédance d’entrée du port 2 de l’antenne CP conformée avec le
paramètre ’d2’

La partie 1 de la sonde est extrêmement importante dans l’ajustement de l’impédance d’en-
trée de l’antenne. En effet c’est cette partie de la sonde qui s’apparente à une ligne de transmis-
sion et va moduler l’impédance d’entrée du port de l’antenne sur l’ensemble de la bande. Une
largeur plus importante de la partie 1 de la sonde va augmenter la composante capacitive de
l’impédance d’entrée avec une augmentation de la partie réelle.

La partie 2 de la sonde va permettre de régler l’impédance de la résonance du dipôle magné-
tique principalement. L’évolution de l’impédance avec la variation de ’d2bis’ (figure 4.34) est la
même que pour la partie 1 avec avec un impact moins marqué, notamment sur la résonance du
dipôle électrique.

la variation de ’d2ter’ (figure 4.35) va surtout influencer la troisième résonance visible autour
de 2 GHz. Ce paramètre n’est pas de grande importance dans cette configuration, mais le sera
lorsqu’on ajoutera les éléments parasites à cette antenne conformée à la section 5.3. Le réglage
précis des dimensions de la sonde d’excitation permet d’optimiser chaque résonance et d’obtenir
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Figure 4.34 – Évolution de l’impédance d’entrée du port 2 de l’antenne CP conformée avec le
paramètre ’d2bis’
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Figure 4.35 – Évolution de l’impédance d’entrée du port 2 de l’antenne CP conformée avec le
paramètre ’d2ter’

des bandes passantes d’adaptation plus importantes. Enfin les dimensions de la cavité jouent un
rôle important sur le comportement en impédance de l’antenne, qui va être différent en fonction
du port considéré. La figure 4.36 montre l’incidence de ’L’, correspondant à la dimension de la
cavité dans le plan de conformation de celle-ci, sur les deux ports de l’antenne. Ce paramètre va
permettre de diminuer le facteur de qualité des résonances du dipôle électrique et magnétique sur
le port 1 lorsqu’il augmente avec le même sens de variation pour les deux résonances. L’influence
de L sur le deuxième port 2, soufrant de la conformation est de réduire le facteur de qualité
de la résonance du dipôle électrique sans en modifier la fréquence lorsque la valeur augmente.
L’augmentation de la valeur de ce paramètre va également décaler la fréquence de résonance du
dipôle magnétique plus bas en fréquence et en augmenter la composante capacitive.
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Figure 4.36 – Évolution de l’impédance d’entrée des ports 1 (a) et 2 (b) de l’antenne CP
conformée avec le paramètre ’L’

La figure 4.37 montre l’évolution de l’impédance des deux ports avec le paramètre ’W ’,
correspondant au plan orthogonal à celui de la conformation de l’antenne. Sur le port 1 de
l’antenne, ce paramètre va influencer le facteur de qualité de la résonance du dipôle électrique
qui diminue quand W augmente sans en modifier la fréquence. L’augmentation de la valeur de
ce paramètre va augmenter le facteur de qualité du dipôle magnétique et le décaler plus bas en
fréquence avec une incidence moins marquée que pour le dipôle électrique. Concernant le port
2 de l’antenne, l’augmentation de W va décaler plus haut en fréquence et avec une amplitude
plus importante la résonance du dipôle électrique et l’effet inverse sur la résonance du dipôle
magnétique.
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Figure 4.37 – Évolution de l’impédance d’entrée des ports 1 (a) et 2 (b) de l’antenne CP
conformée avec le paramètre ’W ’

L’étude des dimensions de la cavité montre qu’une cavité rectangulaire permet, pour une
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4.3. Conclusion

antenne conformée cylindriquement, d’améliorer l’adaptation de l’antenne en comparaison avec
une cavité carrée. Cette évolution permet de compenser la conformation de celle-ci afin de
maximiser les bandes utiles de l’antenne. L’étude des dimensions de la sonde nous montre que
les paramètres principaux à considérer sont la largeur de la partie 1 et 2 de celle-ci avec une
sensibilité particulière pour la partie 1.

L’antenne présentée dans cette partie permet de montrer que la conformation est également
une solution viable pour l’intégration d’antennes à polarisation circulaire. Celle-ci ne couvre pas
toutes les bandes GNSS. Une version de cette antenne avec éléments parasites est présentée dans
la section 5.3.

4.3 Conclusion

Dans ce chapitre, la conformation de dipôles magnétoélectriques en cavité a été proposée pour
des antennes à polarisation linéaire et circulaire. Une première étape consistant en l’étude de la
variation de hauteur des murs de la cavité pour une antenne planaire, a permis de déterminer
le plan de conformation le plus intéressant pour conserver la largeur de bande d’adaptation
de l’antenne. Grâce aux résultats obtenus, des antennes à polarisation linéaire ayant différents
rayons de conformation ont été développées et validées par la réalisation de prototypes. La
conformation de ces antennes à polarisation linéaire a permis une réduction importante des
dimensions de la cavité en comparaison avec l’antenne planaire sans réduire la bande passante
de celle-ci. Une version conformée du demi-dipôle et une mise en réseau annulaire des antennes
ME conformées complètent la partie sur la polarisation linéaire. L’étude de la conformation
d’antennes à polarisation circulaire a également été proposée. L’obtention de bande d’adaptation
et de polarisation circulaire a été possible grâce à l’utilisation d’une cavité rectangulaire et à
l’optimisation fine des dimensions des sondes d’excitation.
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Chapitre 5

ANTENNES À COMBINAISON DE

TECHNIQUES

Le chapitre précédent a permis de mettre en avant l’évolution du comportement du dipôle
ME à polarisation linéaire et circulaire en cavité avec la conformation cylindrique et comment
en tirer parti. Dans ce chapitre, des antennes ME combinant plusieurs techniques vues précé-
demment sont présentées. L’objectif de cette partie est d’exposer des antennes miniaturisées
répondant aux critères imposés par le sujet. La première structure présentée combine toutes
les techniques du chapitre 2, c’est-à-dire la sonde extérieure au dipôle magnétique, en forme
de fourche et l’utilisation de deux matériaux diélectriques emboîtés. Une mise en œuvre à par-
tir d’un matériau commercial est également proposée en simulation. Par la suite, des antennes
combinant la conformation cylindrique avec deux matériaux diélectriques puis avec des éléments
parasites seront développées.

5.1 Sonde fourche et deux matériaux diélectriques emboîtés

Dans cette partie, l’antenne optimisée ainsi qu’une étude paramétrique sont développées.
Une mise en œuvre utilisant un matériau Rogers est proposée en simulation uniquement.

5.1.1 Géométrie de l’antenne optimisée

L’antenne développée dans cette partie cumule toutes les techniques vues dans le chapitre 2,
à savoir la sonde d’excitation placée à l’extérieur du dipôle magnétique, l’utilisation d’une sonde
en forme de fourche à deux branches ainsi que deux matériaux diélectriques pour remplir la
cavité (figure 5.1). La partie périphérique de la cavité est chargée avec du polypropylène, ayant
une permittivité relative de 2,26 et une tangente de perte de 0,0026. Le matériau diélectrique
placé sous l’élément rayonnant possède quant à lui une permittivité relative de 5. La combinaison
de ces techniques permet de réduire le profil de l’antenne présentée dans la section 2.1.1 de 40
mm à 29,5 mm tout en couvrant l’intégralité des bandes GNSS et des fréquences de télémesure
de la bande S (2,2 - 2,4 GHz). Les dimensions de cette antenne sont présentées dans le tableau
5.1.
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Figure 5.1 – Géométrie de l’antenne à polarisation linéaire avec une sonde fourche et deux
matériaux diélectriques

Paramètre Valeur (mm) Paramètre Valeur (mm)
L 90 a 2,7
H 29,5 b 16,2

Ldip 21,7 c1 20,5
Wdip 50 c2 13,5

S 4,5 d 7
W1 9 d2 6
H1 1,6 d3 4
L1 18,8 G 4
t 0,6 Hp 29

Table 5.1 – Dimensions de l’antenne avec sonde d’excitation placée à l’extérieur du dipôle
magnétique, deux matériaux diélectriques et sonde fourche

Afin de conserver l’adaptation de l’antenne et de compenser l’effet capacitif supplémentaire
induit par l’utilisation d’un matériau de permittivité supérieure sous l’élément rayonnant, la
largeur de la sonde d’excitation a été optimisée avec un élargissement progressif traduit par les
paramètres ’d3’ et ’d’. Une étude paramétrique sur la sonde d’excitation est proposée dans la
sous-section 5.1.2. L’antenne optimisée est adaptée sur les bandes 1,16 - 1,61 GHz et 2,10 - 2,40
GHz (figure 5.2). La plus large bande d’adaptation en bande S que pour l’antenne présentée dans
la section 5.2 est due à l’effet cumulé de la sonde en forme de fourche et du matériau diélectrique
de permittivité plus élevée sous l’élément rayonnant.
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Figure 5.2 – Adaptation de l’antenne avec sonde d’excitation placée à l’extérieur du dipôle
magnétique, deux matériaux diélectriques et sonde fourche

Cette antenne présente un rayonnement différent en bande L et en bande S. Cette différence
peut s’expliquer par les éléments de l’antenne mis en jeu pour le rayonnement aux différentes
fréquences. En bande L, l’antenne rayonne comme un dipôle ME classique. Son rayonnement
est maximal dans l’axe de l’antenne. En bande S, le rayonnement est majoritairement dû à la
sonde qui a un rayonnement de type monopôle. La modification de la sonde crée de plus une
légère dissymétrie. Tous ces éléments font que le rayonnement n’est plus maximal dans l’axe de
l’antenne. La figure 5.3 montre le gain réalisé dans l’axe et le gain maximal de l’antenne. Il y a
une superposition des deux courbes de gain réalisé en bande L et des valeurs différentes pour la
bande S.
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Figure 5.3 – Gain dans l’axe et dans la direction du maximum de rayonnement de l’antenne
avec sonde d’excitation placée à l’extérieur du dipôle magnétique, deux matériaux diélectriques
et sonde fourche (figure 5.1)
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Chapitre 5 – Antennes à combinaison de techniques

La dissymétrie induite crée une variation maximale de la direction du maximum de gain de
l’antenne par rapport à la direction ϕ=0◦, θ=0◦ ∆ϕmax = 8◦ et ∆θmax = 46◦ (figure 5.4), le
plan E correspondant à ϕ = 90◦. Il a été choisi de ne montrer que la bande S d’intérêt car le
plan du rayonnement maximal est connu pour la bande GNSS.
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Figure 5.4 – Direction du gain maximum en bande S de l’antenne avec sonde d’excitation
placée à l’extérieur du dipôle magnétique, deux matériaux diélectriques et sonde fourche

Les diagrammes de rayonnement de l’antenne à 1,16, 1,60 et 2,20 GHz (figure 5.5) montrent
une polarisation croisée est plus élevée à 1,6 GHz que pour la structure de la section 2.1.1, lié
aux modifications de la sonde d’excitation. Le diagramme de rayonnement de l’antenne en bande
S correspond à celui d’un dipôle orienté selon l’axe Z avec une polarisation croisée faible (< -20
dB par rapport à la polarisation principale).

Figure 5.5 – Diagrammes de rayonnement normalisés de l’antenne avec sonde d’excitation
placée à l’extérieur du dipôle magnétique, deux matériaux diélectriques et sonde fourche
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5.1. Sonde fourche et deux matériaux diélectriques emboîtés

5.1.2 Étude paramétrique

L’objectif de cette partie est de montrer le comportement des nouvelles résonances induites
pour permettre un dimensionnement plus simple de la structure. Nous allons ainsi étudier l’évo-
lution de comportement en impédance induit par la modification des paramètres ’c1’, ’c2’, ’G’ et
’d3’. Cette étude permet de donner les tendances de l’impédance pour une utilisation sur d’autres
bandes de fréquences. Le point de départ est l’antenne optimisée pour laquelle un paramètre
unique va varier permettant ainsi d’apprécier son impact sur l’impédance d’entrée de l’antenne.

La variation de c1 (figure 5.6) impacte presque exclusivement la fréquence d’apparition de la
troisième résonance de l’antenne. Un c1 plus court va décaler plus haut en fréquence la troisième
résonance de l’antenne en réduisant le facteur de qualité ce celle-ci. Il y a également une légère
incidence sur la résonance parallèle vers 1,25 GHz.
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Figure 5.6 – Évolution de l’impédance d’entrée avec la variation de ’c1’ de l’antenne (partie
réelle en trait plein, partie imaginaire en trait discontinu)

La variation du paramètre c2 (figure 5.7) influence principalement l’impédance d’entrée en
bande S, avec une évolution de la première résonance autour de 2,1 GHz. La variation de ce
paramètre ne modifie pas le comportement en bande L. Ces observations montrent que les
longueurs ’c1’ et ’c2’ permettent de régler de manière quasiment indépendante les fréquences de
résonances induites par la forme en fourche de la sonde.
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Figure 5.7 – Évolution de l’impédance d’entrée avec la variation de ’c2’ de l’antenne (partie
réelle en trait plein, partie imaginaire en trait discontinu)

L’impédance d’entrée de l’antenne pour différentes valeurs du paramètre ’G’, correspondant
à l’espacement entre les deux branches de la sonde d’excitation (figure 5.8) montre que ce
paramètre a une incidence principalement en bande S. Il décale la première résonance de cette
bande plus haut en fréquence avec un facteur de qualité plus important quand il augmente.
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Figure 5.8 – Évolution de l’impédance d’entrée avec la variation de ’G’ de l’antenne (partie
réelle en trait plein, partie imaginaire en trait discontinu)
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5.1. Sonde fourche et deux matériaux diélectriques emboîtés

Comme exposé au début de cette partie, la modification du paramètre ’d3’ (figure 5.9) permet
de jouer sur la partie imaginaire et réelle de l’impédance d’entrée sans décaler en fréquence
les résonances. Ce paramètre permet d’ajuster l’impédance à la valeur souhaitée sans modifier
les fréquences de fonctionnement de l’antenne. Ainsi, la composante inductive de l’impédance
d’entrée de l’antenne est plus importante pour un ’d3’ plus large. Ce comportement confirme
que cette partie de la sonde d’excitation se comporte comme une ligne de transmission.
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Figure 5.9 – Évolution de l’impédance d’entrée avec la variation de ’d3 de l’antenne avec sonde
d’excitation placée à l’extérieur du dipôle magnétique, deux matériaux diélectriques et sonde
fourche (partie réelle en trait plein, partie imaginaire en trait discontinu)

On conclut de cette étude paramétrique que cette configuration d’antenne combinant le pla-
cement de sonde d’excitation extérieure au dipôle magnétique, deux matériaux diélectriques et
la sonde fourche permet d’obtenir une antenne ayant un profil réduit et deux larges bandes
d’utilisation. De plus, ces deux bandes de fréquences sont ajustables de manière indépendante
avec une bande intermédiaire où l’antenne est fortement désadaptée et donc immunisée contre
les perturbations éventuelles. Cette structure est donc intéressante pour une utilisation multi-
fonction.

5.1.3 Mise en œuvre avec des matériaux diélectriques commerciaux : vers la
réalisation d’un prototype

Dans cette sous-section, une mise en œuvre pratique de cette antenne est proposée en
utilisant les matériaux diélectriques suivants : polypropylène et du Rogers 6006 (ϵr = 6, 15,
tanδ = 1, 9 × 10−3). Pour réduire la permittivité relative du matériau Rogers de 6,15 à 5, il est
évidé périodiquement avec des ouvertures circulaires en utilisant la formule (5.1) [138] pour le
dimensionnement.
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ϵreff = π

2 ( D

W
)2 + ϵr(1 − π

2 ( D

W
)2) (5.1)

avec D et W, respectivement le diamètre des ouvertures et la distance entre les centres des
ouvertures (figure 5.10).

Figure 5.10 – Schéma des ouvertures de l’équation (5.1) (inspiré de [138])

En utilisant l’équation (5.1), on obtient les valeurs D = 2, 5mm et W = 6, 65mm donnant
ϵreff = 5, 002. Une vue du dessus des ouvertures est visible sur la figure 5.11. Cette première
étape permet une bonne approximation de permittivité relative.

Figure 5.11 – Vue de dessus de la structure

Suite à cette étape, une optimisation a été réalisée sur les dimensions et le placement de la
sonde ainsi que sur la longueur du dipôle électrique (cf. tableau 5.2) pour obtenir les performances
souhaitées. Les paramètres |S11| obtenus avec la version idéale, correspondant à un matériau
homogène de permittivité relative de 5, la version avec les ouvertures avant et après optimisation
est présentée sur la figure 5.12. Pour la version non optimisée avec les ouvertures, le paramètre
|S11| remonte jusqu’à -8 dB dans la bande GNSS. Il y a également un léger décalage vers le
bas pour la fréquence de fonctionnement de l’antenne. Cette différence de comportement peut
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5.1. Sonde fourche et deux matériaux diélectriques emboîtés

s’expliquer par le fait que la lattice est carrée mais la superposition avec le dipôle ME entraîne
des dissymétries, l’espacement S n’étant pas un multiple de W√

2 (figure 5.1). Or l’intérieur du
dipôle magnétique est une zone de courants forts. De plus la structure considérée a une épaisseur
de 29,5 mm. Tous ces éléments ont été pris en compte et une phase d’optimisation a été réalisée.
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Figure 5.12 – Adaptation de la structure avec matériau idéal , avec ouverture avant et après
optimisation

Le tableau 5.2 montre les valeurs qui ont évolué sur la nouvelle version de l’antenne, avec
de légères évolutions permettant à l’antenne proposée de couvrir les bandes 1,16 - 1,61 GHz et
2,11 - 2,37 GHz pour l’adaptation.

Paramètre Valeur (mm) Paramètre Valeur (mm)
Ldip 21,1 c1 20,7

a 3 c2 13,1
d2 6 - -

Table 5.2 – Dimensions optimisées de la mise en œuvre de l’antenne

La comparaison du gain réalisé dans la direction du maximum de rayonnement entre la
version optimisée de l’antenne proposée (figure 5.13) met en avant une grande similarité de
valeurs de gain dans les bandes d’intérêt, aussi bien pour la polarisation principale que pour
la polarisation croisée. Les décalages en bande S sont liés à la différence d’adaptation entre les
deux versions.

Dans cette section, une antenne combinant les techniques présentées dans le chapitre 2 du
manuscrit a été présentée. Cette combinaison a permis de réduire les dimensions de l’antenne
tout en permettant son utilisation sur une nouvelle bande de fréquences. Une proposition de
mise en œuvre utilisant des matériaux diélectriques disponibles sur le marché a été développée
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Figure 5.13 – Gain réalisé de la structure avec matériau idéal et de l’implémentation optimisée

et une comparaison avec un matériau idéal a été menée. Nous allons maintenant voir une antenne
à polarisation linéaire conformée dont la cavité est chargée avec deux matériaux diélectriques
différents couvrant toute bandes GNSS avec un comportement large bande.

5.2 Antenne à polarisation linéaire conformée avec deux maté-
riaux diélectriques emboîtés

Dans cette section, une antenne combinant la conformation et l’utilisation du deux matériaux
diélectriques emboîtes est présentée. La conformation permet à la fois une intégration sur un
porteur cylindrique et une réduction des dimensions latérales de l’antenne. L’utilisation de deux
matériaux diélectriques hybride permet une réduction de la hauteur de la cavité. L’antenne a des
dimensions extérieures de 70×70×29,5 mm3 (soit une réduction du volume total de l’antenne
de plus de 55% par rapport à l’antenne présentée dans la section 2.1.1) Fet couvre toutes les
bandes GNSS avec un comportement large bande. La structure et ses dimensions sont visibles
respectivement sur la figure 5.14 et dans le tableau 5.3. Les deux permittivités relatives choisies
sont 2,26 et 5 respectivement pour la cavité et sous l’élément rayonnant. Afin de permettre une
comparaison plus simple de la miniaturisation, le rayon de conformation est fixé à R = 77,5 mm.

La modification de la partie 1 de sonde d’excitation, visible sur la figure 5.14, permet d’amé-
liorer l’adaptation de l’antenne. Grâce à cette modification, cette antenne est adaptée entre 1,15
et 1,65 GHz (35,7%) (figure 5.15).
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5.2. Antenne à polarisation linéaire conformée avec deux matériaux diélectriques emboîtés

Figure 5.14 – Géométrie de l’antenne à polarisation linéaire avec deux matériaux diélectriques
conformée à R = 77,5 mm

Paramètre Valeur (mm) Paramètre Valeur (mm)
L 70 d2 3
H 29 Ldip 21
a 3,7 Wdip 50
b 14,5 S 3,75
c 23 H1 1,5
d 5 W1 7
d1 3 R 77,5

Table 5.3 – Dimensions de l’antenne à polarisation linéaire avec deux matériaux diélectriques
conformée à R = 77,5 mm

Les règles de dimensionnement utilisées pour l’optimisation de performances sont les mêmes
que celles présentées dans la section 2.1.1. Cette configuration permet également de tirer avantage
de la conformation pour le rayonnement de l’antenne. Tout d’abord le gain réalisé dans la
direction normale à l’antenne (figure 5.16) est stable avec la fréquence autour de 5,5 dBi et
diminue très rapidement hors de la bande d’intérêt. Ce phénomène, utile pour l’application
GNSS, avait déjà été relevé dans la section 4.1.2.

Les diagrammes de rayonnement aux fréquences extrêmes du GNSS pour les deux plans prin-
cipaux de l’antenne sont présentés sur la figure 5.17. La polarisation croisée est faible (inférieure
à -30 dB par rapport à la polarisation principale lorsqu’elle n’est pas visible sur le diagramme).
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Figure 5.15 – Adaptation de l’antenne à polarisation linéaire avec deux matériaux diélectriques
conformée à R = 77,5 mm
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Figure 5.16 – Gain réalisé simulé dans la direction normale de l’antenne à polarisation linéaire
avec deux matériaux diélectriques conformée à R = 77,5 mm

Le rayonnement est bien symétrique à l’exception du plan H à 1,61 GHz, où le maximum de
rayonnement est dans la direction normale de l’antenne, mais le diagramme de rayonnement
est légèrement désaxé. Le rapport avant/arrière est faible (7 dB au minimum) en lien avec les
dimensions réduites de l’antenne.
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Figure 5.17 – Diagrammes de rayonnement simulés dans les plans E et H à 1,16 et 1,61 GHz
de l’antenne à polarisation linéaire avec deux matériaux diélectriques conformée à R = 77,5 mm

L’ouverture à mi-puissance est presque constante dans les deux plans principaux de l’antenne
(figure 5.18).
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Figure 5.18 – Ouverture à mi-puissance dans les plans E et H de l’antenne à polarisation
linéaire avec deux matériaux diélectriques conformée à R = 77,5 mm
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Les valeurs sont proches dans les deux plans avec une valeur moyenne de 105◦. Cette stabilité
est intéressante pour une application GNSS. Cette antenne présente une réduction de volume
de 30% par rapport à celle présentée dans la section 4.1.2 et de plus de 55% par rapport à
l’antenne de la section 2.1.1. L’apport des deux techniques combinées permet une réduction de
dimensions latérales et de hauteur sans impact négatif sur le comportement en impédance et en
rayonnement de l’antenne.

5.3 Antenne conformée à polarisation circulaire avec éléments
parasites

Dans cette section, une antenne ME à polarisation circulaire cumulant la conformation cy-
lindrique et les éléments parasites est présentée. En partant de l’antenne à polarisation circulaire
de la section 4.2.2, des éléments parasites ont été ajoutés. Comme précédemment, l’objectif est
d’obtenir une antenne à polarisation circulaire couvrant toutes les bandes GNSS avec un com-
portement bi-bande. Le rayon du cylindre choisi pour la conformation est 77,5 mm. La structure
de l’antenne simulée ainsi que ses dimensions sont visibles respectivement sur la figure 5.19 et
dans le tableau 5.4.

Paramètre Valeur (mm) Paramètre Valeur (mm)
L 88 g1 5
W 75 LEP 1 50
H 38,4 WEP 1 2
S 7,7 cEP 1 8

Wdip1 17 g2 3
Ldip1 17 LEP 2 50
Ldip 24 WEP 2 2
Wdip 24,2 cEP 2 6
a1 5 R 77,5
a2 5 - -

Table 5.4 – Dimensions de l’antenne à polarisation circulaire conformée à R = 77,5 mm

Les paramètres des sondes d’excitation sont visibles sur la figure 5.20 et leurs valeurs précisées
dans le tableau 5.5. Comme pour l’antenne présentée dans la section 4.2.2, cette antenne est
rectangulaire, ce qui permet de compenser certains effets de couplage. Il a été choisi de placer
les éléments parasites à la surface du matériau diélectrique afin qu’ils ne soient pas dans la
zone de champs forts. Selon le plan XoY, les éléments parasites sont planaires alors qu’ils sont
conformés selon le plan XoZ. La cavité de l’antenne est remplie en utilisant du Preperm ABS
300. Cette approche permet d’envisager une réalisation utilisant des techniques additives. Les
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5.3. Antenne conformée à polarisation circulaire avec éléments parasites

Figure 5.19 – Géométrie de l’antenne à polarisation circulaire conformée à R = 77,5 mm vue
de profil (a) de dessus (b) et en 3D (c)

Paramètre Valeur (mm) Paramètre Valeur (mm)
h1 37 h2 35
b1 18 b2 18
c1 32 c2 32,5
d1 4 d2 5,5

d1bis 3,5 d2bis 5,8
d1ter 3,5 d2ter 3,5

Table 5.5 – Dimensions des sondes d’excitation de l’antenne à polarisation circulaire conformée
au rayon 77,5 mm

impédances d’entrée obtenues sur les deux ports (figure 5.21) sont différentes, notamment en
bande basse. Cette différence s’explique par le fait que le port 1 de l’antenne profite de la
configuration conformée de la cavité, comme on l’a vu pour les antennes polarisées linéairement
conformées. Cependant, le port 2 de l’antenne est dans une configuration moins avantageuse
rendant l’adaptation plus délicate.
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Figure 5.20 – Sondes d’excitation de l’antenne à polarisation circulaire conformée à R = 77,5
mm et éléments parasites
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Figure 5.21 – Impédance d’entrée des deux ports de l’antenne à polarisation circulaire confor-
mée à R = 77,5 mm

L’adaptation et l’isolation des deux ports de l’antenne sont présentées sur la figure 5.22. Les
deux ports sont adaptés sur la bande basse GNSS malgré une remontée du |S11| sur le port 2 de
l’antenne au centre de la bande basse. L’isolation entre les deux ports est bonne (< -20 dB) sur
cette bande de fréquences. En bande haute GNSS (1,559 - 1,610 GHz), les deux ports ont un
comportement proche et couvrent les bandes visées. Le couplage sur cette bande est plus élevé
que pour la bande basse avec une valeur maximale de -18 dB à 1,61 GHz.
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Figure 5.22 – Coefficients de réflexion et de transmission actifs de l’antenne à polarisation
circulaire conformée à R = 77,5 mm

La dissymétrie induite pour adapter l’antenne va avoir une incidence sur la capacité de
l’antenne à rayonner en polarisation circulaire. Pour la compenser, un jeu de phases différent de
90◦ entre les deux ports doit être utilisé afin couvrir toutes les fréquences visées. La figure 5.23
montre le rapport d’ellipticité obtenu pour une différence de phase de 90 et de 105◦. Dans le
premier cas les bandes couvertes sont [1,200 - 1,320 GHz] et [1,430 - 1,620 GHz], dans le second
[1,164 - 1,300 GHz] et [1,460 - 1,591 GHz]. Pour une utilisation pratique, un circuit capable de
créer un déphasage de 90◦ en bande basse GNSS et 105◦ en bande haute GNSS pourrait être
intéressant.
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Figure 5.23 – rapport d’ellipticité pour des différences de phase ∆ϕ = 90◦ et ∆ϕ = 105◦ entre
les deux ports de l’antenne à polarisation circulaire conformée à R = 77,5 mm
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Les valeurs de gain réalisé en polarisation circulaire RHCP et LHCP dans la direction normale
(θ = 0◦) de l’antenne pour ∆ϕ = 90◦ et ∆ϕ = 105◦ (figure 5.24) mettent en avant que la
différence est faible pour la polarisation principale, inférieure à 0,4 dBic sur la bande d’intérêt.
Cependant, une différence importante sur le niveau de puissance de la polarisation croisée est
observée en lien avec la polarisation circulaire dégradée. Il est donc préférable d’avoir deux
configurations distinctes pour une utilisation optimale.
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Figure 5.24 – Gain réalisé pour des différences de phase ∆ϕ = 90◦ et ∆ϕ = 105◦ entre les deux
ports de l’antenne à polarisation circulaire conformée à R = 77,5 mm

En conclusion cette antenne présente des dimensions extérieures très proches de celle présen-
tée dans la section 4.2.2. Elle permet cependant de couvrir toutes les bandes GNSS avec de la
polarisation circulaire grâce à l’ajout d’éléments parasites. Elle a cependant l’inconvénient d’être
sensible au dimensionnement pour un bon fonctionnement. Un prototype de cette antenne est
en cours de fabrication pour validation expérimentale dans les bandes de fréquences GNSS.

5.4 Conclusion

Dans ce chapitre, des dipôles ME en cavité à polarisation linéaire et circulaire combinant
plusieurs techniques exposées dans les chapitres précédents ont été présentées. L’objectif de ces
combinaisons est l’amélioration des performances et de l’encombrement de l’antenne : la réduc-
tion des dimensions sans perte de la bande passante ou une augmentation de bande passante
sans modification des dimensions extérieures. Le tableau 5.6 permet une comparaison des struc-
tures de ce chapitre avec les versions des chapitres précédents. Les fréquences de bande passante
données correspondent à la bande d’adaptation pour les antennes à polarisation linéaire et à
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5.4. Conclusion

la bande d’adaptation et de polarisation circulaire pour les antennes à polarisation circulaire.
Ce tableau montre que la combinaison des techniques permet d’obtenir des antennes ayant de
meilleures performances, car bénéficiant des avantages cumulés des techniques combinées. Ce
constat est valable aussi bien pour des antennes à polarisation linéaire que circulaire.

sec. Techniques
combinées

Polarisation Dimensions
ext. (mm3)

ϵr matériau
diélectrique

Bande passante

2.1.1 Sonde extérieure linéaire 90×90×40 2,26 1,14 - 1,72 GHz
2.1.2 Sonde extérieure

- sonde fourche
linéaire 90×90×40 2,26 1,15 - 1,64 GHz /

2,361 - 2,379 GHz
5.1 Sonde extérieure

- sonde fourche -
deux matériaux

diélectriques

linéaire 90×90×29,5 2,26 - 5 1,16 - 1,61 GHz /
2,1 - 2,4 GHz

3.4.2 Éléments
parasites

circulaire 90×90×37,5 2,26 1,160 - 1,302 /
1,559 - 1,610

4.2.2 conformation circulaire 85×75×34 3 1,164 - 1,214
GHz / 1,462 -

1,615 GHz
5.3 Éléments

parasites -
conformation

circulaire 88×75×38,4 3 1,160 - 1,309
GHz / 1,555 -

1,612 GHz
2.3 deux matériaux

diélectriques
linéaire 90×90×29 2,26 - 5 1,15 - 1,61 GHz /

2,28 - 2,38 GHz
4.1.2 conformation linéaire 75×75×40 2,26 1,14 - 1,70 GHz
5.2 conformation -

deux matériaux
diélectriques

linéaire 70×70×29 2,26 - 5 1,15 - 1,65 GHz

Table 5.6 – Comparaison des performances d’antennes proposées dans le manuscrit avec des
antennes du chapitre 5
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CONCLUSION GÉNÉRALE ET

PERSPECTIVES

Conclusion Générale

Dans ce manuscrit, l’étude de dipôles magnétoélectriques en cavité est abordée. Les antennes
proposées sont développées pour être résistantes aux fortes contraintes mécaniques et intégrées
sur des porteurs planaires et cylindriques. Ce type d’antenne a été choisi pour ses propriétés
attrayantes en termes de rayonnement (hémisphérique et stable avec la fréquence), et de bande
passante large grâce à la combinaison de deux résonances proches. L’application visée est la
réception de signaux satellitaires GNSS regroupés sur une bande de fréquences allant de 1,164
à 1,610 GHz. Les objectifs principaux sont la miniaturisation et la conservation de la largeur
de bande d’antennes à polarisation linéaire et circulaire. Pour y parvenir, différentes techniques
ont été étudiées pour les deux polarisations.

La première partie du manuscrit fixe le cadre scientifique de l’étude proposée.
Dans le premier chapitre, des antennes répondant aux différents points adressés par le su-

jet sont mises en avant. La première section développe des exemples d’antennes à polarisation
linéaire pour la réception de signaux GNSS. Cette section permet de montrer que ce type d’an-
tenne a un intérêt dans des contextes spécifiques d’utilisation où l’intégration est difficile. Dans
la deuxième section, des antennes large bande ou multibandes à polarisation linéaire pour une
utilisation en bande GNSS sont exposées. Ces antennes sont réalisées à partir d’une grande
variété d’éléments rayonnants, avec notamment les dipôles croisés et les patchs. Cette section
montre que les antennes proposées ne permettent pas de répondre aux besoins d’intégration en
cavité imposés par le sujet. Dans la troisième section, les performances des antennes en cavité
sont analysées. Il en résulte que les cavités résonantes ne présentent pas les caractéristiques
attendues (bande passante trop faible et gain trop important). Les éléments rayonnants mis en
cavité montrent des performances intéressantes, mais ne sont en général pas étudiés pour avoir
une grande résistance mécanique. Enfin un état des lieux exhaustif sur les dipôles magnéto-
électriques est proposé. Celui-ci reprend les techniques utilisées pour répondre aux contraintes
d’encombrement ou de modularité de l’antenne, aussi bien en polarisation linéaire qu’en polari-
sation circulaire. Cette dernière section permet de placer le travail réalisé dans le cadre de cette
thèse en perspective avec des données chiffrées.
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La deuxième partie du manuscrit développe les contributions à la conception de dipôles
magnétoélectriques miniaturisés et à bande passante élargie en cavité.

Dans le chapitre 2, un travail sur la sonde et le matériau diélectrique utilisé pour chargé
la cavité a été réalisé. Un positionnement original de la sonde d’excitation à l’extérieur du
dipôle magnétique a été proposé, permettant l’utilisation d’une nouvelle résonance dans la bande
d’intérêt de l’antenne et ainsi d’augmenter la bande passante de celle-ci. Une évolution de la
sonde en forme de fourche cumulée au placement extérieur au dipôle magnétique a également
permis d’adresser une partie de la bande de télémesure autour de 2,3 GHz. L’ajout d’un matériau
diélectrique de permittivité plus élevé sous le dipôle magnétoélectrique a autorisé une réduction
de la hauteur de l’antenne tout en conservant le comportement large bande.

Dans le chapitre 3, le couplage entre l’élément rayonnant et la cavité a été étudié. Dans une
première section, la cavité a été utilisée pour diviser par deux les dimensions de l’antenne à
polarisation linéaire dans le plan E en considérant le mur de la cavité comme un plan réflecteur
de dimensions finies. Cette opération a permis la réduction des dimensions sans incidence sur
la bande passante de l’antenne, mais les propriétés de rayonnement ont été impactées. Dans
la deuxième section, une modification de la cavité en escalier avec l’utilisation d’un matériau
de haute permittivité a permis de réduire l’encombrement de la cavité sans impacter le com-
portement large bande de l’antenne ME à polarisation linéaire. Une configuration d’antenne
à polarisation linéaire avec deux doublons d’éléments parasites a ensuite permis de réduire de
façon importante les dimensions de la surface de la base de la cavité, avec un comportement
bi-bande. L’ajout d’éléments parasites entre la cavité et l’élément rayonnant a ensuite été réa-
lisé pour des antennes à polarisation circulaire. L’objectif de cet ajout est de couvrir toutes les
bandes de fréquences du GNSS sans augmenter les dimensions de la structure. Une comparaison
de l’antenne avec et sans éléments parasites a été effectuée et des prototypes ont été fabriqués
pour valider les résultats obtenus en simulation.

Dans le chapitre 4, la conformation d’antennes à polarisation linéaire et circulaire a été
réalisée. Pour la polarisation linéaire, en partant de l’abaissement des murs de la cavité, le
plan le plus intéressant pour la conservation de la largeur de bande de l’antenne a été identifié.
Plusieurs antennes conformées ont été simulées et un lien a été établi entre rayon de conformation
et degré de miniaturisation de l’antenne, celui-ci allant croissant quand le rayon de conformation
diminue. Deux prototypes utilisant différents différents matériaux diélectriques pour charger la
cavité et avec différents rayons de conformation ont été fabriqués et valident le comportement
obtenu en simulation. En polarisation circulaire, une antenne bi-bande a été développée et une
différence de comportement en impédance a été mis en évidence entre les deux ports de l’antenne
en lien avec cette conformation : le port étant dans le plan de la conformation présente un
comportement large bande similaire à l’antenne à polarisation linéaire, l’autre port est affecté
par cette conformation nécessitant l’ajustement des dimensions de la sonde d’excitation.
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Le dernier chapitre de ce manuscrit montre des exemples de combinaison des différentes tech-
niques présentées précédemment. Cette étape a pour but de proposer des antennes optimales
aussi bien pour les dimensions que les performances. La première antenne proposée cumule toutes
les techniques présentées dans le chapitre deux et permet de couvrir toute la bande GNSS ainsi
que la bande S de télémesure. Elle présente une hauteur réduite et une bonne isolation entre les
deux bandes d’intérêt couvertes. Une mise en œuvre à partir de matériaux diélectriques com-
merciaux est proposée. Une antenne à polarisation linéaire cumulant conformation et utilisation
de deux matériaux de permittivité différentes au sein de la cavité est proposée. Cette antenne
couvre toutes les bandes GNSS et présente un volume réduit de 55% comparé à l’antenne pré-
sentée dans le chapitre 2. Enfin une antenne conformée avec éléments parasites à polarisation
circulaire est présentée. Cette antenne couvre toutes les bandes GNSS avec un comportement
bi-bande.

Perspectives

Ce travail ouvre des perspectives pour l’utilisation d’antennes magnétoélectriques pour le
positionnement par satellites de porteurs planaires et cylindriques ayant des diamètres plus petit
que la longueur d’onde. De plus, l’utilisation d’impression par technique additive permettrait
une production rapide et bas coût de ce type d’antenne sous réserve d’une bonne résistance
mécanique.

Plusieurs prototypes dont l’antenne à polarisation circulaire avec éléments parasites confor-
mée devront être fabriqués pour valider les résultats obtenus en simulation et déterminer la
sensibilité de cette configuration, notamment pour la qualité de la polarisation circulaire.

L’ajout de métasurfaces dans le fond de la cavité afin d’obtenir un changement de polarisation
de planaire vers circulaire sur une large bande de fréquences reste à développer. Les applications
pouvant être adressées par ce type d’antenne ne se limitent pas à la bande L, mais peuvent être
étendues à des applications nécessitant de larges bandes de fréquences pour fonctionner telles
que les communications haut débit pour des applications défense ou des applications civiles.
On peut citer les stations de base pour les derniers standards de télécommunication ou les
communications par satellites.

L’utilisation de ce type de structure comme élément de base pour une mise en réseau peut être
envisagée, pour réaliser des applications nécessitant du dépointage de faisceau par exemple. La
largeur de bande dispensée par ce type de structure ainsi que la possibilité d’avoir un comportent
multibande tout en restant compact sont des atouts pour de nombreuses applications pour
des fréquences relativement basses et élevées. La robustesse adressée dans les présents travaux
permet d’envisager ces antennes pour une utilisation pour des environnements sévères et pour
être intégrées sur des plates-formes mobiles.
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GLOSSAIRE

AMC Artificial Magnetic Conductor

BP Bande passante

CNR Carrier to Noise Ratio

FTBR Front To Back Ratio

LHCP Left Handed Circular Polarization

LP Linear Polarization

ME Magnetoélectrique

MTS Métasurface

PMC Perfect Magnetic Conductor

RCA Resonant Cavity Antenna

RE Rapport d’Ellipticité

RHCP Right Handed Circular Polarization

SRR Split Ring Resonator

TE Transverse Électrique

TRL Technology Readiness Level

TM Transverse Magnétique
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Titre : Étude et réalisation d’antennes magnétoélectriques en cavités large bande et multi
bandes pour systèmes volants

Mot clés : Antennes Magnéotélectriques, Antennes en Cavité, Miniaturisation, GNSS

Résumé : Ce travail présente une études des
antennes magnétoélectriques mises en ca-
vité. Les axes développés sont la miniaturi-
sation et l’élargissement de bande passante
de ce type d’antenne pour l’intégration sur des
porteurs planaires et cylindriques soumis à de
fortes accélérations. Les bandes visées pour
l’étude sont les bandes GNSS (1,164 - 1,610
GHz) et les antennes développées sont à po-
larisation linéaire et circulaire. En effet les si-
gnaux envoyés par les satellites sont à pola-
risation circulaire main droite mais les envi-
ronnements d’utilisation (en altitude) ne pré-
sentent pas de problématiques de multitra-
jets ce qui autorise une antenne polarisée
linéairement. Plusieurs techniques sont pré-

sentées pour améliorer les performances des
antennes avec un placement spécifique de la
sonde d’excitation, des modifications de celle-
ci, l’ajout d’éléments parasites, la conforma-
tion, l’utilisation de matériaux diélectriques de
permittivité différente entre autres. Plusieurs
prototypes ont été fabriqués et mesurés afin
de valider es résultats obtenus en simula-
tion avec généralement une bonne correspon-
dance entre les deux. De plus des matériaux
diélectriques réalisés en utilisant des tech-
niques additives ont été utilisés afin de per-
mettre un niveau important de détail et une
reproductibilité, ainsi qu’une facilité et une ra-
pidité de réalisation.

Title: Study and realization of magnetoelectric antennas in cavities, broadband and multiband
for flying systems

Keywords: Magnetoelectric Antennas, Cavity-Backed Antennas, Miniaturization, GNSS

Abstract: This work presents a study of cav-
ity magnetoelectric antennas. The axes devel-
oped are the miniaturization and bandwidth
expansion of this type of antenna for inte-
gration on planar and cylindrical carriers sub-
jected to strong accelerations. The bands tar-
geted for the study are the GNSS bands
(1.164 - 1.610 GHz) and the antennas devel-
oped are linearly and circularly polarized. In-
deed, the signals sent by the satellites are cir-
cularly polarized right hand but the environ-
ments of use (at altitude) are not problem-
atic for multipath. Several techniques are pre-

sented to improve the performance of the an-
tennas with a specific placement of the ex-
citation probe, modifications of the excitation
probe, addition of parasitic elements, confor-
mation, use of dielectric materials among oth-
ers. Several prototypes were fabricated and
measured in order to validate the results ob-
tained in simulation with generally a good cor-
respondence between the two. In addition, di-
electric materials made using additive tech-
niques were used to allow a high level of detail
and reproducibility.
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