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Résumé : L’évolution des standards de commu-
nication impose le besoin des architectures an-
tennaire plus sophistiqués associés à des tech-
niques de diversité d’antennes et de formation
de faisceaux. Ce type d’antennes offre des nou-
velles possibilités pour les applications sans fil en
termes d’efficacité spectrale, de fiabilité des liens
radio, de réduction de l’impact environnementale
ainsi que l’accroissement des capacités des sys-
tèmes de communications. Cependant, les tech-
niques conventionnelles de formation de faisceaux
entraînent souvent une augmentation significative
de la taille de l’antenne. Par conséquent, l’intégra-
tion de tel système dans des petits appareils sans
fil est relativement limitée. Les réseaux d’antennes
compactes et superdirectifs constituent une solu-

tion innovante et attrayante pour surmonter ces
problèmes. Néanmoins, ils présentent nombreux
inconvénients notamment une faible efficacité de
rayonnement, un très faible gain et une bande pas-
sante très étroite. Ces inconvénients limitent l’uti-
lité des réseaux superdirectifs pour répondre aux
besoins des technologies sans fil de nouvelles gé-
nérations. Dans cette thèse, nous proposons de
nouvelles méthodes d’optimisation multi-objectif,
basées sur la théorie des modes caractéristiques
(NCM), la théorie du facteur de réseau ainsi que
les réseaux de neurones artificiels (RNA) pour
la conception et le développement de nouvelles
architectures antennaires compactes, superdirec-
tives, efficaces et large bande pour des applica-
tions 5G.

Title: Multi-objective optimization of compact beam-scanning superdirective antennas for 5G indoor
wireless gateways.

Keywords: Superdirective array, Multi-objective Optimization, Compacts arrays, Beamforming, 5G wire-

less gateway.

Abstract: The evolution of wireless communica-
tion impose the need for more sophisticated an-
tenna architectures, combined with antenna diver-
sity and beamforming techniques. This type of an-
tenna offers new possibilities for wireless appli-
cations in terms of spectral efficiency, radio link
reliability, reduced environmental impact and in-
creased communications system capacity. How-
ever, conventional beamforming techniques often
lead to a significant increase in antenna size. As
a result, the integration of such systems into small
wireless devices is relatively limited. Compact, su-
perdirective antenna arrays offer an innovative and

attractive solution for both beamforming needs and
integration in small volumes. However, they ex-
hibits multiple drawbacks, including low radiation
efficiency, low gain and narrow bandwidth. These
drawbacks limit the usefulness of superdirective
arrays to meet the needs of new-generation wire-
less technologies. In this thesis, we propose new
multi-objectives optimization methods, based on
network characteristic mode theory (NCM), array
factor theory as well as artificial neural networks
(ANN), for the design and the development of new
compact, superdirective, efficient and wideband
antenna architectures for 5G applications.
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INTRODUCTION

De nos jours, les communications sans fil avec des systèmes d’antennes classiques (omni-
directionnelles) atteignent leurs limites compte tenu de la demande croissante de communica-
tions à haut débit et du nombre gigantesque d’utilisateurs. Pour faire face à ces problèmes, les
standards de communication de nouvelles générations ont recours à des systèmes d’antennes
plus sophistiqués associés à des techniques de diversité d’antennes et de formation de fais-
ceaux. Ce type d’antennes offre des nouvelles possibilités pour les applications sans fil en ter-
mes d’efficacité spectrale, de fiabilité des liens radio, de réduction de l’impact environnemental
ainsi que l’augmentation des capacités des systèmes de communications. Cependant, les tech-
niques conventionnelles de formation de faisceaux, notamment les antennes réseaux classiques,
entraînent souvent une augmentation significative de la taille de l’antenne. Par conséquent,
l’intégration de tel système dans des petits appareils sans fil est relativement limitée. Cette
difficulté est particulièrement critique pour des bandes de fréquences inférieures à 1 GHz où
les longueurs d’ondes de fonctionnement sont des multiples de la taille des appareils sans fils
commercialisés. En outre, compte tenu de l’explosion du nombre de normes de communication
sans fil (Wi-Fi, LTE, 5G . . . ), le problème de cohabitation de nombreux systèmes antennaire à
commutation de faisceau dans un même boîtier est devenu critique.

L’évolution de ces standards de communication a donc imposé le besoin d’architectures an-
tennaires directives à formation de faisceaux plus compacts afin d’être intégrées dans les volumes
limités des dispositifs sans fil. À cet effet, les réseaux d’antennes compactes et superdirectifs ont
été largement étudiés au cours des dernières années. Ce type de réseaux offre l’avantage de répon-
dre à la fois aux spécifications de directivité et de compacité. En formant un réseau d’antennes
étroitement espacées (distance de séparation < 0,25λ) et en ajustant le courant d’excitation de
chaque élément rayonnant, en amplitude et en phase, une directivité importante dite superdi-
rectivité peut être atteinte.

Néanmoins, les réseaux superdirectifs sont souvent considérés comme peu pratiques et in-
adaptés pour répondre aux besoins des technologies sans fil de nouvelles générations en raison
de leur sensibilité élevée, leur faible efficacité, leur faible gain ainsi que leur bande passante très
étroite.

Les premières solutions proposées pour surmonter ces limitations se sont concentrées sur le
bon choix de l’élément unitaire du réseau avec certaines spécifications comme l’utilisation d’une
antenne unitaire résonante pour limiter la sensibilité des réseaux superdirectifs [1], le choix
d’une antenne à résistance d’entrée élevée pour surmonter la faible efficacité de rayonnement [2]
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et l’utilisation d’une antenne large bande pour répondre au problème de bande passante étroite
[3]. Toutefois, ces solutions deviennent inefficaces pour des configurations présentant un couplage
électromagnétique fort, notamment pour des réseaux avec un nombre d’éléments supérieur à 2.

Ainsi, la conception d’un réseau superdirectif pratique exige non seulement le bon choix de
l’élément unitaire du réseau mais également l’introduction de nouvelles méthodes d’analyse et
de synthèse permettant d’inclure de nombreuses caractéristiques de l’antenne superdirective, à
savoir sa directivité, son efficacité ainsi que sa bande passante, dans le processus d’optimisation.

Dans ce contexte, l’objectif de ces travaux de thèse est le développement de nouvelles méth-
odes d’optimisation multi-objectif à l’aide de la théorie des modes caractéristiques, la théorie du
facteur de réseau ainsi que l’apprentissage profond, pour la conception et le développement de
nouvelles architectures antennaires compactes, superdirectives, efficaces et large bande pour des
applications 5G.

Cette thèse est effectuée dans le cadre du projet ANR COMET5G et organisée comme suit :
Le chapitre 1 présente une étude bibliographique sur les réseaux d’antennes superdirectifs.

Dans cette étude, les réseaux superdirectifs ont été définis ainsi que leurs différentes méthodes de
synthèse et d’optimisation. Un état de l’art récent sur ce type de réseaux est également présenté.

Le chapitre 2 présente une approche de conception et d’optimisation des réseaux d’antennes
superdirectifs à éléments parasites pour pallier au problème des résistances négatives obtenues en
utilisant la méthode de synthèse classique [18]. Afin de montrer son utilité, l’approche proposée
est utilisée pour la conception et l’optimisation de différents réseaux superdirectifs et comparée
avec la méthode classique. Les résultats de comparaison montrent que la méthode proposée
surpasse la méthode classique pour toutes les distances inter-élément.

Le chapitre 3 présente une méthode d’optimisation pour résoudre le problème de faible
efficacité et donc de faible gain des réseaux superdirectifs. La méthode proposée effectue une
optimisation du gain de l’antenne au lieu de sa directivité en trouvant l’excitation complexe
optimale pour le cas d’un réseau entièrement excité ou bien les charges optimales pour une
configuration à éléments parasites. Des études paramétriques sur des réseaux à base de dipôles
mettent en évidence un compromis à faire entre la directivité, l’efficacité et la compacité (distance
de séparation).

Le chapitre 4 présente une méthode d’optimisation multi-objectif basée sur la théorie des
modes caractéristiques pour accroître la bande passante étroite des réseaux superdirectifs. En
incorporant un ensemble de charges réactives au sein de la structure de l’antenne, la méthode
proposée effectue une optimisation conjointe de la directivité du réseau et de son adaptation
dans une large bande de fréquence. Une analyse paramétrique sur l’effet du nombre de charges
internes sur la bande passante est effectuée. Cette étude a montré qu’en augmentant le nombre
de charges internes, il est possible d’obtenir des bandes passantes plus large. Cependant, le
maximum de directivité diminue. Ainsi, un compromis entre la directivité et la largeur de bande
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passante doit être pris en considération lors de la conception de ces réseaux.
Le chapitre 5 présente une optimisation globale à l’aide de réseaux de neurones artificiels afin

d’explorer la possibilité de concevoir des réseaux superdirectifs large bande plus compacts en
utilisant des configurations à séparation non uniforme. À l’aide de cette méthode, il est possible
d’optimiser simultanément la directivité du réseau, sa bande passante ainsi que les distances
de séparation entre ses éléments. La méthode proposée est ensuite utilisée pour concevoir des
réseaux superdirectifs avec des distances de séparation uniforme et non-uniforme. La compara-
ison entre les deux configurations montre un gain de 8 à 10 % de la compacité en utilisant
une configuration non-uniforme tout en maintenant les mêmes performances de directivité et
d’efficacité que la configuration uniforme. Cependant, une diminution en bande passante est
observée.

Enfin, le chapitre 6 présente une application de ces méthodes et outils d’optimisation pour
la conception et l’optimisation d’une architecture antennaire compacte, large bande et à gain
élevé avec des capacités de formation de faisceaux pour une future passerelle domestique 5G.
L’architecture antennaire est conçue pour fonctionner dans plusieurs bandes de fréquence 5G
entre 750 et 3800 MHz avec des performances intéressantes, tout en préservant un facteur de
forme comparable aux passerelles commercialisés.
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Chapter 1

RÉSEAUX SUPERDIRECTIFS : ÉTAT DE

L’ART.

1.1 Introduction

Le développement de la technologie 5G et l’émergence de certaines applications connexes,
telles que l’accès sans fil fixe (FWA), l’Internet des objets (IoT), etc. imposent le besoin de
systèmes d’antennes directifs plus compactes afin d’être intégrés dans des volumes restreints
des dispositifs sans fil (particulièrement pour des bandes de fréquence < 1GHz où la longueur
d’onde de fonctionnement est grande). Conformément aux lois fondamentales de la physique,
la miniaturisation d’une antenne entraîne une dégradation significative de ses performances,
notamment sa directivité. Dans [4], R.F. Harrington a démontré que la directivité maximale
d’une antenne peut atteindre une valeur de Dmax = [ka]2 + 2[ka] avec ka est la taille électrique
de l’antenne. Par conséquent, à mesure que ka diminue, la directivité de l’antenne baisse et son
rayonnement tend à devenir isotrope. L’antenne rayonne alors dans des directions non souhaitées
ce qui génère des effets indésirables comme les interférences et la pollution électromagnétique.

Pour limiter ces problèmes, les réseaux d’antennes compacts et superdirectifs ont été large-
ment étudiés au cours ces dernières années. Ce type de réseaux offre l’avantage de présenter
des diagrammes de rayonnement directifs à partir des sources élémentaires miniatures, tout en
préservant la compacité du système antennaire.

Dans ce chapitre une étude bibliographique sur ce type de réseaux d’antennes est présentée.
Dans une première partie, la superdirectivité est définie et les limites supérieures de la direc-
tivité sont présenté. Section 3 présente les méthodes de synthèses des réseaux superdirectifs
développées dans la littérature. Ensuite, un état de l’art récent sur des conceptions de réseaux
superdirectifs est présenté dans la section 4. Enfin, les limitations des réseaux superdirectifs sont
mises en avant afin de les aborder dans les chapitres qui suivent.

1.2 Superdirectivité et limites supérieures de la directivité

En 1943, Schelkunoff a montré qu’avec un espacement inférieur à une demi-longueur d’onde
et une distribution optimisée de courant, en amplitude et en phase, les réseaux d’antennes
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pourrait présenter des performances dites superdirectives [5]. Par définition, la superdirectivité
est une directivité supérieure à celle obtenue en utilisant la même structure d’antenne avec une
excitation uniforme (amplitude constante et phase linéaire) [6]. Une autre définition récente,
est une directivité supérieure à la limite d’Harrington M2 + 2M , où M est l’ordre des modes
sphériques de l’antenne [4].

Plusieurs travaux sur la superdirectivité se sont concentrés sur la limite supérieure de la
directivité atteignable par une antenne. Dans [7], Uzkov a exprimé la limite supérieure de direc-
tivité en fonction de nombre des éléments d’un réseau d’antennes. Il a montré que la directivité
dite ’End-fire’ (directivité dans la direction de l’axe du réseau) de N sources isotropes propre-
ment excitées peut atteindre N2, si la distance de séparation tend vers 0 (d <<λ). D’autre part,
Harrington a établi une relation entre la limite de directivité et l’ordre M des modes sphériques
de l’antenne [4]. Selon ces travaux, la limite supérieure de la directivité peut atteindre une valeur
de Dmax = [M ]2 + 2[M ]. Harrington a également établi une relation entre l’ordre M des modes
sphériques de l’antenne et sa taille électrique tel que M = ka, où k est le nombre d’ondes et
a le rayon de la petite sphère entourant la structure de l’antenne. Par conséquent, la limite de
la directivité peut être exprimée en fonction de la taille électrique de l’antenne sous la forme
Dmax = [ka]2 + 2[ka]. Toutefois, cette formule n’est plus valable lorsque la taille électrique de
l’antenne ka est inférieure à 0.5 car la limite de directivité (en dB) devient négative Dmax < 0.
Pour remédier à ce problème, une limite d’Harrington renormalisée a été proposée dans [8] où la
relation entre l’ordre de modes sphérique et la taille électrique de l’antenne est exprimée comme
suit M = ka + 1.

Récemment, des nouvelles limites de directivités en fonction du nombre des éléments du
réseau d’antennes ont été développées dans [9]. La directivité maximale d’un réseau à P éléments
peut atteindre une valeur de [P ]2 + 2[P ] dans le cas d’un réseau à base de sources de Huygens
et [P ]2 + 2[P ] − 1

2 pour un réseau de dipôles électriques.
Après avoir défini la superdirectivité et donné quelques limites supérieures de directivité,

ci-dessous les méthodes de synthèses des réseaux superdirectifs sont présentées.

1.3 Méthode de synthèse des réseaux superdirectifs

Depuis les travaux pionniers de Uzkov et Harrington, plusieurs méthodes de synthèses et
d’optimisation des réseaux superdirectifs ont été développées dans la littérature. Elles peuvent
être divisées en deux catégories principales :

• Les méthodes de synthèse des réseaux superdirectifs entièrement excités : Ces
méthodes d’optimisation permettent de trouver l’excitation optimale, en amplitude et en
phase, pour chaque élément du réseau afin de maximiser la directivité dans une direction
donnée. Par conséquent un réseau d’alimentation approprié est nécessaire pour assurer
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cette excitation pour chaque élément du réseau.
• Les méthodes de synthèse des réseaux superdirectifs à éléments parasites :

dans cette configuration à éléments parasites, un seul élément est excité tandis que les
autres sont chargés. Par conséquent, ces méthodes déterminent les charges optimales pour
les éléments parasites.

1.3.1 Méthodes de synthèse des réseaux superdirectifs entièrement excités

Plusieurs méthodes de synthèse peuvent être utilisées pour la conception de réseaux superdi-
rectifs entièrement excités. Parmi les plus connues, citons Hanssen-Woodyard [10], Schelkunoff
[11] et Dolph-Chebyshev [12]. D’autre méthodes ont été développées et présentés dans la littéra-
ture telles que la méthode analytique ou méthode de Yaghjian [13], la méthode de décomposition
en ondes sphériques [14], la méthode des modes caractéristiques d’une antenne à N ports (NCM)
[3] :

1.3.1.1 Méthode de Yaghjian

Considérons un réseau linéaire de N antennes, avec un point de référence sur chaque élément
situé à la position rn, avec n = 1, 2, ..., N. Soit E⃗n(θ, φ) le champ électrique lointain (complexe)
rayonné par la néme antenne dans l’environnement de son réseau. Le champ total E⃗total rayonné
par le réseau d’antennes, pour une excitation arbitraire An est donné par la formule suivante
[13] :

E⃗total =
N∑

n=1
AnE⃗n (θ, φ) (1.1)

La directivité du réseau d’antennes dans la direction (θ0, φ0) peut être exprimée sous la forme
suivante :

D (θ0, φ0) = 4π

∣∣∣∑N
1 E⃗total (θ0, φ0)

∣∣∣2∫ 2π
0

∫ π
0

∣∣∣∑N
1 E⃗total(θ, φ)

∣∣∣2 sin θ dθdφ
(1.2)

= 4π

∣∣∣∑N
1 AnE⃗n (θ0, φ0)

∣∣∣2∫ 2π
0

∫ π
0

∣∣∣∑N
1 AnE⃗n(θ, φ)

∣∣∣2 sin θ dθdφ
(1.3)

Les coefficients d’excitation qui maximisent la directivité dans la direction (θ0, φ0) sont
donnés par :

A0n = [H∗
mn]−1e−jkr0rmE⃗∗

m (θ0, φ0) .E⃗n (θ0, φ0) (1.4)

Où r0 est le vecteur unitaire dans la direction du champ lointain (θ0, φ0) et [H∗
mn]−1 sont les
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éléments (conjugués) de l’inverse de la matrice [Hmn] tel que :

Hmn = 1
4π

∫ 2π

0

∫ π

0
E⃗∗

m (θ, φ) .E⃗n (θ, φ) e−jkr(rm−rn) sin θ dθdφ (1.5)

Physiquement, les éléments Hmn sont proportionnels à l’intensité moyenne du rayonnement de
l’antenne.

Cette méthode a été validée par la conception d’un réseau à deux monopoles. Conformément
à la théorie, la directivité simulée du réseau augmente à mesure que l’espacement diminue.
Cependant, la directivité mesurée pour de petites distances inter-éléments (d < 0,25λ) n’a pas
atteint le maximum prévu en raison de la grande sensibilité du réseau (Fig. 1.1a). Les auteurs
ont également souligné le problème de la faible efficacité de rayonnement (Fig. 1.1b) ainsi que
la forte désadaptation à cause de la baisse drastique de la résistance de rayonnement.

(a) (b)

Figure 1.1 – (a) Directivité "End-fire" en fonction de la distance de séparation, (b) Puissance rayonnée
normalisée en fonction de la distance de séparation.

1.3.1.2 Méthode de décomposition en ondes sphériques

Une méthode de synthèse des réseaux superdirectifs basée sur la décomposition en ondes
sphériques a été présentée dans [14]. Selon cette approche, le champ électrique E⃗ rayonné à une
grande distance (kr → ∞) à l’extérieur d’une sphère incluant toutes les sources (rayonnante)
peut être exprimé sous forme d’une combinaison linéaire des fonctions d’onde sphérique K⃗snm

tel que :

E⃗ (r, θ, φ) = √
η

k

4π

ejkr

kr

2∑
s=1

N∑
n=1

n∑
m=−n

QsmnK⃗snm(θ, φ) (1.6)
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Qsmn, η et k sont respectivement les coefficients d’ondes sphériques, l’impédance du milieu et le
nombre d’onde.
La directivité de l’antenne peut alors être déterminée comme suit :

D(θ, φ) =

∣∣∣∑smn QsmnK⃗snm(θ, φ)
∣∣∣2

|
∑

smn Qsmn|2
(1.7)

où Qsmn sont les coefficients des ondes sphériques. Si tous les N modes sphériques peuvent être
pondérés indépendamment, la directivité maximale dans une direction donnée (θ0, φ0) peut être
obtenue si :

Qmax
smn = c.K⃗∗

snm(θ0, φ0) (1.8)

où c est une constante arbitraire, dont la valeur peut être déterminée en appliquant le principe
de conservation de l’énergie tel que :

c =
√√√√ 2∑

smn

∣∣∣K⃗∗
snm(θ, φ)

∣∣∣2 (1.9)

Dans le cas d’un réseau à P antennes, la pondération n’est possible que sur une série de
modes associées à chaque élément du réseau :

Qmax
smn = c.K⃗∗

snm(θ0, φ0) =
P∑

p=1
apQsmnp (1.10)

où Qsmnp sont les coefficients d’ondes sphériques associés au pème élément et ap sont les coeffi-
cients d’excitation optimale. Les coefficients d’excitation qui maximisent la directivité peuvent
alors être déterminées comme suit :

α = Q+K (1.11)

où α est le vecteur colonne contenant les p coefficients d’excitation, K est un vecteur colonne
contenant les termes calculés à partir K⃗∗

snm(θ0, φ0) et Q est la matrice contenant les termes
Qsmnp. Le symbole + indique le pseudo-inverse.

La méthode a été validée via la conception de deux réseaux superdirectifs avec trois et
cinq dipôles demi-onde à 1,36 GHz (Fig. 1.2a). Les deux réseaux présentent respectivement une
directivité maximale de 10,4dBi et 14,5dBi. Ces directivités sont respectivement 3,3 dB et 7,7
dB au-dessus de la limite d’Harrington (Fig. 1.2b) [15].
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(a)

(b)

Figure 1.2 – (a) Réseaux superdirectifs à 3 et 5 dipôles (b) Directivités obtenues comparées à la limite
d’Harrington.

1.3.1.3 Méthode basée sur la théorie des modes caractéristiques d’une antenne à
N ports

Cette méthode a été developpé au sein de l’IETR dans la thèse de Dr. Hussein Jaâfar [3]. Il
a proposé une méthode d’optimisation des réseaux superdirectifs basée sur la théorie des modes
caractéristiques d’une antenne à N ports (Network Characteristic Modes ’NCM’). Selon cette
théorie, le champ lointain total E⃗total rayonné par une antenne peut être représenté par une
somme de ses champs caractéristiques E⃗ mode

n , pondérés par les coefficients modaux αn , tel que
:

E⃗total =
N∑

n=1
αnE⃗ mode

n (1.12)

La directivité du réseau d’antennes peut être calculée comme suit :

D (θ0, φ0) = 4π ·

∣∣∣∑N
1 αnEmode

n (θ0, φ0)
∣∣∣2∫ 2π

0
∫ π

0

∣∣∣∑N
1 αnEmode

n (θ, φ)
∣∣∣2 sin θdθ · dφ

(1.13)

Pour optimiser la directivité, il suffit d’optimiser les coefficients de pondération modaux αn. Par
conséquent, les courants d’excitation optimale sont donnés par :

Iopt =
N∑

n=1
αnĪmode

n (1.14)

avec Īmode
n est le nème courant caractéristique de l’antenne.

Cette approche a été vérifiée via la conception d’un réseaux superdirectifs entièrement excité
à deux éléments. Dans cette conception, un réseau d’alimentation à base de diviseur de Wilkinson
a été utilisé afin de fournir l’excitation optimisée pour chaque élément du réseau (Figure 1.3b).
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Le réseau superdirectif présente une bande de directivité à -1 dB de 23% avec un maximum de
6,1 dB (Figure 1.3d) et une large bande passante de 12% (Figure 1.3c).

(a) (b)

(c) (d)

Figure 1.3 – Réseau totalement excité: (a) Coefficient de réflexion en fonction de la fréquence, (b) Direc-
tivité en fonction de la fréquence.

En conclusion, toutes ces méthodes optimisent la directivité en calculant les coefficients
d’excitation optimaux (amplitude et phase) et aboutissent généralement aux mêmes résultats.
Toutefois, les méthodes basées sur la décomposition en ondes sphériques et la théorie des modes
caractéristiques d’une antenne à N ports permettent une analyse de la directivité optimisée en
termes des modes sphériques ou caractéristiques de l’antenne.

1.3.2 Méthodes de synthèse des réseaux superdirectifs à éléments parasites

Afin d’assurer la bonne excitation, en amplitude et en phase, de chaque élément de l’antenne
réseau, il est nécessaire d’utiliser un circuit d’alimentation appropriés. Il en résulte une architec-
ture complexe et relativement encombrante en particulier pour un réseau comportant un grand
nombre de sources rayonnantes. Pour pallier à ce problème, des recherches importantes ont été
menées sur les réseaux superdirectifs à éléments parasites. Il s’agit d’une technique permet-
tant de concevoir des réseaux d’antennes avec des courants d’excitation différents sur chaque
élément à l’aide d’un seul point d’alimentation [16]. Pour ce faire, la technique utilise le cou-
plage électromagnétique entre les différents éléments du réseau pour induire la distribution de
courant appropriée sur chacun d’entre eux. Le courant induit sur chaque élément peut être ajusté
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par différentes méthodes, notamment par la variation de l’espacement ainsi que de la longueur
électrique de chaque élément comme pour les antennes Yagi [17]. Une autre méthode plus sim-
ple, consiste à appliquer une impédance spécifique sur chaque élément pour générer le courant
souhaité. Dans ce cas, les charges parasites fournissent l’excitation nécessaire pour chaque élé-
ment pour avoir une directivité proche de celle obtenue dans le cas d’un réseau entièrement
excité.

Ci-dessous, les méthodes pour déterminer les charges parasites optimales sont présentées.

1.3.2.1 Méthode basée sur l’impédance active

Dans [18], les auteurs ont introduit une méthodologie simple pour calculer les charges opti-
males à appliquer sur les éléments parasites en utilisant leur impédance active. Les impédances
parasites optimales sont données par :

Zcharge (i) = − Zactive (i) = −{[Z] · [I]}i

I(i)
= Rcharge + jXcharge

(1.15)

avec Rcharge et Xcharge sont respectivement la partie réelle et la partie imaginaire de l’impédance
de la charge et I le vecteur des courant d’excitation optimales.

À l’aide de cette approche, un réseau superdirectif à base de deux antennes demi-boucle
intégrées sur un circuit imprimé a été optimisé. En chargeant l’élément parasite par une induc-
tance de L = 4.35 nH, une directivité maximale de 6.8 dB a été obtenue dans la direction dite
’End-fire’ avec une efficacité de rayonnement supérieure à 70 %. Cependant, l’antenne présente
une faible passante de 3,6 MHz (0,4 %) et une bande de directivité à -1dB de 8 MHz (0,88 %)
(Figure 1.4).

(a) (b) (c)

Figure 1.4 – (a) Prototype du réseau à deux antennes demi-boucle, (b) Directivité mesurée en fonction
de la fréquence et (c) Efficacité et coefficient de réflexion mesurés en fonction de la fréquence [18].
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1.3.2.2 Méthode basée sur les paramètres S du réseau d’antennes

Une approche similaire à la méthode1.3.2.1 est proposée dans [14]. Cette approche détermine
le coefficient de réflexion Γi optimale au niveau des ports parasites tel que :

Γi = ai∑N
j=1 Sijaj

(1.16)

avec ai le coefficient d’excitation optimale pour le ième port et Sij sont les éléments de la matrice
S du réseau d’antennes. Ensuite, les charges parasites optimales sont données par :

Zcharge (i) = Z0
1 + Γi

1 − Γi
(1.17)

où Z0 est égale à 50Ω.

À l’aide de cette approche, un réseau superdirectif à éléments parasites composé de 4 dipôles
imprimés, espacés uniformément de 0,1λ à f = 868 MHz a été optimisé (Figure 1.5). L’antenne
mesurée présente une directivité maximale de 11,7dBi à 871MHz, une efficacité totale faible
de 0.43% et un gain réalisé très faible de -12dBi. En outre, l’antenne présente une bande de
directivité à -1dB très étroite de 0,34 %.

(a) (b)

Figure 1.5 – Réseau superdirectif parasite à base des dipôles imprimés : (a) prototype réalisé avec balun
monté en surface, (b) mesures de gain et de directivité en fonction de la fréquence [14].

Généralement, les deux méthodes [14] et [18] donnent les mêmes valeurs de charges parasites.
Ces charges optimales présentent souvent des résistances négatives que l’on néglige étant donné
que leur réalisation est très difficile.

Après avoir présenté les méthodes de synthèses des réseaux superdirectifs, dans ce qui suite
un état de l’art récent sur les réseaux superdirectifs est présenté.
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1.4 État de l’art des réseaux superdirectifs

Cette section, présente un état de l’art, décrivant des conceptions de réseaux superdirectifs,
ainsi que leurs performances. Bien que les réseaux superdirectifs aient été étudiés depuis des dé-
cennies, seules quelques réalisations pratiques peuvent être trouvées dans la littérature récente.
Compte tenu la complexité de conception des circuits d’alimentation pour ce type de réseaux,
la plupart des travaux ont été menés sur la conception et l’optimisation des réseaux superdi-
rectifs à éléments parasites. Les premiers travaux sur ce type de réseaux ont utilisé un élément
excitateur tout en court-circuitant les éléments parasites, pour leur permettre de fonctionner
comme des directeurs et/ou réflecteurs passifs [19]-[31]. Cependant, cette technique nécessite
une optimisation de la fréquence de fonctionnement afin d’atteindre la directivité maximale [24].
Pour surmonter ce problème, les travaux récents ont recours à appliquer des charges au niveau
de ports des éléments parasites. En [32] les auteurs ont utilisé la méthode décrite en 1.3.2.2,
pour concevoir un réseau superdirectif à quatre dipôles méandrés fonctionnant à f = 868 MHz
(Figure 1.6). La structure en méandres a permis une conception plus compacte avec un facteur
de forme de 0, 26 × 0.45λ2. Le réseau mesuré présente une directivité maximale de 10 dBi à
861MHz, une efficacité totale faible de 12% et un gain réalisé très faible de 0.82 dBi. En outre,
l’antenne présente une bande de directivité très étroite de 1.1%.

(a)
(b)

Figure 1.6 – Réseau superdirectif parasite à base des dipôles méandres : (a) Prototype fabriqué (b) Gain
et de directivité mesurés en fonction de la fréquence [32].

Un réseau superdirectif à base d’un monopôle à méandres, opérant à 900 MHz est présenté
dans [33]. Le réseau est composé d’un élément actif et de trois éléments parasites, espacés
d’une distance uniforme de 0.2λ. Les charges optimales associées aux éléments parasites ont été
déterminées en utilisant l’approche présenté dans 1.3.2.1. Les résultats de mesure montrent une
directivité maximale de 11 dB, un rapport avant-arrière de rayonnement de 13 dB et une bande
de directivité de 34MHz (3.8%). En outre, l’antenne présente une bande passante faible de 6
MHz (0.66%) et une efficacité de rayonnement de 47.3 % à la fréquence d’optimisation (Fig.
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1.7).

(a)

(b) (c) (d)

Figure 1.7 – Réseau superdirectif à quatre monopôles à méandres pliés :(a) Prototype fabriqué, (b)
coefficient de réflexion, (c) Directivité en fonction de la fréquence et (d) Efficacité de rayonnement en
fonction de la fréquence [33].

Une autre technique d’optimisation des réseaux superdirectifs parasites a été rapportée dans
[34]. Le réseau superdirectif se compose de deux boucles magnétiques électriquement petites,
monté sur un plan de masse fini et espacés d’une distance de 0,18λ (Figure 1.8). L’antenne demi
boucle est excitée via couplage par un monopôle d’excitation, tandis que l’antenne boucle au
dessus c’est un élément parasite. En optimisant l’écart g2, la distribution du courant a été réglée
sur l’élément parasite de manière à ce que la directivité atteigne sa valeur maximale. Le proto-
type mesuré présente une directivité maximale de 9.2 dBi et une efficacité de 60 %. Toutefois,
l’antenne présente une faible bande passante <(3MHz) (Figure 1.8).

La même antenne a été utilisée en [35] pour concevoir un réseau d’antennes superdirectif com-
pact à trois éléments pour une application de mesure du champ proche. Le prototype fabriqué
fonctionne à 435 MHz avec une bande passante de 15 MHz et une directivité supérieure à 9 dBi
(Figure 1.9).

Un réseau d’antennes superdirectif est conçu pour une application d’imagerie par résonance
magnétique à 300 MHz (Figure 1.10) dans [36]. Le réseau est composé de deux petites boucles
imprimées de rayon de 15 mm (0,015λ) et assemblées pour former un rayonnement dite ’broad-
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(a)
(b)

(c) (d)

Figure 1.8 – Réseau superdirectif parasite à deux dipôles magnétiques : (a) La géométrie du réseau et (b)
le prototype fabriqué, (c) Coefficient de réflexion et (d) Directivité mesurée.

(a)
(b) (c)

Figure 1.9 – (a) Prototype du réseau, (b) coefficients de réflexion, (c) Directivité en fonction de la fréquence
[35].

side’ (selon l’axe Z) (Fig. 1.10b). La boucle située en bas du réseau est alimentée par une source
RF de 50 Ω, tandis que la deuxième est chargée par un condensateur accordable. La distance
entre les deux éléments du réseau est de 12,5 mm (0,0125λ). La figure 1.10c montre l’intensité du
champ magnétique dans la direction d’optimisation et dans la direction opposée et la figure 1.10d
montre l’intensité du champ en dB dans les directions avant et arrière. Le rapport avant/arrière
de rayonnement est d’environ 10 dB et le réseau est 3,1 dB plus directif que l’antenne boucle
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seule.

(a) (b)

(c)
(d)

Figure 1.10 – (a) Principe de fonctionnement (b) géométrie de l’antenne (c) intensité du champ magné-
tique dans les directions avant et arrière et (d) intensité du champ magnétique en fonction de la fréquence.

Un réseau d’antennes superdirectif à également été développé aux fréquences optiques pour
des applications photoniques dans [37]. Le réseau décrit dans la figure 1.11a est composé de
résonateurs à anneau fendu, SRR (Split Ring Resonator) fortement couplées à 200 THz (λ
=1500 nm). Un exemple de réseau à deux SRR a été étudié par simulation EM (Fig. 1.11b).
L’une des SRR est alimentée par couplage EM à une source optique, tandis que l’autre SRR
et en circuit ouvert. La distance de séparation entre les deux structures est de 250 nm (0,17
λ). Afin d’établir un rayonnement superdirectif dans la direction ’End-fire’ (axe x positif), les
courants sur les deux SRR doivent satisfaire la condition suivante : |I1| = |I2| et I2 = I1e∓jϕ

avec ϕ = 158°. Les résultats de simulation de ce réseau d’antennes montrent une directivité
maximale de 6,8 dBi dans la direction "End-fire" (Fig. 1.11c). Les courants (amplitude et phase)
permettant d’atteindre cette directivité sont représentés dans la figure 1.11d. Il convient de noter
que la condition de superdirectivité est satisfaite dans une bande très étroite.
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(a) (b)

(c) (d)

Figure 1.11 – (a) Réseau superdirectif à base de SSR, (b) Réseau superdirectif à deux SRR, (c) Directivité
obtenue et (d) Amplitude et phase des courants pour l’optimisation de la directivité.

Un autre travail récent sur un réseau d’antennes superdirectif parasite est présenté dans [38].
Il s’agit d’un réseau de deux dipôles fonctionnant à 5,8 GHz, imprimés sur un substrat FR4
trapézoïdal (Fig. 1.12). Le dipôle excité est de longueur de 0,3λ tandis que l’élément parasite
(court-circuité) est de 0,37λ. Les deux dipôles sont espacés de 0,12λ. Ce réseau présente une
directivité maximale simulée de 9,17 dBi avec un gain de 8,69 dBi. La directivité obtenue est
intéressante compte tenu du nombre de dipôles utilisés dans le réseau. Cependant, la taille
électrique de l’antenne est grande kr = 9.

Figure 1.12 – Géométrie de l’antenne

34



Les auteurs en [39] présentent un réseau superdirectif conçu avec deux antennes hélicoïdales
couplées à 1,5 GHz. Comme le montre la figure 1.13a, les deux antennes hélices sont enroulées
sur un support polylactide (PLA) de permittivité ϵr = 2.6 + 0.04j. La première hélice est
alimentée via couplage inductif par une boucle et la seconde est en circuit ouvert. Les paramètres
géométriques de l’antenne sont optimisés afin d’adapter l’antenne à 1,5 GHz. En revanche, la
distance inter-élément est réglée pour optimiser la directivité. Pour une distance optimale de 16
mm (λ/12) le réseau d’antennes présente une taille électrique ka= 0.29, une directivité maximale
de 7 dBi, un gain de 4,95 dBi, une bande de directivité (Dmax-3dB) de 14 MHz (Fig.1.13c) et
une bande passante de 81 MHz (Fig.1.13b).

(a) (b)

(c)

Figure 1.13 – (a) Réseau superdirectif à deux hélices, (b) Coefficient de réflexion en fonction de la
fréquence.

La géométrie d’un réseau circulaire superdirectif à commutation de faisceau est étudiée dans
[40]. Le réseau circulaire est composé de 9 éléments dipolaires symétriques d’une hauteur de 70
mm (λ/5 à 868 MHz) (Fig 1.14a). L’élément au centre est alimenté par une source RF de 50 Ω à
travers un circuit balun imprimé tandis que les éléments aux bords sont chargés en parasites avec
des impédances complexes optimisées. L’antenne est conçue avec une capacité de commutation
électronique de faisceau pour l’application de lecteur RFID dans la bande de fréquence UHF.
Un plan de masse flottant est utilisé dans la géométrie de l’antenne afin de faciliter l’intégration
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des dispositifs électroniques nécessaires pour contrôler la commutation de faisceau, sans affecter
le diagramme de rayonnement de l’antenne. Le réseau d’antennes proposé, permet d’obtenir un
gain réalisé maximal de 4 dBi (Fig 1.14b) orienté dans 8 directions du plan horizontal (Fig
1.14c), une directivité maximale de 8,5 dBi et une bande de directivité à -1 dB de 10 MHz.

(a) (b) (c)

Figure 1.14 – (a) Géométrie de l’antenne, (b) Simulation et mesure du gain réalisé dans le plan horizontal
et (c) Diagrammes de rayonnement orientés dans le plan horizontal à 868 MHz.

Une géométrie identique d’un réseau superdirectif à 5 éléments fonctionnant entre [758-
803 MHz] est proposée dans [41]. Le réseau est composé d’un élément excitateur au centre et 4
éléments parasites chargés par des impédance complexe. L’antenne est conçue avec des capacités
de balayage de faisceaux dans le plan horizontal avec une simple permutation des charges sur
les éléments parasites. Le réseau simulé présente un gain IEEE supérieur à 9 dBi dans toutes
les directions du plan horizontal et sur toute la bande entre [758-803 MHz]. Cependant, il n’y a
pas d’informations explicite sur son adaptation et sa bande passante (Fig. 1.15).

(a) (b)

Figure 1.15 – (a) Géométrie de l’antenne, (b) Diagrammes de rayonnement simulés orientés dans le plan
horizontal à 800 MHz.

Un réseau supergain à trois dipôles imprimés est présenté dans [42]. Il s’agit d’un réseau à
éléments parasites dont l’élément centrale est alimenté à l’aide d’un balun imprimé alors que

36



les éléments parasites sont chargés par des impédances qui optimisent le gain. Les résultats de
mesure montrent une directivité et un gain IEEE maximaux respectivement de 9.1 dBi et 8.6
dBi à 840 MHz. Cependant, le réseau présente une faible bande (à -1dB) de directivité et de
gain respectivement de 2.4% et 3 % (Fig. 1.16).

(a)
(b)

Figure 1.16 – Réseau supergain à trois dipôles (a) Géométrie de l’antenne, (b) Simulation et mesure de
la directivité et du gain en fonction de la fréquence.

Dans [43], un réseau supergain électriquement petit (kr=1) opérant à 916 MHz est proposé.
Le réseau consiste en deux dipôles méandre étroitement espacés en miroir par rapport à leur
point d’excitation (Fig. 1.17a). Pour obtenir un gain élevé, l’élément parasite est chargé par une
impédance qui optimisent le gain de l’antenne au lieu de sa directivité. Le réseau simulé présente
un gain réalisé de 6.5 dBi (Fig. 1.17b), soit 0.5 dBi au-dessus de la limite d’Harrington.

(a)
(b)

Figure 1.17 – Réseau supergain électriquement petit : (a) Géométrie de l’antenne, (b) Digramme de
rayonnement simulé à 916 MHz.

Un réseau superdirectif parasite à double polarisation (linéaire) à base antennes magnéto-
électriques est proposé dans [44]. Le réseau est composé de trois source de Huygens à base d’un
dipôle magnéto-électrique à deux ports et une plaque métallique circulaire comme le montre la
figure 1.18a. La plaque circulaire contribue non seulement à la performance de l’antenne, mais
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réduit également la sensibilité du système aux interfaces mécaniques montées derrière le réseau.
Deux optimisations ont été réalisées. La première optimise la directivité pour un seul point de
fréquence. Cette optimisation donne lieu à une directivité optimale de 12.4 dBi à 160 MHz et
une faible bande de directivité d’environ 1,86%. La seconde optimisation a ensuite été réalisée
afin d’élargir la bande de directivité. L’optimisation dans une large bande donne une directivité
maximale de 10,1 dBi mais avec une large bande de directivité à -1 dB de 10 % (Fig. 1.18c).
La directivité résultante dépasse la limite d’Harrington sur une bande de fréquence de 9 %.
Cependant, le réseau présente une bande passante étroite de 3.8% et une très faible efficacité de
rayonnement d’environ 17% (Fig. 1.18d).

(a) (b)

(c) (d)

Figure 1.18 – Réseau superdirectif parasite à base d’antennes magnéto-électriques : (a) Géométrie du
réseau, (b) Positions de l’excitation et de charges parasites, (c) Directivité en fonction de la fréquence et
(d) coefficient de réflexion et l’efficacité en fonction de la fréquence.

D’autre travaux proposent d’utiliser l’électronique active afin d’améliorer la largeur de bande
de directivité des réseaux superdirectifs [45]-[49]. Dans [45], il a été constaté que, pour obtenir une
directivité large bande, les charges des éléments parasites d’un réseau à 3 dipôles espacés de 0,1λ

(Figure 1.19a) doivent avoir un comportement non-Foster (capacité ou inductance négatives)
(Figure 1.19b). Avec ces charges actives, des résultats numériques ont montré la possibilité de
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stabiliser la directivité du réseau sur une large bande de fréquence (Figure 1.19c).

(a) (b) (c)

Figure 1.19 – Antenne parasite proposée dans [45]. (a) géométrie du réseau, (b) réactance des charges
optimales associées aux éléments parasites, et (c) directivité maximale simulée en fonction de la fréquence.

Un autre exemple d’utilisation de charges non-Foster est rapporté dans [46]. La géométrie de
l’antenne proposée est composée de deux dipôles demi-onde (à 1,2 GHz) imprimés et espacés de
0,17 λ. Le dipôle d’excitation est alimenté par un balun pour assurer une excitation équilibrée
(Figure 1.20a) tandis que le second est chargé par une impédance active, dont le comportement
est illustré sur la figure 1.20b. Cette impédance a été calculée pour maximiser la directivité
de l’antenne sur toute la bande de fréquences entre [800-1500 MHz], et réalisée à l’aide d’un
convertisseur d’impédance négative (NIC)[47]. Figure 1.20c présente la directivité de l’antenne
en fonction de la fréquence. La courbe rouge montre la directivité optimale lorsque l’antenne
est chargée avec l’impédance théorique optimale. Cette directivité est de 7,3 dBi sur toute la
bande souhaitée [800-1500 MHz]. La courbe bleue montre la directivité de l’antenne chargée
par l’impédance obtenue avec le circuit non-Foster fabriqué. Grâce à ce circuit actif, l’antenne
présente une bande de directivité à -1 dB de 230 MHz entre [1150-1380 MHz] avec un maximum
de 7,3 dBi. La courbe noire correspond à l’antenne chargée avec une charge passive optimisée.
Avec cette charge passive, l’antenne présente une directivité maximale de 6,4 dBi. La figure
1.20d compare les diagrammes de rayonnement de l’antenne à charge active (circuit fabriqué)
et de l’antenne à charge passive. La charge active permet d’atteindre la directivité maximale
théorique et de la maintenir dans une large bande de fréquences par rapport à la charge passive.

Néanmoins, dans un cas pratique, l’intégration de cette charge active sur l’élément parasite
peut conduire à une perte des performances optimales, compte tenu de son encombrement d’une
part et la sensibilité des réseaux superdirectifs d’autre part. En outre la grande résistance associée
à ce type de charges peut conduire à une dégradation significative de l’efficacité de l’antenne.
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(a) (b)

(c)

(d)

Figure 1.20 – (a) Géométrie de l’antenne, (b) Impédance optimale, (c) Directivité en fonction de la
fréquence (d) Diagrammes de rayonnement de l’antenne active et de l’antenne passive.

1.5 Limites des réseaux superdirectifs

Malgré leurs avantages en termes de directivité et compacité, les réseaux superdirectifs sont
souvent considérés comme peu pratiques en raison de leur sensibilité élevée, leur faible efficacité,
leur faible gain ainsi que de leur bande passante très étroite. Ces performances se dégradent
considérablement pour des configurations présentant un couplage électromagnétique fort telles
que les réseaux à faible distance de séparation ou/et les réseaux avec un nombre d’éléments
supérieur à 2. Dans [50], les auteurs présentent une étude sur les limites théoriques et pratiques
des réseaux superdirectifs, effectuée sur un réseau à N sources isotropes espacé d’une distance d
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entre [0-0.5λ] . À travers cette étude, il a été démontré que la sensibilité du réseau à l’excitation,
amplitude et phase, augmente à mesure que N augmente et/ou que d diminue (Figure 1.21). En
outre, la puissance rayonnée normalisée diminue plus rapidement à mesure que la distance de
séparation diminue. Cette diminution devient notable lorsque le nombre des sources N augmente
(Figure 1.22). Cela se traduit par une efficacité de rayonnement ainsi qu’un gain très faible. En
outre, les réseaux superdirectifs présentent une très faible bande passante, même avec l’utilisation
d’un circuit d’adaptation externe. Cela est principalement due au facteur de qualité élevé de ce
type de réseaux.

Enfin, une limitation pratique des réseaux superdirectifs consiste dans le besoin des résis-
tances négatives pour transformer les réseaux totalement excités en configurations à éléments
parasites. Ainsi, en négligeant ces résistances (dont la réalisation est très complexe), la directivité
atteinte diminue par rapport à celle d’un réseau entièrement excité.

(a) (b) (c)

Figure 1.21 – Sensibilité des réseaux superdirectifs en fonction du nombre d’éléments (a) deux éléments,(b)
trois éléments et (c) quatre éléments.

(a) (b)

Figure 1.22 – Performances du réseau à N éléments isotrope en fonction la distance de séparation : (a)
directivité dans la direction ’End-fire’ et (d) puissance rayonnée normalisée.
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1.6 Conclusion

Dans ce chapitre, les réseaux superdirectifs ont été définis et leurs différentes méthodes
d’optimisation ont été présentées. Un état de l’art récent sur ce type de réseaux a été également
présenté. Bien que ce type d’antennes ait été étudié depuis des décennies, seules quelques réalisa-
tions pratiques peuvent être trouvées dans la littérature récente. Généralement, ces réalisations
présentent de nombreuses limitations notamment, une bande passante très étroite, une faible
efficacité et par conséquent un très faible gain. Ces limitations rendent les réseaux superdirectifs
inadaptés pour répondre aux besoins des technologies sans fil de nouvelles générations.

Dans ce contexte, dans cette thèse on s’intéresse au développement de nouvelles méthodes ou
à l’amélioration des méthodes déjà développées en introduisant des optimisation multi-objectif
permettant d’inclure d’autres paramètre de l’antenne en plus de sa directivité, à savoir son
efficacité de rayonnement ainsi que sa bande passante dans le processus d’optimisation. Ces
méthode feront l’objet des chapitres qui suivent.
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Chapter 2

SYNTHÈSE DES RÉSEAUX

SUPERDIRECTIFS À ÉLÉMENTS

PARASITES.

Les réseaux d’antennes compactes et superdirectifs constituent une solution innovante et
attrayante pour répondre à la fois aux besoins de formation de faisceaux et d’intégration dans
des volumes restreints. En formant un réseau d’antennes étroitement espacées (distance de sé-
paration < 0.25 λ) et en ajustant le courant d’excitation de chaque élément, en amplitude et
en phase, une directivité importante appelée superdirectivité peut être atteinte. Cependant, une
telle configuration dite "Fully driven" ou totalement excitée, nécessite des circuits d’alimentation
complexes pour assurer la bonne excitation, en amplitude et en phase, de tous les éléments du
réseau. La conception d’un tel circuit n’est pas toujours aisée surtout pour un réseau avec un
grand nombre d’éléments rayonnants.

Pour surmonter ce problème, les réseaux superdirectifs à éléments parasites constituent une
alternative intéressante. Dans cette configuration, un réseau d’alimentation n’est plus nécessaire
puisqu’une seule antenne est alimentée tandis que les ports des autres éléments en parasite sont
chargés. Avec le bon choix de l’antenne excitatrice et les valeurs optimales des charges parasites,
les réseaux superdirectifs à éléments parasites atteignent des directivités similaires aux config-
urations totalement excitées. La méthode classique pour la synthèse des réseaux superdirectifs
à éléments parasites consiste à charger ces derniers par l’opposé de leurs impédances actives
[18]. Cependant, cette technique donne lieu à des résistances négatives que l’on néglige souvent,
compte tenu que leur mise en œuvre est très complexe. Cela conduit à une baisse de directivité,
surtout si la résistance négative négligée est importante.

Pour pallier ce problème, dans ce chapitre une méthode simple pour déterminer les valeurs
optimales des charges parasites, basée sur la théorie des modes caractéristiques d’une antenne
à N ports, est présentée. Pour expliquer la procédure d’optimisation, le chapitre est organisé
comme suit : une formulation du problème est donnée dans la première section. La deuxième
section présente le formalisme théorique utilisé ainsi que l’approche d’optimisation proposée.
Dans la troisième partie, la méthode proposée est appliquée sur plusieurs exemples de réseaux
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d’antennes superdirectifs et comparée avec la méthode classique.

2.1 Formulation du problème

Dans cette section, les réseaux superdirectifs totalement excités sont présentés et la diffi-
culté de la conception de leur circuit d’alimentation est mise en avant. Ensuite, le principe des
réseaux superdirectifs à éléments parasite est défini et leur méthode d’optimisation classique est
présentée.

2.1.1 Réseaux superdirectifs entièrement excités

Considérons un réseau linéaire de N antennes espacées d’une distance d < 0.25λ (Fig.
2.1). Soit En(θ, φ) le champ électrique lointain (complexe) rayonné par la néme antenne dans
l’environnement de son réseau. Le champ total Etotal rayonné par le réseau d’antennes pour une
excitation arbitraire In est donné par la formule suivante :

E⃗total =
N∑

n=1
InE⃗n (θ, φ) (2.1)

Avec I = [I1, ..., In] est le vecteur des coefficients d’excitation des ports des éléments du réseau.

Figure 2.1 – Antenne Réseau à N éléments alimentés par N sources d’excitation Si.

La directivité de l’antenne réseau dans la direction (θ0, φ0) peut être exprimée sous la forme
suivante :

D (θ0, φ0) = 4π

∣∣∣∑N
1 InE⃗n (θ0, φ0)

∣∣∣2∫ 2π
0

∫ π
0

∣∣∣∑N
1 InE⃗n(θ, φ)

∣∣∣2 sin θ dθdφ
(2.2)

= 4π
I∗.F.I

I∗.U.I
(2.3)

avec
Um,n =

∫ 2π

0

∫ π

0
E⃗m(θ, φ).E⃗∗

n(θ, φ) sin θ dθdφ (2.4)
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et
Fm,n = E⃗∗

m(θ0, φ0).E⃗n(θ0, φ0) (2.5)

En optimisant le vecteur d’excitation I, la directivité de l’antenne peut être optimisée dans
une direction souhaitée (θ0, φ0). Nous avons présenté dans le chapitre précédent, plusieurs méth-
odes pour calculer les coefficients d’excitation optimaux [3],[13] et [14]. Néanmoins, pour as-
surer cette excitation optimale, en amplitude et en phase, il est nécessaire d’utiliser un circuit
d’alimentation appropriés. La conception de ce circuit n’est pas toujours aisée surtout pour un
réseau avec un grand nombre d’éléments rayonnants. En effet, à mesure que le nombre d’éléments
augmente et/ou que la distance inter-éléments diminue, le réseau superdirectif devient très sensi-
ble aux petites incertitudes sur l’excitation. Par conséquent, une grande précision sur l’amplitude
et la phase de l’excitation est nécessaire. Cette précision accrue fait de la conception du réseau
d’alimentation la partie la plus difficile de la conception d’un réseau superdirectif [13].

Pour surmonter ce problème, des réseaux superdirectifs à éléments parasites sont largement
étudiés. Ce type de réseaux est défini ci-dessous et sa méthode de synthèse classique est présentée.

2.1.2 Réseaux superdirectifs à éléments parasites

Afin d’éviter la complexité de la conception du réseau d’alimentation pour un réseau totale-
ment excité, les réseaux superdirectifs à éléments parasites sont largement utilisés. Dans cette
configuration, une seule antenne est alimentée alors que les ports des autres éléments dits par-
asites sont chargés, court-circuités ou en circuit ouvert. Ces deux derniers états ne sont qu’un
cas particulier du premier, notamment lorsque l’impédance de la charge tend vers zéro (court-
circuit) ou une très grande valeur (circuit ouvert). L’optimisation des réseaux superdirectifs à
éléments parasites consiste alors à trouver l’ensemble des valeurs des charges parasites optimales,
permettant de générer le courant adéquat sur chaque élément du réseau afin de maximiser la
directivité dans la direction souhaitée. Ci-dessous, la méthode classique pour déterminer les
charges parasites optimales est présentée et sa limitation est mis en avant. Ensuite une méthode
d’optimisation simple est proposée afin d’y pallier.

2.1.3 Méthode Classique

Rappelons la méthode classique pour calculer les valeurs des charges parasites décrite dans
le paragraphe (1.3.2.1) du chapitre 1. Cette approche consiste à convertir le vecteur des courants
d’excitation [I] qui optimisent la directivité dans une direction donnée (θ0, φ0) en charges en
utilisant la matrice d’impédance du réseau d’antennes [Z]. Dans ce cas, l’impédance optimale
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pour la ième antenne parasite est simplement l’opposée de son impédance active [18] :

Zcharges (i) = − Zactive (i) = −{[Z] · [I]}i

I(i)
= Rcharges + jXcharges

(2.6)

Selon l’équation 2.6, les impédances des charges optimales possède souvent une partie réelle
Rcharges (résistance) négative que l’on néglige, compte tenu que leur mise en œuvre est très
complexe. Par conséquent, la charge parasite optimale est remplacée par sa partie imaginaire
Xcharges (charge réactive: capacité ou inductance). Cette simplification sur les valeurs des charges
conduit à des directivités plus faibles que celles obtenues avec un réseau totalement excité,
surtout si la partie réelle négligée est importante et/ou la distance inter-éléments du réseau est
faible.

Pour surmonter ce problème, en ce qui suite une approche d’optimisation basée sur la théorie
des modes caractéristiques d’une antenne à N ports est proposée. À l’aide de cette théorie, une
formule de directivité des réseaux à éléments parasites est dérivée. Ensuite, une optimisation
des valeurs des charges parasites est effectuée en limitant l’optimisation uniquement sur des
charges à parties réelles positives. Pour montrer son utilité, l’approche proposée est utilisée pour
la conception et l’optimisation de différents réseaux superdirectifs et comparée avec la méthode
classique (2.1.3).

2.2 Théorie des modes caractéristiques d’une antenne à N ports

La théorie des modes caractéristiques d’une antenne à N ports, noté NCM (Network Char-
acteristic Mode) est une méthode numérique permettant de décrire les modes propres d’une
antenne à plusieurs ports (Fig. 2.2) en fonction de sa matrice d’impédance [51].

Figure 2.2 – Exemple d’une antenne à N ports (N=4).

Les modes caractéristiques d’une antenne à N ports sont obtenus à partir du problème aux
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valeurs propres généralisé :
[X]J̄n = λn[R]J̄n (2.7)

où X et R sont respectivement les parties imaginaire et réelle de la matrice d’impédance de
l’antenne à N ports. λn et J̄n sont respectivement la néme valeur propre et son courant carac-
téristique (vecteur propre) correspondant.
aaaPour une antenne à N ports chargés par des charges (impédance) complexe, l’équation à
valeurs propres 2.7 devient [51] :

[X + Xcharges] In = γn [R + Rcharges] In (2.8)

où Xcharges et Rcharges sont respectivement la partie imaginaire et la partie réelle de la matrice
diagonale des charges. In et γn sont respectivement les nouveaux vecteurs et valeurs propres en
tenant compte l’effet des charges.
aaaLe courant sur chaque port de l’antenne peut être représenté en fonction des courants modaux
comme suit :

Ī =
N∑

n=1
αnĪn (2.9)

où αn sont des coefficients complexes décrivant la contribution du néme mode au courant total
Ī, tel que :

αn = I∗
n · Voc

1 + j · γn
(2.10)

avec Voc le vecteur définissant les tensions au niveau des ports de l’antenne.
aaaDe la même manière, le champ total rayonné peut être représenté sous forme d’une somme
pondérée des champs caractéristiques par les coefficients modaux tel que :

Etotal =
N∑

n=1
αnEmode

n (2.11)

avec Emode
n le champ modal rayonné lorsque le courant caractéristique In excite les N ports de

l’antenne. Il peut être calculé comme suit :

Emode
n =

N∑
i=1

In(i) · Fi(θ, φ) (2.12)

où Fi(θ, φ) est le champ rayonné par l’antenne réseau lorsque la ième port est excité par un
courant unitaire (1 Ampère).
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2.2.1 Directivité d’un réseau d’antennes à éléments parasites

Connaissant le champ électrique total rayonné en présence de charges parasites, la directivité
du réseau à éléments parasites peut être formulée comme suit :

D (θ0, φ0) = 4π

∣∣∣∑N
1 E⃗total (θ0, φ0)

∣∣∣2∫ 2π
0

∫ π
0

∣∣∣∑N
1 E⃗total(θ, φ)

∣∣∣2 sin θ dθdφ
(2.13)

(2.14)

en fonction des champs modaux

D (θ0, φ0) = 4π ·

∣∣∣∑N
1 αnEmode

n (θ0, φ0)
∣∣∣2∫ 2π

0
∫ π

0

∣∣∣∑N
1 αnE mod

n (θ, φ)
∣∣∣2 sin θdθ · dφ

(2.15)

= 4π
α∗.C.α

α∗.U.α
(2.16)

avec

Um,n =
∫ 2π

0

∫ π

0
E⃗mode

m (θ, φ).E⃗mode∗
n (θ, φ) sin θ dθdφ, α = [α1, ..., αN ] (2.17)

et
Cm,n = E⃗mode∗

m (θ0, φ0).E⃗mode
n (θ0, φ0) (2.18)

Cette formule est similaire à celle de la directivité d’un réseau d’antennes entièrement excité
donné par la formule (1.11) sauf que les coefficients modaux αn en (2.15) sont fonctions des
impédances des charges.

Par la suite une optimisation de cette formule en limitant l’optimisation uniquement sur des
charges à parties réelle positives est proposée.

2.2.1.1 Approche d’optimisation

L’organigramme de la figure 2.3 illustre la procédure d’optimisation. Elle se compose de 6
étapes :

1. Définition d’un réseau d’antennes (structure et nombre d’antennes élémentaires, distance
de séparation).

2. À l’aide d’un simulateur électromagnétique la matrice d’impédance ainsi que le champ
rayonné en 3D par chaque antenne sont calculés.

3. Ensuite, les modes caractéristiques sont extraits à partir de l’équation 2.8.
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4. Les champs et les coefficients modaux sont calculés en utilisant respectivement les équa-
tions 2.12 et 2.10.

5. La directivité de l’antenne est ensuite déterminée en fonction des champs et des coeffi-
cients modaux en utilisant la formule 2.15 .

6. Finalement, un algorithme d’optimisation à évolution différentielle (Annexe 2.4) permet
d’optimiser les valeurs de charges Rcharges et Xcharges qui maximisent la directivité en
limitant l’optimisation à des valeurs de résistances positives (Rcharges>0).

Simulation Électromagnétique

Zmatrix & Fi(θ, φ)

Extraction des Modes Caracteristiques

[Xa + Xcharges] In = γn [Ra + Rcharges] In

Directivité

D (θ0, φ0) = 4π α∗.C.α
α∗.H.α

Champs et coefficients modaux

Emode
n = ∑N

i=1 In(i)Fi(θ, φ) &

αn = I∗
nVoc

1+j·γn

Optimisation de la fonction objectif

f (Xcharges) = Obj−Fun D(θ0,φ0)

Figure 2.3 – Procédure d’optimisation à l’aide de la NCM

Dans ce qui suit, l’approche proposée est utilisée pour la conception et l’optimisation de
différents réseaux superdirectifs et comparée avec la méthode classique (2.1.3).

2.3 Application

Cette section présente l’application de l’approche proposée (organigramme 2.3) pour la con-
ception et l’optimisation de multiples exemples de réseaux superdirectifs à éléments parasites à
base de différentes antennes élémentaires, notamment dipôle demi-onde, monopôle méandré et
monopôle miniature en S intégré dans un PCB. L’objectif est d’optimiser des réseaux superdi-
rectifs à éléments parasites pour différentes distances de séparation et de comparer les résultats
obtenus avec ceux de la méthode classique décrite dans la section 2.1.3.
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2.3.1 Réseau superdirectif à quatre dipôles imprimés

2.3.1.1 Antenne élémentaire

L’élément unitaire utilisé dans cet exemple est un dipôle électrique imprimé, de longueur
l=139 mm et de largeur d=2.2 mm (Fig. 2.4a). Ce dipôle a une fréquence de résonance simulée
d’environ 900 MHz (Fig. 2.4b) et un diagramme de rayonnement quasi-omnidirectionnel avec
une directivité totale de 2 dBi (Fig. 2.4c) et une efficacité de rayonnement de 100 %. Le dipôle
est imprimé sur un substrat RO4003, d’épaisseur t=0.81 mm, de permittivité ϵr = 3.55 et de
tangente de pertes tan δ = 0.0027.
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Figure 2.4 – Antenne dipôle: (a) structure de l’antenne, (b) coefficient de réflexion d’entrée de l’antenne,
(c) diagramme de rayonnement 3D de l’antenne à 900 MHz.

2.3.1.2 Antenne réseau

Le dipôle électrique décrit ci-dessus est utilisé ensuite pour former un réseau superdirectif à
quatre éléments avec une distance de séparation uniforme d variant entre [0.01 − 0.1λ] (Figure
2.5). Lors cette étude, l’excitation est placée sur l’antenne numéro 2 (antenne excitatrice) tandis
que les ports 1, 3 et 4 sont chargés par les charges optimisées suivant l’organigramme 2.3.

Figure 2.5 – Réseau superdirectif à quatre dipôles imprimés.
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2.3.1.3 Résultats d’optimisation

La figure 2.6 montre la directivité optimisée dans la direction dite end-fire (θ = 90, φ = 0) en
fonction de la distance de séparation d entre les éléments du réseau. La courbe rouge représente
la directivité de référence obtenue dans le cas d’un réseau entièrement excité. Les courbes bleue et
verte sont respectivement la directivité optimisée en utilisant l’approche proposée et la méthode
classique. La comparaison entre les deux méthodes de synthèse révèle que pour des distances de
séparation plus faible < 0.08λ, l’ approche proposée donne lieu à des directivités bien supérieures
à celles obtenues en utilisant la méthode classique. Cette différence significative est due prin-
cipalement au fait de négliger les résistances négatives données par cette dernière (méthode
classique).

Figure 2.6 – Directivité optimisée à 900 MHz, dans la direction ’end-fire’ (θ = 90, φ = 0) en fonction de
la distance de séparation.

Pour une distance de séparation de 0.05 λ, la différence en directivité donnée par les deux
méthodes de synthèse, atteigne une valeur importante de 5 dB dans la direction d’optimisation
(θ = 90, φ = 0). Le tableau 2.1, donne les valeurs des charges optimales données par les deux
méthodes à cette distance et la figure 2.7 montre les diagrammes de rayonnement en négligeant
les résistances négatives pour la méthode classique. Nous pouvons noter que le fait de négliger
les valeurs des résistances négatives a un impact important sur les performances, malgré leurs
faibles valeurs. Cela montre la grande sensibilité des réseaux superdirectifs compacts aux valeurs
des charges parasites.

La figure 2.8 présente la directivité dans la direction end-fire (θ = 90, φ = 0), l’efficacité de
rayonnement et le rapport d’onde stationnaire en fonction de la fréquence. Le réseau présente une
bande de directivité (à - 1dB) très étroite de 0.59 % (Fig. 2.8a), une efficacité de rayonnement
très faible de 6 % à la fréquence d’optimisation 900 MHz (Fig. 2.8b) et un rapport d’onde
stationnaire (ROS) élevé > 10 (Fig. 2.8c). Un circuit d’adaptation externe est donc nécessaire
pour adapter ce réseau.
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Table 2.1 – Charges parasites optimisées

Méthode classique Méthode proposée
Port 1 R=1.23 Ω, C=28.3 pF R=5.2 Ω, L= 1 nH
Port 2 Excité Excité
Port 3 R=-0.1 Ω, C=32.8 pF R=0.6 Ω, C=20 pF
Port 4 R=-1.5 Ω, C=30.7 pF L=0.4nH

(a) (b)

Figure 2.7 – Diagrammes de rayonnement obtenus à la fréquence d’optimisation 900 MHz: (a) à l’aide de
la méthode classique, (b) à l’aide de la méthode proposée.
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Figure 2.8 – Performances du réseau en fonction de la fréquence (a) directivité dans la direction
d’optimisation (θ = 90, φ = 0), (b) efficacité de rayonnement et (c) rapport d’onde stationnaire.

2.3.2 Réseau superdirective à base d’un monopôle méandré

2.3.2.1 Antenne élémentaire

L’élément unitaire utilisé dans cet exemple est un monopôle à méandres, imprimé sur un
substrat Rogers RT5880 de dimensions de 122 × 31 × 0.8mm3, de permittivité ϵr = 2.2, et de

52



tangente de pertes tan(δ) = 0.0009 (Fig. 2.9a). L’antenne possède une fréquence de résonance
autour 780 MHz (Fig. 2.9b), un diagramme de rayonnement omnidirectionnel (dans le plan xoz)
avec une directivité maximal de 2 dBi (Fig. 2.9c) et une efficacité de rayonnement de 100% [33].
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Figure 2.9 – Antenne monopôle méandré: (a) structure de l’antenne, (b) coefficient de réflexion S11 de
l’antenne, (c) diagramme de rayonnement à 780 MHz.

2.3.2.2 Antenne réseau

Un réseau à trois éléments empilés fonctionnant dans la bande de fréquence autour 780 MHz
avec un espacement inter-éléments d variable entre 0.02λ et 0.2λ a été formé et optimisé (Fig
2.10).

Figure 2.10 – Réseau à trois monopôles méandre empilés.

2.3.2.3 Résultats d’optimisation

La figure 2.11 montre la directivité optimisée dans la direction (θ = 0, φ = 0) en fonction de
la distance de séparation entre les éléments du réseau. Trois cas sont considérés selon l’élément
excité. Dans le cas 1, l’excitation est placée sur l’élément numéro 1 et les éléments 2 et 3 sont
en parasites. Dans le cas 2 l’élément numéro 2 est excité tandis que les éléments 1 et 3 sont
chargés. Finalement, le cas 3 où les antennes 1 et 2 sont des éléments parasites, alors que
l’élément 3 est l’antenne excitatrice. La comparaison montre que, pour les cas 1 (Fig 2.11a) et
cas 3 (Fig 2.11c), la méthode proposée dépasse la méthode classique pour toutes les distances
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de séparation. Pour le cas 2 (Fig 2.11b), la différence entre les deux méthodes commence à
être notable pour des distances de séparation faibles (< 0.06λ). Cette différence atteint une
valeur maximale de 10 dBi pour la distance d = 0.02λ. Le tableau 2.2, donne les valeurs des
charges optimales données par les deux méthodes à cette distance et la figure 2.12 montre
les diagrammes de rayonnement correspondant, toujours en négligeant les résistances négatives
données par la méthode classique. Le diagramme de rayonnement obtenu à l’aide des charges
parasites optimisées en utilisant l’ approche proposée (Fig. 2.12b) est plus directif (7,3dBi), dans
la direction souhaitée (θ = 0, φ = 0), que celui obtenu à l’aide de la méthode classique (4,7 dBi
en direction arrière) (Fig. 2.12a).

La figure 2.13 présente la directivité dans la direction d’optimisation (θ = 0, φ = 0),
l’efficacité de rayonnement et le rapport d’onde stationnaire en fonction de la fréquence. Le
réseau présente une bande de directivité (à - 1dB) très étroite de 0.43 % (Fig. 2.13a), une effi-
cacité de rayonnement de 40 % à la fréquence d’optimisation 780 MHz ( 18 % pour la méthode
classique )(Fig. 2.13b) et un rapport d’onde stationnaire (ROS) très élevé > 40 (Fig. 2.13c).

(a) (b)

(c)

Figure 2.11 – Directivité optimisée à la fréquence 780 MHz, dans la direction (θ = 0, φ = 0) en fonction
de la distance de séparation: (a) Cas 1, (b) Cas 2 et (C) Cas 3.
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Table 2.2 – Charges parasites optimisées pour le cas 2

Méthode classique Méthode proposée
Port 1 R=47.8 Ω, C=1.5 pF C= 1.6 pF
Port 2 Excité Excité
Port 3 R=-64 Ω, C=1.4 pF C=2.7 pF

(a) (b)

Figure 2.12 – Diagrammes de rayonnement obtenus à la fréquence d’optimisation de 780 MHz : (a) à
l’aide de la méthode classique, (b) à l’aide de la méthode proposée.
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Figure 2.13 – Performances du réseau en fonction de la fréquence : (a) directivité dans la direction
d’optimisation (θ = 0, φ = 0), (b) efficacité de rayonnement et (c) rapport d’onde stationnaire.

2.3.3 Réseau superdirectif à base d’une antenne miniature large bande

2.3.3.1 Antenne élémentaire

L’élément unitaire utilisé dans cette étude est un monopôle en forme de S imprimé sur
un substrat Rogers RT5880 d’épaisseur t = 0.8mm (Fig. 2.14a). Sur la face arrière, une ligne
méandre parasite est placée derrière le monopôle en S et connectée à un plan de masse arrière
(Fig. 2.14b). Pour assurer un comportement large bande, l’antenne est chargée inductivement
aux positions 2, 3 et 4 avec L2 = 10 nH, L3 = 4.6 nH et L4 = 13 nH [3]. Grâce à ces charges, le
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monopôle en S présente une large bande passante de 315 MHz entre [0,87-1,185GHz] (Fig.2.14c)
et un diagramme de rayonnement omnidirectionnel à sa fréquence de résonance 980 MHz avec
une efficacité de rayonnement de 100%.
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Figure 2.14 – Antenne monopôle miniaturisée en forme de S. (a) vue de dessus, (b) vue de dessous, (c)
coefficient de réflexion de l’antenne en dB et (d) diagramme de rayonnement à 980MHz.

2.3.3.2 Antenne réseau

La méthode de synthèse proposée a été utilisée pour concevoir une antenne réseau à trois
éléments empilés comme le montre la figure 2.15. La distance de séparation varie entre 0,01 λ et
0,2 λ, où λ est la longueur d’onde à la fréquence de résonance 980 MHz. Pour toutes les distances
de séparation, l’excitation est placée sur l’élément central tandis que le premier et le troisième
sont des éléments parasites.

Figure 2.15 – Réseau superdirectif à trois S-monopôles empilés
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2.3.3.3 Résultats d’optimisation

La figure 2.16 montre la directivité optimisée dans la direction (θ = 0, φ = 0) en fonction
de la distance de séparation entre les éléments du réseau. La courbe rouge représente la di-
rectivité pour un réseau entièrement excité. Les courbes bleue et verte sont respectivement la
directivité optimisée à l’aide de la méthode proposée et la méthode classique. Comme il est
clair, l’ approche proposée dépasse la méthode classique pour toutes les distances de séparation.
La différence entre les résultats d’optimisation devient plus significative à des distances plus
faibles où le réseau présente une forte sensibilité aux résistances négatives négligées en raison
du fort couplage entre les éléments du réseau. La figure 2.17 montre une comparaison entre
les diagrammes de rayonnement obtenus à la fréquence d’optimisation (980 MHz) en utilisant
les deux méthodes pour des distances de séparation respectivement de 0.01λ, 0.12 λ et 0.2 λ.
Les diagrammes de rayonnement obtenus avec l’ approche proposée sont plus directifs dans la
direction d’optimisation que ceux obtenus en utilisant la méthode classique surtout pour des
distances de séparation inférieure à 0.15λ.

Figure 2.16 – Directivité optimisée à la fréquence 980 MHz, dans la direction (θ = 0, φ = 0) en fonction
de la distance de séparation.

(a) (b)
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(c) (d)

(e) (f)

Figure 2.17 – Diagrammes de rayonnement à 980 MHz pour des distances de séparation respectivement
de 0.01 λ, 0.12 λ et 0,2 λ : (a), (c) et (e) obtenus à l’aide de la méthode proposée. (b), (d) et (f) obtenus
à l’aide de la méthode classique.

2.3.4 Validation expérimentale

Afin de valider les résultats de simulation, deux prototypes du réseau parasite (Fig. 2.15)
avec des distances de séparation de d1 = 0, 12λ et d2 = 0, 2λ ont été fabriqués et mesurés (Fig.
2.18). Les charges optimisées pour ces deux distances sont données dans le tableau 2.19.

Figure 2.18 – Prototype fabriqué

Figure 2.19 – Charges parasites optimisées à l’aide
de la méthode proposée

cas d=0.12λ cas d=0.2λ

Port 1 C= 1 pF C= 0.6 pF
Port 2 Excité Excité
Port 3 L=130 nH L=16.5 nH

58



La figure 2.20 présente les résultats de mesures pour la distance inter-éléments d = 0.12λ.
La figure 2.20a montre le diagramme de rayonnement mesuré à 980 MHz. Le diagramme mesuré
est directif dans la direction souhaitée (θ = 0, φ = 0) avec une directivité de 7.4 dBi. La figure
2.20b montre la directivité dans la direction (θ = 0, φ = 0) en fonction de la fréquence, comparée
à la simulation. La directivité mesuré a la même tendance que la simulation, avec un décalage
fréquentiel (du maximum) d’environ 5 %. Cette différence est probablement due à la précision
de la chambre de mesure, l’effet de câble ainsi que les tolérances des composants CMS utilisés.
Pour adapter l’antenne, un circuit d’adaptation externe CL (C=0,9 pF et L=27 nH) est connecté
au port d’excitation. À l’aide de ce circuit, l’antenne présente une bande passante mesurée de
12 MHz, en bon accord avec la simulation (Fig. 2.20c). La figure 2.20d montre l’efficacité totale
mesurée en fonction de la fréquence. L’efficacité mesurée est conforme à la simulation.
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Figure 2.20 – Résultats de mesure pour d=0.12λ: (a) diagramme de rayonnement à 980 MHz, (b) direc-
tivité dans la direction (θ = 0, φ = 0), (c) coefficient de réflexion d’entrée et (d) efficacité totale.
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La figure 2.21 présente les résultats de mesures pour la distance inter-éléments d = 0.2λ. La
figure 2.21a montre le diagramme de rayonnement mesuré à 980 MHz et la figure 2.21b montre
la directivité dans la direction (θ = 0, φ = 0) en fonction de la fréquence. La directivité mesurée
est conforme à la simulation, avec un décalage fréquentiel de 4%.

Afin d’adapter l’antenne, un circuit d’adaptation externe LL (L1 = 15nH, L2 = 33nH) est
connecté au port d’excitation. La figure 2.21c illustre le coefficient de réflexion obtenu. L’antenne
présente une bande passante mesurée de 20 MHz en bon accord avec la simulation. La figure
2.21d montre l’efficacité totale mesurée en fonction de la fréquence comparée à la simulation. La
comparaison montre une bonne concordance entre les deux.
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Figure 2.21 – Résultats de Mesure pour d=0.2λ: (a) diagramme de rayonnement à 980 MHz, (b) directivité
dans la direction (θ = 0, φ = 0), (c) coefficient de réflexion d’entrée et (d) efficacité totale.
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2.4 Conclusion

Ce chapitre présente une approche d’optimisation des réseaux superdirectifs à éléments para-
sites. L’approche proposée permet d’optimiser les valeurs des charges parasites directement dans
l’expression de la directivité d’un réseau à éléments parasites tout en limitant l’optimisation
sur des impédances de charges à parties réelle positives. Cette optimisation permet de pallier
au problème des résistances négatives obtenues en utilisant la méthode classique de synthèse.
L’approche proposée est ensuite utilisée pour concevoir multiples réseaux superdirectifs pour
différentes distances de séparation et comparée avec la méthode classique. Les résultats de la
comparaison montrent que la méthode proposée surpasse la méthode classique pour toutes les
distances de séparation. La différence entre les résultats d’optimisation est plus significative
pour des distances de séparation plus faibles où les réseaux superdirectifs présentent une forte
sensibilité aux parties réelle négative négligée. Pour valider les résultats de simulation ainsi
que la méthode proposée, deux prototypes ont été fabriqués avec des distances de séparation de
d1 = 0, 12λ et d2 = 0, 2λ. Les résultats des mesures montrent un bon accord avec les simulations.

Néanmoins, ces réseaux superdirectif présentent souvent une faible efficacité de rayonnement
ainsi qu’une forte désadaptation. Cela est principalement dû à la diminution significative de
la résistance de rayonnement à cause de la superdirectivité. Pour pallier ces problèmes, il
serait préférable d’inclure l’efficacité de l’antenne ainsi que sa bande passante dans le processus
d’optimisation. Ces optimisations multi-objectif feront l’objet des chapitres suivants.

61





Chapter 3

OPTIMISATION DU GAIN: COMPROMIS

ENTRE LA SUPERDIRECTIVITÉ ET

L’EFFICACITÉ.

Les réseaux superdirectifs sont souvent considérés comme peu pratiques en raison de leur
faible efficacité et par conséquent leur faible gain [2]. Ces performances se dégradent considérable-
ment pour des configurations à couplage mutuel fort, tels que les réseaux à faibles distances de
séparation et/ou les réseaux avec un nombre d’éléments supérieur à 2. En effet, à mesure que le
couplage mutuel augmente, la résistance de rayonnement du réseau superdirectif diminue et les
pertes ohmiques deviennent prépondérantes [13]. Pour surmonter ce problème, inclure l’efficacité
du rayonnement dans le processus d’optimisation permettra d’établir un compromis optimal en-
tre la directivité et l’efficacité, ce qui se traduit par une amélioration significative du gain de
l’antenne superdirective.

Pour expliquer la procédure d’optimisation, ce chapitre est organisé comme suit. La section 1
présente le formalisme mathématique utilisé pour l’optimisation. Section 2 décrit la méthodologie
de conception proposée. Les sections 3 et 4 présentent l’application de l’approche d’optimisation
sur des exemples des réseaux superdirectifs. Pour avoir un aperçu de la manière dont les modes
caractéristiques de l’antenne sont contrôlés, une analyse modale est présentée dans la section 5.
Enfin, les résultats de simulation sont validés expérimentalement dans la section 6.

3.1 Formulation du problème

Cette section présente le formalisme théorique développé pour la procédure d’optimisation
proposée. Ce formalisme est basé sur la théorie du facteur de réseau ainsi que la théorie des
modes caractéristiques d’une antenne à N ports (NCM).

3.1.1 Efficacité de rayonnement d’un réseau d’antennes

Dans ce paragraphe, une formule quadratique de l’efficacité de rayonnement est développée
en utilisant la théorie du facteur de réseau.
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L’efficacité de rayonnement est une grandeur qui évalue la capacité d’une antenne à convertir
la puissance qui lui est fournie en une puissance rayonnée. Elle est définie par le rapport entre
la puissance rayonnée et la puissance injectée dans l’antenne :

ηray = Prayonnée

Pinjectée
(3.1)

La puissance rayonnée par une antenne peut être déterminée via l’intégration du vecteur de
Poynting sur la surface S de la sphère délimitant la zone de rayonnement en champ lointain tel
que :

Prayonnée = 1
2Re(

∫
S

E⃗ × H⃗∗dS) (3.2)

= 1
2η0

∫
S

E⃗ × E⃗∗ r2 sin θ dθdφ (3.3)

avec E⃗, H⃗, η0 et r sont respectivement le champ électrique rayonné, le champ magnétique
rayonné, l’impédance intrinsèque du milieu de propagation et le rayon de la sphère S délimitant
le rayonnement en champ lointain de l’antenne.

Pour un réseau d’antennes, le champ total rayonné pour une excitation arbitraire I =
[I1, ..., In]T , est donné par la formule suivante :

E⃗total =
N∑

n=1
InE⃗n (θ, φ) (3.4)

La puissance rayonnée peut donc être exprimée en fonction du vecteur des coefficients d’excitation
I sous la forme suivante :

Prayonnée = r2

2η0
(I∗.U.I) (3.5)

où U est une matrice hermitienne dont les éléments sont donnés par :

Um,n =
∫ 2π

0

∫ π

0
E⃗m(θ, φ).E⃗∗

n(θ, φ) sin θ dθdφ (3.6)

La puissance injectée dans l’antenne peut être déterminée via le produit matriciel de la
matrice d’impédance Z et le vecteur des courants au niveau des ports de l’antenne réseau tel
que :

Pinjectée = 1
2Re(I∗.Z.I) (3.7)
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L’efficacité de rayonnement s’écrit alors :

ηray = r2

η0

I∗.U.I

Re(I∗.Z.I) (3.8)

ηray = r2

η0

I∗.U.I

I∗.R.I
(3.9)

avec R la partie réelle de la matrice d’impédance Z du réseau d’antennes.

3.1.2 Efficacité de rayonnement d’un réseau à éléments parasites

L’efficacité de rayonnement de l’antenne peut être déterminée en utilisant la théorie des
modes caractéristiques d’une antenne à N ports chargés (NCM). L’intérêt de cette théorie est
qu’elle permet d’exprimer l’efficacité de rayonnement de l’antenne en fonction de ses modes car-
actéristiques. Pour une antenne à N ports avec pertes, le problème aux valeurs propres généralisé
s’écrit sous la forme [51] :

[Z + Zcharges]J̄n = λn[RLossless]J̄n (3.10)

Z, Zcharges et RLossless sont respectivement la matrice d’impédance N ×N de l’antenne à N ports,
la matrice diagonale des charges parasites et la partie réelle de la matrice d’impédance N × N

de l’antenne sans pertes. Cette dernière peut être déterminée en considérant la même structure
de l’antenne avec des matériaux sans perte (substrat et conducteur).

Physiquement, la partie imaginaire de la nème valeur propre λn quantifie la puissance réactive
modale et la partie réelle quantifie la puissance modale acceptée (pertes ohmiques + puissance
rayonnée). En utilisant cette interprétation, l’efficacité modale du nème mode peut être définie
comme suit [57] :

ηn
rad = P n

radiated

P n
radiated + P n

Loss

(3.11)

= 1
real(λn) (3.12)

L’efficacité de l’antenne peut être exprimée en fonction des efficacités modales sous la forme
suivante :

ηrad = Pradiated

Pradiated + PLoss
(3.13)

=
∑N

1 |αn|2∑N
1

1
ηn

rad
|αn|2

= α∗.Id.α

α∗.W.α
(3.14)

où α = [α1, ...αn] est le vecteur des coefficients modaux, Id matrice identité N ×N et W matrice
diagonale tel que W = diag{ 1

η1
rad

, ..., 1
ηN

rad

}.
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3.1.3 Relation entre la directivité et l’efficacité

Ce paragraphe met en évidence la proportionnalité inverse entre la directivité et l’efficacité
de rayonnement pour les réseaux d’antennes superdirectifs.

Rappelons la directivité dans la direction (θ0, φ0) d’un réseau à N antennes excité par le
vecteur de coefficients de courants I = [I1, ..., In]T , donnée par la formule (2.3) du chapitre 2 :

D (θ0, φ0) = 4π
I∗.F.I

I∗.U.I
(3.15)

Mathématiquement, maximiser la directivité (3.15) dans une direction donnée (θ0, φ0), consiste
à maximiser l’intensité de rayonnement représentée par le numérateur (I∗.F.I) et de minimiser
la puissance rayonnée donnée par le dénominateur (I∗.U.I). Cela entraîne une minimisation
automatique de l’efficacité de rayonnement, étant donné que le dénominateur de la directiv-
ité (I∗.U.I) n’est que le numérateur de l’efficacité de rayonnement (3.9). Par conséquent, la
conception des réseaux superdirectifs est alors soumise à un dilemme directivité-efficacité.

Afin d’établir un compromis optimal entre la directivité et l’efficacité, en ce qui suite une
approche d’optimisation du gain du réseau d’antennes est proposée.

3.2 Optimisation du Gain

Dans cette section, des formules quadratiques du gain du réseau d’antennes pour le cas d’un
réseau entièrement excité ainsi que pour des réseaux à éléments parasites sont données. Ensuite
une optimisation de ces formules est détaillée.

3.2.1 Réseau entièrement excité

Le gain de l’antenne est une figure de mérite qui évalue les propriétés directionnelles de
l’antenne D (θ0, φ0) ainsi que son efficacité de rayonnement ηrad. Il peut être formulé comme
suit :

G (θ0, φ0) = ηrad.D (θ0, φ0) (3.16)

G (θ0, φ0) = 4π
r2

η0

I∗.F.I

I∗.R.I
(3.17)

Envisageons ensuite le problème de la maximisation du quotient (3.17) dans une direction
donnée (θ0, φ0). La valeur maximale de ce quotient de formes quadratiques hermitiennes dite
quotient de Rayleigh est égale à la plus grande valeur propre λ

′
0 du problème aux valeurs propres

généralisé suivant [58] :
4πr2F.I = λ

′
η0R.I (3.18)
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Le vecteur d’excitation I pour atteindre la valeur maximale du gain n’est que le vecteur propre
I0 associé à la valeur propre λ

′
0.

Ci-dessous, les étapes d’optimisation du gain d’un réseau entièrement excité sont décrites :

1. Définition d’un réseau d’antennes (structure et nombre d’antennes élémentaires, distance
de séparation).

2. À l’aide d’un simulateur électromagnétique, la matrice d’impédance, le champ rayonné
par chaque antenne ainsi que le rayon r de la sphère de rayonnement sont calculés.

3. Ensuite, la matrice F est calculée en utilisant l’équations (2.5).

4. Le gain du réseau entièrement excité G (θ0, φ0) est déterminé à partir de (3.17).

5. Enfin, l’excitation optimales qui maximise le gain est calculée à partir la formule (3.18).

3.2.2 Réseau à éléments parasites

En utilisant la directivité et l’efficacité de rayonnement d’un réseau à éléments parasites
données respectivement par les formules (2.16) et (3.14), le gain d’un réseau à éléments parasites
peut s’écrit sous la forme :

G (θ0, φ0) = ηrad.D (θ0, φ0) (3.19)

G (θ0, φ0) = 4π
α∗.Id.α

α∗.W.α
× α∗.C.α

α∗.U.α
(3.20)

Envisageons ensuite la maximisation du gain 3.20 dans une direction donnée (θ0, φ0) en
trouvant les charges parasites optimales. Comme pour la directivité dans le chapitre 2, une
optimisation des valeurs des charges parasites en limitant l’optimisation uniquement aux charges
avec des parties réelles positives est proposée. Les étapes de cette optimisation sont résumées
ci-dessous :

1. Définition d’un réseau d’antennes (structure et nombre d’antennes élémentaires, distance
de séparation).

2. À l’aide d’un simulateur électromagnétique la matrice d’impédance (pour le cas avec
pertes et sans pertes) ainsi que le champ rayonné en 3D par chaque antenne sont calculés.

3. La directivité et l’efficacité d’un réseau à éléments parasites sont déterminés à partir les
formules (2.16) et (3.14) .

4. Le gain du réseau à éléments parasites G (θ0, φ0) est déterminé à partir la formule 3.20.

5. Finalement, un algorithme d’optimisation à évolution différentielle permet de trouver les
valeurs de charges Zcharges qui maximisent le gain en limitant l’optimisation à des valeurs
de résistances positives (Rcharges>0).
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3.3 Application

Afin de montrer l’utilité de la méthode proposée, une analyse paramétrique de réseaux à base
de dipôles est réalisée. Le dipôle utilisé dans cette étude est un dipôle électrique de longueur
l=139 mm et de largeur d=2,2 mm. Ce dipôle a une fréquence de résonance simulée autour de
900 MHz, un diagramme de rayonnement quasi omnidirectionnel avec une directivité maximale
de 2 dBi et une efficacité de rayonnement de 100 %. Considérons ensuite des réseaux à deux,
trois et quatre éléments avec une distance de séparation variant de 0,02 λ à 0,2λ. Pour chaque
distance, une optimisation du gain est effectuée dans la direction dite ”end-fire” (θ = 90, φ = 0)
à la fréquence de résonance 900 MHz suivant les étapes décrites dans le paragraphe 3.2.1. Les
performances du réseau sont ensuite comparées avec celle obtenues en cas d’optimisation de
directivité.

3.3.1 Réseau à deux éléments

La figure 3.1 montre les performances du réseau en termes de directivité (Fig 3.1b), d’efficacité
de rayonnement (Fig 3.1c) et de gain (Fig 3.1d) en fonction de la distance de séparation, pour
les optimisations de la directivité (courbe pleine) et du gain (tracé en pointillé). Ces résultats
sont commentés dans les sous-sections suivantes :

3.3.1.1 Optimisation de la directivité

Lors de cette optimisation, la directivité du réseau est maximisée dans la direction ”end-fire”
(θ = 90, φ = 0) à la fréquence de résonance 900 MHz. D’après la figure (3.1b), lorsque la distance
de séparation tend à être faible, la directivité du réseau atteindre son maximum. Cependant son
efficacité de rayonnement devient faible (Fig. 3.1c). Pour une distance de séparation d=0,02λ,
le réseau d’antennes présente une directivité maximale de 7,3 dBi, soit 0,89 dB au-dessus de la
limite d’Harrington [4]. Cependant, il présente une efficacité modeste de 40 % et par conséquent
un faible gain de 3 dBi. Cette baisse d’efficacité de rayonnement du réseau peut s’expliquer par
le phénomène de superdirectivité, où les distributions de courant de deux éléments adjacents
tendent à être en opposition de phase et donc à annuler mutuellement leur rayonnement.

3.3.1.2 Optimisation du gain

Afin d’améliorer le gain du réseau et obtenir un compromis optimal entre la directivité et
l’efficacité de rayonnement, une optimisation du gain de l’antenne est effectuée. Les courbes en
pointillés illustrent les résultats obtenus en fonction de la distance de séparation. Grâce à cette
optimisation, l’efficacité de rayonnement de l’antenne réseau est considérablement améliorée par
rapport au cas précédent, avec une efficacité supérieure à 75%, même pour de faibles distances
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inter-éléments. Néanmoins, cette amélioration se fait au détriment de la directivité maximale ce
qui confirme la relation inverse entre les deux quantités.

Pour d=0,02λ, le réseau d’antennes présente une directivité maximale de 5,9 dBi, soit une
baisse de 1,4 dBi par rapport au cas d’optimisation de directivité. Cependant, il présente une
efficacité de rayonnement élevée de 76 %, ce qui entraine une augmentation du gain de 1,5 dBi
par rapport l’optimisation de la directivité.
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Figure 3.1 – Résultats d’optimisation en fonction de la distance de séparation: (a) Réseau à deux dipôles
(b) Directivité dans la direction "End-fire", (c) Efficacité de rayonnement et (d) Gain dans la direction
"End-fire".

3.3.2 Réseau à trois éléments

Dans cet exemple, on considère un réseau à trois éléments. La figure 3.2 montre la directivité
(Fig 3.2b), l’efficacité (Fig 3.2c) et le gain (Fig 3.2d) en fonction de la distance de séparation d
pour les optimisations de la directivité (tracé plein) et du gain (tracé en pointillé).

3.3.2.1 Optimisation de la directivité

À l’aide de cette optimisation, une directivité importante supérieure ou égale à 10 dBi est
obtenue quelle que soit la distance de séparation. Cependant, l’efficacité du rayonnement diminue
considérablement à mesure que la distance de séparation diminue. Pour une distance d=0,02λ,
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le réseau d’antennes présente une directivité maximale de 10,4 dBi soit 3,65 dB au-dessus de
la limite d’Harrington. Néanmoins, il présente une faible efficacité de 0,58 % et par conséquent
un très faible gain de -19 dBi. Cette chute spectaculaire de l’efficacité de rayonnement est due
à la diminution significative de la résistance de rayonnement par rapport la résistance ohmique
(pertes) à cause du fort couplage électromagnétique.

3.3.2.2 Optimisation du gain

Lorsque le gain est optimisé, l’efficacité de rayonnement de l’antenne est considérablement
améliorée par rapport au premier cas avec une efficacité élevée supérieure ou égale à 80 % même
pour de faibles distances de séparation. Pour une distance d=0,02λ, le réseau d’antennes présente
une directivité maximale de 7,35 dBi, soit 0,6 dB au-dessus de la limite d’Harrington, une
efficacité de rayonnement de 80 % et un gain de 6,85 dBi au lieu de -19 dBi pour l’optimisation
de la directivité. Il convient de noter que la directivité est réduite pour d<0,15λ allant jusqu’à
3 dBi.
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Figure 3.2 – Résultats d’optimisation en fonction de la distance de séparation: (a) Réseau à trois dipôles
(b) Directivité dans la direction "End-fire", (c) Efficacité de rayonnement et (d) Gain dans la direction
"End-fire".
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3.3.3 Réseau à quatre éléments

Finalement on considère un réseau à quatre éléments. La figure 3.3 montre les résultats
d’optimisation en fonction de la distance de séparation d. Pareil, en cas d’optimisation de la di-
rectivité (tracé plein), le réseau superdirectif atteint une directivité intéressante dans l’intervalle
[10.8-12.7dBi]. Néanmoins, une telle optimisation conduit à une dégradation importante de
l’efficacité et par conséquent du gain. Pour des distances de séparation d < 0,1λ, l’antenne
présente une efficacité de rayonnement quasiment nulle.

Ensuite, une optimisation du gain est effectuée afin d’améliorer les performances de l’antenne.
Les courbes en pointillés montrent les résultats obtenus en fonction de la distance de séparation.
Une augmentation importante de l’efficacité est observée par rapport au cas précédent, avec
une efficacité supérieure à 80% pour toutes les distances de séparation. L’amélioration peut être
notée également sur le gain de l’antenne superdirective dont la différence par rapport le premier
cas, atteindre une valeur de 32 dBi pour une distance de d=0.02λ. Cependant, une diminution
de la directivité pour d < 0,2λ allant de 0.5dB à 4 dBi peut être notée.
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Figure 3.3 – Résultats d’optimisation en fonction de la distance de séparation: (a) Réseau à quatre dipôles
(b) Directivité dans la direction "End-fire", (c) Efficacité de rayonnement et (d) Gain dans la direction
"End-fire".
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3.3.4 Optimisation multi-objectif : Abaque directivité-efficacité

L’optimisation du gain au lieu de la directivité permet d’améliorer considérablement l’efficacité
des réseaux superdirectifs, en particulier pour des réseaux présentant un couplage EM fort. Néan-
moins, cette amélioration se fait au détriment de la directivité maximale du réseau, ce qui se
traduit par des rayonnements dans des directions indésirable. Afin d’établir un compromis opti-
mal entre la directivité et l’efficacité, dans ce paragraphe une optimisation multi-objectif de la di-
rectivité et l’efficacité est proposée. Dans cette optimisation, chaque terme de l’optimisation peut
être pondéré indépendamment selon est ce qu’on souhaite plus de directivité ou plus d’efficacité.
Les étapes de cette optimisation multi-objectif sont résumées ci-dessous:

1. Calcul de la directivité du réseau d’antennes en utilisant la formule 3.15 pour le cas d’un
réseau entièrement excité ou (2.16) pour un réseau à éléments parasites.

2. Détermination de l’efficacité de rayonnement du réseau d’antenne à partir la formule (3.9)
pour le cas d’un réseau entièrement excité ou 3.14 pour un réseau à éléments parasite.

3. Définition d’une fonction multi-objectif avec des coefficients de pondérations ω1 et ω2

respectivement pour la directivité et l’efficacité comme suit :

Fobj = ω1ηrad + ω2D (θ0, φ0) (3.21)

4. Finalement, un algorithme d’optimisation à évolution différentielle permet d’optimiser
les coefficients d’excitations ou les valeurs des charges Zcharges qui offre le compromis
souhaité.

À l’aide de cette optimisation multi-objectif, il est possible de tracer des abaques de directivité
en fonction de l’efficacité pour différentes distances de séparation du réseau à optimiser. Cela
permet d’explorer toutes les combinaisons Directivité-Efficacité réalisables par l’antenne, et de
choisir la combinaison la plus appropriée selon les besoins. La figure 3.4 présente des exemples
d’abaque Directivité-Efficacité pour les réseaux superdirectifs à base des dipôles présentés dans
la section 3.3 respectivement pour le réseau à deux éléments (3.4a), le réseau à trois éléments
(3.4b) et le réseau à quatre éléments (3.4c).

Ces abaques montrent clairement que la synthèse d’un réseau superdirectif est soumise à un
verrou entre la directivité, l’efficacité et la compacité (distance de séparation) et par conséquent
un compromis doit être choisi.
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Figure 3.4 – Abaque directivité-efficacité: (a) Réseau à deux dipôles, (b) Réseau à trois dipôles et (c)
Réseau à quatre dipôles.

3.4 Comparaison avec l’état de l’art

Dans cette section, des réseaux superdirectifs à éléments parasites présentés dans l’état de
l’art sont ré-optimisés en effectuant une optimisation du gain ainsi qu’une optimisation multi-
objectif de la directivité et l’efficacité. Les performances obtenues sont ensuite comparées à celles
présentées dans les références correspondantes.

3.4.1 Réseau à base d’antenne dipôle imprimé [14]

Dans ce premier exemple, reprenons le cas du réseau superdirectif à base du dipôle imprimé
présenté dans le chapitre 2. Le réseau se compose de quatre dipôles de longueur électriques
de 0,4λ à 868 MHz. Le réseau est imprimé sur un substrat Rogers RO4003 avec une distance
de séparation de d=0,1λ. Ses dimensions totales sont de 124, 6 × 156 × 0, 813mm3 et sa taille
électrique est de r0 = 2π

λ = 1, 81 (Figure 3.5a).

La figure 3.5b montre l’abaque directivité-efficacité du réseau tracé à l’aide de l’optimisation
multi-objectif. Selon ce graphique, le réseau peut atteindre une directivité maximale de 12,7 dBi
dans la direction "End-Fire". Cependant, cette directivité maximale est associée à une efficacité
très faible de 2,4 %. En revanche, le réseau peut atteindre une efficacité maximale de 90% avec
une directivité de 9,1 dBi. Le tableau 3.1 montre les charges parasites optimales pour avoir le
maximum de directivité (colonne 1) et le maximum de gain (colonne 2). Le tableau 3.2 présente
la comparaison entre les performances obtenues à l’aide de ces charges. La comparaison révèle
que l’optimisation du gain conduit à une baisse de directivité de 3,18 dBi par rapport à la méth-
ode d’optimisation de directivité décrite dans [14]. Cependant, elle entraîne une augmentation
importante du gain de 12,25 dBi et une amélioration significative de l’efficacité de rayonnement
de 0,832 (83,2%).
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(a) (b)

Figure 3.5 – (a) Réseau superdirectif à quatre dipôles imprimés, (b) Abaque directivité-efficacité.

Table 3.1 – Charges Optimales

Directivité max [14] Gain max
Port 1 L=4.68 nH L= 4.8 nH
Port 2 Excité Excité
Port 3 R=0.63 Ω (en série) L=1.74 nH C=0.7 pF
Port 4 R=1.1Ω (en série) L=4.27 nH C=21.7 pF

Table 3.2 – Comparaison

Directivité max [14] Gain max
Directivité [dBi] 12.5 9.32
Gain [dBi] -3.6 8.65
Efficacité de rayonnement 2.45 % 85.7%

3.4.2 Réseau à base d’une antenne demi-boucle [18]

Dans cet exemple (développé à l’IETR), le réseau est composé de trois antennes miniature
demi-boucle montées sur un circuit imprimé [18]. L’antenne excitatrice est alimentée par couplage
via une ligne microruban de 50 Ω placée sur la face inférieure du substrat (Figure 3.6a). Le
réseau est imprimé sur un substrat Rogers RO4003 de dimensions 97, 9 × 110 × 0, 8mm3, de
permittivité ϵr = 3, 55, et de tangente des pertes de tan(δ) = 0, 0027. En outre, l’antenne
possède une fréquence de résonance de 863 MHz et une taille électrique de r0 = 2π

λ = 1, 33.
La figure 3.6b montre l’abaque directivité-efficacité du réseau. Selon cet abaque, le réseau

peut atteindre une directivité maximale de 10 dBi dans la direction "End-Fire" avec une efficacité
de rayonnement de 8.7%. En revanche le réseau peut atteindre une efficacité maximale de 90%
mais avec une faible directivité de 2 dBi. Le tableau 3.4 présente les résultats d’optimisation
du gain comparés aux performances présentés en [18]. La comparaison révèle une baisse de
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directivité de 2,45 dBi en optimisant le gain. Cependant, une augmentation importante de
l’efficacité de rayonnement de 0,659 (65.9 %) et du gain de l’antenne de 6,88 dBi est réalisée.
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Figure 3.6 – (a) Réseau à trois antennes demi-boucle, (b) Abaque directivité-efficacité.

Table 3.3 – Charges Optimales

Directivité max ref [18] Gain max
Port 1 R=7.6Ω série C=11.4 pF L= 4.25 nH
Port 2 Excité Excité
Port 3 C=3.74 pF L=11.4 nH

Table 3.4 – Comparaison

Directivité max ref [18] Gain max
Directivité [dBi] 9 6.55
Gain [dBi] -1.6 5.28
Efficacité de rayonnement 8.7% 74.6%

3.4.3 Réseau à base d’une antenne monopôle méandre [33]

L’antenne unitaire utilisée dans cet exemple est un monopôle à méandres, imprimé sur un
substrat Rogers RT5880 de dimensions de 122 × 31 × 0, 8mm3, de permittivité ϵr = 2, 2 et de
tangente des pertes de tan(δ) = 0.0009. Un réseau à quatre éléments opérant à 900 MHz est
formé avec une distance de séparation de 0, 2λ et une taille électrique de r0 = 2, 46 (Fig. 3.7a).
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(a) (b)

Figure 3.7 – (a)Réseau superdirectif à quatre monopôles à méandres, (b) Abaque directivité-efficacité
correspondant.

La figure 3.7b, montre l’abaque directivité-efficacité du réseau tracé à l’aide de l’optimisation
conjointe. Dans cet exemple, le réseau peut atteindre une directivité maximale de 12.2 dBi avec
une efficacité de rayonnement de 30 %. Par ailleurs, le réseau peut atteindre une efficacité max-
imale de 98% avec une directivité de 9 dBi. Le tableau 3.6 présente les résultats d’optimisation
comparés avec ceux présentés en [33]. La comparaison montre une baisse de directivité de 1,5 dBi
en optimisant le gain. En outre, une amélioration d’efficacité de rayonnement de 0.473 (47.3%)
et du gain de l’antenne de 1,51 dBi peut être notée.

Table 3.5 – Charges Optimales

Directivité max ref [33] Gain max
Port 1 L=12 nH L=17,5 nH
Port 2 Excité Excité
Port 3 C=7,6 pF C=24 pF
Port 4 R=61,2Ω série L=77,5 nH C=8,3 pF

Table 3.6 – Comparaison

Directivité max ref [33] Gain max
Directivité [dBi] 11,6 10,1
Gain [dBi] 8,3 9,81
Efficacité de rayonnement 46,7 % 94 %

Cette comparaison montre clairement que la méthodologie d’optimisation multi-objectif ou
du gain proposée conduit à une amélioration significative de l’efficacité et, par conséquent, du
gain des réseaux superdirectifs. Cette amélioration devient plus notable pour des réseaux à faible
distance inter-éléments ou/et lorsque le nombre des éléments du réseau est supérieur à 2.
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3.5 Analyse modale

Pour mieux comprendre comment les modes caractéristiques sont manipulés en utilisant
l’optimisation de la directivité ou du gain, une analyse modale des champs modaux ainsi que
des efficacités modales est menée pour les deux cas d’optimisation.

Reprenons l’exemple du réseau à base du monopôle à méandres présenté dans le paragraphe
3.4.3. La figure 3.8 montre les coupes 2D des champs modaux du réseau en échelle linéaire à 900
MHz dans le plan azimutal (x,y). D’après ces coupes, les trois modes 1, 3 et 4 possèdent des
diagrammes bidirectionnels avec un lobe pointant dans la direction souhaitée (θ = 90◦, φ = 0◦)
tandis que le deuxième est orienté dans la direction arrière (θ = 90◦, φ = 180◦). En outre, le
mode 2 présente un lobe principal orienté dans la direction indésirable (θ = 90◦, φ = 240◦).

(a) (b) (c) (d)

Figure 3.8 – Champs modaux à 900 MHz : (a) Mode 1, (b) Mode 2, (c) Mode 3, (d) Mode 4.

La figure 3.9 montre les efficacités modales de l’antenne. Le mode 1 est moins efficace avec
une efficacité modale de 60 % à la fréquence de fonctionnement 900 MHz. En revanche, les modes
2, 3 et 4 présentent des efficacités modales élevées de 100 % sur toute la bande de fréquence
[800-1000 MHz].

Figure 3.9 – Efficacité Modale en fonction de la fréquence.
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Par conséquent, pour obtenir un rayonnement à la fois efficace et directif dans la direction
souhaitée (θ = 90, φ = 0), le mode 1 (directif mais non efficace) et le mode 2 (efficace mais non
directif) doivent être supprimés. D’autre part, les modes 3 et 4 (directifs et efficaces) doivent
être excités et pondérés correctement via les coefficients modaux complexes αn afin d’obtenir
une superposition constructive dans la direction désirée (θ = 90◦, φ = 0◦) et une superposition
destructive dans la direction arrière (θ = 90◦, φ = 180◦).

La figure 3.10 montre les coefficients modaux en fonction de la fréquence pour l’optimisation
de la directivité (figure 3.10a) et pour l’optimisation du gain (figure 3.10b). D’après ces graphiques,
en cas d’optimisation de la directivité, le mode 1 (directif et moins efficace) est bien excité à la
fréquence d’optimisation 900 MHz (figure 3.10a). Cela explique pourquoi le réseau superdirectif
est moins efficace (efficacité de rayonnement de 46,7 %). En revanche, en cas d’optimisation
du gain, les modes 3 et 4 sont bien excités ce qui explique pourquoi l’efficacité du réseau
est considérablement améliorée pour atteindre une efficacité de rayonnement de 93.5 %. Ainsi,
l’optimisation du gain favorise l’excitation des modes les plus efficaces.

Figure 3.11 présente les champs modaux pondérés. Les modes 1 et 2 sont fortement atténués
(Fig. 3.11a) tandis que les modes 3 et 4 ont subi une superposition destructive afin d’annuler
le lobe arrière et une superposition constructive pour favoriser la directivité dans la direction
désirée (θ = 90◦, φ = 0◦) (Fig. 3.11b).

(a) (b)

Figure 3.10 – Coefficients modaux αn en dB : (a) En cas d’optimisation de la directivité, (b) En cas
d’optimisation du gain.
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(a) (b)

Figure 3.11 – Somme pondérée des champs modaux (a) Somme pondérée des modes 1 et 2, (b) Somme
pondérée des modes 3 et 4.

3.6 Validation Expérimentale

Un prototype du réseau à base du monopôle à méandres pliés avec les charges d’optimisation
du gain données dans le tableau (3.5) a été fabriqué et mesuré (Fig. 3.12). Les performances de
rayonnement de l’antenne ont été mesurées dans le système de mesure en champ proche MVG
Star Lab.

La figure 3.13a présente la directivité mesurée en fonction de la fréquence. L’antenne présente
une bande passante en directivité (à -1 dB) mesurée de 6,6 %, en bon accord avec celle simulée
(6,2 %). La figure 3.13b représente le gain réalisé en fonction de la fréquence. Le gain mesuré
présente une largeur de bande à -1 dB de 4,9 % tandis que la bande obtenue par simulation est
de 6,6 %. Cette différence est probablement due à l’incertitude de la chambre de mesure [59].

La figure 3.13c illustre le coefficient de réflexion en fonction de la fréquence. La bande pas-
sante d’adaptation à -10dB mesurée est de 30 MHz, en bon accord avec celle simulée (37 MHz). La
figure 3.13d montre l’efficacité totale mesurée en fonction de la fréquence. Comme le prévoyait la
simulation, le réseau d’antennes présente une très bonne efficacité. La petite différence constatée
entre la simulation et la mesure est probablement due aux effets du câble, du connecteur ainsi
qu’aux résistances internes des charges qui introduisent des pertes ohmiques supplémentaires.

La figure 3.14f montre la composante principale (tracé plein) et la composante croisée (tracé
en pointillés) du champ électrique mesuré. L’antenne présente des diagrammes de rayonnement
avec des composantes croisées faible inférieure ou égale à -5dBi.
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Figure 3.12 – Prototype fabriqué

(a) (b)

(c) (d)

Figure 3.13 – Comparaison entre les résultats de mesure et de simulation en fonction de la fréquence :
(a) Directivité , (b) Gain réalisé, (c) coefficient de réflexion en dB et (d) Efficacité totale.
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(a) (b) (c)

(d) (e) (f)

Figure 3.14 – Composante principale (tracé plein) et composante croisée (tracé en pointillés) du champ
mesuré : (a) et (b) à 860 MHz, (c) et (d) à 880 MHz, (e) et (f) à 900 MHz.

3.7 Conclusion

Dans ce chapitre, deux approches d’optimisation pour améliorer le gain (ou l’efficacité) des
réseaux superdirectifs sont présentées. La première procédure optimise le gain du réseau plutôt
que la directivité en trouvant l’excitation complexe optimale pour le cas d’un réseau entière-
ment excité ou les charges parasites optimales pour une configuration à éléments parasites. Une
telle optimisation conduit à une amélioration significative du gain des réseaux superdirectifs,
en particulier pour des réseaux à faible distance de séparation et/ou des réseaux avec un nom-
bre d’éléments supérieur à 2. Néanmoins, cette amélioration du gain se fait au détriment de
la directivité maximale du réseau ce qui se traduit par des rayonnements dans des directions
indésirable. Afin d’établir un compromis optimal entre la directivité et le gain, une seconde
approche d’optimisation multi-objectif de la directivité et l’efficacité de rayonnement a été pro-
posée. À l’aide de cette approche il est possible d’explorer toutes les combinaisons possible de
directivité et d’efficacité du réseau à optimiser en traçant des abaques de directivité en fonction
de l’efficacité pour différentes distances de séparation. Cela offre la possibilité de sélectionner
la combinaison la plus optimale selon les exigences. La procédure proposée est appliquée en-
suite pour réoptimiser certains réseaux superdirectifs présentés dans l’état de l’art. Les résultats
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obtenus montrent une amélioration importante sur le gain de ces réseaux par rapport aux ré-
sultats présentés dans les références correspondantes. Pour valider les résultats numériques, un
prototype du réseau à quatre monopôles méandres a été fabriqué et mesuré. La comparaison
entre la mesure et la simulation montre une très bonne concordance.

Une autre limitation des réseaux superdirectifs c’est leur désadaptation ainsi que leur bande
passante très étroite même avec l’utilisation d’un circuit d’adaptation externe. Pour aborder ce
problème, dans le chapitre suivant une optimisation multi-objectif de la directivité et l’adaptation
est proposée en utilisant la théorie des modes caractéristiques d’une antenne à N ports (NCM).
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Chapter 4

CONCEPTION DES RÉSEAUX

SUPERDIRECTIFS LARGE BANDE.

La conception des réseaux superdirectifs est l’un des problèmes les plus complexes, étant
donné que leur synthèse est soumise à plusieurs verrous. Une limitation fondamentale associée
à ce type de réseaux, est leur désadaptation ainsi que leur bande passante très étroite. En effet,
pour atteindre la superdirectivité, les distributions de courants sur les éléments adjacent tend
à être en opposition de phase. Cela conduit à une baisse drastique de la résistance d’entrée
de l’antenne par rapport l’impédance interne de la source d’excitation, ce qui entraine une
forte perte par désadaptation d’impédance [13]. D’autre part, la maximisation de la directivité
entraîne une augmentation du facteur de qualité des réseaux superdirectifs ce qui restreint la
largeur de bande opérationnelle même avec l’utilisation d’un circuit d’adaptation externe. Pour
pallier ce problème, les auteurs dans [3] suggèrent d’utiliser un élément unitaire large bande
(ou à faible facteur de qualité Q) pour concevoir des antennes superdirectives large bande.
Toutefois, cette approche devient limitée pour des configurations à couplage mutuel fort, à savoir
les réseaux compact empilés [60] ou des réseaux avec un nombre d’éléments > 2 [61]. Dans
de telles configurations, un circuit d’adaptation externe est toujours nécessaire pour adapter
l’antenne mais sur une bande de fréquence très étroite.

Pour aborder ce problème, ce chapitre présente une approche simple pour la synthèse des
réseaux superdirectifs large bande, en utilisant la théorie des modes caractéristiques d’une an-
tenne à N ports (NCM) [51]. La méthode proposée consiste en une optimisation multi-objectif
de la directivité et l’adaptation de l’antenne dans une large bande de fréquence.

Pour expliquer la méthode de conception, le chapitre est organisé comme suit : La section 1
met en avant la relation inverse entre la directivité et la bande passante. La section 2 présente
le formalisme mathématique de la NCM utilisé dans l’optimisation. La section 3 explique la
méthodologie d’optimisation proposée. Quelques lignes directrices pour définir les paramètres
d’optimisation sont également données. La section 4 présente l’application de l’approche d’optimi-
sation sur des exemples de réseaux superdirectifs. Pour avoir un aperçu de la manière dont les
charges optimales manipulent les modes caractéristiques, une analyse modale est présentée dans
la section 5. La section 6 présente une validation expérimentale. Enfin, une comparaison avec
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l’état de l’art est donnée dans la section 7

4.1 Formulation du problème

Cette section, met en avant la relation inverse entre la directivité et la bande passante des
réseaux superdirectifs.

4.1.1 Facteur de qualité d’un réseau d’antennes

Le facteur de qualité est un moyen simple pour quantifier la largeur de bande passante d’une
antenne. Il est défini comme le rapport entre l’énergie stockée et la puissance rayonnée [62].

Qa = 2ω
max(WM , WE)

P
(4.1)

Où ω est la fréquence angulaire, WM l’énergie magnétique stockée, WE l’énergie électrique
stockée et P la puissance rayonnée.

Considérons un réseau à N antennes. Soit I = [I1, ..., In]T le vecteur des coefficients d’excitation
des éléments du réseau et En(θ, φ) le champ électrique lointain (complexe) rayonné par la néme

antenne dans l’environnement de son réseau. Le facteur de qualité du réseau d’antennes peut
être exprimé sous la forme suivante [63] :

Q ≃ Qa.
I∗.I

I∗.U.I
(4.2)

Où Qa est le facteur de qualité de l’élément unitaire du réseau et U une matrice hermitienne
dont les éléments sont donnés par :

Um,n =
∫ 2π

0

∫ π

0
E⃗m(θ, φ).E⃗∗

n(θ, φ) sin θ dθdφ (4.3)

Le facteur Q d’une antenne est inversement proportionnel à sa bande passante BW telle que :

BW ∝ 1
Q

(4.4)

∝ 1
Qa

I∗.U.I

I∗.I
(4.5)

Par conséquent, à mesure que le facteur Q augmente la bande passante de l’antenne BW diminue.
Le paragraphe suivant met en lumière la proportionnalité inverse entre la directivité et la

bande passante pour les réseaux d’antennes superdirectifs.
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4.1.2 Relation inverse entre la directivité et la bande passante

Rappelons la directivité dans une direction (θ0, φ0) d’un réseau à N antennes excitées par
les coefficients de courant I = [I1, ..., In]T :

D (θ0, φ0) = 4π
I∗.F.I

I∗.U.I
(4.6)

Selon l’expression 4.6, maximiser la directivité du réseau d’antennes dans la direction (θ0, φ0)
revient à maximiser l’intensité de rayonnement représentée par le numérateur (I∗.F.I) et de
minimiser le dénominateur (I∗.U.I). Cela entraîne une minimisation automatique de la bande
passante BW, étant donné que le dénominateur de la directivité (I∗.U.I) n’est que le numérateur
de la bande passante (4.5).

4.1.3 Travaux antérieurs à l’IETR

Pour surmonter ces problèmes, une approche de conception des réseaux superdirectifs large
bandes a été proposée à l’IETR dans le cadre de la thèse de Dr. Hussein Jaâfar [64]. Cette
approche suggère d’utiliser un élément unitaire large bande (où à faible facteur de qualité Q),
pour concevoir des antennes superdirectives large bandes. Pour ce faire, les auteurs ont conçu une
antenne large bande avec une bande passante d’impédance de 20 % (Fig.4.1). Ensuite, l’antenne
est utilisée comme élément unitaire d’un réseau superdirectif parasite à deux éléments (Fig.4.2a).
Ce réseau atteint une directivité maximale de 7 dBi dans la direction "end-fire" (Fig.4.3b) et
une large bande passante d’impédance de 24 %(Fig.4.3c).

(a) (b) (c)

Figure 4.1 – Antenne élémentaire large bande : (a) Vue de dessus, (b) Vue de dessous et (c) coefficient
de réflexion en fonction de la fréquence.

85



(a)

(b) (c)

Figure 4.2 – Réseau superdirectif: (a) Directivité en fonction de la fréquence,(b) Coefficient de réflexion
en fonction de la fréquence.

Toutefois, cette approche devient limitée pour des configurations à couplage mutuel fort, à
savoir les réseaux compacts empilés ou des réseaux avec un nombre d’éléments > 2. En effet la
même antenne large bande a été utilisée dans une configuration empilée comme le montre la figure
(4.3a). Néanmoins, le réseau est désadapté et un circuit d’adaptation externe ne permet d’adapter
l’antenne que sur une bande très étroite d’environ 1 % (Fig.4.2c). La même constatation peut
être notée sur l’exemple à trois éléments présenté dans le chapitre 2 (sous-section 2.3.3) où
la bande passante réalisée à l’aide d’un circuit d’adaptation externe est faible (d’environ 2%).
Ce comportement faible bande est principalement dû au grand facteur de qualité des réseaux
superdirectifs.

(a)
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(b) (c)

Figure 4.3 – Réseau superdirectif à éléments empilés: (a) Directivité en fonction de la fréquence,(b)
Coefficient de réflexion en fonction de la fréquence.

Comme démontré ci-dessus, la conception des réseaux superdirectifs large bandes est une
tâche défiante, car leur optimisation est soumise à un dilemme (proportionnalité inverse) entre
la directivité d’une part et la bande passante d’impédance d’autre part. Pour surmonter ce
problème, en ce qui suit une approche d’optimisation multi-objectif basée sur la théorie des
modes caractéristiques d’une antenne à N ports est proposée. Elle consiste en deux éléments clés
:

1. Optimisation conjointe de la directivité et l’adaptation : cette optimisation per-
met d’établir un compromis optimal entre la directivité et la bande passante.

2. Incorporation des charges internes au sein de l’antenne excitatrice : Il a été
démontré que l’intégration d’un ensemble de charges passives optimales à l’intérieur d’une
structure d’antenne permet un meilleur contrôle de son impédance d’entrée sur une large
bande de fréquences [65].

Ci-dessous, le formalisme théorique utilisé dans l’optimisation proposée est présenté.

4.2 Contrôle des modes caractéristiques à l’aide des charges
réactives

Comme vu dans le chapitre 2, les modes caractéristiques d’une antenne à N ports (NCM)
peuvent être déterminés en résolvant l’équation à valeurs et vecteurs propre suivante :

[X]J̄n = λn[R]J̄n (4.7)

Dont X et R sont respectivement les parties imaginaire et réelle de la matrice d’impédance
de l’antenne à N ports. λn et J̄n sont respectivement la néme valeur propre et son courant
caractéristique (vecteur propre) correspondant. Si nous chargeons de manière réactive chacun
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des N ports, la formule 4.7 devient :

[X + Xcharges]Īn = γn[R]Īn (4.8)

avec Xcharges la matrice diagonale des charges réactives. In et γn sont respectivement les nou-
veaux vecteurs et valeurs propres en tenant compte l’effet des charges reactives.

En agissant sur les valeurs de Xcharges, il est possible de contrôler les modes caractéristiques
de l’antenne et, par conséquent, ses performances en termes de d’adaptation et rayonnement.

4.2.1 Coefficient de réflexion et directivité de l’antenne à N-ports

Les courants au niveau des ports de l’antenne, peuvent être représentés, en fonction des
courants caractéristiques comme suit :

I =
N∑

n=1
αnĪn (4.9)

où αn sont les coefficients modaux :

αn = I∗
n · Voc

1 + j · γn
(4.10)

Substituant αn par son expression dans 4.9, les courants au niveau des ports deviennent :

I =
N∑

n=1

Ī∗
n · Voc · Īn
1 + j · γn

(4.11)

avec Voc le vecteur définissant les tensions au niveau des ports de l’antenne.
En utilisant 4.11, l’admittance d’entrée du ième port peut être déterminée comme suit [66] :

Yin(i) = I(i)
Voc(i)

=
N∑

n=1

In(i)2

1 + j · γn
(4.12)

Le coefficient de réflexion au niveau du ième port est alors :

Sii = 20 log10

∣∣∣∣Y0 − Yin (i)
Y0 + Yin(i)

∣∣∣∣ (4.13)

avec Y0 l’admittance interne de la source d’excitation (Y0 = 0.02S).
La directivité de l’antenne à N ports chargés est donnée par la formule (2.11) du chapitre 2

comme suit :
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D (θ0, φ0) = 4π ·

∣∣∣∑N
1 αnEmode

n (θ0, φ0)
∣∣∣2∫ 2π

0
∫ π

0

∣∣∣∑N
1 αnE mod

n (θ, φ)
∣∣∣2 sin θdθ · dφ

(4.14)

= 4π
α∗.C.α

α∗.U.α
(4.15)

Ci-dessous, la méthodologie d’optimisation en utilisant le formalisme théorique de la NCM
est détaillée.

4.3 Méthodologie de Conception

Dans cette section, la procédure d’optimisation conjointe de la directivité et la bande passante
est présentée. Elle se compose de 7 étapes :

— Étape 1 : Définition d’un réseau superdirectif à élément parasite (structure et nombre
d’antennes élémentaires, mise en réseau, le choix de l’élément excitateur et les éléments
parasites.)

— Étape 2 : Incorporation des ports internes à l’intérieur du corps de l’antenne excitatrice
afin d’assurer une large bande passante.

— Étape 3 : À l’aide d’un simulateur électromagnétique la matrice d’impédance ainsi que
le champ rayonné en 3D par chaque antenne sont calculés.

— Étape 4 : Ensuite, les modes caractéristiques sont extraits à partir de l’équation 4.8.
— Étape 5 : Les champs et les coefficients modaux sont calculés en utilisant respectivement

les équations (2.10) et (2.8).
— Étape 6 : La directivité et le coefficient de réflexion à l’entrée du port excité sont calculés

en utilisant respectivement les formules 4.15 et 4.13.
— Étape 7 : Enfin, une fonction objectif appropriée est définie et optimisée, en utilisant un

algorithme d’optimisation.

4.3.1 Fonction objectif

Pour un processus d’optimisation, la définition d’une fonction objectif appropriée est d’une
grande importance pour garantir sa convergence. Pour une optimisation multi-objectif de la
directivité et du coefficient de réflexion (S11), la fonction coût peut être formulée comme suit :

F (XCharges) = ω1Obj−Fun S11 + ω2Obj−Fun D(θ0,φ0) (4.16)

F (XCharges) est la fonction objectif globale. Obj−Fun S11 et Obj−Fun D(θ0,φ0) sont deux fonctions
objectifs élémentaires respectivement pour minimiser le coefficient de réflexion de l’antenne dans

89



une bande de fréquence donnée [fmin, fmax] et de maximiser la directivité de l’antenne dans une
direction souhaitée (θ0, φ0) tel que, quelque soit f ∈ [fmin, fmax] :

Obj− Fun S11 =
{

1 if S11 > S11 seuil

0 if S11 < S11 seuil
(4.17)

et
Obj− Fun D(θ0,φ0) = Dmax − D (θ0, φ0) (4.18)

S11 Seuil est le seuil du coefficient de réflexion d’entrée souhaité dans la bande d’intérêt et Dmax

c’est la directivité désirée. S11 et D(θ0, φ0) peuvent être facilement déterminés en utilisant
respectivement les formules 4.13 et 4.15. Les coefficients ω1 et ω2 sont des poids permettant
d’équilibrer les deux termes de la fonction objectif globale.

Ci-dessous des lignes directrices pour définir les paramètres d’optimisation sont données.

4.3.2 Paramètre d’optimisation

Pour garantir la convergence de la méthode proposée, plusieurs paramètres doivent être pris
en compte :

4.3.2.1 Nombre des ports internes

Le nombre des ports internes est un paramètre important pour atteindre l’objectif d’optimisation.
Plus le nombre de ports internes est élevé, meilleur est le contrôle des modes caractéristiques.
Cependant, compte tenu des tolérances des composants et de la sensibilité des réseaux superdi-
rectifs, un grand nombre peut ne pas convenir d’un point de vue pratique [66].

4.3.2.2 Position des ports internes

L’emplacement des ports à l’intérieur du corps de l’antenne est un paramètre critique pour
une manipulation efficace des modes caractéristiques. Par conséquent, le choix d’un bon emplace-
ment pour les ports internes est d’une grande importance pour la convergence de l’optimisation.
Dans [66], les auteurs ont montré que l’emplacement de ports à l’endroit où l’antenne présente
une densité de courant élevée, peut offrir un contrôle optimal des modes caractéristiques.

4.3.2.3 Topologie du chargement

Après avoir défini l’emplacement des ports internes, l’étape suivante consiste à déterminer
la topologie (type de charge) appropriée pour chaque port. Il existe trois topologies possibles:
la topologie capacitive C, la topologie inductive L ou la topologie combinée LC (série ou par-
allèle). Une méthode simple pour spécifier la topologie appropriée pour chaque port consiste
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à choisir d’abord une topologie LC pour tous les ports et à optimiser les valeurs de charges
correspondantes. Ensuite, le comportement dominant (capacitif, inductif ou leur combinaison)
de l’impédance optimale pour chaque port est déterminé en traçant l’impédance optimisée dans
la bande d’intérêt. Enfin, nous associons à chaque port le type de charge approprié en fonction
du comportement dominant.

4.4 Applications de l’optimisation multi-objectif

Dans cette section, la méthode proposée est utilisée pour concevoir des réseaux superdirectifs
large bande à éléments parasites, en utilisant différentes antennes élémentaires.

4.4.1 Réseau superdirectif à deux éléments à base d’une antenne boucle

4.4.1.1 Antenne élémentaire

Dans ce premier exemple, l’élément unitaire utilisé est une antenne boucle en forme de M,
imprimée sur un substrat Rogers RT5880. Les dimensions totales de l’antenne sont de 142×60×
0, 8mm3 tandis que celles de la boucle sont de 24, 5 × 60mm2 (Fig. 4.4a). L’antenne présente
une large bande passante de 540 MHz entre [1,66-2,2 GHz] (Fig. 4.4b).
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Figure 4.4 – Antenne boucle en M : (a) Géométrie de l’antenne (b) Coefficient de réflexion de l’antenne.

4.4.1.2 Réseau superdirectif à deux éléments

En utilisant l’antenne boucle en M comme élément unitaire, nous voulons concevoir un réseau
superdirectif parasites large bande à deux éléments en utilisant la méthode proposée (4.3). Nous
voulons faire fonctionner le réseau dans la bande 5G NR n8 entre [880-960 MHz]. Il convient
de noter qu’avec l’approche proposée, il n’est pas nécessaire d’utiliser une antenne élémentaire
initialement adaptée dans la bande de fréquence souhaitée. La figure 4.5 montre la géométrie du
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réseau. Il se compose de deux antennes empilées avec une distance de séparation de 0,1λ à 920
MHz. Dans cette configuration, l’excitation est fixée sur l’antenne 2, tandis que l’antenne 1 est
un élément parasite.

Figure 4.5 – Réseaux superdirectif à deux éléments empilés.

4.4.2 Optimisation conjointe de la directivité et la bande passante

Lors de cette optimisation, la directivité du réseau est maximisée dans la direction (θ =
0, φ = 0) tandis que l’adaptation est optimisée dans la bande [880-960 MHz]. Afin d’obtenir une
directivité plus élevée sur toute la bande d’intérêt, la directivité est optimisée pour la fréquence
centrale de la bande (920 MHz). Pour étudier la possibilité d’obtenir un comportement large
bande avec un minimum de ports internes, trois exemples sont étudiés en utilisant respectivement
un, deux et trois ports internes.

Pour des raisons de simplicité, par la suite, nous appelons le port "Portij" le j ème port créé
sur la i ème antenne.

4.4.2.1 Solution avec un port interne

Configuration du port interne : Conformément au lignes directrices décrites dans (4.3.2.2),
le port interne (noté Port22) est placé à l’endroit où l’antenne 2 (Fig.4.5) présente une densité
de courant élevée à la fréquence centrale de la bande 5G NR n8 (Fig. 4.7). Il convient de noter
que l’antenne parasite ne contient aucun port interne (sauf le port parasite situé au niveau de
l’excitation).

Topologie de chargement : Après avoir défini l’emplacement du port interne, l’étape suiv-
ante consiste à attribuer à chaque port, (port interne sur l’antenne centrale et les ports parasites
sur les antennes parasites), la topologie de charge appropriée. Pour ce faire, une optimisation
en considérant un circuit LC série est effectuée. L’algorithme d’optimisation a convergé vers les
valeurs des charges présentées dans le tableau 4.1.
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(a) (b)

Figure 4.6 – Mise en place du port interne: (a) densité du courant de l’antenne à 920 MHz (b) Mise en
place du port interne Port22 sur l’antenne excitatrice.

Table 4.1 – Charges optimisées pour la topologie LC

Porti1 Porti2
Antenne 1 L11 = 3, 3 nH

C11 = 105 pF Aucun port interne

Antenne 2 Port Excité L22 = 100 nH
C22 = 0, 27 pF

En traçant les réactances des charges optimisées dans la bande d’intérêt, on constate que
pour le Port11 le comportement dominant est inductif (Figure 4.7a) tandis que pour le Port22 le
comportement dominant est capacitif (Figure 4.7b). Ainsi, une topologie inductive est associée
au Port11 et une topologie capacitive au Port22.
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Figure 4.7 – Réactance des charges optimisées dans la bande d’intérêt : (a) pour le Port11, (b) pour le
Port22
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Le tableau 4.2 présente les nouvelles valeurs des charges optimisées :

Table 4.2 – Charges optimales

Porti1 Porti2
Antenne 1 L11 = 3 nH Aucun port interne
Antenne 2 Port Excité C22 = 0, 85 pF

Résultats d’optimisation: Compte tenu des nouvelles charges optimisées, le réseau su-
perdirectif présente une directivité maximale de 7,3 dBi à 920 MHz dans la direction d’optimisation
(θ = 0, φ = 0)(Fig. 4.8a), une bande passante de 30 MHz entre [900-930 MHz], soit 3,2 % de
la fréquence centrale (Fig.4.8b). Dans cette bande, une directivité supérieure à 7 dBi et une
efficacité totale supérieure à 80 % sont obtenues comme le montre la figure 4.8c. En outre le
réseau présente une bande de directivité à −1 dB de 88 MHz entre [870-958 MHz], soit 9,34 %
de la fréquence centrale (920 MHz).
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Figure 4.8 – Résultats d’optimisation pour le réseau à deux éléments : (a) diagramme de rayonnement
3D à 920 MHz, (b) coefficient de réflexion du réseau, (c) directivité et efficacité totale en fonction de la
fréquence.
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4.4.2.2 Solution avec deux ports internes

Après avoir obtenu une bande passante de presque 3 % en utilisant un seul port interne,
dans ce paragraphe nous proposons d’utiliser deux ports internes pour augmenter la bande
passante. Pour ce faire, un port supplémentaire est créé sur le côté opposé du premier port où la
densité de courant est élevée selon la figure 4.6a. Dans ce cas, les ports internes sont dénommés
respectivement Port22 et Port23 (Figure 4.9).

Figure 4.9 – Placement du second port interne Port23 sur l’antenne excitatrice

Le tableau 4.3 présente les charges optimales obtenues par l’algorithme d’optimisation.

Table 4.3 – Charges optimales

Porti1 Porti2 Porti3
Antenne 1 L11 = 13nH Aucun port interne Aucun port interne
Antenne 2 Port excité C22 = 1, 9pF C23 = 0, 32pF

Avec ces charges, le réseau superdirectif présente une directivité optimale de 7,3 dBi pour
la fréquence d’optimisation 920 MHz (Figure 4.10a). En outre, l’antenne présente une large
bande d’impédance de 101 MHz entre [880-981 MHz], ce qui représente 11 % de la fréquence
centrale (Figure 4.10b). Dans cette bande, une directivité supérieure à 6.7 dBi et une efficacité
totale supérieure à 89 % sont réalisée (Fig. 4.10c). Le réseau présente également une bande de
directivité à −1 dB de 155MHz entre [845-1000 MHz], ce qui représente 16,8 % de la fréquence
centrale de la bande.
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Figure 4.10 – Résultats d’optimisation pour le réseau à deux éléments : (a) diagramme de rayonnement
3D à 920 MHz, (b) coefficient de réflexion d’entrée du réseau, (c) directivité et efficacité totale en fonction
de la fréquence.

4.4.2.3 Solution avec trois ports internes

Dans ce paragraphe, trois ports internes sont envisagés. Le troisième port est créé juste en
dessous du Port23 comme le montre la figure 4.11.

L’algorithme d’optimisation a convergé vers les valeurs de charges indiquées dans le tableau
4.4 :

Table 4.4 – Charges optimales

Porti1 Porti2 Porti3 Porti4
Antenne 1 L11 = 14nH Aucun port interne Aucun port interne Aucun port interne
Antenne 2 Port excité C22 = 2, 1pF C23 = 0.12pF C24 = 22nH

96



Figure 4.11 – Mise en place du troisième port interne Port24 sur l’antenne excitatrice.

Dans ce cas, le réseau présente une directivité maximale de 7,3 dBi pour la fréquence
d’optimisation (Figure. 4.12a), une bande d’impédance de 110 MHz entre [881 991 MHz], ce
qui représente 11,95 % de la fréquence centrale (Figure. 4.12b) et une bande de directivité à -1
dB de 160 MHz entre [840-1000 MHz], soit 17,4 % de la fréquence centrale. En outre l’antenne
présente une efficacité totale supérieure à 88% sur toute la bande d’intérêt (Figure. 4.12c).
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Figure 4.12 – Résultats d’optimisation pour le réseau à deux éléments : (a) diagramme de rayonnement
3D à 920 MHz, (b) coefficient de réflexion d’entrée du réseau, (c) directivité et efficacité totale en fonction
de la fréquence.
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4.4.3 Réseau superdirectif à trois éléments à base d’une antenne monopôle
en forme de S.

Dans ce second exemple, un réseau à trois éléments empilés est conçu en utilisant l’optimisation
conjointe proposée. L’élément unitaire utilisé est l’antenne monopole en S présentée dans le para-
graphe 4.1.3 (sans charges internes). L’antenne est imprimée sur un substrat Rogers RT5880,
d’épaisseur 0.8mm, de permittivité relative ϵr = 2.2 et de tangente des pertes de tan(δ) = 0.0009
(Fig. 4.13a). Sur la face inférieure, une ligne méandre est placée derrière le S-monopole et connec-
tée au plan de masse par l’intermédiaire d’un via métallique (Fig. 4.13b). Le monopôle possède
une bande passante de 50 MHz entre [1112-1162 MHz] (Fig. 4.13c).
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Figure 4.13 – Antenne monopôle en S: (a) Vue du dessus, (b) Vue du dessous et (c) coefficient de réflexion
d’entrée de l’antenne.

L’étape suivante consiste à concevoir un réseau superdirectif parasite large bande fonction-
nant dans la bande 5G NR n8 entre [880 MHz-960 MHz]. Le réseau se compose de trois antennes
empilées avec une distance de séparation de 0,18 λ à 920 MHz (Figure 4.14). Dans cette con-
figuration, l’élément central, noté antenne 2, est excité tandis que les éléments périphériques,
respectivement notés antenne 1 et 3 sont des éléments parasites.

Rappelons qu’avec l’approche proposée, il n’est pas nécessaire d’utiliser une antenne élémen-
taire initialement adaptée dans la bande de fréquence de fonctionnement.

Figure 4.14 – Réseau à trois antennes S-monopole empilés
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4.4.4 Optimisation conjointe de la directivité et la bande passante

4.4.4.1 Solution avec un port interne

De la même manière que dans l’exemple précédent, le port interne (noté Port22) est créé dans
la première section du monopôle en S de l’élément central du réseau où la densité de courant est
élevée (Fig. 4.15). Il convient de préciser que les antennes parasites 1 et 3 ne contiennent aucun
port interne.

Figure 4.15 – Mise en place du port interne Port22.

Le tableau 4.5 présente les charges optimales obtenues par l’algorithme d’optimisation.

Table 4.5 – Charges optimales

Porti1 Porti2
Antenne 1 L11 = 9, 3 nH Aucun port interne
Antenne 2 Port Excité L22 = 1, 8 nH
Antenne 3 C31 = 2, 4 pF Aucun port interne

À l’aide de ces charges, le réseau présente une directivité de 9,75 dBi pour la fréquence
d’optimisation 920 MHz (Fig. 4.16a). En outre, le réseau est adapté sur une bande de 20 MHz
entre [870-890 MHz], ce qui représente 2,17 % de la fréquence centrale (Fig. 4.16b). Dans cette
bande, une directivité supérieure à 8,7 dBi avec une efficacité totale supérieure à 80 % sont
réalisées (Fig. 4.16c). Le réseau présente également une bande de directivité à −1 dB de 88 MHz
entre [870-958 MHz], soit 9,34 % de la fréquence centrale.

4.4.4.2 Solution avec deux ports internes

Il est clair que l’utilisation d’un seul port interne n’est pas suffisante pour adapter le réseau
superdirectif dans toute la bande souhaitée. Dans cet exemple la possibilité d’obtenir une bande
passante plus large est évaluée en utilisant deux ports internes. Pour ce faire, un port interne
supplémentaire est créé sur le côté inférieur de la ligne méandre. Dans ce cas, les ports internes
sont désignés respectivement par Port22 et Port23 (Figure 4.17).
Les charges optimales obtenues par l’algorithme d’optimisation sont présentées dans le tableau
4.6.
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(a)

(b) (c)

Figure 4.16 – Résultats d’optimisation: (a) diagramme de rayonnement 3D à 920 MHz, (b) coefficient de
réflexion d’entrée du réseau, (c) directivité et efficacité totale en fonction de la fréquence

Figure 4.17 – Mise en place du deuxième port interne Port23.

Table 4.6 – Charges optimisées

Porti1 Porti2 Porti3
Antenne 1 L11 = 13nH Aucun port interne Aucun port interne
Antenne 2 Port excité L22 = 8, 9nH L23 = 400nH

Antenne 3 C31 = 0, 6pF Aucun port interne Aucun port interne
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Avec ces charges, le réseau d’antennes présente une directivité maximale de 9,12 dBi pour
la fréquence centrale de 920 MHz (Figure 4.18a) et une large bande d’impédance de 104 MHz
entre [859-963 MHz], ce qui représente 11,3 % de la fréquence centrale (Figure 4.18b). Dans cette
bande, une directivité supérieure à 8 dBi et une efficacité totale supérieure à 88 % sont obtenues
(Fig. 4.18c). En outre, le réseau présente une bande de directivité à −1 dB de 113 MHz entre
[870-958 MHz], ce qui représente 12,3 % de la fréquence centrale.

Comme il est clair, l’utilisation de deux ports internes chargés est suffisant pour adapter
le réseau superdirectif sur toute la bande 5G N 28 souhaitée. Dans le paragraphe suivant, la
possibilité d’augmenter la bande passante à l’aide de trois ports internes est étudiée .

(a)

(b) (c)

Figure 4.18 – Résultats d’optimisation: (a) diagramme de rayonnement 3D à 920 MHz, (b) coefficient de
réflexion d’entrée du réseau, (c) directivité et efficacité totale en fonction de la fréquence
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4.4.4.3 Solution avec trois ports internes

Dans ce cas, trois ports internes sont utilisés. Le troisième port est créé sur la deuxième
section du monopôle en S comme le montre la figure 4.19.

Figure 4.19 – Mise en place du troisième port interne Port24.

Les valeurs de charges optimisées sont données par le tableau 4.7.

Table 4.7 – Charges optimisées

Porti1 Porti2 Porti3 Porti4
Antenne 1 L11 = 14nH Aucun port interne Aucun port interne Aucun port interne
Antenne 2 Port excité L22 = 12nH L23 = 180nH C24 = 8, 9pF

Antenne 3 C31 = 0, 5pF Aucun port interne Aucun port interne Aucun port interne

Avec ces charges, une directivité maximale de 9,1 dBi est obtenue à 920 MHz (Figure 4.20a)
avec une bande passante d’impédance de 131 MHz entre [845 976 MHz], ce qui représente 14,2 %
de la fréquence centrale (Figure 4.20b). Le réseau présente également une bande de directivité à -
1 dB de 114 MHz entre [865-979 MHz] (12,4 %) avec une efficacité totale supérieure à 85%(Figure
4.20c).

Il est évident qu’avec plus de ports internes, la largeur de bande d’impédance peut être
améliorée tout en maintenant de bonnes performances en termes de directivité et d’efficacité.
Cependant, le maximum de directivité diminue de 9,75 dBi pour un port interne à 9,11 dBi pour
deux et trois ports internes. Par conséquent, un compromis entre la directivité et la largeur de
bande passante doit être pris en considération dans la conception de ces réseaux.
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(a)

(b) (c)

Figure 4.20 – Résultats d’optimisation: (a) diagramme de rayonnement 3D à 920 MHz, (b) coefficient de
réflexion d’entrée du réseau, (c) directivité et efficacité totale en fonction de la fréquence

4.5 Discussion: Analyse modale

Pour mieux comprendre comment les charges optimales manipulent les modes caractéris-
tiques afin d’obtenir un réseau superdirectif large bande, dans cette section une analyse modale
des champs modaux ainsi que des admittances modales d’entrée, avant et après le chargement
de l’antenne est présentée pour le cas du réseau superdirective à deux ports internes présenté
dans le paragraphe 4.4.4.2.

La figure 4.21 montre la signification modale (Modal Significance ou MS) des modes carac-
téristiques de l’antenne non chargée. D’après cette figure, les modes 1 et 2 sont des modes non
rayonnants (réactifs) avec une signification modale nulle sur toute la bande de fréquence. Le
mode 3 est faible avec une MS inférieure à 0,2. Le mode 4 est résonant respectivement autour
de 880 MHz et 990 MHz tandis que le mode 5 est résonant sur une large bande entre [820-920
MHz] avec une MS de 1. Ainsi, pour obtenir un rayonnement efficace sur une large bande de
fréquences, les modes réactifs 1 et 2 doivent être supprimés tandis que le mode résonant et large
bande 5 doit être excité. En outre, le diagramme de rayonnement du mode 5 doit être rendu
directif pour obtenir une antenne superdirective.

103



Figure 4.21 – Signification modale

La figure 4.22 montre les diagrammes de rayonnement 2D en linéaire des champs carac-
téristiques de l’antenne à 920 MHz avant (courbe continue) et après (courbe en pointillés) le
chargement de l’antenne. À l’aide de charges optimales, le mode réactif 2 est fortement at-
ténué (Fig. 4.22b) tandis que le mode résonant 5 est devenu directif dans la direction souhaitée
(θ = 0, φ = 0) (Fig. 4.22e). Cependant, le mode 1 présente un diagramme omnidirectionnel (Fig.
4.22b) alors que les modes 3 et 4 présentent un lobe principal orienté vers la direction arrière
(θ = 180, φ = 0) (Fig.4.22c et 4.22d) ce qui ne convient pas pour maximiser la directivité dans
la direction souhaitée.

Pour pallier ces problèmes, l’étape suivante consiste à pondérer correctement chaque mode,
par le biais des coefficients modaux, de telle sorte que les modes 1 et 2 deviennent plus insignifi-
ants, le mode 5 devient dominant et les modes 3 et 4 aient une superposition constructive avec
le lobe principal du mode 5 dans la direction souhaitée (θ = 0, φ = 0) et une superposition
destructive ailleurs.

Le tableau 4.8 montre les coefficients modaux à 920 MHz et la figure 4.23 montre les champs
modaux (en échelle linéaire) pondérés. D’après la figure, les modes 1 et 2 sont considérablement
atténués (Figures 4.23a), tandis que le mode 5 est amplifié avec un facteur de 6,23 (Fig. 4.23b). La
figure 4.23c montre la somme pondérée des modes 3, 4 et 5. Comme prévu, le lobe principal de la
somme pondérée des modes 3 et 4 et le lobe secondaire du mode 5 pondéré se sont mutuellement
annulés. Inversement, le lobe secondaire de la somme pondérée des modes 3 et 4 a interféré de
manière constructive avec le lobe principal du mode 5 pondéré, permettant ainsi d’obtenir une
directivité optimale dans la direction souhaitée (θ = 0, φ = 0).

La figure 4.24 montre les coefficients modaux normalisés en dB en fonction de la fréquence,
avant et après le chargement de l’antenne. Grâce aux charges optimales, le mode 5 rendu dom-
inant sur toute la bande [840-960 MHz], ce qui explique le comportement large bande obtenu
tant en directivité qu’en efficacité.
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(a) (b)

(c) (d)

(e)

Figure 4.22 – Champs modaux à 920 MHz avant et après le chargement de l’antenne: (a) mode 1, (b)
mode 2, (c) mode 3, (d) mode 4 et (e) mode 5.
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(a) (b)

(c)

Figure 4.23 – Champs modaux pondérés à 920 MHz (a) somme pondérée des modes 1 et 2, (b) comparaison
entre la somme pondérée des modes 3 et 4 et le mode pondéré 5 et (c) somme pondérée des modes 3, 4
et 5.
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Table 4.8 – Coefficients modaux à 920 MHz avant et après le chargement de l’antenne

Coefficients Modaux Antenne non chargée Antenne chargée
α1 0, 5e−j158 0, 016ej82

α2 1, 35e−j158 0, 17ej82

α3 4, 3ej15 1, 1ej77

α4 7ej58 4, 6ej113

α5 0, 014e−j122 6, 23ej178

(a) (b)

Figure 4.24 – Coefficients modaux normalisés : (a) pour l’antenne non chargée, (b) pour l’antenne chargée.

L’étape suivante consiste à adapter l’impédance d’entrée de l’antenne à une source d’excitation
50 Ω sur toute la bande souhaitée. La figure 4.25 montre les admittances modales d’entrée de
l’antenne non chargée. D’après cette figure les modes 1 et 3 présentent un comportement ca-
pacitif avec une conductance nulle sur toute la bande d’intérêt. Les modes 2 et 5 présentent
respectivement une susceptance inductive et une susceptance nulle. Ils présentent également une
conductance nulle sur toute la bande d’intérêt. Enfin, le mode 4 présente une combinaison de
comportement capacitif entre [800-880 MHz] et inductif dans la bande [880-1000 MHz], avec une
conductance maximale de 0,032 S à sa fréquence de résonance (880 MHz). Par conséquent, pour
avoir un réseau adapté, les susceptance modales d’entrée doivent être mutuellement compen-
sées, tandis que la somme des conductances modales doit approcher la valeur de l’admittance
interne de la source (0,02 S). La figure 4.26 montre les admittances modales d’entrée ainsi que
l’admittance totale de l’antenne chargée. Comme prévu, le comportement inductif du mode 4
compense partiellement la somme des modes capacitifs 2, 3 et 5 (Fig.4.26a). D’autre part, la
somme des conductances des modes 4 et 5 permet d’obtenir une conductance totale proche de
0,02 S (Fig.4.26b), ce qui donne lieu à une bande passante à −10dB de 104 MHz entre [859-963
MHz].
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(a) (b)

Figure 4.25 – Admittance modale d’entrée de l’antenne non chargée : (a) Susceptance d’entrée, (b)
Conductance d’entrée

(a) (b)

Figure 4.26 – Admittance modale d’entrée de l’antenne chargée : (a) Susceptance d’entrée, (b) Conduc-
tance d’entrée

4.6 Validation Expérimentale

Afin de valider les résultats de la simulation, un prototype de réseau superdirectif à base
du monopôle en S à deux ports internes présenté dans le paragraphe 4.4.4.2 est fabriqué et
mesuré (Figure 4.27). Les mesures ont été effectuées dans une chambre anéchoïque compact
"MVG Star Lab". La figure 4.28a montre le diagramme de rayonnement mesuré à 920 MHz
comparé à la simulation (Fig. 4.28b). La directivité mesurée présente un maximum de 8,5 dBi
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soit 0,6 dBi inférieure à la simulation. La figure 4.28c présente la directivité mesurée en fonction
de la fréquence. Les mesures suivent pratiquement la même tendance que la simulation, avec
une légère différence. Les différences constatées sont principalement dues à la précision de la
chambre de mesure ainsi que l’effet du câble d’alimentation qui perturbe le rayonnement total
de l’antenne.

La figure 4.28d montre le coefficient de réflexion mesuré comparé à la simulation. La com-
paraison montre un bon accord entre les deux.

Pour pallier l’incertitude de mesure de la chambre "MVG Star Lab", l’efficacité totale de
l’antenne est mesurée à l’aide du cap de Wheeler. Pour ce faire, le coefficient de réflexion de
l’antenne est mesuré à la fois en espace libre S11FS et à l’intérieur du cap S11WC. L’efficacité est
ensuite déterminée à l’aide de la formule ci-dessous [67] :

ηTotale = (1 − |S11FS|2)

√√√√ |S11WC|2 − |S11FS|2

1 − 2 |S11FS|2 + |S11WC|2 |S11FS|2
(4.19)

La figure 4.28e montre l’efficacité mesurée en fonction de la fréquence. Comme le prévoyait la
simulation, le réseau présente une efficacité totale élevée sur toute la bande souhaitée.

Figure 4.27 – Prototype fabriqué
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(a) (b)

(c) (d)

(e)

Figure 4.28 – Résultats de mesure: (a) diagramme de rayonnement mesuré à 920 MHz, (b) diagramme
de rayonnement simulé à 920 MHz, (c)Directivité mesurée en fonction de la fréquence, (d) coefficien de
reflexion d’entrée mesuré en fonction de la fréquence et (d)Efficacité totale mesuré en fonction de la
fréquence.
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4.7 Comparaison

Afin de montrer l’utilité de la méthode proposée ainsi que les antennes optimisées, ce para-
graphe présente une comparaison des performances de ces dernière à certaines antennes Yagi-Uda
commerciales ainsi qu’à l’état de l’art. Le tableau 4.9 montre une comparaison du réseau superdi-
rectif à deux ports internes présenté dans le paragraphe 4.4.4.2 avec deux antennes Yagi-Uda
commerciales qui fonctionnent dans la même bande avec des performances comparables [68]-[69].
Notre conception est très compacte avec une longueur inférieure de 60 % par rapport à celle de
la Yagi classique.

Table 4.9 – Comparison avec des antennes YAGI commerciales

Notre design Yagi 1 [68] Yagi 2 [69]
Gain max 9 dBi 8.6 dBi 7.5 dBi

Gain moyen 8.5 dBi 8.1 dBi 7 dBi
Dimensions 122 × 130× 305 × 165× 340 × 180×

(L × W × T ) 60 mm3 79 mm3 61 mm3

Taille électrique (ka) 1.81 3.42 3.75

La figure 4.29 présente une comparaison avec l’état de l’art. Lors de cette comparaison le pro-
duit gain réalisé-bande passante en fonction de la taille électrique est utilisé comme une figure
de mérite (car les réseaux superdirectifs cités dans la littérature fonctionnent dans différentes
bandes de fréquences). La comparaison révèle que nos conceptions, désignées par « Réseau à 2
éléments » et « Réseau à 3 éléments » présentent une amélioration significative en termes de
compacité, de bande passante et de gain réalisé par rapport à l’état de l’art.
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[60]

[3]

[14]

Réseau à 3 éléments : 2 ports internes

Réseau à 3 éléments : 3 ports internes

[98]

[33]

Réseau à 2 éléments : 2 ports internes

Réseau à 2 éléments : 3 ports internes

Figure 4.29 – Comparaison du produit gain réalisé-bande passante de notre travail par rapport à l’état
de l’art.
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4.8 Conclusion

Ce chapitre présente une méthode simple et efficace pour la conception des réseaux superdi-
rectifs parasites large bande en utilisant la théorie des modes caractéristiques d’une antenna à
N ports (NCM). La méthode proposée effectue une optimisation multi-objectif de la directiv-
ité du réseau ainsi que son adaptation dans une large bande de fréquence. Après avoir défini
les positions appropriées des ports internes, la matrice d’impédance des N ports ainsi que les
champs électriques rayonnés sont extraits à l’aide d’une simulation électromagnétique. Ensuite
la topologie de charge appropriée pour chaque port est définie. Enfin, les modes caractéris-
tiques sont extraits et combinés avec un algorithme d’optimisation à évolution différentielle afin
d’optimiser les valeurs des charges. Ces dernières offrent un meilleur contrôle des modes de
manière à satisfaire l’objectif d’un réseau superdirectif et large bande. La méthode proposée est
ensuite utilisée pour concevoir des réseaux superdirectifs à deux et à trois éléments. Pour étudier
la possibilité d’atteindre une large bande passante, une étude paramétrique sur le nombre de
ports internes est effectuée. Cette étude a montré qu’en augmentant le nombre de ports in-
ternes, il est possible d’obtenir une large bande passante. Cependant, le maximum de directivité
diminue et un compromis doit être fait. Pour valider la méthode, un prototype avec deux ports
internes chargés est fabriqué et mesuré. Les résultats des mesures montrent un bon accord avec
les résultats simulés.

112



Chapter 5

CONCEPTION DES RÉSEAUX

SUPERDIRECTIFS COMPACTS AVEC DES

RÉSEAUX DE NEURONES ARTIFICIELS

Dans le chapitre 4, une méthode d’optimisation multi-objectif a été proposée pour la con-
ception des réseaux superdirectifs large bande. Avec cette approche, il est possible d’optimiser
la directivité et l’adaptation des réseaux superdirectifs sur une large bande de fréquence. Dans
ce chapitre, une optimisation globale de la directivité, la bande passante ainsi que les distances
de séparations est proposée. L’objectif est d’explorer la conception des réseaux superdirectifs
large bande plus compact en ajoutant des contraintes sur les distances de séparation lors de
l’optimisation.

Cette optimisation est possible à l’aide des techniques classique d’optimisation comme les
algorithmes stochastiques implémentés dans les outils de simulation électromagnétique. Cepen-
dant, ce type d’algorithme est reconnu pour sa lenteur de convergence.

Pour pallier ce problème, ce travail propose d’examiner une technique d’optimisation basée
sur le concept des réseaux de neurones artificiels (RNA). En effet, les RNA sont récemment
reconnus comme un outil de modélisation et d’optimisation puissant et sont largement utilisés
dans l’optimisation des circuits RF tels que les filtres [70]-[71], les capteurs [72], les antennes
[73]-[84] et les réseaux d’antennes [85]-[91]. Grâce à un processus d’apprentissage, les RNA sont
capables d’apprendre et de généraliser des relations non linéaires complexes entre des variables
(paramètres) de synthèse et leurs réponses électromagnétiques (EM) correspondantes. Ils sont
également capables d’incorporer les propriétés de rayonnement réelles et les effets de couplage
EM ce qui est prometteur pour l’optimisation des réseaux superdirectifs.

Pour expliquer la procédure d’optimisation, le chapitre est organisé comme suit. Dans une
première partie, le principe de l’optimisation globale est expliqué. Un aperçu général sur les
réseaux de neurones artificiels est donné dans la section 2. La section 3 donne le modèle neuronal
développé ainsi que la méthodologie d’optimisation. L’optimisation des réseaux superdirectifs
compacts est ensuite présentée dans la section 5. Enfin, le chapitre est conclu dans la section 6.
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5.1 Optimisation globale des réseaux superdirectifs

Considérons l’exemple d’un réseau d’antennes à éléments parasites chargés, donné par la
figure 5.1. Les éléments du réseau sont séparés par des distances de séparation di, avec i=1,
2. Afin d’assurer un comportement large bande, des charges d’adaptation sont ajoutées sur
l’antenne excitatrice suivant l’approche proposée dans le chapitre 4.

Figure 5.1 – Réseau de dipôles à N ports chargés.

Le but de l’optimisation globale est d’explorer la conception des réseaux superdirectifs large
bande plus compactes en effectuant une optimisation multi-objectif de la directivité, la bande
passante ainsi que les distances de séparations entre les éléments du réseau. Lors de cette optimi-
sation, une contrainte supplémentaire minimisant les distances inter-éléments doit être ajoutée
dans la fonction objectif afin d’assuer des structures plus compactes. La fonction objectif de
cette optimisation est donnée par :

F = ω1Obj−Fun S11 + ω2Obj−Fun D(θ0,φ0) + ω3Obj−Fundistances (5.1)

avec
• F : la fonction objectif globale à optimiser (à minimiser).
• Obj−Fun S11 : une fonction objectif élémentaire pour minimiser le coefficient de réflexion

dans la bande de fréquence souhaitée. Cette fonction est donnée par la formule (4.17).
• Obj−Fun D(θ0,φ0) : une fonction objectif élémentaire pour maximiser la directivité de

l’antenne dans une direction souhaitée (θ0, φ0). Cette fonction est donnée par la formule
(4.18).

• Obj−Fun distances : une fonction objectif élémentaire pour minimiser les distances de
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séparations entre les éléments du réseau. Pour un réseau à N antennes, cette fonction
peut être forumlée comme suit :

Obj−Fun distances =
N−1∑
n=1

dn (5.2)

avec dn est la distance de séparation entre deux éléments adjacents.
• ω1, ω2 et ω3 sont des coefficients de pondération des fonctions objectifs élémentaires.

Parmi les techniques les plus utilisées pour ce type d’optimisation multicritères, on trouve
les algorithms génétiques implémentés dans les outils de simulation électromagnétique. Ce type
d’algorithmes est reconnu par son capacité de sortir des minimas locaux et de converger plutôt
vers des optimas globaux. Toutefois, ils sont très lente en termes de convergence ce qui se traduit
par une longue durée d’optimisation.

Pour surmonter ce problème, dans ce qui suite une technique d’optimisation basée sur les
réseaux de neurones artificiel (RNA) est proposée.

5.2 Réseau de neurones artificiels

Cette section présente un bref aperçu des réseaux de neurones artificiels, de leurs principes
de fonctionnement ainsi que de leurs applications.

5.2.1 Neurone formel

Un neurone formel ou neurone artificiel est une modélisation mathématique (simpliste),
inspirée du fonctionnement des neurones biologiques constituant le cerveau humain. Il a été
introduit pour la première fois par Mac Culloch et Pitts en 1943 [92]. La figure 5.2a montre le
schéma d’un neurone biologique sur lequel Mac Culloch et Pitts ont basé leur premier modèle.
La figure 5.2b montre le modèle de neurone artificiel proposé. Selon cette représentation, les
entrées et les sorties du neurone formel représentent respectivement les dendrites et les axones
du neurone biologique. Le fonctionnement d’un neurone formel se fait en deux étapes :

— Pré-activation : dans cette phase, le neurone effectue la somme pondérée de ses entrées:

Y =
N∑

n=0
ωnXn = ω0 +

N∑
n=1

ωnXn (5.3)

avec Xn sont les valeurs d’entrées du neurone et ωn sont des poids d’inter-connections
(coefficients de pondération).

— Post-activation : dans cette phase, une fonction d’activation ou de transfert f s’applique
sur la valeur calculée dans la phase de pré-activation. La sortie du neurone est alors donnée
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par :

S = f(Y ) = f(ω0 +
N∑

n=1
ωnXn) (5.4)

(a)

(b)

Figure 5.2 – (a) Neurone biologique, (b) Neurone artificiel.

Grâce à cette simple représentation, Mac Ccullloch et Pitts ont proposé des neurones formels
capables de mémoriser des fonctions booléennes simples, à savoir la fonction AND (ET) et la
fonction OR (OU).

5.2.2 Fonction d’activation

Le rôle d’une fonction d’activation, ou fonction de transfert, est d’ajouter une non-linéarité
au réseau de neurones, de sorte qu’il puisse apprendre et généralise des relations plus complexes
entre les données entrée-sortie d’apprentissage. Il existe plusieurs fonctions d’activation, dont
l’utilisation de chacune dépend principalement du problème envisagé. Trois types de fonction
d’activation utilisés par la suite dans le développement du modèle neuronal sont présentées
ci-dessous [93].

— Fonction linéaire ou identité : est une fonction d’activation basique, qui ne fournit
aucune non-linéarité. Elle est donnée par la formule suivante :

f(x) = x (5.5)

La fonction d’activation linéaire est souvent utilisée dans les nœuds des sorties, lorsque

116



la sortie cible est une valeur réelle.

— Fonction sigmoïde : La fonction sigmoïde est une fonction d’activation non linéaire,
réelle et différentiable. Cette fonction est définie pour des valeurs d’entrée réelles quel-
conque. Cependant sa sortie est comprise entre 0 et 1. Elle est représentée par la formule
suivante :

f(x) = 1
(1 + exp−x) (5.6)

Une caractéristique intéressante de cette fonction est que sa dérivée peut s’exprimer
en fonction d’elle-même, ce qui permet un gain en temp de calcul lors de la phase
d’apprentissage:

f
′(x) = f(x)(1 − f(x)) (5.7)

Il convient de noter que la différentiabilité de la fonction de transfert est une propriété
essentielle pour la phase d’apprentissage des réseaux de neurones.

— Fonction Softmax : La fonction d’activation softmax, est une fonction réelle qui trans-
forme un vecteur x de N nombres réels (notamment les sorties brutes d’un neurone) en
une distribution de probabilité. Elle est donnée par la formule suivante [94] :

σ(x)i = expxi∑N
j expxj

(5.8)

La fonction Softmax s’utilise souvent dans la couche de sortie d’un réseau de neurones
construit pour une application de classification décrite dans le paragraphe (5.2.5).

5.2.3 Réseaux de neurones

Comme pour le cerveau humain, la puissance des neurones artificiels réside dans leur as-
sociation au sein des structures, plus au moins complexe, appelées réseaux de neurones. Le
comportement collectif obtenu permet de modéliser des fonctions beaucoup plus complexes par
rapport à celles réalisées par un seul neurone formel. La figure 5.3 présente l’exemple d’un réseau
de neurones interconnectés. Il se compose d’une couche d’entrée à N paramètres Xn, K couches
cachées (couches entre la couche d’entrée et la couche de sortie) et une couche de sortie avec
M paramètres Ym. Chaque connection entre les neurones de couches adjacentes (représentée par
une flèche noire sur la figure 5.3) est associée à un poid ωn.

Selon le nombre des couches cachées, trois types des réseaux de neurones peuvent être dis-
tingués [93] :

— Réseau de neurone monocouche : dans ce type de réseaux aucune couche cachée
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Figure 5.3 – Réseau de neurones à K couches cachées

n’existe entre la couche d’entrée et celle de sortie.
— Réseau de neurones superficiel (shallow neural network) : ce type de réseaux

possède une seule couche cachée entre son entrée et sa sortie.
— Réseau de neurones profond (deep neural network) : ce type de réseau est composé

d’au moins deux couches cachées entre la couche d’entrée et celle de sortie.

5.2.4 Apprentissage des réseaux de neurones

La capacité d’apprentissage est la propriété la plus intéressante et la plus fondamentale
des réseaux de neurones artificiels. Lors de cette opération, le réseau RNA fait appel à des
exemples d’entrainement ou des exemples de comportement (des données) afin de déchiffrer la
relation entrée-sortie entre ces donnés et d’identifier la loi (mathématique, statistique...) qui gère
leur distribution. Il existe plusieurs types d’apprentissage selon l’application envisagée. Dans ce
paragraphe on considère uniquement le type d’apprentissage supervisé qu’on utilisera lors du
développement de modèle neuronal proposé.

La figure 5.4 montre une représentation schématique de l’apprentissage supervisé. Il s’agit
d’un processus d’optimisation itératif dans lequel les exemples d’entrainement entré-sortie sont
présentés au réseau RNA un par un. Ensuite, pour chaque exemple, une comparaison entre les
valeurs produites par le modèle neuronale en réponse aux paramètres d’entrée et la sortie cible
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(correcte) est effectuée afin de déterminer l’erreur ϵ du modèle. Finalement, une minimisation de
cette erreur est effectuer en ajustant les valeurs des poids d’inter-connections ωn selon la règle
du gradient suivante :

ωnouveau
n = ωancien

n + µ
∂ϵ

∂ωn
(5.9)

µ est un facteur compris entre 0 et 1, appelé taux d’apprentissage.
Une fois que tous les exemples d’entrainement sont passés par le réseau, une époque d’apprenti-

ssage est terminée et le processus recommence jusqu’à ce que l’erreur d’apprentisssage (pour tous
les exemples) atteigne un critère de convergence. À l’issue de cette opération, le RNA apprend
à prédire la sortie correcte, compte tenu des exemples d’entrainement, voire de généraliser cette
prédiction à d’autres données similaires. En d’aure termes, la capacité de généralisation permet
aux réseaux de neurones de prédirent des sorties correcte pour des paramètres d’entrée qui n’ont
pas été vus pendant la phase d’apprentissage.

Figure 5.4 – Apprentissage supervisé des réseaux de neurones.

Après avoir présenter le principe de fonctionnement et d’apprentissage, les deux applications
courantes des réseaux de neurones artificiels sont résumées ci-dessous.

5.2.5 Classification et Régression

Les deux types d’application les plus courants de réseaux de neurones artificiels à apprentis-
sage supervisé sont la classification et la régression. Dans un problème de classification le modèle
neuronale tente à trouver la ou les classes auxquelles les données d’entrée appartiennent (figure
5.5a). Dans ce cas, les données d’apprentissage se présentent comme des paires entrées et son

119



classe correspondante. En revanche, la régression est une méthode permettant de comprendre la
relation f (e.g fonction) entre les variables d’entrées (x) et les variables de sorties correspondante
y tel que :

y = f(x) (5.10)

Une fois la relation f est estimée, les variables de sortie y peuvent être prédits en fonction
des variables d’entrées x (figure 5.5b) [93].

(a)
(b)

Figure 5.5 – (a) Problème de classification, (b) Problème de régression.

En résumé, la classification et la régression font toutes deux partie de l’apprentissage super-
visé. Par conséquent, leurs données d’apprentissage se présentent sous forme des paires {entrée,
sortie correspondante}. La seule différence réside dans le type de sorties : la classification utilise
des classes, tandis que la régression exige des valeurs.

Ces deux fonctions (classifcation et régression) qu’on utilisera par la suite lors du développe-
ment du modèle neuronal proposé.

5.3 Optimisation avec réseaux de neurones artificiels

Dans cette section le principe d’optimisation est présenté. Ensuite, le modèle neuronale
proposé est détaillé.

5.3.1 Principe de l’optimisation

Grâces à leur capacité d’apprentissage et de généralisation, les RNA constituent un outil
de modélisation puissant capable de modéliser des relations complexes entre des variables de
conception d’une antenne (par exemple ses dimensions) et les réponses électromagnétique cor-
respondantes (par exemple sa fréquence de résonance ou sa bande passante ...).

Utilisant la même approche, on souhaite développer un modèle neuronale reliant entre les
charges parasites, charges d’adaptation et les distances de séparations d’une part et la directivité
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et le coefficient de réflexion de l’antenne d’autre part. La figure 5.6 montre une représentation
graphique simplifiée de cette modélisation. Une fois les paramètres de conception sont entrées, le
modèle neuronale peut prédire simultanément la directivité du réseau ainsi que son impédance
d’entrée dans la bande de fonctionnement désirée.

Figure 5.6 – Modélisation par réseau de neurones.

Le modèle neuronale peut être utiliser par la suite dans une boucle d’optimisation, à la place
d’un solveur électromagnétique, pour accélérer le processus d’optimisation. Durant ce processus,
le modèle RNA sera appelé à plusieurs reprises par un algorithme d’optimisation pour rechercher
les distances de séparation appropriée entre les éléments du réseau ainsi que l’ensemble optimal
de charges passives qui minimisent la fonction coût donnée par 5.1, suivant l’organigramme (5.7).

Figure 5.7 – Organigramme d’optimisation.

Il convient de préciser que le modèle neuronale peut contenir plusieurs réseaux de neurones
fonctionnant en parallèle.
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Ci-dessous, une description du modèle neuronale proposé et son dévelopement sont présentés.

5.3.2 Modèle neuronal proposé

Le modèle ANN proposé, se compose en deux branches indépendantes. La première établit la
relation entre les paramètres de conception et le coefficient de réflexion de l’antenne, tandis que la
seconde établit la relation entre les mêmes paramètres et la directivité de l’antenne. Rappelons
que les paramètres de conception comprennent les distances de séparation entre les éléments
du réseau ainsi que les valeurs des charges d’optimisation (charges d’adaptation et parasites).
L’utilisation de deux branches indépendantes pour l’adaptation et la directivité a pour but de
rendre la prédiction de RNA plus fiable.

5.3.2.1 Branche de coefficient de réflexion ou d’adaptation

Une approche directe pour établir la relation entre les paramètres de conception et le co-
efficient de réflexion de l’antenne consiste à une opération de régression où les paramètres de
conception sont définis comme l’entrée de RNA et le coefficient de réflexion comme sa sortie.
Cependant, la forte sensibilité de ce dernièr aux paramètres de conception conduit à des prédic-
tions inexactes. Pour surmonter ce problème, la branche de coefficient de réflexion est divisée en
deux parties (Figure 5.8) :

— Partie RNA : cette étage relie la distance de séparation et la fréquence à la matrice
d’impédance de l’antenne N ports (ZNport). Comme ZNport est complexe, cette étage
contient deux réseaux de neurones opérant en parallèle. Le premier réseau a pour but de
déterminer la partie réelle de la matrice d’impédance Re(ZNport) tandis que le deuxième
détermine la partie imaginaire Im(ZNport).

— Partie calcule : dans cette étage, la matrice d’impédance ZNport obtenue à partir de la
sortie du RNA ainsi que les valeurs d’impédance de charge Zcharges sont utilisées pour
calculer le coefficient de réflexion à l’aide des formules (4.12) et (4.13).

5.3.2.2 Branche de directivité

Cette branche établit la relation entre les paramètres de conception et la directivité de
l’antenne dans la direction désirée. Une approche pour établir une telle relation consiste à utiliser
un modèle (RNA) de régression où les paramètres de conception sont en entrée et la valeur de
directivité en sortie. Toutefois, compte tenu de la forte sensibilité des réseaux superdirectifs, un
modèle de régression ne permet pas d’obtenir des prédictions fiables. Pour résoudre ce problème,
un modèle de classification est considéré. Dans ce cas, un classificateur basé sur un RNA est
utilisé pour classer les paramètres de conception en deux classes (Figure 5.9) :
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— Classe des réseaux superdirectifs : lorsque les paramètres de conception donnent une
directivité supérieure à la limite d’Harrington (définition du réseau superdirectif).

— Classe des réseaux non superdirectifs : lorsque les paramètres de conception donnent
une directivité inférieure à la limite d’Harrington.

la limite d’Harrington H0 peut être calculée comme suit [4] :

H0 = 10.log10(ka2 + 2ka) (5.11)

où ka est la taille électrique de l’antenne.

Figure 5.8 – Modèle RNA proposé : branche d’adaptation

Figure 5.9 – Modèle RNA proposé : branche de la directivité.
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Après avoir défini la structure des deux branches du modèle neuronale, l’étape suivante
consiste à construire une base d’apprentissage afin de les entraîner.

5.3.2.3 Génération de la base d’apprentissage

Afin que le modèle RNA puisse apprendre la non-linéarité complexe entre les paramètres
de conception (distances de séparations et charges d’optimisation) d’une part et les réponses
électromagnétique (directivité et la matrice d’impédance ZNport) d’autre part, il est nécessaire
d’utiliser une base de données d’entraînement (ou apprentissage) appropriée. L’idée est de col-
lecter une base de données entrée-sortie dans laquelle les réponses électromagnétique de l’antenne
réseau à une combinaison aléatoire des paramètres de conception sont extraites. Pour ce faire,
la simulation électromagnétique avec les formules analytiques de la NCM ont été utilisées pour
construire cette base.

5.4 Procédure d’optimisation

Cette section, résume les étapes de la procédure d’optimisation. Il se compose de 6 étapes :
— Étape 1 : Définition du réseau superdirectif avec une distance de séparation d variable

(ou des distances di pour le cas d’un réseau non-uniforme).
— Étape 2 : Incorporation des ports internes sur l’antenne excitatrice afin d’assurer une

large bande passante.
— Étape 3 : À l’aide d’un simulateur EM, la matrice d’impédance de l’antenne à N ports

ainsi que les champs rayonnés correspondants, pour différentes distances de séparation d
sont extraits.

— Étape 4 : Construction d’une base d’apprentissage entrée-sortie.
— Étape 5 : Ensuite, les deux branches de directivité et d’adaptation du modèle neuronal

proposé sont développées.
— Étape 6 : Enfin, la fonction objectif donnée par la formule 5.1 est optimisée, suivant

l’organigramme de la figure (5.7).

5.5 Applications

Cette section présente l’application de l’approche proposée (organigramme 5.7) pour la con-
ception et l’optimisation de réseaux superdirectifs large bande et compact.

5.5.1 Réseau à base de l’antenne boucle en M

Considérons un réseau superdirectif à trois éléments à base de l’antenne boucle en M présenté
dans le paragraphe (4.4.1). Le réseau est formé d’un élément excitateur (antenne 2) au centre et
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deux éléments parasites (antenne 1 et 3). Chaque élément du réseau est séparé d’une distance
di, {i = 1, 2} de l’élément adjacent, comme le montre la figure 5.10. À partir de cette structure,
nous voulons concevoir un réseau superdirectif parasites large bande plus compactes fonctionnant
dans la bande 5G NR n8 entre 880 et 960 MHz en utilisant l’optimisation globale proposée.

Figure 5.10 – Réseau à base de boucles en forme de M

5.5.1.1 Configuration des charges d’optimisation

Suivant l’approche d’optimisation proposée dans la section 5.4, quatre charges notées charge
1, charge 2, charge 3 et charge 4 ont été insérées sur l’antenne réseau (Figure 5.11). Les charges
1 et 4 se comportent comme des charges parasites pour optimiser la directivité de l’antenne.
D’autre part, les charges 2 et 3 servent à optimiser son adaptation (bande passante).

Figure 5.11 – Mise en place des charges à optimiser.

Après l’insertion des charges, l’étape suivante consiste à développer les deux branches du modèle
neuronal proposé.
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5.5.1.2 Génération de la base d’apprentissage

Suivant l’approche décrite dans le paragraphe 5.3.2.3, le réseau d’antennes à 5 ports (un
port pour l’excitation et les quatre restants à charger) est modélisé par une simulation électro-
magnétique pour extraire la matrice d’impédance ZNport ainsi que les champs rayonnés En pour
différentes distances de séparation d entre les éléments du réseau. Pour les réseaux superdirec-
tifs, la distance de séparation est généralement inférieure à 0, 25λ, où λ est la longueur d’onde à
la fréquence d’optimisation. Par conséquent, l’antenne réseau est simulée avec une distance de
séparation d dans la plage [0,01λ-0,2λ] avec un pas de 0,04 λ. La longueur d’onde λ est définie
à la fréquence centrale de la bande 5G NR n8 soit 920 MHz.

Au total, 6 simulations ont été utilisées pour un réseau à distances uniforme et 36 pour un
réseau à distances non uniforme. Ensuite, tous les échantillons de données d’entraînement sont
facilement générés à l’aide d’un post-traitement dans Matlab par une simple implémentation
des formules de (4.13) à (4.15).

5.5.1.3 Développement de la branche d’adaptation

Cette partie relie la distance de séparation et la fréquence à la matrice d’impédance des N
ports (ZNport). Pour une distance de séparation donnée, la matrice d’impédance des N ports
peut être déterminée à chaque point de fréquence dans la bande souhaitée. Comme ZNport

est complexe, deux réseaux sont utilisés pour calculer respectivement la partie réelle et la partie
imaginaire de l’impédance. Chaque réseau se compose d’une couche d’entrée, d’une couche cachée
de 30 neurones avec une fonction d’activation sigmoïde et d’une couche de sortie avec une
activation linéaire.

Les figures 5.12a et 5.12b montrent l’erreur quadratique moyenne d’apprentissage des deux
réseaux en fonction des époques d’entraînement. Les deux modèles présentent les meilleures
performances d’apprentissage respectivement au 315ème et 955ème époques. Par conséquent les
poids ωn du RNA obtenus à ces époques sont utilisés.

5.5.1.4 Développement de la branche de directivité

Cette branche classifie si le réseau est superdirectif ou non en fonction les paramètres de con-
ception choisies. Le modèle de classification basé sur le RNA se compose d’une couche d’entrée,
d’une couche cachée de 30 neurones avec une fonction d’activation sigmoïde et d’une couche
de sortie avec une fonction d’activation softmax. La figure 5.13 montre l’erreur quadratique
moyenne d’apprentissage. Le modèle présente les meilleures performances d’apprentissage à la
16ème époque. Par conséquent les poids ωn du RNA obtenus à cette époque sont utilisés.

Il convient de noter que pour les deux branches, les paramètres du modèle RNA (nombre
de neurones des couches cachées, nombre de couches cachées) sont déterminés par l’essais et
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(a) (b)

Figure 5.12 – Erreur quadratique moyenne de la branche 1 en fonction des époques : (a) pour la partie
réelle de la matrice d’impédance (b) pour la partie imaginaire de la matrice d’impédance.

Figure 5.13 – Erreur quadratique moyenne de la branche 2 en fonction des époques.

l’erreurs jusqu’à ce que les meilleures performances d’apprentissage soient atteintes, car il n’y a
pas une régle générale à suivre pour choisir ces paramètres.

5.5.1.5 Optimisation : Réseau uniforme

Une fois le processus d’apprentissage et de validation du modèle RNA terminé, une opti-
misation est lancée suivant l’organigramme d’optimisation décrit à la figure 5.7. L’algorithme
d’optimisation utilisé est un algorithme à évolution différentiel (Differential Evolution algo-
rithm)[52]. Les paramètres de conception optimaux obtenus sont donnés dans le tableau 5.1.

Table 5.1 – PARAMÈTRES DE CONCEPTION OPTIMISÉS

distance (λ) Charge 1 Charge 2 Charge 3 Charge 4
valeur optimale 0.193 33 nH 3.6 pF 0.3 pF 0.4 pF
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Avec ces paramètres, le réseau d’antennes atteint une directivité maximale de 9,28 dB, un
rapport avant-arrière de rayonnement de 11,34 dB (figure 5.14a) et une bande de directivité à
-1 dB de 12,73 % (figure 5.14b). En outre, le réseau présente une efficacité totale supérieure à
80 % sur une bande de 21,16 % et une large bande passante à -10 dB de 16,87% (figure 5.14c).

(a)

(b) (c)

Figure 5.14 – Résultats de l’optimisation : (a) diagramme de rayonnement 3D à 920 MHz, (b) directivité
et efficacité totale en fonction de la fréquence, (c) coefficient de réflexion d’entrée.

5.5.1.6 Optimisation : Réseau non uniforme

Dans ce paragraphe, considérons le cas d’un réseau non uniforme avec différentes distances
de séparation entre ses éléments (d1 ̸= d2). L’optimisation donne les paramètres de conception
décrits dans le tableau 5.2.

Table 5.2 – PARAMÈTRES DE CONCEPTION OPTIMISÉS

d1 d2 Charge 1 Charge 2 Charge 3 Charge 4
0.162 λ 0.193 λ 17 nH 2.6 pF 0.35 pF 0.4 pF
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Avec ces paramètres, le réseau d’antennes atteint une directivité maximale de 9,29 dB, un
rapport avant-arrière de 15,2 dB (figure 5.15a) et une bande de directivité à -1 dB de 10,2%
(figure 5.15b). En outre, le réseau présente une efficacité totale supérieure à 80% entre 810 et
970 MHz et une large bande passante à -10 dB de 11,5 % (figure 5.15c).

On peut noter que la deuxième configuration avec une distance de séparation non uniforme
est 8 % plus compacte que le cas d’un réseau uniforme avec une directivité et une efficacité
comparables, une diminution de 5,3 % de la bande passante et un meilleur rapport avant-arrière
du rayonnement.

(a)

(b) (c)

Figure 5.15 – Résultats de l’optimisation : (a) diagramme de rayonnement 3D à 920 MHz, (b) Directivité
et efficacité totale en fonction de la fréquence, (c) coefficient de réflexion d’entrée.
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5.5.1.7 Validation expérimentale

Un prototype du réseau de l’antenne boucle en M a été fabriqué et mesuré afin de valider les
résultats de simulation (figure 5.16a). La figure 5.16b montre le coefficient de réflexion mesuré
de l’antenne. La bande passante mesurée est de 22,6 % alors que celle simulée est de 16,87 %.
Cette différence est probablement due aux effets du connecteur et du câble ainsi qu’à la tolérance
des composants montés en surface commerciaux. Les propriétés de rayonnement de l’antenne
ont été mesurées dans un système en champ proche MVG Star Lab. La figure 5.16c montre la
directivité mesurée comparée à la simulation. Les deux courbes présentent la même tendance
avec une différence de niveau maximale de 1 dB. La différence constatée est principalement due à
la précision de mesure de la chambre qui présente une incertitude de ±1, 1dB dans la gamme de
fréquences [0,8-1 GHz] [59]. L’efficacité totale mesurée est présentée sur la figure 5.16d. Comme
le prévoyait la simulation, l’antenne montre une efficacité totale élevée sur la bande souhaitée.

(a) (b)

(c) (d)

Figure 5.16 – Résultats des mesures : (a) Prototype (b) coefficient de réflexion, (c) Directivité en fonction
de la fréquence et (d) Efficacité totale en fonction de la fréquence.
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5.5.2 Réseau à base du monopôle à méandres pliés

5.5.2.1 Structure de l’élément unitaire

L’élément unitaire du réseau utilisé dans ce second exemple est un monopôle à méandres pliés,
imprimé sur un substrat Rogers RO4450B d’une permittivité de ϵr = 3, 7 et d’une tangente de
perte de tan δ = 0, 004 [33]. Les dimensions de l’antenne sont de 153.2 × 38.9 × 0.8mm3 (Fig.
5.17a). L’antenne est adaptée sur une bande de 32 MHz entre [1,13-1,16 GHz] (Fig. 5.17b).

(a)

(b)

Figure 5.17 – Antenne à méandres pliés. (a) Géométrie de l’antenne, (b) son coefficient de réflexion
d’entrée.

5.5.2.2 Réseau à trois éléments

En utilisant l’élément unitaire présenté en 5.5.2.1, un réseau à trois éléments a été optimisé
afin de fonctionner dans la bande 5G NR n28 entre [750-800 MHz]. La figure 5.18 montre la
géométrie du réseau. Il se compose de trois antennes empilées où l’élément central (antenne 2)
est excité et les éléments périphériques (antenne 1 et 3) sont des éléments parasites.

5.5.2.3 Configuration des charges d’optimisation

Comme dans le premier exemple, quatre charges sont insérées sur le réseau d’antennes (Figure
5.19). Les charges 1 et 4 sont des charges parasites qui optimisent la directivité de l’antenne.
Les charges 2 et 3 permettent d’ajuster son impédance d’entrée.

Une fois les charges insérées, l’étape suivante consiste à former les deux branches du modèle
RNA comme décrit dans la section 5.3.2.
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Figure 5.18 – Réseau à base du monopôle à méandre plié.

Figure 5.19 – Mise en place des charges d’optimisation

5.5.2.4 Optimisation du Réseau uniforme

Premièrement, une séparation uniforme entre les éléments du réseau (d1 = d2) est considérée
dans cette partie. Les paramètres de conception optimaux sont représentés dans le tableau 6.2.

Table 5.3 – PARAMÈTRES DE CONCEPTION OPTIMISÉS

d1 Charge 1 Charge 2 Charge 3 Charge 4
Valeur optimale 0, 197λ 3,3 pF 1,1 pF 17,3 nH 0,4 pF

Avec ces paramètres, le réseau d’antennes atteint une directivité maximale de 9 dB, un
rapport avant-arrière de 14,88 dB (figure 5.20a) et une bande de directivité à -1 dB de 10,82%
(figure 5.20b). Le réseau présente également une efficacité totale supérieure à 80 % sur une
bande de fréquence de 5,8 %. L’antenne est adaptée sur une bande de fréquence de 3,84 %
(figure 5.20c).
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(a)

(b) (c)

Figure 5.20 – Résultats de l’optimisation : (a) diagramme de rayonnement 3D à 780 MHz, (b) directivité
et efficacité totale en fonction de la fréquence, (c) coefficient de réflexion à l’entrée du réseau.

5.5.2.5 Optimisation du réseau non uniforme

Dans cette partie, considérons le cas d’une séparation non uniforme entre les éléments du
réseau (d1 ̸= d2). L’optimisation donne les paramètres de conception décrits dans le tableau 5.4.

Table 5.4 – PARAMÈTRES DE CONCEPTION OPTIMISÉS

d1 d2 Charge 1 Charge 2 Charge 3 Charge 4
0.188λ 0.169 λ 2,36 pF 1,88 pF 5,5 pF 0,534 pF

Avec ces paramètres, le réseau d’antennes présente une directivité maximale de 9 dB, un
rapport avant-arrière de 16,83 dB (figure 5.21a) et une bande de directivité à -1 dB de 8,13 %
(figure 5.21b). En outre, le réseau présente une efficacité supérieure à 80 % sur une bande de
4,5 % et une bande passante d’impédance de 3 % (figure 5.21c).

Il convient de noter que la deuxième configuration avec une distance de séparation non uni-
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forme est 10 % plus compacte que celle d’un réseau uniforme, avec des performances comparables
en termes de directivité et d’efficacité, une diminution de 0,84 % de la bande d’impédance et un
meilleur rapport avant-arrière du rayonnement.

(a)

(b) (c)

Figure 5.21 – Résultats de l’optimisation : (a) diagramme de rayonnement 3D à 780 MHz, (b) Directivité
et efficacité totale en fonction de la fréquence, (c) coefficient de réflexion à l’entrée du réseau

5.5.3 Optimisation basée sur un algorithme stochastique

D’autres techniques classiques, telles que les algorithmes stochastiques, peuvent être utilisées
pour réaliser cette optimisation multicritère. Une optimisation globale sur toutes les paramètres
de conception, la distance de séparation et les charges, est réalisée à l’aide des algorithmes
génétiques implémentés dans l’outil CST microwave studio. Cependant, l’optimisation n’a pas
convergé après 497 itération (presque 20 heures d’optimisation) comme le montre la figure 5.22.
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La non-convergence est peut-être due à la lenteur de convergence des algorithmes génétiques.
Par conséquent, plusieurs itérations d’optimisation sont nécessaires ce qui se traduit par une
longue durée d’optimisation.

Figure 5.22 – Optimisation à l’aide des algorithmes génétiques

Une autre technique consiste à réaliser une étude paramétrique sur la distance de séparation
d et à optimiser les valeurs des charges pour chaque distance à l’aide de la méthode multi-objectif
présentée dans le chapitre 4.

5.5.4 Temps d’optimisation

Pour illustrer l’efficacité temporelle de la méthode proposée, dans ce paragraphe une com-
paraison du temps (approximatif) nécessaire à la conception du réseau d’antennes de l’exemple
II (présenté dans le paragraphe 5.5.2) à l’aide de la méthode basée sur les RNA (y compris la
collecte de données, l’apprentissage du modèle et le temps d’optimisation) à celui nécessaire à
une étude paramétrique est effectuée. Au cours de cette dernière, la distance de séparation varie
de [0,01 λ à 0,2λ] avec un pas de 0,01λ.

Les tableaux 5.5 et 5.6 montrent le temps total requis pour chaque méthode. La comparaison
révèle que le temps nécessaire pour la méthode basée sur les RNA est 3 et 10 fois inférieur à celui
nécessaire pour une étude paramétrique respectivement pour une configuration uniforme et une
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configuration non uniforme. Il convient de noter que le temps nécessaire pour les simulations
électromagnétiques est calculé en multipliant le temps nécessaire pour une simulation EM par
le nombre total de simulations utilisées.

Table 5.5 – Temps total nécessaire pour l’approche RNA proposée

Réseau uniforme Réseau non uniforme
Nombre de simulations 6 simulations 36 simulations

Temps de collection des données 67.39 mins 404.42 mins
Temps d’apprentissage 0.833 min 4.6 mins
Temps d’optimisation 7.74 mins 8.85 mins

Temps total 75.96 mins 417.8 mins

Table 5.6 – Temps total nécessaire pour l’étude paramétrique

Réseau uniforme Réseau non uniforme
Nombre de simulations 20 simulations 400 simulations

Temps total 224.33 mins 4486.66 mins

5.5.5 Validation expérimentale

Un prototype du réseau non-uniforme à base du monopôle à méandres pliés (5.5.2.4) a
été fabriqué et mesuré (figure 5.23a). La figure 5.23b montre le coefficient de réflexion mesuré
comparé à la simulation. La bande passante à -10 dB mesurée est de 3,8 % en bon accord avec
celle simulée (4 %). Un décalage fréquentiel de 15 MHz entre la simulation et la mesure peut
être noté. Cette différence est probablement due aux tolérances des composants CMS ainsi qu’au
câble UFL utilisé. La figure 5.23c montre la directivité en fonction de la fréquence. La simulation
et la mesure présentent des comportements similaires avec une différence de niveau maximale
de 0,6 dB et un décalage de fréquence de 3,8 %. La différence constatée est probablement due
à la précision de la chambre MVG Star LAB ainsi qu’à la dispersion des composants CMS. La
figure 5.23d montre l’efficacité totale mesurée en fonction de la fréquence. La mesure présente la
même tendance que la simulation avec un décalage de fréquence de 3 %. La figure 5.24 montre
le diagramme de rayonnement 3D mesuré à 780 MHz et la figure 5.25 montre la composante
principale (courbe solide) et la composante croisée (courbe en pointillés) du champ mesuré.Les
rayonnements ont un diagramme directif vers la direction souhaitée avec un bon rapport avant-
arrière de plus de 15 dBi. En outre, l’antenne présente des composantes croisées très faible
inférieure à -10 dBi.
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Figure 5.23 – Résultats des mesures : (a) Prototype, (b) coefficient de réflexion, (c) Directivité en fonction
de la fréquence et (d) Efficacité totale en fonction de la fréquence.

(a) (b)

Figure 5.24 – (a) Diagramme de rayonnement à 780 MHz, (a) Simulation (b) Mesure.
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(a) (b) (c) (d)

(e) (f) (g) (h)

(i) (j)

Figure 5.25 – La composante principale (courbe solide) et la composante croisée (courbe en pointillés)
du champ mesuré : (a) et (b) à 730 MHz, (c) et (d) à 740 MHz, (e) et (f) à 750 MHz, (g) et (h) à 770
MHz (i) et (j) à 780 MHz.

5.6 Conclusion

Ce chapitre présente une optimisation globale basée sur les réseaux de neurone artificiels, afin
d’explorer la possibilité de concevoir des réseaux superdirectifs large bande plus compact. Avec
cette méthode, il est possible d’optimiser simultanément la directivité du réseau, sa bande pas-
sante ainsi que ses distances de séparation entre les éléments du réseau. Le modèle RNA proposé
se compose de deux branches parallèles et indépendantes. Une fois que les paramètres de concep-
tion sont entrées, il peut prédire simultanément la directivité du réseau ainsi que son impédance
d’entrée. Ainsi, le modèle RNA peut être utilisé à la place d’une simulation EM pour accélérer
considérablement le processus d’optimisation, mais surtout pour éviter la non-convergence des
algorithmes stochastiques classiques. Au cours du processus d’optimisation, le modèle RNA est
appelé à plusieurs reprises par un algorithme à évolution différentielle pour rechercher les dis-
tances de séparation appropriées entre les éléments du réseau ainsi que l’ensemble optimal de
charges passives. La méthode proposée est ensuite utilisée pour concevoir des réseaux superdi-
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rectifs avec des distances de séparation uniforme et non-uniforme. La comparaison entre les deux
configurations montre une réduction de taille de 8 à 10 % pour la configuration non-uniforme, en
maintenant les mêmes performances de directivité et d’efficacité que la configuration uniforme.
Cependant, une diminution en bande passante est notée. Pour valider les résultats, un prototype
pour chaque exemple a été fabriqué et mesuré. Les résultats de mesures montrent un bon accord
avec la simulation.

Enfin, il convient de souligner que la méthode proposée est applicable pour la synthèse
des réseaux avec plus d’éléments. Cependant, la génération de la base d’apprentissage devient
relativement lourd (selon le nombre des éléments du réseau) surtout pour des configurations
non-uniformes.
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Chapter 6

ACHITECTURES ANTENNAIRES

COMPACTES ET MULTI-BANDES POUR

PASSERELLE DOMESTIQUE 5G

6.1 Introduction

Dans les chapitres précédents, différents outils et approches d’optimisation ont été introduits
et développés pour l’analyse et la synthèse de nouvelles architectures antennaires compactes et
superdirectives pour des applications sans fil de nouvelles générations. Dans ce chapitre, nous
présentons une concrétisation de ces outils via la conception et l’optimisation d’une architecture
antennaire compacte, multi-bande à gain élevé avec des capacités de formation de faisceaux pour
les points d’accès sans fils fixe (Fixed Wireless Access dite FWA). La technologie FWA fournit
une connexion large bande via un équipement utilisateur composé d’une antenne externe et une
passerelle domestique. L’unité externe est connectée d’un côté avec la station de base à l’aide
des modules radio et de l’autre côté avec la passerelle domestique via des câbles Ethernet. Cette
dernière assure la distribution de contenu vers les différents appareils qui lui sont connectés via
un réseau WiFi (Fig. 6.1).

Figure 6.1 – Accès sans fil fixe avec une antenne externe

Compte tenu de la simplicité de son déploiement, le FWA sera la première utilisation réelle de
la technologie 5G permettant ainsi un déploiement rapide de nouveaux services à des débits
suffisamment élevés pour répondre aux besoins des applications futures (réalité virtuelle, vidéo
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4K etc.), et à des coûts très attractifs par rapport aux liaisons filaires à base de câbles ou fibres
optique.

Un autre déploiement plus intéressant en termes de flexibilité, coût d’installation ainsi de la
portabilité de la passerelle consiste en un seul dispositif intérieur (sans unité externe) combinant
des modules radio pour un accès sans fil fixe aux réseaux 5G et des routeurs WiFi pour la
connexion sans fil aux appareils domestiques (Fig. 6.2).

Figure 6.2 – Accès sans fil fixe sans antenne externe

Pour se faire, la passerelle 5G doit fonctionner dans des bandes de fréquences dite « Sub-
6GHz » (< 6GHz), afin de réduire les pertes de pénétration du signal à l’intérieur des bâtiments.
Le grand défi associé à ces bandes (surtout < 1GHz) est de concevoir des systèmes antennaires
à commutation de faisceaux, large bande et à gain élevé tout en respectant les contraintes liées
au format compact de la passerelle domestique. Un autre défi est d’assurer la cohabitation entre
plusieurs systèmes antennaires opérant dans les différentes bandes du spectre (Sub-6GHz) tout
en conservant des performances optimales sur chaque bande de fréquence.

Dans ce contexte, l’objectif de ce chapitre est de développer un système d’antenne à formation
de faisceaux compact fonctionnant dans plusieurs bandes de fréquences inférieures à 6 GHz pour
une future passerelle domestique 5G.

6.2 Spécifications du système d’antennes

L’utilisation d’une unité intérieure unique, une passerelle domestique 5G, pour le déploiement
de la technologie FWA impose l’utilisation des bandes de fréquences inférieures à 6GHz afin de
surmonter le problème des pertes de propagation des ondes RF en indoor. Ce spectre sub-6 GHz
peut être divisé en deux parties :

• une bande basse s’étend de 600 MHz à 2,4 GHz. Cette bande est similaire à la plage
opérationnelle de la technologie 4G.

• une bande haute est comprise entre 3 et 6 GHz. Celle-ci constitue actuellement la bande
de choix par de nombreux pays pour le déploiement massif de la 5G [99].

Dans le cadre du projet COMET-5G quatre bandes de fréquence ont été identifiées pour le
fonctionnement de la passerelle domestique 5G :
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• La bande 780 entre [758-803 MHz].
• La bande 2000 MHz entre [1,71-2,169 GHz].
• La bande 2600 MHz entre [2,5-2,69 GHz] .
• La bande 3500 MHz entre [3,3-3,8 GHz].

Un bilan de liaison a été réalisé dans le cadre du projet COMET 5G pour chaque bande afin
de déterminer les spécifications de gain et de bande passante du système d’antenne requis pour
atteindre les débits de données ciblés par le projet (plusieurs centaines de Mbps à 1 Gbps). Le
tableau 6.1 présente les spécifications finales déterminées par cette étude.

Table 6.1 – Spécifications finales

N28 N66 N7, N38n N41 N78
Bandes de fréquence [758-803 MHz] [1,71-2,169 GHz] [2,5-2,69 GHz] [3,3-3,8 GHz]

Bande passante à -10dB 45 MHz 459MHz 190 MHz 500 MHz
Nombre de secteurs ≥ 4 ≥ 4 ≥ 4 ≥ 4

Gain par secteur ≥ 8 dBi ≥ 12 dBi ≥ 14 dBi ≥ 16 dBi
Efficacité ≥ 75 % ≥ 75 % ≥ 75 % ≥ 75 %

Dimensions(mm3) 200 × 200 × 50 200 × 200 × 50 200 × 200 × 50 200 × 200 × 50

Connaissant les spécifications de l’antenne dans chaque bande de fréquence, l’étape suivante
montre la démarche suivie pour concevoir un système antennaire à partir de réseau d’antennes
superdirectifs.

6.3 Démarche de conception

L’objectif est de développer un système d’antennes compact à formation de faisceaux et
multi-bande, qui occupent de manière optimale, et probablement façonnent, le volume de la
passerelle 5G. Pour ce faire, nous proposons d’imbriquer des réseaux d’antennes pour permettre
la formation des faisceaux ainsi que pour atteindre les niveaux de gain du cahier des charges.
Pour concerver un facteur de forme compact, deux types de réseaux d’antennes seront utilisés
(Fig. 6.3) :

• Réseau superdirectif compact pour les bandes basses inférieures à 1 GHz où les longueurs
d’ondes sont grandes par rapport aux dimensions imposées.

• Réseau classique large bande pour les bandes hautes supérieures à 2 GHz où les longueurs
d’ondes d’opération sont relativement faibles et par conséquent moins contraignantes pour
le facteur de forme globale.
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Figure 6.3 – Démarche de conception

6.4 Réseau superdirectif dans la bande N28

Dans cette section, nous commençons par concevoir un réseau d’antennes fonctionnant dans
la bande basse 5G N28 entre [758-803MHz]. Compte tenu des grandes longueurs d’onde dans
cette bande (∼ 40 cm), ce système déterminera le volume et la forme de la passerelle. Le grand
défi consiste donc à concevoir un système d’antenne qui réponde aux spécifications définies en
matière de rayonnement et de bande passante tout en respectant les contraintes liées au facteur
de forme. Afin de répondre autant que possible à ces spécifications, nous proposons un réseau
compact superdirectif à 5 éléments à base d’une antenne monopôle planaire en forme de M.
Une description de la structure de l’antenne, de l’approche de synthèse utilisée ainsi que des
performances obtenues sont données ci-dessous.

6.4.1 Antenne élémentaire

L’antenne élémentaire du réseau superdirectif est un monopôle simple face en forme de M
imprimé sur un substrat Rogers RT5880 de permittivité relative ϵr = 2, 2, de tangente de perte
tan(δ) = 0, 0009 et de dimensions de 142×60×0, 8mm3 (Fig. 6.4a). Le monopôle est initialement
adapté entre [750-1100 MHz], ce qui représente une bande passante de 350 MHz (Fig. 6.4b). À
la fréquence centrale de la bande 5G n28 (780 MHz), le monopôle présente un diagramme de
rayonnement omnidirectionnel dans le plan horizontal (Fig. 6.4c). Ce rayonnement symétrique
est une caractéristique importante pour maximiser la directivité du réseau dans les directions
du plan azimutal.

6.4.2 Réseau linéaire à 3 éléments

L’antenne élémentaire (1.4.1) est utilisée pour construire un réseau linéaire à 3 éléments
de petite taille (figure 6.5a). Chaque élément est espacé d’une distance de 0,2λ par rapport à
l’élément adjacent. En outre, l’élément central (antenne 2) est alimenté tandis que les antennes
1 et 3 sont des éléments parasites chargées par des impédances. Les performances en directivité
et adaptation du réseau à 3 éléments ont été optimisées en utilisant la méthode d’optimisation
multi-objectif basée sur la théorie des modes caractéristique NCM décrite dans le chapitre 4.
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Figure 6.4 – (a) Structure de l’antenne monopôle en forme de M, (b) coefficient de réflexion d’entrée et
(c) diagramme de rayonnement en 3D.

Deux ports internes sont ajoutés sur l’antenne excitatrice (antenne 2) comme le montre la
figure 6.5b. Ensuite, une optimisation conjointe de la directivité dans la direction End-fire (θ =
90, ϕ = 0) et l’adaptation dans la bande de fréquences [758-803 MHz] est effectuée suivant
l’organigramme de la figure 4.1 du chapitre 4. L’optimisation converge vers la solution donnée
dans le tableau 6.3.

(a) (b)

Figure 6.5 – (a) Réseau linéaire à 3 éléments (b) mise en place des charges d’optimisation.

Table 6.2 – Charges optimisées pour le réseau à trois éléments

Charge 1 Charge 2 Charge 3 Charge 4
Valeur optimale 4,9 nH 35,5 nH 10 nH 8,5 pF

Avec ces charges, le réseau linéaire présente une bande passante d’impédance de 95 MHz
entre 751 et 850 MHz (Fig. 6.6a). Dans la bande 5G NR n28 entre 758 et 803 MHz, le réseau
présente une directivité ainsi qu’un gain supérieurs à 8,5 dBi (Fig. 6.6b).
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Figure 6.6 – Résultats d’optimisation: (a) coefficient de réflexion, (b) directivité et gain dans la direction
(θ = 0, ϕ = 0) en fonction de la fréquence.

6.4.3 Réseau parallélépipédique à 5 éléments

Le réseau superdirectif linéaire à trois éléments est utilisé comme motif de base pour réaliser
un réseau à 5 éléments. Il se compose d’un élément excitateur au centre et de quatre antennes
parasites sur les bords. Pour des raisons de symétrie, l’antenne excitatrice est composée de
deux antennes monopôles en M croisées. L’ensemble forme une boîte parallélépipédique dont les
dimensions totales sont de 142 × 153 × 153 mm3 (Fig. 6.7b).

(a)
(b)

Figure 6.7 – (a) Réseau linéaire à trois éléments, (b) Réseau parallélépipédique à 5 éléments

Le réseau rectangulaire à 5 éléments peut être considéré comme une superposition de deux
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sous-réseaux linéaires. Chacun contient 3 éléments alignés et peut desservir deux directions
azimutales opposées : 0° et 180° puis 90° et 270° (Fig. 6.8). Le passage d’un sous-réseau à l’autre
permet de couvrir 4 secteurs horizontaux. Par la suite, nous appelons sous-réseau 1 et sous-réseau
2 respectivement les réseaux alignés suivant les axes x et y, comme le montre la figure 6.8. Le
tableau 6.3 présente les nouvelles charges réoptimisées pour le sous-réseau 1 en tenant compte
de la présence du sous-réseau 2 afin de prendre en compte l’effet de couplage électromagnétique
entre eux.

(a)

(b)

Figure 6.8 – (a) Sous-réseau 1, (b) Sous-réseau 2

Table 6.3 – Charges optimisées pour le réseau à trois éléments

Charge 1 Charge 2 Charge 3 Charge 4
Valeur optimale 5,1 nH 22 nH 56 nH 8,2 pF

Avec ces charges (tableau 1.3), le sous-réseau 1 présente une bande passante de 100 MHz
entre 750 et 850 MHz (Fig. 6.9a). Dans la bande 5G NR n28 entre 758 et 803 MHz, le sous-
réseau 1 présente une directivité et un gain supérieurs à 8,5 dBi avec un maximum de 9,1 dBi.
En outre, le sous-réseau 1 présente un gain réalisé supérieur à 8 dBi (Fig. 6.9b) et une efficacité
totale élevée supérieur à 90 % sur toute la bande de fonctionnement (Fig. 6.9c).

Compte tenue de la symétrie de la structure, les mêmes valeurs des charges peuvent être
utiliser dans des permutations afin d’obtenir des performances similaires dans les trois directions
principales restantes du plan horizontal.
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Figure 6.9 – Résultats d’optimisation : (a) coefficient de réflexion d’entrée, (b) directivité, gain et gain
réalisé en fonction de la fréquence et (c) efficacité totale en fonction de la fréquence.

6.4.4 Vérification Expérimentale

Un prototype du réseau superdirectif à 5 éléments a été fabriqué et mesuré afin de valider
les résultats de simulation (Fig. 6.10a). La figure 6.10b montre une comparaison du coefficient
de réflexion mesuré et simulé. La bande passante mesurée est de 130 MHz (16,6 %) alors que
celle simulée est de 100 MHz (12,8 %). Cette différence est probablement due aux erreurs de
fabrication de l’antenne excitatrice (gape d’air entre les substrats) ainsi que à l’effet du câble UFL
d’excitation. La figure 6.10c montre la directivité mesurée en fonction de la fréquence dans la
direction (θ = 90, ϕ = 0) comparée à la simulation. Il convient de noter que la directivité mesurée
est conforme à la simulation avec un décalage fréquentiel d’environ 30 MHz. Ce décalage est
dû principalement à l’effet du support en ABS dont la permittivité relative varie entre [2,8-3,2]
ce qui modifie la permittivité effective de l’environnement proche de l’antenne. La figure 6.10d
montre le gain réalisé mesuré et comparé à la simulation. Le gain mesuré présente la même
tendance que la simulation avec un décalage fréquentiel d’environ 30 MHz et une différence
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d’amplitude d’environ 1 dB. La différence constatée est due respectivement à l’effet de support
(décalage) ainsi que la précision de mesure de la chambre dont l’incertitude est de ±1, 5dB dans
la bande de fréquences [0,65-0,8 GHz] [59].
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Figure 6.10 – Vérification Expérimentale : (a) prototype fabriqué (b) coefficient de réflexion, (c) directivité
en fonction de la fréquence et (d) gain réalisé en fonction de la fréquence.

Après avoir défini la forme de la passerelle en concevant le système d’antenne de la bande
basse, l’étape suivante consiste à concevoir le système d’antennes qui couvre les bandes hautes.
Cela fera l’objet de la section suivante.

6.5 Système antennaire fonctionnant dans la bande N78

Dans cette section, nous présentons la conception d’un système antennaire fonctionnant
dans la bande N78 entre [3,3-3,8GHz]. Suivant la démarche de conception fixée, et compte tenu
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des longueurs d’ondes relativement faibles dans cette bande de fréquences, nous proposons la
conception d’un réseau classique 2 × 2 à base d’antenne patch rectangulaire.

6.5.1 Antenne élémentaire

L’antenne de base est un patch rectangulaire à fente en U (Fig. 6.11a). Le patch est séparé
du plan de masse par un gap d’air d’épaisseur g=6,6 mm comme le montre la figure 6.11b. Le
patch présente une bande passante large de 890 MHz entre [3,3-4,12 GHz] (Fig. 6.12a) et un
digramme de rayonnement directif avec une directivité de 8,6 dBi à la fréquence centrale de la
bande N78 (Fig. 6.12b).

(a) (b)

Figure 6.11 – Patch rectangulaire à fente U : (a) Vue de dessus (b) Vue de profil.
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Figure 6.12 – Patch rectangulaire à fente en U : (a) coefficient de réflexion et (b) diagramme de rayon-
nement.
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6.5.2 Réseau classique 2 × 2

Le patch rectangulaire est utilisé ensuite pour construire un réseau classique planaire de
2×2 (Fig. 6.13a). En face arrière, un réseau d’alimentation passif est imprimé afin d’assurer une
excitation uniforme sur tous les éléments rayonnants (Fig. 6.13b). Le réseau d’antennes présente
une large bande passante de 1 GHz entre 3,25 et 4,25 GHz (figure 6.14a). Dans cette bande,
le réseau présnte une directivité supérieure à 13 dBi avec un maximum de 14,2 dBi, un gain
IEEE supérieure à 13 dBi avec un max de 14 dBi et un gain réalisé supérieure à 13 dBi avec
un max de 13,9 dBi (Fig. 6.14b). La figure 6.15 montre les diagrammes de rayonnement à la
fréquence basse (Fig. 6.15a), la fréquence centrale (Fig. 6.15b) et la fréquence haute (Fig. 6.15c)
de la bande 5G N78. Le réseau présente des digrammes de rayonnement directifs avec des bons
rapports avant-arrière supérieurs à 13 dBi.

(a) (b)

Figure 6.13 – (a) Réseaux classiques des patches et (b) Réseau d’alimentation.
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Figure 6.14 – (a) Coefficient de réflexion du réseau classique et (b) Directivité en fonction de la fréquence.
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(a) (b) (c)

Figure 6.15 – Diagrammes de rayonnement des réseaux classique : (a) à 3,3 GHz, (b) à 3,5 GHz et (c) à
3,8 GHz.

6.5.3 Validation expérimentale

Un prototype du réseau planaire à base des patchs a été fabriqué et mesuré (Fig 6.16). La
figure 6.17a montre le coefficient de réflexion mesuré de l’antenne comparé à la simulation. La
bande passante mesurée est de 22,17 % alors que celle simulée est 27,9 %. Cette différence est
probablement due aux effets du connecteur, les incertitudes sur les dimensions de la fente en U
ainsi que la précision de simulation. Les propriétés de rayonnement de l’antenne ont été mesurées
dans la chambre MVG Star Lab. La figure 6.17b montre la directivité mesurée en fonction de
la fréquence. La comparaison entre la simulation et la mesure montre un bon accord entre les
deux. Les figures 6.17c et 6.17d présentent respectivement le gain réalisé et l’efficacité mesurés
comparés aux résultats de simulation. Il convient de noter que les mesures et la simulation
montrent une bonne concordance.

(a) (b)

Figure 6.16 – Prototype du réseau classiques : (a) vue de dessus et (b) vue de dessous.
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Figure 6.17 – Résultats de mesure comparés à la simulation : (a) coefficient de réflexion en dB (b)
directivité dans la direction (θ = 0, φ = 0), (c) gain réalisé dans la direction (θ = 0, φ = 0) et (d)
efficacité totale.

6.6 Système antennaire multi-bandes fonctionnant dans les ban-
des N7, N38, N41 et N78

Pour ne pas développer d’autant de système antennaire à formation de faisceaux que de
bandes de fréquences souhaitée, nous proposons ici la conception d’un réseau multi-bande pour
couvrir les bandes de fréquences N7, N38, N41 et N78 entre [2,5-3,8 GHz]. Pour ce faire, le réseau
planaire présenté dans la section 6.5.2 a été redimensionné et ré-optimisé (figure 6.18). Afin
d’assurer un comportement bi-bande, des fentes non uniformes en forme de U sont introduites
sur les patchs (Fig. 6.18a).
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(a) (b)

Figure 6.18 – (a) Réseaux classiques des patches avec des fentes non-uniformes et (b) Réseau
d’alimentation.

Le réseau réoptimisé présente un comportement bi-bande comme le montre la figure 6.19a.
La première bande passante couvre les bandes 5G N53, N7 et N38 entre [2,5-2,95 GHz]. Dans
ces bandes, l’antenne atteint une directivité d’environ 12 dBi (Fig. 6.19b) et une efficacité totale
supérieure à 97 % (Fig. 6.19c). La figure 6.20 montre les diagrammes de rayonnement à la
fréquence basse (Fig. 6.20a), la fréquence centrale (Fig. 6.20b) et la fréquence haute (Fig. 6.20c)
des bandes 5G N53, N7 et N38. Il convient de noter que le réseau présente des digrammes de
rayonnement directifs avec des bons rapports avant-arrière supérieurs à 14 dBi.

La deuxième bande passante couvre la bande 5G N78 entre [3,3-3,8 GHz] (Fig. 6.19a). Dans
cette bande, le réseau présente une directivité supérieure à 13 dBi avec un maximum de 14 dBi
(Fig. 6.19b). En outre, le réseau présente une efficacité totale supérieure à 95 % (Fig. 6.19c). La
figure 6.21 montre les diagrammes de rayonnement à la fréquence basse (Fig. 6.21a), la fréquence
centrale (Fig. 6.21b) et la fréquence haute (Fig. 6.21c) de la bande 5G N78. L’antenne présente
des diagrammes de rayonnement directifs. Cependant, des lobes de réseau sont apparus pour des
fréquences ≥ 3,5 GHz où les longueurs d’ondes sont du même ordre de grandeur que la distance
de séparation entre les patchs.
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(a) (b)

(c)

Figure 6.19 – Résultats de simulation :(a) coefficient de réflexion du réseau classique, (b) directivité et
gain en fonction de la fréquence et (c) efficacité totale en fonction de la fréquence.

(a) (b) (c)

Figure 6.20 – Diagrammes de rayonnement 3D simulés : (a) à 2,5 GHz, (b) à 2,6 GHz et (c) à 2,7 GHz.
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(a) (b) (c)

Figure 6.21 – Diagrammes de rayonnement simulés : (a) à 3,3 GHz, (b) à 3,5 GHz et (c) à 3,8 GHz.

Après avoir développé le système antennaire superdirectif présenté dans la section 6.4.3 et
le réseau classique de patchs présenté dans la section 6.6, l’étape suivante consiste à colocaliser
les deux systèmes au sein d’une architecture antennaire unique pour une future passerelle do-
mestique multi-bande 5G.

6.7 Achitecture antennaires compactes et multi-bandes pour
une future passerelle domestique 5G

Dans cette section, nous présentons l’imbrication du réseau classique développé dans la sec-
tion 6.6 et du réseau compact superdirectif présenté dans la section 6.4.3.

6.7.1 Imbrication du réseau classique sur le réseau compact superdirectif

Étant donné la structure simple face des éléments parasites (antenne M-monopole) du réseau
superdirectif, il est possible d’intégrer les réseaux de patchs 2 × 2 sur leurs plans de masses et
d’imprimer les circuits d’alimentation en face arrière. Pour cela, les plans de masse des éléments
parasites sont élargis comme le montre la figure 6.22a pour intégrer les réseaux de patchs. Les
réseaux d’alimentation sont finalement placés à l’arrière de chaque élément parasite et connectés
aux patchs au moyen de via métalliques (figure 6.22b). La nouvelle structure antennaire en forme
de parallélépipéde permet la formation et le balayage de faisceaux dans les quatre directions
azimutales de l’espace et pour différente bandes de fréquences entre 750 MHz et 3,8 GHz.

6.7.2 Optimisation du réseau superdirectif dans la bande N28

La modification de la structure des éléments parasites entraine une modification des impé-
dances d’entrée des éléments ainsi que du couplage entre eux. On observe alors une dégradation
des performances des réseaux superdirectifs. Pour rétablir ces performances, une optimisation
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(a)
(b)

Figure 6.22 – Réseau superdirectif à éléments parasites élargi, (b) intégration du réseau classique sur les
plans de masse des éléments parasites.

des valeurs de charges est de nouveau nécessaire. Le tableau 6.4 montre les nouvelles valeurs de
charges optimisées.

Table 6.4 – Charges réoptimisées

Charge 1 Charge 2 Charge 3 Charge 4
Valeur optimale 10,34 nH 6,6 nH 61 nH 5,2 pF

Avec ces charges, le sous-réseau superdirectif présente une bande passante de 95 MHz cou-
vrant la bande [752-847 MHz] (Fig. 6.23a). Dans la bande de fonctionnement 5G NR n28 entre
758 et 803 MHz, le sous-réseau présente une directivité et un gain supérieurs à 6,8 dBi avec un
maximum de 8,45 dBi, un gain réalisé supérieur à 6,6 dBi avec un maximum de 8,3 dBi (Fig.
6.23b) et une efficacité totale élevée supérieure à 94 % (Fig. 6.23c). Toutefois, les performances
en gain obtenues sont inférieures à celles de la structure initiale 6.4.3. Nous proposons alors de
modifier l’élément excitateur pour améliorer les performances.

6.7.3 Antenne excitatrice symétrique

Afin d’améliorer les performances de gain du réseau superdirectif dans la bande N28, l’antenne
excitatrice (Fig. 6.24a) est remplacée par une antenne à symétrie de révolution composée d’un
monopôle Top Hat monté sur un plan de masse cylindrique comme le montre la figure 6.24b.
Cette antenne excitatrice présente une bande passante de 77MHz entre 550 et 627 MHz (Fig.
6.25a) et un diagramme de rayonnement omnidirectionnel dans le plan azimutal (Fig. 6.25b).
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Figure 6.23 – Résultats de l’optimisation : (a) coefficient de réflexion d’entrée, (b) directivité, gain et gain
réalisé en fonction de la fréquence et (c) efficacité totale en fonction de la fréquence.

(a) (b) (c)

Figure 6.24 – (a) Antenne excitatrice croisée (b) Antenne excitatrice à symétrie de révolution et (c)
nouvelle structure antennaire avec l’antenne excitatrice symétrique.
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Figure 6.25 – (a) coefficient de réflexion de l’antenne symétrique, (b) diagramme de rayonnement à 780
MHz.

Le gain du réseau est optimisé en utilisant la procédure d’optimisation du gain basée sur la
théorie du facteur de réseau décrite dans le chapitre 3. L’optimisation a convergé vers la solution
donnée dans le tableau 6.5.

Table 6.5 – Charge d’optimisation du gain

Antenne Charges
Antenne 1 L = 4nH

Antenne 2 Port excité
Antenne 3 C = 4pF

Avec ces charges, le sous-réseau superdirectif présente une directivité et un gain supérieur à 8
dBi avec un maximum de 9,45 dBi entre 770 et 815 MHz (figure 6.26b). En outre le sous-réseau
présente une bande passante de 60 MHz entre 770 et 830 MHz (Fig. 6.26a) et une efficacité
totale supérieure à 95% (Fig. 6.26c). Il convient de préciser qu’un circuit d’adaptation externe
est utilisé afin d’adapter l’antenne.

La figure 6.27a présente le couplage électromagnétique entre les systèmes des réseaux clas-
siques fonctionnant dans les bandes hautes (in band coupling). Comme il est claire, les réseaux
présentent une bonne isolation inférieure à -30dB sur toute la bande de fréquence [2,5-3,8GHz].
La figure 6.27 présente le couplage entre les ports d’excitation des réseaux classiques fonction-
nant dans les bandes hautes et les réseaux superdirectifs fonctionnant dans la bande basse (out
of band coupling). De même, les deux systèmes présentent une bonne isolation inférieure à -30dB
dans les bandes souhaitées.
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Figure 6.26 – Résultats de l’optimisation : (a) coefficient de réflexion d’entrée, (b) directivité et gain en
fonction de la fréquence et (c) efficacité totale en fonction de la fréquence.
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Figure 6.27 – Couplage entre les antennes du système : (a) entre les réseaux classiques, (b) entre les
réseaux classiques et les réseaux superdirectifs.
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6.8 Validation expérimentale

Un prototype de la structure imbriquée avec l’antenne excitatrice symétrique a été fabriqué
et mesuré pour vérifier les résultats numériques (Fig 6.28).

(a) (b)

Figure 6.28 – (a) Prototype fabriqué (b) Mesure de rayonnement dans la chambre anéchoïque.

6.8.1 Performances dans la bande N28

La figure 6.29a montre une comparaison entre les directivité mesurée et simulée dans la di-
rection (θ = 90◦, ϕ = 0◦) en fonction de la fréquence. La directivité mesurée est conforme à la
simulation avec une différence maximale d’environ 1 dB et un décalage fréquentiel d’environ 20
MHz. Cette différence constatée est probablement due à la précision de la chambre MVG star
lab, la dispersion sur la valeurs des charges CMS ainsi que l’effet du support en ABS. La figure
6.29b montre une comparaison des coefficients de réflexion mesuré et simulé. La bande passante
mesurée est de 80 MHz tandis que celle simulée est de 60 MHz. Un décalage fréquentiel d’environ
30 MHz est constaté entre la simulation et la mesure. La figure 6.29c montre l’efficacité de ray-
onnement mesurée comparée à la simulation. Le système présente une efficacité de rayonnement
élevée supérieure à 80 % sur toute la bande de fréquence entre 700 et 900MHz.

6.8.2 Performances dans les bandes N7, N38, N41 et N78

La figure 6.30a montre les coefficients de réflexion mesuré et simulé. La bande passante basse
mesurée est de 15,4 % (17,3 % simulée) alors que la bande haute est de 11,14 % (15,4 % simulée).
La différence remarquée entre la mesure et la simulation est probablement due aux incertitudes
sur les dimensions des fentes en U. La figure 6.30b montre la directivité mesurée dans la direction
(θ = 0◦, ϕ = 0◦) en fonction de la fréquence. La comparaison entre la simulation et la mesure
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Figure 6.29 – Résultats de mesure comparé à la simulation : (a) Directivité dans la direction (θ = 90◦, φ =
0◦), (b) coefficient de réflexion d’entrée de l’antenne en dB et (c) Efficacité de rayonnement.

montre une très bonne concordance. Les figures 6.30c et 6.30d présentent respectivement le
gain réalisé et l’efficacité mesurés qui sont en bon accord avec la simulation. La chute du gain
réalisé et de l’eficacité totale autour la fréquence 3,2 GHz est principalement due à la remontée du
coefficient de réflexion autour de la même fréquence (Fig 6.30a). Les figures 6.31 et 6.32 montrent
les diagrammes de rayonnement aux fréquences basse, centrale et haute des bandes 5G N 7 et
N78 respectivement. Comme il est claire, l’antenne présente des diagrammes de rayonnement
directifs. En outre, des lobes de réseaux peuvent être constatés pour des fréquences supérieures
à 3,5 GHz.
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Figure 6.30 – Résultats de mesure comparé à la simulation de simulation : (a) coefficient de réflexion en
dB (b) directivité dans la direction (θ = 0◦, φ = 0◦), (c) gain réalisé dans la direction (θ = 0◦, φ = 0◦)
(d) efficacité totale en fonction de la fréquence.

(a) (b) (c)

Figure 6.31 – Diagrammes de rayonnement mesurés : (a) à 2,5 GHz, (b) à 2,6 GHz et (c) à 2,7 GHz.
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(a) (b) (c)

Figure 6.32 – Diagrammes de rayonnement mesurés : (a) à 3,3 GHz, (b) à 3,5 GHz et (c) à 3,8 GHz.

6.9 Conclusion

Dans ce chapitre, la conception et l’optimisation d’une architecture antennaire compact, large
bande, à gain élevé pour une future passerelle domestique 5G est présentée. Cette architecture
d’antenne est conçue pour fonctionner dans une large gamme de fréquences 5G NR entre N28 et
N78, tout en préservant un facteur de forme compacte. La stratégie suivie lors la conception de
ce boîtier repose sur l’utilisation des réseaux d’antennes pour permettre la formation de faisceau
et atteindre des niveaux de gain élevés. Deux types de réseaux d’antennes ont été utilisés selon
la bande de fréquence envisagée. Un réseau compact superdirectif pour la bande basse N28 pour
permettre une taille compacte de la structure et un réseau planaire classique pour les bandes
supérieures (> 2GHz). Pour ces bandes, et pour limiter le nombre de réseau, un seul réseau
multi-bande est utilisé pour couvrir les bandes souhaitées dans la gamme de fréquence entre 2,5
et 3,8 GHz.

Une première tentative d’intégration des switchs RF avec les moyens internes du laboratoir
pour permettre le balaygage électronique de faisceaux a été faite mais sans succès. Le réseau
sera sous-traité et les résultats seront présentés lors de la soutenance. Enfin, il convient de noter
que cette structure a fait l’objet d’un dépôt brevet.
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CONCLUSIONS

Les réseaux d’antennes compactes et superdirectifs constituent une solution innovante et
attrayante pour répondre à la fois aux besoins de formation de faisceau et d’intégration dans des
volumes restreints. Néanmoins, ils présentent de nombreux inconvénients à savoir la nécessité
des résistances négatives pour la conception des réseaux superdirectifs à éléments parasites, une
faible efficacité de rayonnement, un très faible gain et une bande passante très étroite. Afin
de répondre à ces limitations, les travaux menés dans cette thèse présentent de nombreuses
approches et outils d’optimisation en utilisant la théorie des modes caractéristiques, la théorie
du facteur de réseau ainsi que les réseaux de neurones artificiels. Le résumé de ces contributions
est le suivant :

1. L’introduction d’une approche simple de conception et d’optimisation des réseaux su-
perdirectifs à éléments parasites. L’approche proposée permet d’optimiser les valeurs
des charges parasites directement à partir de l’expression de la directivité en limitant
l’optimisation uniquement aux impédances de charges à parties réelles positives. Une
telle optimisation permet de pallier au problème des résistances négatives obtenues en
utilisant la méthode classique. L’approche proposée est ensuite utilisée pour concevoir
multiples réseaux superdirectifs pour différentes distances de séparation et comparée avec
la méthode classique. Les résultats de la comparaison montrent que la méthode proposée
surpasse la méthode classique de synthèse pour toutes les distances de séparation. La
différence entre les résultats d’optimisation est plus significative pour des distances de
séparation faibles où les réseaux superdirectifs présentent une forte sensibilité aux parties
réelles négatives négligées pour la méthode classique.

2. Une méthodologie d’optimisation du gain des réseaux superdirectifs est proposée. La
procédure optimise le gain de l’antenne au lieu sa directivité en trouvant l’excitation
complexe optimale pour le cas d’un réseau entièrement excité ou bien les charges op-
timales pour une configuration à éléments parasites. Une telle optimisation conduit à
une amélioration significative de l’efficacité et par conséquent du gain des réseaux su-
perdirectifs. La procédure proposée est appliquée ensuite pour optimiser certains réseaux
superdirectifs présentés dans l’état de l’art. Les résultats obtenus montrent une amélio-
ration significative sur le gain de ces réseaux par rapport aux résultats présentés dans
leurs références correspondantes.

3. Le développement d’une méthode simple et efficace pour la conception des réseaux su-
perdirectifs large bande en utilisant la théorie des modes caractéristiques d’une antenna à
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N ports (NCM). En incorporant un ensemble de charges réactives au sein de la structure
de l’antenne, la méthode proposée effectue une optimisation conjointe de la directiv-
ité du réseau ainsi que de son adaptation dans une large bande de fréquence. Ensuite,
la méthode proposée est utilisée pour concevoir des exemples de réseaux superdirectifs
large bande. Pour étudier la possibilité d’atteindre des bandes passantes plus grandes,
une étude paramétrique sur le nombre de charges internes est effectuée. Celle-ci a montré
qu’en augmentant le nombre de charges internes, il est possible d’obtenir une large bande
passante. Cependant, le maximum de directivité diminue. Par conséquent, un compromis
entre la directivité et la largeur de bande passante doit être établi.

4. Une optimisation globale à l’aide de réseaux de neurone artificiels (RNA) est proposée afin
d’explorer la possibilité de concevoir des réseaux superdirectifs large bande plus compacts
en ajoutant des contraintes sur les distances de séparation lors de l’optimisation. À l’aide
de cette méthode il est possible d’optimiser simultanément la directivité du réseau, sa
bande passante ainsi que les distances de séparation entre ses éléments. Le modèle RNA
proposé se compose de deux branches parallèles et indépendantes. Une fois les paramètres
de conception (charges d’optimisation + distances de séparation) entrées, il peut prédire
simultanément la directivité du réseau ainsi que son impédance d’entrée. Ainsi, le modèle
ANN peut être utiliser à la place d’une simulation EM pour accélérer considérablement
le processus d’optimisation, mais surtout pour éviter la non-convergence des algorithmes
stochastiques classiques. Au cours du processus d’optimisation, le modèle ANN est ap-
pelé à plusieurs reprises par un algorithme à évolution différentielle pour rechercher les
distances de séparation appropriée entre les éléments du réseau ainsi que l’ensemble des
charges optimales. La méthode proposée est ensuite utilisée pour concevoir des réseaux
superdirectifs avec des distances de séparation uniforme et non-uniforme. La comparaison
entre les deux configurations montre un gain de 8 à 10 % en termes de compacité pour
la configuration non-uniforme, en maintenant les mêmes performances de directivité et
d’efficacité que la configuration uniforme. Cependant, une diminution en bande passante
est notée.

5. Finalement, une application de ces outils d’optimisation pour la conception et le développe-
ment d’une architecture antennaire compactes, multi-bande, à gain élevé et avec des
capacités de formation de faisceaux pour une future passerelle domestique 5G est présen-
tée. L’approche adoptée pour la conception de cette architecture antennaire repose sur
l’utilisation des réseaux superdirectifs pour des fréquences basses (< 1 GHz) pour per-
mettre une taille compacte pour la passerelle et des réseaux d’antennes classiques multi
et large bandes pour couvrir les bandes hautes (>2,5GHz). Une comparaison avec les
passerelles commercialisées [96]-[97] révèle que la structure développée a un facteur de
forme comparable aux boîtiers disponibles dans le commerce mais avec de meilleures
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performances en gain. Cette architecture antennaire a fait l’objet d’un dépôt de brevet.

En conclusion, la conception des réseaux superdirectifs est soumise à un optimum de Pareto
(Pareto optimum) qui peut être représenté par la pyramide de performances de la figure 6.33.
Dans cet optimum, l’améloiration d’une grandeur représentée par un sommet de la pyramide se
fait au détriment des autres grandeurs représntées par les sommets opposés. Néanmoins, grâce
aux approches d’optimisation multi-objectif proposées, un compromis optimale peut être trouvé.

Figure 6.33 – Pyramide de performances des réseaux superdirectifs

Fin
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ANNEXE I

Algorithme d’optimisation à évolution différentielle.

L’algorithme à évolution différentielle ou Differential Evolution algorithm (DE) est un algo-
rithme d’optimisation stochastique qui a été introduit pour la première fois par Storn et Price
[52]. En raison de sa simplicité et de ses performances, il a été introduit récemment pour résoudre
nombreux problèmes électromagnétiques [53]-[56]. Supposons que nous voulions optimiser une
fonction avec N paramètres. Le vecteur paramètre de la population peut être représenté comme
suit :

Xi,G = [x1,i,G, x2,i,G, ..., xN,i,G, ]; i = 1, 2, ...Npop (6.1)

Où G est le nombre de générations et Npop la taille de la population, de sorte que pour chaque
génération, la population peut être écrite sous la forme d’une matrice N × Npop :

XG =


x1,i,G · · · xN,i,G

... . . . ...
x1,Npop,G · · · xN,Npop,G

 (6.2)

Pour lancer l’optimisation, la première population est initialisée de manière aléatoire et dis-
tribuée de manière uniforme dans l’intervalle de paramètres délimité par deux vecteurs Xmin =
[a1, a2, ..., an] et Xmax = [b1, b2, ..., bn]. Ces deux vecteurs représentent l’intervalle dans
lequel la première population est initialisée. Cependant, le domaine de recherche des générations
suivantes n’est pas limité aux valeurs spécifiées dans Xmin et Xmax. Afin d’étendre l’espace
de recherche à chaque itération, chaque vecteur de paramètre de (2.22) subit une mutation,
dans laquelle un vecteur différentiel pondéré entre deux vecteurs de paramètres est ajouté à un
troisième pour produire le vecteur mutant :

Vi,G = Xopt,G + F (Xi1,G − Xi2,G) (6.3)

Où F ∈ [0, 2] c’est le facteur de mutation. opt, i2 et i3 ∈ [1, Npop], i2 et i3 sont choisis au
hasard, tandis que opt est l’indice du meilleur vecteur de paramètres dans la population actuelle.
Afin d’accroître la diversité du vecteur de paramètres, un vecteur fils Ui,G est généré sur la base
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Définir f ,F et CR

Initialisation de la population X

Itération n

Pour chaque vecteur Xi,G

calculer le vecteur mutant Vi,G
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1
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+

1
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f(Ui,G) < f(Xi,G)
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Xi,G+1 = Xi,GXi,G+1 = Ui,G

Xopt,G ≤ ϵ

Stop: Sauvegarder la solution

NOYes

Yes

N0

N0

Figure 6.34 – Organigramme de l’algorithme d’évolution différentielle

de l’opération de croisement suivante :

uk,i,G =
{

vk,i,G if γ(k) < CR

xk,i,G if γ(k) > CR
(6.4)

Où γ est un vecteur 1 × N avec des nombres aléatoires réels dans l’intervalle [0,1], et CR est
une probabilité de croisement prédéfinie. Enfin, le nouveau vecteur de paramètres Xi,G+1 de la
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génération (G + 1) est dérivé sur la base des critères suivants :

Xi,G+1 =
{

Uk,i,G if f(Ui,G) < f(Xi,G)
Xk,i,G if f(Ui,G) > f(Xi,G)

(6.5)

Avec f c’est la fonction objectif. L’algorithme converge lorsque la fonction f devient inférieure
ou égale à une valeur souhaitée Figure 6.34.
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