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RESUME

Ce document présente la simulation et la caractérisation d’un réseau d’antennes imprimé a dipdles,
congu pour offrir des performances a large bande tout en minimisant le couplage mutuel. Cette
conception est particulierement adaptée aux applications 5G et au-dela de la 5G, ou une efficacité
de rayonnement optimale et une intégration compacte sont essentielles.

L’antenne proposée repose sur un dipdle imprimé incliné, ce qui permet d’assurer une large
couverture en fréquence, tout en conservant une structure compacte facilitant son intégration dans
des systémes avancés de communication sans fil. Pour assurer son excitation, un balun a été utilis¢,
constitué¢ d’une ligne de microbande pliable couplée a une fente rectangulaire, garantissant une
transition efficace des signaux et une adaptation optimale de I’impédance.

Les performances de 1’antenne ont été évaluées a travers la bande passante définie par [S11]| <-10
dB, couvrant une plage de 5,4 a 6,1 GHz, ainsi qu'une gamme de gain située entre 4,9 et 6 dBi.
Ces résultats confirment que 1’antenne présente des caractéristiques de rayonnement robustes,
optimisées pour les communications a haute fréquence.

Dans le réseau d’antennes proposé, un élément supplémentaire a été inséré entre les dipdles afin

de réduire le couplage mutuel, atteignant ainsi une valeur inférieure a -27 dB.

Afin d’enrichir les fonctionnalités du réseau et d’améliorer sa flexibilité, un déphaseur
reconfigurable électriquement a été intégré a la conception. Ce déphaseur repose sur une topologie
HMSIW (Half-Mode Substrate Integrated Waveguide), qui constitue une avancée significative en
matiere de transmission guidée. Cette architecture novatrice combine les avantages des guides
d’ondes intégrés au substrat (SIW) tout en réduisant de moitié la taille du circuit, ce qui permet
une intégration compacte et efficace.

Grace a cette approche, la gestion des signaux ¢lectromagnétiques devient plus performante,
garantissant une meilleure adaptabilité aux exigences évolutives des systémes de communication
modernes. Ce déphaseur reconfigurable joue un role clé dans I’optimisation des réseaux
d’antennes, facilitant I’ajustement dynamique des phases et améliorant la qualité de la transmission

du signal tout en maintenant une structure compacte et efficace.



Abstract:

This document presents the simulation and characterization of a printed dipole antenna array,
designed to provide wideband performance while minimizing mutual coupling. This design is
particularly suited for 5G and beyond-5G applications, where optimal radiation efficiency and
compact integration are essential.

The proposed antenna is based on an inclined printed dipole, which ensures broad frequency
coverage while maintaining a compact structure, making it easier to integrate into advanced
wireless communication systems. To excite the antenna, a balun was used, consisting of a folded
microstrip line coupled to a rectangular slot, ensuring efficient signal transition and optimal
impedance matching.

The antenna’s performance was evaluated through the bandwidth defined by [S11| < -10 dB,
covering a range from 5.4 to 6.1 GHz, as well as a gain range between 4.9 and 6 dBi. These results
confirm that the antenna exhibits robust radiation characteristics, optimized for high-frequency
communications.

In the proposed antenna array, an additional element was inserted between the dipoles to reduce
mutual coupling, achieving a value below -27 dB. This optimization enhances the overall network
performance by limiting interference between the radiating elements.

To further enhance network functionality and improve flexibility, an electrically reconfigurable
phase shifter was integrated into the design. This phase shifter is based on a HMSIW (Half-Mode
Substrate Integrated Waveguide) topology, which represents a significant advancement in guided
transmission. This innovative architecture combines the advantages of substrate-integrated
waveguides (SIW) while reducing circuit size by half, allowing for compact and efficient
integration.

Through this approach, the management of electromagnetic signals becomes more efficient,
ensuring better adaptability to the evolving requirements of modern communication systems. This
reconfigurable phase shifter plays a key role in optimizing antenna networks, facilitating dynamic
phase adjustment, and improving signal transmission quality, all while maintaining a compact and

effective structure.
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INTRODUCTION

Le déploiement des réseaux sans fil de cinquieéme génération (5G) promet de révolutionner les
systemes de communication grace a leurs débits de données €levés, leur latence ultra-faible et leur
connectivité massive [1-2]. Avec le développement de la technologie 5G, le besoin d'antennes
hautes performances capables de répondre aux exigences strictes des applications 5G devient plus
crucial. Avec la technologie 5G, une nouvelle ¢re de connectivité s'ouvre, permettant des
applications transformatrices telles que le haut débit mobile amélioré, les communications ultra-
fiables a faible latence et les communications massives de machine a machine. Afin de répondre a
ces divers besoins applicatifs, les antennes doivent prendre en charge plusieurs bandes de
fréquences, y compris inférieures a 6 GHz, et assurer un débit de données ¢élevé, une couverture
robuste et une intégration transparente avec les protocoles de communication en constante
évolution [3]. En raison de leur polyvalence, de leur rentabilité et de leur compatibilité avec les
procédés de fabrication modernes, les antennes dipOles imprimées ont suscité un intérét
considérable auprés de diverses architectures d'antennes [4]. Leurs avantages les rendent
particuliérement adaptées aux applications 5G. De plus, elles sont économiques et évolutives pour
la production de masse, car elles peuvent étre facilement fabriquées a 'aide de procédés standard
de fabrication de circuits imprimés (PCB). De plus, leurs caractéristiques de large bande passante
inhérentes en font un candidat idéal pour les exigences de large bande passante des systémes de
communication 5G. [5-9], différents types d'antennes imprimées ont été décrits. Malgré leurs
bonnes performances, ces antennes sont volumineuses, ce qui constitue leur principal
inconvénient. L’objectif de cette communication est de présenter un nouveau réseau d’antennes
dipdles imprimées dont les dipdles sont inclinés a 45° afin de réduire la taille du réseau.

Afin d’assurer un controle précis de la phase au sein du réseau, un déphaseur HMSIW (Half-Mode
Substrate Integrated Waveguide) est ¢galement intégré. Ce composant compact et faiblement
dispersif permet d’ajuster la phase d’excitation de chaque élément tout en maintenant une faible
perte d’insertion. L’association du réseau dipolaire miniaturisé et du déphaseur HMSIW ouvre
ainsi la voie a une architecture plus efficace pour le balayage €lectronique et les applications a

large bande.



REVUE DE LA LITTERATURE

L’analyse et la conception des antennes patch microstrip ont fait 1’objet de nombreuses études

visant a améliorer leur performance et leur adaptabilité aux systémes modernes de communication.

Ccoillo-Ramos et al. [14] proposent un modele analytique permettant d’évaluer la réponse d’une
antenne patch microstrip avec couplage capacitif, facilitant ainsi la prédiction de la fréquence de
résonance et de la bande passante. Ce travail s’inscrit dans une lignée d’ouvrages et d’articles
consacrés aux antennes microstrip et a leurs optimisations, notamment en termes de
miniaturisation, d’amélioration du rendement et de contréle du diagramme de rayonnement. Les
approches récentes intégrent de plus en plus des techniques d’optimisation numérique — telles
que les algorithmes évolutionnaires, les méthodes basées sur les gradients ou encore les
métaheuristiques — afin d’ajuster automatiquement les parametres géométriques et
¢lectromagnétiques des antennes. Ces stratégies permettent d’obtenir des conceptions plus
performantes, mieux adaptées aux contraintes des technologies émergentes et aux exigences

croissantes en matiere de compacité, de bande passante et de reconfigurabilité.

e Lg _i_r
I o B ‘
D = P E— ¥ T. Line Lr &) emv:
L [ i 2 | e & e p=tpdtnl
Wy p——— 1 |V 0 +TT . hr Z‘U_\- j 4
L 1) “0u 20s o | L) ‘
- Zin0)  Zin ,
1N

(a) (b) (c)

Figure 1. Géométrie et modéle de circuit équivalent de la PC-MSPA. (a) Vue de dessus. (b) Vue latérale. (c)
Modele de circuit équivalent.
Reproduit de Ccoillo-Ramos et al. [14]



Design 2

fo =3.66 GHz

Design 3

fo =5.52 GHz

Figure 2. Diagrammes de rayonnement normalisés co- et cross-polarisés dans les plans E, D et H (de gauche a
droite). Diagrammes simulés (ligne pointillée) et mesurés (ligne pleine) des antennes des conceptions 2 et 3.
Reproduit de Ccoillo-Ramos et al. [14]

Parmi ces références, le livre de Bancroft [15] constitue un guide fondamental pour comprendre
les bases et les méthodes avancées de conception des antennes microstrip et imprimées. Il détaille
leur utilisation dans des domaines tels que les communications sans fil, les radars et les satellites,
tout en explorant les techniques permettant d’optimiser leur bande passante, leur gain et leur
directivité. L’ouvrage met particulierement [’accent sur les approches de modélisation
¢lectromagnétique, les méthodes de synthése géométrique et les stratégies de miniaturisation
adaptées aux environnements contraints. Bancroft y présente également différentes techniques
d’amélioration des performances, telles que ’'utilisation de fentes, de structures périodiques, de
substrats a permittivité controlée ou encore de réseaux d’alimentation innovants permettant de
réduire les pertes et le couplage mutuel. Ces travaux fournissent une méthode compléte pour
concevoir des antennes imprimées performantes, en tenant compte a la fois des principes
théoriques, des contraintes de fabrication et des besoins des applications modernes, qu’elles soient

a large bande ou a balayage ¢électronique.

10



Microstrip antenna

/ <Groundplane
Diele

ctric substrate

Figure 3. Structure périodique 3D infinie de fils métalliques chargés dans I’air et modéles de circuits RC
équivalents utilisés pour les simulations numériques.
Reproduit de Bancroft [15]
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Figure 4. Network models used to represent a rectangular microstrip antenna: (a) general model and (b) narrow
band model which is valid for the TMio mode.
Reproduit de Bancroft [15]

De méme, 1’ouvrage de Pozar et Schaubert [16] approfondit de maniére exhaustive 1’analyse et la
conception des antennes microstrip ainsi que des systémes micro-ondes associ€s, en mettant en
avant les principes fondamentaux qui régissent leur fonctionnement électromagnétique. Les
auteurs y détaillent les mécanismes de rayonnement, les phénomenes de couplage, les limitations
inhérentes aux structures imprimées et les stratégies d’optimisation permettant d’améliorer
I’efficacité, la bande passante ou encore la directivité. Leur contribution constitue une référence

majeure pour la compréhension des interactions entre ¢léments rayonnants dans les réseaux

11



d’antennes, notamment en ce qui concerne I’impact des dimensions, de la géométrie et de
I’environnement diélectrique sur les performances globales. Cet ouvrage fournit ainsi un cadre
théorique solide pour aborder la réduction du couplage mutuel, la miniaturisation des structures et
I’intégration de composants passifs tels que les déphaseurs ou les lignes guidées, éléments

essentiels dans la conception de réseaux modernes a haute densité.
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Figure 5. Antenne micro-ruban a couplage par ouverture et son circuit équivalent
Reproduit de Pozar et Schaubert [16]

Dans cette dynamique, Vala et Patel présentent la conception et I’analyse de deux antennes
compactes reposant sur les structures Half-Mode Substrate Integrated Waveguide (HMSIW) et
Quarter-Mode Substrate Integrated Waveguide (QMSIW), destinées aux systémes de
communication sans fil. Les auteurs exploitent les propriétés guidantes du SIW tout en réduisant
significativement la taille des dispositifs grace a I’utilisation des modes demi-et quart-onde, ce qui
permet d’obtenir des antennes miniaturisées sans compromettre leurs performances
¢lectromagnétiques. Cette approche vise a concilier compacité, efficacité et facilité d’intégration
dans des environnements ¢électroniques de plus en plus contraints.

L’¢étude compare en détail les deux configurations en termes de fréquence de résonance, de bande
passante, de gain et d’efficacité. Les résultats montrent que les antennes HMSIW et QMSIW
offrent une adaptation d’impédance satisfaisante, une directivité correcte et une réduction notable

de ’encombrement, ce qui les rend particuliérement adaptées aux dispositifs portables et aux

12



systemes intégrés. Les auteurs soulignent également la simplicité de fabrication, la compatibilité
avec les procédés de circuits imprimés et la robustesse mécanique de ces structures. L.’ensemble
de ces caractéristiques fait des antennes HMSIW et QMSIW une alternative pertinente aux
antennes micro-ruban conventionnelles pour répondre aux exigences croissantes des applications

modernes de communication sans fil.

41.5 mm

U]

(a)
. (d)
(b)

Figure 6. Réalisation des structures HMSIW et QMSIW a partir de la structure SIW. (a) Plan supérieur de la
structure SIW ; (b) plan inférieur de la structure SIW ; (c) plan supérieur de la structure HMSIW ; (d) plan inférieur
de la structure HMSIW ; (e) plan supérieur de la structure QMSIW ; (f) plan inférieur de la structure QMSIW.
Reproduit de Vala et Patel [17].

Une approche novatrice est également présentée par Edalati et Boutayeb [18] qui expose la
structure de bande de cristaux métalliques reconfigurables, un type particulier de structures
périodiques utilisées pour controler la propagation des ondes électromagnétiques. Les auteurs
analysent comment I’intégration d’éléments actifs — tels que des diodes PIN ou des composants
varactors — modifie les propriétés de dispersion du cristal. L’objectif est de comprendre comment
ces ¢léments permettent d’ajuster en temps réel les bandes interdites, les modes de propagation et
les caractéristiques de transmission.

L’étude montre que 1’ajout d’éléments actifs offre une reconfigurabilité dynamique, permettant de
modifier la réponse électromagnétique de la structure sans changer sa géométrie. Les auteurs

démontrent que I’activation ou la désactivation de ces composants influence directement la
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position et la largeur des bandes interdites, ouvrant la voie a des dispositifs adaptatifs tels que des
antennes intelligentes, des filtres reconfigurables ou des surfaces sélectives en fréquence.

Les résultats obtenus soulignent le potentiel des cristaux métalliques reconfigurables pour
concevoir des structures compactes et flexibles, capables de s’adapter aux besoins des systémes
de communication modernes, notamment en matieére de controle du faisceau, de gestion spectrale

et de réduction des interférences.
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Figure 7. Structure périodique 3D infinie de fils métalliques chargés dans I’air et circuits RC équivalents pour les

simulations numériques.
Reproduit de Edalati et Boutayeb [18]
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Figure 8. Photographie de la structure EBG reconfigurable fabriquée.
Reproduit de Edalati et Boutayeb [18]
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Egalement dans [19], Boutayeb et Denidni dans cet article étudient la structure de bande de cristaux
métalliques reconfigurables, un type particulier de structures périodiques utilisées pour controler
la propagation des ondes électromagnétiques. Les auteurs analysent comment I’intégration
d’éléments actifs — tels que des diodes PIN ou des composants varactors — modifie les propriétés
de dispersion du cristal. L objectif est de comprendre comment ces éléments permettent d’ajuster
en temps réel les bandes interdites, les modes de propagation et les caractéristiques de
transmission.

L’étude montre que 1’ajout d’éléments actifs offre une reconfigurabilité dynamique, permettant de
modifier la réponse ¢électromagnétique de la structure sans changer sa géométrie. Les auteurs
démontrent que I’activation ou la désactivation de ces composants influence directement la
position et la largeur des bandes interdites, ouvrant la voie a des dispositifs adaptatifs tels que des
antennes intelligentes, des filtres reconfigurables ou des surfaces sélectives en fréquence.

Les résultats obtenus soulignent le potentiel des cristaux métalliques reconfigurables pour
concevoir des structures compactes et flexibles, capables de s’adapter aux besoins des systémes
de communication modernes, notamment en matiére de contrdle du faisceau, de gestion spectrale

et de réduction des interférences.

o
s
b
X
¥ Top View
Z
[ ! . E : Ground plang
Via \ Substrate prase
X “xcitation (Coaxial line)
Side View

Figure 9. Antenne patch circulaire utilisant une excitation par sonde coaxiale.
Reproduit de Boutayeb et Denidni [19]
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Figure 10. Patch intégré a un substrat EBG cylindrique.
Reproduit de Boutayeb et Denidni [19]

(a) (b)

Figure 11. Photographies de I’antenne patch circulaire : (a) avec substrat classique ; (b) intégrée a un substrat EBG
cylindrique.
Reproduit de Boutayeb et Denidni [19]

Dans un registre complémentaire, Li et Chen [22] proposent une approche innovante pour la
conception de filtres micro-ondes double bande en exploitant des cavités SIW profondément
miniaturisées grace a un double chargement capacitif interne. Les auteurs partent du constat que
les structures SIW classiques offrent une bonne sélectivité et une fabrication compatible avec les
procédés PCB standards, mais qu’elles restent relativement volumineuses lorsqu’il s’agit de
réaliser des dispositifs multibandes. Pour surmonter cette limitation, ils introduisent dans chaque

cavité deux plots métalliques conducteurs qui jouent le réle de charges capacitives localisées. Cette
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modification géométrique perturbe la distribution des champs €électromagnétiques et augmente la
capacité équivalente du résonateur, ce qui entraine un abaissement simultané des deux premiéres
fréquences de résonance. En ajustant précisément la position, la taille et I’espacement de ces plots,
il devient possible de controler la séparation entre les modes résonants fondamentaux et d’obtenir
deux fréquences de résonance distinctes, ouvrant ainsi la voie a un fonctionnement double bande
a partir d’un seul résonateur compact.

Le filtre final proposé dans I’article est constitué¢ de deux cavités SIW ainsi modifiées, couplées
entre elles pour former une structure double bande présentant une réponse en fréquence nette et
bien définie. Les résultats de simulation et de mesure montrent que les deux bandes passantes
obtenues présentent des pertes d’insertion faibles, une bonne sélectivité et une stabilité
satisfaisante, malgré la réduction significative de la taille physique. Les auteurs soulignent que la
miniaturisation obtenue est substantielle par rapport aux cavités SIW conventionnelles, tout en
maintenant des performances compatibles avec les exigences des systémes de communication
modernes. IIs insistent également sur le fait que la structure reste entiérement compatible avec les
procédés de fabrication sur substrat diélectrique, ce qui facilite son intégration dans des circuits
RF compacts et a faible colt. L’étude démontre ainsi que la manipulation des charges capacitives
internes constitue une stratégie efficace pour controler les modes résonants d’une cavité¢ SIW,
permettant a la fois la miniaturisation et la réalisation de dispositifs multibandes sans multiplier le
nombre de résonateurs. Cette contribution s’inscrit dans la tendance actuelle visant a développer
des composants micro-ondes plus compacts, plus intégrables et capables de répondre aux besoins

croissants en flexibilité fréquentielle des systémes sans fil contemporains.
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Figure 12. Résonateur a cavité SIW a double chargement capacitif. (a) Vue en perspective. (b) Vue de dessus. (c)
Vue de coté.
Reproduit de Li et Chen [22]
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Figure 13. Photographs and simulated and measured S-parameters of the proposed dual-band filter.
Reproduit de Li et Chen [22]

Enfin, Sarkar et Lim [23] présentent une antenne a onde de fuite compacte destinée aux
applications millimétriques autour de 60 GHz, une bande de plus en plus utilisée pour les
communications a haut débit et les systémes radar courte portée. Les auteurs s’appuient sur une
structure HMSIW (Half-Mode Substrate Integrated Waveguide) réalisée sur PCB, choisie pour sa
compacité, sa facilit¢ de fabrication et sa capacité¢ a supporter des modes guidés adaptés aux
fréquences millimétriques. L’objectif principal est de concevoir une antenne capable d’offrir une
large plage de balayage du faisceau, un gain amélioré et un niveau de lobes secondaires réduit,
tout en conservant une géométrie simple et compatible avec les procédés industriels.

Pour atteindre ces performances, [’antenne intégre un milieu CRLH (Composite
Right/Left-Handed) obtenu en ajoutant, le long du bord rayonnant de la HMSIW, des slots
interdigitaux dont la longueur varie selon une loi demi-sinusoidale. Ces fentes introduisent une
capacité distribuée controlée, modifiant la dispersion de la ligne et permettant la coexistence de
régimes de propagation de type LH et RH. Cette transition CRLH est essentielle pour obtenir un
balayage continu du faisceau, car elle permet a 1’antenne de rayonner a des angles différents selon
la fréquence, couvrant ainsi une plage angulaire plus large que celle des LWAs classiques.

Les auteurs analysent en profondeur la cellule unitaire de la structure en étudiant sa relation de
dispersion et son impédance de Bloch, ce qui permet de comprendre comment les harmoniques
spatiales contribuent au rayonnement. Cette analyse montre que la structure modifiée génere un
mode de fuite contrdlé, dont I’angle de rayonnement varie de maniere réguli¢re avec la fréquence.
Les résultats de simulation et de mesure confirment que 1’antenne offre une plage de balayage

angulaire étendue, un gain supérieur et une réduction notable des lobes secondaires, tout en
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maintenant une bande passante suffisante pour les applications V-band. La structure reste
compacte, robuste et enticrement compatible avec les procédés PCB, ce qui facilite son intégration
dans des systeémes millimétriques intégrés.

L’article démontre ainsi que la combinaison d’une HMSIW et d’un milieu CRLH obtenu par des
slots interdigitaux modulés constitue une approche efficace pour concevoir des antennes a onde de
fuite performantes a 60 GHz. Cette contribution s’inscrit dans les efforts actuels visant a
développer des antennes millimétriques compactes, économiques et capables de fournir un

balayage de faisceau étendu pour les communications sans fil a trés haut débit.

P
Tapered microstrip line metallic via wall substrate
elele]elelelelelelel¢ elelslalelelolsie e olelele
P

AgMsIw

Figure 14. Agencement de 1’antenne a onde de fuite en bande V, avec une périodicité p = 2,4 mm.
Reproduit de Sarkar et Lim [23]
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Figure 15. Comparaison des performances entre les cellules unitaires comportant des fentes IDC orientées
uniformément et celles utilisant les fentes IDC modifiées a variation demi-sinusoidale proposées. (a) Constante

d’atténuation totale de la structure. (b) Puissance rayonnée. (¢) Variations correspondantes du gain.
Reproduit de Sarkar et Lim [23]

Ainsi, ces contributions scientifiques et techniques offrent une vision globale et approfondie de

I’évolution des antennes microstrip et des composants associés, en mettant en lumicre les
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innovations et les défis actuels dans le domaine des télécommunications et des systémes
micro-ondes. Elles montrent clairement que les avancées récentes s’orientent vers des architectures
plus compactes, mieux maitrisées sur le plan électromagnétique et capables de réduire
simultanément les pertes, le couplage mutuel et les limitations en bande passante.

Elles soulignent également I’importance croissante des approches intégrées combinant antennes
imprimées, structures périodiques, substrats artificiels et lignes guidées innovantes, permettant
d’améliorer la directivité, I’adaptation d’impédance et le contrdle de la phase dans des réseaux de
plus en plus denses. Cette dynamique met en évidence la nécessité de solutions capables d’assurer
une cohérence de rayonnement tout en répondant aux contraintes de miniaturisation et de
performance imposées par les systémes modernes.

Dans cette continuité, le travail présenté dans cette étude s’inscrit directement dans ces orientations
en proposant une architecture d’antenne imprimée miniaturisée intégrant un stub de découplage et
un déphaseur HMSIW, afin d’optimiser la distribution de phase et d’améliorer les performances

globales du réseau.
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CONCEPTION OPTIMISATION ET SIMULATION

Conception de I’¢élément rayonnant

La figure 16 illustre la configuration générale ainsi que les dimensions de 1’antenne dipdle
imprimée proposée. Cette antenne a ét¢ congue en utilisant un stratifié¢ diélectrique RT/duroid®
5880 Rogers, caractérisé par une permittivité relative (er) de 2,2 et une tangente de perte de 0,0004,
garantissant ainsi des performances optimales en haute fréquence. L'épaisseur du substrat utilisé
est de 0,5080 mm, ce qui assure une bonne stabilité mécanique tout en minimisant les pertes
diélectriques.

La structure de I’antenne comprend une ligne d’alimentation microruban de 50 ohms, un plan de
masse tronqué, ainsi qu’une transition symétrique, spécifiquement congue pour une excitation
équilibrée. Les ¢léments rayonnants ainsi que le plan de masse sont positionnés sur la face
supérieure du stratifié diélectrique, tandis que les lignes d’alimentation sont situées sur la face
inférieure. Cette disposition favorise une propagation +efficace des ondes électromagnétiques et
optimise le couplage entre les différents composants de I’antenne.

Enfin, les lignes d’alimentation a fente présentent une impédance caractéristique de 120 ohms, ce
qui permet d’assurer une bonne transition entre la source d’excitation et les ¢léments rayonnants

tout en garantissant une adaptation d’impédance efficace sur une large bande de fréquences.
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Figure 16. Configuration générale de I'antenne dipdle proposée. (@) Vue de dessus. (b) Vue arriere.

L’adaptation d’impédance joue un rdle fondamental dans la performance des antennes, en
particulier lorsqu’elles doivent fonctionner sur une large gamme de fréquences. Dans le cas de
I’antenne dipdle proposeée, il est indispensable d’utiliser un balun afin d’assurer une transition
efficace entre la ligne d’alimentation et 1’¢lément rayonnant, tout en minimisant les pertes et les
réflexions indésirables. Pour répondre a cette exigence, un transformateur microruban-ligne a fente
a été mis en place. Ce transformateur intégre des lignes microruban pliées, directement reliées a la
ligne d’alimentation, ce qui permet non seulement d’adapter I’impédance sur une large bande de
fréquences, mais aussi de garantir une alimentation stable et optimisée pour I’antenne.

Comme le montre la figure 1, les éléments rayonnants du dipdle proposé sont inclinés a 45 degrés.
Cette topologie présente plusieurs avantages : d’une part, elle confeére a I’antenne une structure
compacte, ce qui facilite son intégration dans des systémes de communication miniaturisés, et
d’autre part, elle influence la distribution des champs ¢électromagnétiques de maniére a €largir le
diagramme de rayonnement dans le plan E [10]. Une telle caractéristique est particulierement
intéressante pour améliorer la couverture spatiale et la stabilit¢ du signal dans diverses

applications.
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La conception et I’optimisation de cette antenne ont été réalisées a 1’aide de CST Microwave
Studio, un solveur électromagnétique avancé qui permet une analyse en pleine onde. Ce logiciel
offre des capacités de modélisation précises, permettant de simuler avec une grande fiabilité les
interactions ¢électromagnétiques entre les différents composants de 1’antenne. Grace a ces
simulations, il est possible d’affiner les paramétres géométriques et de maximiser les performances
du dispositif.

Le tableau 1 répertorie I’ensemble des paramétres dimensionnels de 1’antenne dipole proposée.
Tous ces parameétres sont exprimés en millimétres, garantissant une cohérence dans I’analyse et
I’interprétation des résultats de simulation. Une étude approfondie de ces dimensions est
essentielle pour optimiser la réponse en fréquence de ’antenne et assurer une compatibilité avec

les systemes de communication a large bande.

Paramétres | Valeur (mm) | Parameétres | Valeur (mm)
dil 11.504 | d14 0.638
d2 3.834 | d15 0.957
d3 7.669 | d16 3.828
d4 7.337 | d17 0.638
ds 14.355 | d18 4
dé 1.914 | d19 53
d7 49.847 | d20 52
ds 75.286 | d21 53
do 12.760 | d22 0.3
d1o 13.398 | d23 0.7
d11 3.828 | d24 0.94
di12 5.104 | al 45°
d13 2.552

Tableau 2. Caractéristiques de 1’antenne dipdle
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Conception d’un réseau d’antennes

La conception qui a été exposée précédemment a été soigneusement ajustée afin de former un
ensemble cohérent composé de quatre antennes interconnectées. Ce réseau a pour objectif principal
d’optimiser la réception des données transmises, garantissant ainsi une qualité de signal nettement
améliorée tout en minimisant les perturbations liées aux interférences extérieures. En conséquence,
cette antenne bénéficiera d’une portée accrue, lui permettant de couvrir une distance plus vaste,
tout en optimisant I’efficacité énergétique afin de limiter la consommation tout en assurant des

performances maximales.

(@) (b)

Figure 17. Configuration du réseau d’antennes proposée. (a) Vue de dessus. (b) Vue arriere.

Afin d’étudier la répartition des champs électromagnétiques au sein de notre réseau d’antennes et
d’¢évaluer ses performances en termes de directivité et de gain total, nous avons intégré dans notre
environnement de simulation des « moniteurs de champs » de type « Farfield/RCS ». > Ces
moniteurs permettent d’analyser le rayonnement ¢lectromagnétique généré par les antennes sur de
longues distances et offrent une visualisation détaillée des zones de forte et faible intensité de
champ. Grace a cet outil, nous pouvons identifier les éventuelles irrégularités dans la propagation

des ondes, optimiser I’orientation des antennes et améliorer ’efficacité globale du systéme.

Dans un second temps, nous avons configuré quatre « ports de guide d’ondes », qui jouent un role
clé dans I’excitation et 1’analyse de nos guides d’ondes. Ces ports permettent une transition
efficace des ondes électromagnétiques et facilitent la mesure des performances en transmission et

en réflexion. Pour garantir une simulation précise des interactions électromagnétiques dans notre
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systeme, nous avons choisi d’opter pour un mode d’excitation séquentiel. Cette approche, proposée
par « CST MicroStudio », permet de simuler les ports un par un, ce qui facilite I’étude du couplage
entre les ¢léments du réseau et évite les interférences qui pourraient fausser les résultats.

Enfin, nous examinerons les résultats obtenus en nous appuyant sur les « paramétres S » (matrice
de diffusion). Ces paramétres nous fourniront des informations précieuses sur les pertes et la
transmission des ondes ¢€lectromagnétiques a travers notre systéme, nous permettant ainsi

d’optimiser la conception pour garantir les meilleures performances possibles.

1111

(@)

Figure 18. Configuration de la simulation du réseau d’antennes. (@) Vue de dessus. (b) Vue arriere.

Evaluation de I’'impédance apres simulation

A la fin de la simulation, une vérification systématique de I’impédance est effectuée afin de
garantir qu’elle correspond a I’impédance de référence, essentielle pour une adaptation optimale
du systéme. Cette étape permet de s’assurer que le réseau d’antennes répond aux exigences de

transmission en minimisant les pertes et les réflexions indésirables.

Dans les applications de radiofréquence, I’impédance de référence est généralement fixée a 50 €,
une valeur standard qui assure une compatibilité avec la majorité des dispositifs RF et optimise le
transfert d’énergie entre les composants du systéme. Une mauvaise adaptation d’impédance
pourrait entrainer des réflexions excessives, compromettant la stabilité du signal et réduisant

I’efficacité du réseau d’antennes.
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La validation de cette impédance aprées la simulation est donc cruciale, car elle permet d’identifier
d’éventuels écarts pouvant nécessiter des ajustements au niveau de la conception, du réseau
d’alimentation ou de la structure géométrique des éléments rayonnants. Une analyse approfondie
de la composante réelle de I'impédance est souvent réalisée afin de s’assurer que 1’énergie
transmise est efficacement convertie en rayonnement, réduisant ainsi les pertes résistives et

améliorant la performance globale du systéme.

Reference Impedance [Real Part]

50.45
—— 7ZRef 1(1)
P SRS B SRR SO S—— SSSSSSR S S— — ZRef 2(1)
' : : : : : ZRef 3(1)
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Figure 19. Analyse de I’impédance (partie réelle) en fonction des ports simulés

Evaluation des « parameétres S » apres simulation

Les coefficients S11 et S22 correspondent aux coefficients de réflexion aux ports du réseau,
représentant la fraction de I’onde incidente qui est renvoyée au lieu d’étre transmise. Cette
réflexion peut étre causée par une mauvaise adaptation d’impédance ou par des discontinuités dans
le circuit. Une valeur ¢levée de S11 ou S22 indique une forte réflexion, ce qui peut entrainer des
pertes d’efficacité et limiter la transmission de 1’énergie.

A I’inverse, les coefficients S12 et S21 traduisent la capacité du réseau & transférer I’énergie entre
les ports. S21 représente la transmission directe, mesurant la proportion de I’onde incidente sur le
port 1 qui atteint le port 2. S12, quant a lui, décrit la transmission inverse, indiquant la quantité
d’énergie passant du port 2 vers le port 1.

Ces parametres sont essentiels en ingénierie des radiofréquences et en hyperfréquences, car ils
permettent d’analyser le comportement électromagnétique d’un réseau, d’optimiser son adaptation
et de garantir une performance optimale en minimisant les pertes par réflexion et en améliorant le

couplage entre les ports [25].
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La relation matricielle définissant le comportement d’un réseau N-ports : le vecteur des ondes

réfléchies best obtenu en multipliant la matrice des paramétres S par le vecteur des ondes

incidentes a est la suivante [25]:

by S11 0 S a,

by Sn1 v Snyn/ \an

La définition du coefficient de diffusion Sj;: rapport entre I’onde sortante au port iet 1’onde

incidente appliquée au port j, tous les autres ports étant adaptés [25]:

5= 0

a; ap=0 pour k#j

Les expressions normalisées des ondes incidente a; et réfléchie b; au port i, obtenues a partir de

la tension V;, du courant [; et de 'impédance caractéristique Z; sont les suivantes [25]:

W7 B WAl

Vi + Zi, , Vi a4l

S-Parameters [Magnitude]

— 51,1

53,3

{ ——s44

-60

4 4.5 5 5.5 6 6.5 7 7.5
Frequency / GHz

Figure 20. Coefficients de Réflexion S11, S22, S33 et S44
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Figure 21. Autres coefficients de transmission S12, S21, S13, S31

Analyse des moniteurs de champ a 5.8 GHz

farfield (f=5.8) [1]

Type Farfield
Approximation enabled (kR >
Component  Abs

Output Directivity
Frequency 5.8 GHz
Rad. Effic. -0.02536 dB
Tot. Effic. -0.08337 dB
Dir 5.998 dBi

farfield (f=5.8) [3]

Type Farfield
Approximation enabled (kR >> 1)
Component  Abs

Output Directivity
Frequency 58GHz
Rad. Effic. -0.02195 dB
Tot. Effic. -0.1025 dB
Dir. 5.940 dBi

€)

-18.2
243

Output Directivity
Frequency 5.8 GHz

X Rad. Effic. -0.03055 dB
Tot. Effic. -0.1011dB
Dir. 6.025 dBi

farfield (f=5.8) [2]

Type Farfield
Approximation enabled (kR >>
Component Abs

)

6.15
0.0887
-5.97
12
-18.1
242
-33.9
farfield (f=5.8) [4]
Type Farfield

Approximation enabled (kR >> 1)
Component  Abs

Output Directivity

Frequency  58GHz

Rad. Effic. 002512 dB z
Tot. Effic. -0.07505 dB

Dir. 6.149 dBi

(4)

Figure 22. Résultats Farefield a 5.8 GHz. (@) Portl, (b) Port2, (c) Port3, (b) Port4
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Généralités sur les déphaseurs

Les déphaseurs occupent une place centrale dans 1’ingénierie hyperfréquence depuis les débuts du
radar et des systemes d’antennes a balayage ¢électronique. Leur réle — imposer un décalage de
phase contrélé entre plusieurs voies — est essentiel pour orienter un faisceau, compenser des
désadaptations ou reconfigurer dynamiquement un réseau. L’histoire de ces dispositifs refléte
I’évolution des technologies micro-ondes, depuis les guides d’onde métalliques massifs jusqu’aux

architectures intégrées reconfigurables actuelles.

1. Les premiers déphaseurs : 1’¢re des guides d’onde métalliques
Les premiers déphaseurs, développés dans les années 1940-1960, étaient réalisés en guides d’onde
rectangulaires. Ils reposaient sur des mécanismes purement mécaniques ou électromécaniques
[24]. Ils mettaient en ceuvre différents principes tels que :

e Lignes a longueur variable,

e Pistons métalliques mobiles,

e Sections de guide a permittivité ajustée,

e Ferrites polarisés pour les déphaseurs a commande magnétique.
Ces dispositifs offraient une excellente tenue en puissance et de faibles pertes, mais leur

encombrement, leur masse et leur lenteur limitaient leur intégration dans des systémes compacts

[24].
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Figure 23. Schémas de circulateurs a jonction de guide d’ondes utilisant des résonateurs a croisillon simple.
Reproduit de Helszajn [24]

2. Transition vers les technologies planaires
Avec I’essor des circuits imprimés dans les années 1970-1990, les déphaseurs ont migré vers des
technologies planaires telles que la microbande, la coplanaire ou la stripline [25]. Plusieurs
approches ont émergé :

e Lignes a longueur ¢lectrique variable,

e Déphaseurs a commutation utilisant des diodes PIN,

e Déphaseurs a varactors pour un contrdle analogique,

e Structures a lignes couplées ou a résonateurs distribués.

Cette transition a permis une réduction drastique de la taille et du colit, au prix d’'une augmentation

des pertes et d’une sensibilité accrue aux tolérances de fabrication.
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Figure 24. Ligne a fentes pour guide d’ondes en bande X.
Reproduit de Pozar [25]

3. L’arrivée des matériaux actifs et des MEMS
A partir des années 2000, ’intégration de composants actifs et de technologies MEMS a permis
d’obtenir des déphaseurs :

e A trés faible perte,

e A haute linéarité,

e A commande numérique,

e Avec une excellente répétabilité.

Les MEMS sont de minuscules dispositifs qui combinent des composants mécaniques et des
composants électroniques intégrés sur une méme puce. Les MEMS ont notamment permis de
combiner les avantages des structures mécaniques (faible perte) et des circuits planaires

(compacité), ouvrant la voie a des réseaux d’antennes reconfigurables plus performants [26].
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Figure 25. (a) Le déphaseur a lignes commutées Ka-band 3 bits de Rockwell Scientific et (b) ses performances
mesurées a 35 GHz.
Reproduit de Rebeiz et Tan [26]

4. L’¢re des guides d’onde intégrés (SIW) et des variantes compactes
L’introduction du « Substrate Integrated Waveguide » (SIW) a marqué une nouvelle étape en
combinant :

e Les faibles pertes des guides métalliques,

e La compacité et la fabricabilité des circuits imprimés.

Les déphaseurs SIW ont rapidement gagné en popularité grace a leur robustesse électromagnétique
et leur compatibilité avec les procédés industriels. L apparition du Half-Mode SIW (HMSIW) a
ensuite permis de réduire encore I’encombrement tout en conservant les propriétés de propagation
du mode dominant. Cette compacité accrue a rendu ces structures particulierement adaptées aux

déphaseurs reconfigurables modernes. [27]

a..
biE d e
I AR,
e <
:
h

Figure 26. Configuration de la transition proposée entre ligne microruban et guide d’ondes rectangulaire sur le
méme substrat.
Reproduit de Deslandes and K. Wu [27]
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Figure 27. Techniques de guides d’ondes synthétisés sur substrat : (a) réseaux de vias métallisés et (b) rainures
métallisées.
Reproduit de Deslandes and K. Wu [27]

5. Les déphaseurs reconfigurables contemporains
Les déphaseurs actuels exploitent une grande variété¢ de mécanismes :
e Diodes PIN pour des commutations rapides,
e Varactors pour un contréle continu de la phase,
e Matériaux a permittivité variable (ferrites, matériaux ferroélectriques),
e Technologies MEMS,

e Structures SIW/HMSIW optimisées pour la concentration du champ.

Dans ce contexte, les architectures HMSIW se distinguent par leur compacité, leur faible
dispersion, et leur sensibilité accrue aux éléments actifs, ce qui en fait une plateforme idéale pour

la réalisation de déphaseurs modernes a commande ¢€lectronique.
L’ensemble de cette évolution montre comment les déphaseurs sont passés de dispositifs massifs

et mécaniques a des structures intégrées, compactes et reconfigurables — une trajectoire qui

justifie pleinement 1’utilisation d’un déphaseur HMSIW dans un systéme moderne [28].
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Top metallic surlace

Figure 28. Schéma de la structure HM-SIW proposée, tel qu’obtenu a partir du logiciel de simulation.
Reproduit de Dakam et Mnasri [28]

6. Evolution vers les technologies intégrées : SIW et HMSIW

Les technologies de guides d’onde intégrés au substrat (SIW) se sont imposées au cours des deux
dernieres décennies comme une alternative compacte, économique et compatible avec les procédés
planaires pour la réalisation de composants hyperfréquences. Issues d’une volonté de combiner les
faibles pertes des guides d’onde métalliques classiques avec la flexibilité de fabrication des circuits
imprimés, les structures SIW reproduisent le comportement d’un guide rectangulaire en utilisant
deux rangées de vias métallisés insérées dans un substrat diélectrique. Cette approche a
progressivement donné naissance a plusieurs variantes optimisées, dont le Half-Mode SIW
(HMSIW), développé pour réduire davantage 1’encombrement tout en conservant les propriétés
essentielles de propagation.

Notre déphaseur s’inscrit dans cette famille et adopte une architecture HMSIW, une version
demi-mode du SIW exploitant les propriétés de symétrie du mode dominant. Dans un SIW
classique, opérant sur le mode fondamental TE;,, [12] le champ ¢électromagnétique présente un
plan de symétrie magnétique situé au centre du guide. Ce plan se comporte comme une paroi
magnétique idéale, imposant une condition de champ magnétique tangentiel nul. En intégrant
explicitement cette symétrie dans la modélisation, il devient possible de ne considérer que la moitié
du guide sans altérer la distribution du champ associée au mode dominant.

La suppression d’une des deux rangées de vias conduit ainsi a une structure semi-ouverte, ne

conservant qu’un seul mur métallique artificiel : le HMSIW [13]. Malgré cette réduction
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géométrique, la structure maintient les caractéristiques essentielles de propagation du SIW,
notamment la stabilité du mode guidé, une dispersion maitrisée et des pertes comparables a celles
du guide complet. Cette compacité accrue se traduit par une diminution significative de
I’encombrement, de la masse et du colt de fabrication, tout en renforcant la compatibilité avec les
technologies planaires.

Dans le contexte des déphaseurs, cette architecture présente un avantage déterminant : la
concentration du champ électrique dans la région ouverte, qui rend la structure particulierement
sensible aux éléments de reconfiguration tels que les diodes PIN, les varactors ou les matériaux a
permittivité variable. Cette sensibilité permet d’obtenir des variations de phase importantes pour
une perturbation minimale de la géométrie, menant a un déphaseur plus efficace, plus compact et
plus facilement intégrable dans des réseaux d’antennes ou des systemes de beamforming. Le
HMSIW constitue ainsi une plateforme idéale pour la réalisation de déphaseurs modernes a

commande ¢lectronique, alliant compacité, performance et reconfigurabilité.

Equivalent
Magnetic Wall

SIw
{working in

dominant mode) h ]
L |

HMSIW S Step 2
{working in '/'/. %

half mode) o

Figure 29. Transformation d’un SIW en HMSIW
Adapté de Tayeb & Keltouma [20]
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Figure 30. Transformation d’un SIW en HMSIW
Reproduit de Liu, Bing et al [21]

Conception du déphaseur demi-mode

Les dimensions géométriques du déphaseur étudié, essentielles a la détermination de sa réponse

en fréquence, sont détaillées ci-apres

o oo o oe

hl

w9 X

Figure 31. Dimensions du déphaseur HMSIW

wl=16,707 w2=11,546 w3=8,546 w4 =18,146 w5=11,546 w6=8,546 w7=23,746 d1=1,016
w8=1,50 w9=79d w10=0,254
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Figure 32. Positionnement des diodes
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Couplage de I’antenne au déphaseur reconfigurable et création d’un réseau

d’antenne

Apres la conception et la validation de I’antenne de référence, nous avons procédé a I’intégration
d’un déphaseur de type HMSIW dont la conception est présentée plus haut. Cette étape vise a doter
la structure d’un contrdle précis de la phase tout en maintenant une architecture compacte et
compatible avec les technologies planaires. Le choix du HMSIW s’explique par sa capacité a
reproduire les propriétés de guidage d’un guide d’onde intégré tout en réduisant significativement
I’encombrement et les pertes. L’ajout de ce déphaseur permet ainsi d’étendre les possibilités de
commande du front d’onde et d’améliorer la flexibilit¢ du systéme sans compromettre les

performances initiales de I’antenne.

Afin d’obtenir le dispositif final, nous avons combiné un élément de notre réseau d’antennes avec
un élément du déphaseur. Pour assurer la transition entre les deux, des structures intermédiaires
ont été ajoutées dans la couche de I’antenne contenant la ligne microruban. Le méme substrat a été

prolongé, tout comme le plan de masse, afin d’obtenir un seul et unique composant intégré.

(a) (b)

Figure 33. Configuration du dispositif proposé. Vu de dessus (a) élément isole. (b) réseau de 4 antennes avec
déphaseurs.
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Pour la conception et la simulation, nous utilisons le logiciel CST Studio Suite. Cet outil de
simulation électromagnétique 3D offre une modélisation compléte des structures micro-ondes,
incluant les effets de substrat, les phénomenes de couplage et les pertes de rayonnement, ce qui

permet d’obtenir des résultats fiables avant la fabrication

Configuration des composants concentrés et idéalisés (Diodes R, L, C)

(a) (b)

Figure 34. Configuration finale du dispositif. (@) Vue de dessus. (b) Vue arriere.
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Type RLC Parall¢le
R 3.0x10* Q
L 2.09x10710H
C 133810713 F

Tableau 2. Caractéristiques des diodes Off

Type RLC Parallele
R 333Q
L 2x10”H
C 2103 F

Tableau 3. Caractéristiques des diodes On
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Simulation séquentielle du déphaseur reconfigurable couplé avec I’antenne

Une excitation séquentielle est nécessaire pour extraire correctement les parametres S du dispositif.
Cette approche consiste a exciter chaque port séparément, ce qui permet de mesurer les réponses
individuelles ainsi que les interactions entre ports. Elle garantit 1’obtention d’une matrice S

compléte et précise, indispensable pour analyser le comportement électromagnétique de la

structure.
Excitation Selection X
Excitation type: Sequential (port S-parameter) ~

Available exdtations:

Monitor Frequendes

| exciton | ampitide | presesit | Sod | Acaray | mn | M
3 Port 1 1.0 0.0 default - | default - | default ~ | default -
3 Port 2 10 0.0 defadt - | default -l default - |defalt -
3 Port 3 1.0 0.0 default - | default - | default + | default -
X Port 4 1.0 0.0 default - | default - | default ~ | default -

[ show additional settings
Simultaneous exditation settings

combination name automatically Delete Combinatior

101,00 +2(1,01+3[1,0] +4[1,0],[5.8]

Phase shift f o f 5.8

o | [ oo

Figure 35. Configuration du type d’excitation pour ressortir les parameétres S.

S-Parameters [Magnitude]

dB

Frequency / GHz

Figure 36. Ensemble des paramétres S.

41



Simulation simultanée du déphaseur reconfigurable couplé avec I’antenne

En revanche, pour déterminer le diagramme de rayonnement, une excitation simultanée est
nécessaire. Tous les ports sont alors activés en parallele avec la méme phase d’entrée, tandis que
les composants RLC intégrés au réseau d’alimentation imposent eux-mémes les déphasages
internes. Cette configuration permet de reproduire fidéelement le fonctionnement réel de I’antenne

et d’obtenir le champ total résultant, incluant la distribution de phase générée par le circuit.

Excitation Selection X

Excitation type: Simultaneous it

Available exdtations:

Monitor Frequencies

r Excitation Amplitude Phase shift Signal Accuracy

I3 Port 1 1.0 0.0 default | defaut = =
fx Port 2 1.0 0.0 default - = =
x Port 3 1.0 0.0 default - | defa - =
X Port 4 1.0 0.0 default | defa + | default « | default =

Show additional settings
Simultaneous exdtation settings

[ Generate combination name automatically Delete Combinatio

Combination: 1[1,0] +2[1,0]+3[1,0]+4[1,0],[5.8]
Last used combinations: T
Excitation offset: Phase shift ~ Reference frequency: ‘ 5.8

Cancel Help

Figure 37. Configuration du type d’excitation pour ressortir le diagramme de rayonnement.
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ANALYSE DES RESULTATS

L’activation des diodes, modélisées par leurs valeurs RLC équivalentes, modifie I’impédance
locale de la structure et induit un déphasage d’environ 300 par rapport a 1’état de référence. Ce
déphasage se traduit par une redistribution des courants de surface, entrainant une modification
notable du diagramme de rayonnement (déplacement du lobe principal et altération des lobes
secondaires). Ces résultats confirment la capacité de reconfiguration du dispositif en phase et en

diagramme.

Parametres S

S-Parameters [Magnitude]

—5s1,1
52,2

53,3
— 54,4

dB

Frequency / GHz

Figure 38. Parametres S11, S22, S33, S44

S-Parameters [Magnitude]

---------------

-70

4 4.5 5 5.5 6 6.5 7
Frequency / GHz

Figure 39. Paramétres S12, S22, S32, S42
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S-Parameters [Magnitude]

0
—51,3
— 52,3
— 53,3
— 543
-70 + t + i -
4 4.5 5 5.5 6 6.5 7
Frequency / GHz
Figure 40. Parameétres S13, S23, S33, S43
S-Parameters [Magnitude]

0 H
: ' ! ! — 51,4
--------------- e H i — 52,4
—— 53,4
— 54,4

Frequency / GHz

Figure 41. Paramétres S14, S24, S34, S44

Diagramme de rayonnement

Le diagramme de rayonnement représente la répartition spatiale de 1’énergie émise ou regue par

une antenne, montrant comment elle rayonne dans différentes directions

dBi
12.8
6.73
0.669
-5.39
-11.5
-17.5
27.2 i
farfield (f=5.8) [1[1.0,0....1.0,0.0] +4[1.0,0.0],[5.6]]
Type Farfield
Approximation enabled (kR >> 1) y
Component Abs
Output Directivity
Frequency 5.8 GHz X
Rad. Effic. 0.9632 dB =
Tot. Effic. 0.7906 dB
Dir. 12.79 dBi

Figure 42. Diagramme de rayonnement de I’antenne avec les diodes désactivées
(Voir valeurs dans Tableau 2).
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farfield (f=5.8) [1[1.0,0....1.0,0.0]+4[1.0,0.0],[5.6]]

Type Farfield
Approximation enabled (kR >> 1)
Component Abs

Output Directivity
Frequency 5.8 GHz

Rad. Effic. -3.556 dB

Tot. Effic. -3.722dB

Dir. 13.14 dBi

Figure 43. Diagramme de rayonnement de I’antenne avec les diodes activées
(Voir valeurs dans Tableau 3).

Directivité

La directivité exprime la capacité d’une antenne a concentrer son rayonnement dans une

direction privilégiée plutot que de le répartir uniformément dans 1’espace.

Farfield Directivity Theta (Phi=90)

farfield (f=5.8) [1[1.0,0.0...

Frequency = 5.8 GHz

Main lobe magnitude = -4.44 dBi
Main lobe direction = 156.0 deg.
Angular width (3 dB) = 12.7 deg.
Theta / Degree vs. dBi Side lobe level = -0.5 dB

Figure 44. Directivité du réseau d’antennes couplé aux déphaseurs avec les diodes désactivées
(Voir valeurs dans Tableau 2).
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Farfield Directivity Theta (Phi=90)

farfield (f=5.8) [1[1.0,0.0...

Phi=270

120
Frequency = 5.8 GHz
Main lobe magnitude = -2.52 dBi
Main lobe direction = 126.0 deg.
Angular width (3 dB) = 32.1 deg.
Theta / Degree vs. dBi Side lobe level = -1.1 dB

Figure 45. Directivité du réseau d’antennes couple aux déphaseurs avec les diodes activées
(Voir valeurs dans Tableau 3).
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PERSPECTIVES ET AMELIORATIONS

Les travaux réalisés ouvrent plusieurs perspectives intéressantes. Une premicre piste consiste a
optimiser les valeurs RLC des diodes afin d’augmenter la plage de déphasage et de réduire les
pertes associées. L’intégration d’un modele plus réaliste des composants permettrait ¢galement
d’améliorer la précision des simulations. Sur le plan expérimental, la fabrication d’un prototype
et la caractérisation des diodes constitueraient une étape essentielle pour valider les résultats
obtenus. Enfin, I’intégration de la cellule reconfigurable dans un réseau d’antennes, associée a un
systeme de commande électronique, offrirait des possibilités d’applications avancées en beam

steering et en antennes intelligentes.
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CONCLUSION

L’¢tude menée dans ce mémoire s’est d’abord intéressée a la conception d’une antenne compacte
destinée a servir de base au dispositif de couplage. L’orientation des éléments rayonnants a 45°a
permis d’améliorer significativement la compacité de la structure, tout en maintenant de bonnes
performances électromagnétiques. La réalisation d’un réseau d’antennes a ensuite permis
d’augmenter le gain global, répondant ainsi aux exigences de directivité imposées par les
applications modernes. L’ insertion d’un stub pour réduire le couplage mutuel entre les éléments a
rendu possible un rapprochement plus important des patches, renfor¢ant encore la miniaturisation
de P’antenne. L’utilisation d’une antenne patch sur PCB, associée a un substrat diélectrique
spécifique, a démontré la pertinence de cette approche pour la conception d’antennes compactes

et performantes adaptées aux technologies émergentes.

Dans un second temps, le travail s’est concentré sur I’intégration de diodes modélisées par leurs
valeurs RLC afin d’introduire une capacité de reconfigurabilité. Les simulations ont montré qu’en
modifiant I’impédance locale introduite par ces composants, il est possible d’obtenir un déphasage
d’environ 30°ainsi qu’une modification notable du diagramme de rayonnement. Ces résultats
confirment la capacité du dispositif a adapter sa réponse électromagnétique en fonction de 1’état

des diodes, démontrant ainsi le potentiel de reconfigurabilité de la structure.

L’analyse a ¢galement mis en évidence certaines limites, notamment les pertes introduites par les
¢léments RLC et la sensibilit¢ du comportement aux variations fréquentielles. Malgré ces
contraintes, les performances obtenues constituent une base solide pour la conception d’antennes

reconfigurables compactes, efficaces et adaptées aux besoins actuels en communication.

Plusieurs perspectives d’amélioration ont été identifiées. L’optimisation des valeurs RLC,
I’intégration de modéles plus réalistes des diodes, ainsi que la fabrication d’un prototype
permettraient d’affiner et de valider les résultats obtenus. De plus, I’extension de cette approche a
des réseaux plus complexes, associée a un systeme de commande électronique, ouvrirait la voie a
des applications avancées telles que le beam steering, les antennes intelligentes ou encore les

surfaces €électromagnétiques reconfigurables.
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En conclusion, ce travail constitue une étape significative vers la conception de dispositifs
compacts, performants et reconfigurables. Il offre un cadre méthodologique solide pour des
développements futurs, tant sur le plan théorique qu’expérimental, dans un contexte ou les besoins

en flexibilité et en miniaturisation des antennes ne cessent de croitre.
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ROGERS

CORPORATION

RT/duroid”° 5870 /5880

High Frequency Laminates

RT/durcid® 5870 and 5880 glass microfiber reinforced PTFE
compaosites are designed Tor exacting stripline and microstrip
circuit applications.

The randomly onented microfibers result in exceptional
diglectric constant uniformity.

The dielectric constant of RT/duroid 5870 and 5880 laminates
is uniferm from panel to panel and is constant over a wide
frequency range.

Its low dissipation factor extends the usefulness of BT/duroid
5870 and 5880 laminates to Ku-band and above.

RT/duroid 5870 and 5880 laminates are easily cut, sheared
and machined to shape. They are resistant to all solvents
and reagents, hot or cold, narmally used in etching printed
circuits or in plating edges and holes.

Mormally supplied as a laminate with electrodeposited
copper of % to 2 ounces/ft.? (8 to 70um) or reverse freated
EDC on both sides, RT/duraid 5870 and 5880 composites can
alzo be clad with rolled copper foil for more crifical electrical
applications. Cladding with aluminum, copper or brass plate
may also be specified.

When ordering RT/dursid 5870 and 5880 laminates, it is
important to specify dieleciric thickness, tolerance, rolled,
electrodeposited or reverse freated copper foil, and weight
of copper foil reguired.

100 5. Roosevelt Avenue, Chandler, AZ 85228
Tel: 480-961-1382 Fax 480-961-4533 wwrw rogerscorp.com
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Data Sheet

Features:




PROPERTY

TYPICAL VALUES

RAT/durald 5870

RT/duroid SBE0

DRECTHON

UMITS™

CONDITION

TEST METHOD

Compatible

itelectric Cﬂnstant.a. 233 2.20 Z MR C24/23/50 1 MHz IPC-TM-650 2553
Process 2.33 = 0.02 spec. 220+ 0002 spec. z C24/23/50 10 GHz IFC-T 2.5.5.5
Hhielactric Constant, = Differential Phase Length
Cesign r 233 220 z MAA 8 GHz - 40 GHz Method
Dissination Factor, tan & 0.0005 004 z A C24/23/50 1 MHz IPC-TM-650, 25.5.3
ssipation Factor, tan 0.0012 0.0009 z £24/23/50 10 GHz IPC-TM-2.5.5.5
Thermal Coefficient of &, -113 135 z ppm~C -50-150°C IPC-TM-650, 2.5.5.5
Volume Resistivity 2310 2610 z Mahrmcm C0a/35/90 ASTM D257
surface Resistivity 2% ERali z Mohm Cr96/35/90 ASTM D257
Specific Heat 0.96 (3.23] 094G (D23 M/A rai M/A Calculated
pecific Hea .06 (23] 96 (0.23) {calig/ch alculate
Test at Test at 100 N Testat 100
P - Test at 23 °C o MiA
Tenalle: Maduhus 1300 (189) ag0 (71 | 1woiise) | 4s0iss) %
MEa kpsl)
1280(183) 430 (831 360 (1230 3B0(35) ¥ A ASTM D638
50 (7.3) 34 (4.8 29 (4.2) 20(2.9) X
ultimate stress
42 [6.1) 34 {4.B} 27 (39 18(2.6} ¥
2.8 a7 (1] 72 X
ultirmate strain %
4.8 8.6 4.9 38 ¥
1210 (176) G380 [99) Fionazp 500 73} X
Compressive Modulus 1360 (198) 860 {125) Fi0(103) 500 (73) ¥
a03 (120 520(76, 940136 670 (97 z
nao (78] (136} 197} MPa fkpsi)
30 (4.4} 33 {34} 27 (39 2233 b
ultirmate stress 37(5.3) 15 {3.7) 29(5.3) 3.1 ¥ A ASTM DEG5
54 (7.8} 374{5.3) 52 (7.5) 43 (6.3] z
4.0 43 ES a4 X
ultimate strain 33 33 77 78 Y %
a7 a5 125 176 Z
. 062" [1.6mim}
Molsture Absorption 0.02 002 MiA Y DaE/50 ASTM D570
Thermal Conduwctivity 0.22 020 z WK B0°C ASTMCS18
22 31 X
Coefficient of
" 28 48 ¥ ppm~C 0-100°C IPC-Th-650, 2.4.41
Thermal Expansion 173 237 z
Td 500 500 MiA CTGA MiA ASTM D3850
Drensity 2 2.2 M/A gmicm’ M/A ASTM Doz
1 oz (35mm) EDC
Copper Pesl 372 (48) 31.2{5.5] MiA pli {Mdmm) fail IPC-TM-G50 24.8
after solder flaat
Flammability L] -0 MiA MR MiA UL
Lead-Fre Process Yas es MiA MR MiA A

(1] fpecification values are measured per IPC-TR-E50, method 2555 @ ~10GHz, 23°C. Testing based on 1 oo, slectrodepeated copperfoil & values and tolerance reported by IPC-TM-850 method 1.5.5.5 ae
the basis for guality acceptance, but for some products these values may be incorrect for design purposes, especially microstrip designs. We recommerd that prabatype boards for new designs be vesified
for desired electrical perfoemance.

(2] Typical walues should ot be used for specificabon limits, except where noted.

(3] SHunit given first with other frequent

(4] The design Dk is an awerage number
Ragers techinical paper

005" (012 mem) +/- OG0S"
D07 (0252 mem) -+~ D000
0207 PO 538 mem) +/- O 5°
031" (OFETmm) +- DO020°
BOB2" (1.5F5mm) +/- 000307

Standard Thickmesses

{yuscd units in parertheses.
remt tested lots of matenal and on the most common thicenessss. f more detaled informaban is required, please contact Bogers Corparation. Befer to
ielectric Properties of High Frequency Materials® available at httpsfwww rogerscorp.com,

rom several di

available

*hdditional thicknesses available from 000357 - 0.375°

Invaryng increments

Stamdard Panel Sizes

187K 12° 45T & 205mm)
187X 24° 457 X & 10mm)

"Addtional panel sizes

Electrodeposited Coaper Foil
o oz {THpsm) HHHH
Toz. [35um] HI/H]1

Standard Claddings

Roled Copger Foil
1o [18um) SHSR
10z [(35um) TRA28

“Addrtional claddings, such s heavy metal, resistree fol and undad are available

*Contact Customer Semice or Sales Engineering to nquire abaut sdditicnal eailable product coanfigurations

dioand does not oeate amy wanman

pre s or implied, induding any

you ng with Hog i
‘-mq af m.\dnntﬂ'tjl -urﬁm-u: lurlpurﬂnl-'pulp-nu urﬂmtﬂhl results shown on this data sheet willbe achieved by a user for 3 particullar purpose. The user should determine the
suitability of Rogers’ drouit materia s for eacha pplication.

These cammadiies, technalogyand saftwase ame cxparted fram $hie Uneted States in accord ance with the Expart Admnstraton regulstans. Drerson cantrary o US. ks prakubiied.
RT/durid, Hedpng powes, proted, connect aur warld and $hefogen loga aretrademadks of Bogers Comparaton or ane of tssubsdanes
© 3022 Bogers Carpamtian, Prnted n USA. Al nghts reserved. Bevised 1603 080872 Publication #92-101
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