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Liste des symboles

A : vecteur de potentiel électrique
L :nombre d’éléments du réseau dans la direction x.
K : nombre d’¢léments du réseau dans la direction y.

d ., :espacement entre ¢léments dans la direction x.

d, : espacement entre ¢léments dans la direction y.

A :longueur d’onde.
D :directivity du réseau.

D, :directivit¢é maximale du réseau.

n : le rendement du réseau.

N :nombre d’éléments du réseau.

g, :le gain d’un élément du réseau.

G, : Le gain total du réseau.

I' : coefficient de réflexion.

¢ :reste de la division du nombre d’¢éléments dans une direction de réseau par 2.
1, :distrbution d’amplitudes du réseau.

T,(.) : polynome de Chebychev d’ordre k.

R : rapport du premier lobe secondaire par rapport au lobe principale.
F : facteur duréseau.

w, : facteur d’échelle.

o :symbole de Kronecker.

0. :largeur du faisceau.

L : nombre d’éléments du réseau carré auto convolé.

R, :premier lobe secondaire par rapport au lobe principale d’un réseau carré auto convolé.
F : facteur du réseau auto convolé.

h : épaisseur de diélectrique.

g, :constante diélectrique relative.

tgo :l’angle de perte.

J :distribution du courant.

G : fonction de Green dyadique du diélectrique.

Z,, : impédance d’entrée.

B :bande passante.

E : champ rayonné.

k,.k, :variables dans la domaine spectrale correspondant a x et y.

Z,, . ¢lément de la matrice mutuel

R™ : coefficient de réflexion du 1’élément m du réseau.
e :rendement basé sur la puissance transformée en ondes de surface.
>, - puissance fournée auréseau.

P,,, :puissance transformée en ondes de surface.

E° :diagramme du rayonnement d’un mode dans le réseau.

E’ :diagramme du rayonnement de I’é1ément j° dans le réseau.
Z; :impédance d’adaptation d’é1ément du réseau.
[S ] : matrice de répartition.
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Chapitre 1

ETAT DE L’ART

1.3 Introduction

L’antenne filaire rectiligne (dip6le électrique) malgré son faible gain, est la plus simple et la
plus appropriée lorsqu’on désire un rayonnement uniforme (omnidirectionnel) dans un plan
donné. Elle est donc toute indiquée pour des applications en radiodiffusion. Par contre, les
liaisons point a point nécessitent un rayonnement intense dans des directions désirées et
exigent donc des aériens directifs. Nous savons bien que les antennes filaires utilisant de
longs conducteurs et travaillant en régime d’ondes progressives permettent de réaliser cet
objectif. Cependant, malgré leurs dimensions importantes, leur gain et leur rendement
demeurent relativement faibles. C’est la raison pour laquelle on préfére utiliser I’association
d’une mani¢re adéquate de plusieurs ¢léments rayonnants (dipOle, ouverture, etc.) excités
judicieusement afin d’obtenir un rayonnement trés directif dans des directions voulues. On
obtient alors un réseau d’antennes. Bien que ce ne soit pas nécessaire, les €léments d’un
réseau doivent étre identiques afin que la conception soit plus simple et la réalisation plus
pratique.

Sion néglige I'effet du couplage (espacement convenable entre ¢léments adjacents), le
champ rayonné par le réseau est alors la somme vectorielle des champs rayonnés
individuellement par chaque élément. Pour que le rayonnement de ce réseau soit directif, il
faut que les champs rayonnés par les divers ¢léments interférent d’une manicre approprice. Ils
doivent s’additionner dans les directions voulues et se neutraliser dans les directions
indésirables.

Un simple réseau permet d’obtenir un gain de 10 a 15 dB par rapport au gain du dipdle
¢lectrique demi onde (pris comme antenne de référence). On obtient alors avantage de
pouvoir utiliser des émetteurs moins puissants et des récepteurs moins sensibles.

L’avénement des équipements radioélectriques en ondes courtes en 1920 a rendu
possible I'utilisation de réseaux d’antennes de dimensions raisonnables. Durant la deuxi¢me
guerre mondiale, des réseaux d’antennes en UHF et SHF ont été utilisés dans les systeémes
radar. Actuellement les réseaux SHF sont essentiellement destinés pour les communications
par satellites. Une nouvelle classe des réseaux appelés réseaux conformes, commence a
prendre de ampleur. Leurs ¢léments fabriqués essentiellement en technologie micro ruban
sont implantés sur des surfaces non planes. On trouve ce genre de réseaux sur les engins
volants et les missiles pour des problémes aérodynamiques.

Seuls les réseaux d’antennes permettent le balayage ¢lectronique du lobe principal en
agissant sur la phase des courants d’excitation des éléments rayonnants. Ce type de réseaux,
appelé réseaux phasés, trouve de nombreuses applications particuli¢rement dans les systemes
radar. Dans ces systé¢mes, le pointage du lobe principal dans une direction désirée se fait en un
temps faible par rapport a la période de répétition du radar.



Les réseaux d’antennes peuvent avoir plusieurs configurations géométriques. Le réseau
linéaire résulte quand les centres des éléments de réseau se trouvent suivant une ligne droite.
Le réseau planaire est obtenu en plagant les éléments sur un plan. Les exemples des réseaux
planaires sont des réseaux circulaires et rectangulaires.

La forme du diagramme de rayonnement d’un réseau d’antennes peut étre controlée
par les paramétres suivants :
e La géométrie de la configuration du réseau (linéaire, circulaire, etc.) ;
e [’espacement entre ¢léments ;
e [’amplitude et la phase des courants d’excitation des ¢1éments rayonnants ;
e [a nature et le nombre des éléments utilisés.

Dans ce chapitre quelques notions de base (le facteur de réseau, la multiplication de
diagramme et les structures des réseaux phasés sont décrits ou des notions conventionnelles
telles que largeur de faisceau, directivité et des lobes secondaires sont introduites) sur les
réseaux d’antennes sont donnés suivies d'une breve histoire sur leur avancement. Apres nous
discutons la technologie microruban dans les réseaux phasés.

1.4 Facteur de réseau - Multiplication des diagrammes
Considérons d’abord le cas d’une antenne unique occupant un volume ¥ et excitée par une
densité de courant électrique J(#') (Fig. 1.1). Ramené a un systéme de coordonnés
cartésiennes (x,y,z) ousphériques (r,0,4) d’origine O, le potentiel vecteur 4 au point 7
s’écrit

e— JkR
R

y =ﬂjj(f') av’ (1-1)
4 v

avec R=|r—7|

F'=OP=x"%+y'9+z.7 décrit le point d’excitation P.

_—

F=0OM =x.x+ y.y+zz décrit le point d’observation M .
X,y etz sont les vecteurs unitaires dans les coordonnées cartésiennes.

P(x', yr} Zl)

g M(x,y,z)

>
N

Fig. 1.1 Champ lointain d’une antenne isolée



Dans la zone duchamp lointain, on peut effectuer les approximations

R {r pour le terme d'amplitude de y(R) = efij/R
r—F'.7  pourle terme de phasedont la variation harmonique est rapide.
o P
171

Dans ces conditions, I’expression (1-1) devient

ﬂ efjkr
A r

A=

J. j(;;/) ejkf'.f’ dav'
4

(1-2)

(1-3)

(1-4)

Considérons a présent un réseau de n antennes identiques (A LA 2,...An) (Fig. 1.2). L’antenne

A, d’ordre 1 est prise comme référence et son excitation est Jor"y = j}_ef (7"). L’excitation de

I’antenne A, d’ordre m s’écrit jm(ﬁ;) =i J (), avec i, coefficient multiplicatif complexe.

m* ref

La position du I’élément m du réseau est obtenue par une translation 7, appliquée a I’antenne

de référence pour ’amener en coincidence avec A .

Fig. 1.2 Le champ lointain d’un réseau

D’apres I'équation (1-4), le potentiel vecteur ;lm correspondant a I’antenne m s’écrit

. e
A, =4 [ eriar
i r

m

e*_/‘kr 7 = ki’ 7 o jkT,, T '
== i (7 er e ay
472_ ; m* ref
i i Mg €7 0 s
=lmej " 4— IJref(V)ej dV
Tor
ref
ou encore A, :(imej";m'f )-;Ire/-
- ILIO e_jkr . I
avec A, =——|J FYE"dV’
ref Ar ” VJ- ref( )
ref

le potentiel vecteur de I’antenne du référence.

(1-5)

(1-6)

(1-7)



En sommant les contributions des n éléments, on obtient ’expression du potentiel

vecteur total A4 duréseau sous la forme

A=%4,-1,./(6.9) (1-8)

m=1
ou f(6,9)= Zimejk " est le facteur de réseau (1-9)
m=l1

Il est important de noter que le facteur de réseau est une caractéristique propre au réseau; il
dépend uniquement des coefficients d’excitation i, et de la position relative des €¢léments.

Par contre, il est indépendant du type des éléments utilisés. Le facteur de réseau f(0,¢4) est
généralement une fonction complexe dont une attention toute particuliére est consacrée au
module | 10, ¢)| qui illustre le diagramme de rayonnement.

On montre a partir des relations
~ (=) - ] - -
E=—ja)[i2V(V )+Aj i="9xi (1-10)
k Hy

que (1-8) et (1-9) s’appliquent aux champs rayonnés dans la zone lointaine

E=E,.f(0.4) H=H,[(6,4) (1-11)

— —

E, et H, sont respectivement les champs é€lectrique et magnétique de lantenne de

référence.
En coordonnées cartésiennes, les vecteurs 7, et 7 s’écrivent

Fo=x,X+y,y+z,z et r=xsin@cos¢g+ysin@sing+zcost

et 'expression (1-9) devient alors

T
f(0,¢) — Zime‘jk(xm sin@cosg+y,, sin@sinp+z, cosd) (1_ 12)
m=1
T .
ou [©0,9)=Y i,e" "% (1-13)
m=1
avec u, (0,0)=kv, -r=k-(x,sinfcos¢+y, sin@sing+z, cos@) (1-14)

L’expression (1-8) illustre le théoré me de multiplication des diagrammes de rayonnement [7].

La fonction caractéristique E(0,¢) d’un réseau d’antennes identiques est égale au produit du
facteur de réseau  f(0,9) et de la fonction caractéristique d’'une antenne
individuelle f,(60,9).

E(07¢):fA(9>¢)xf(ea¢) (1'15)
Toutefois, ce théoréeme ne tient pas compte des effets de couplage inter-é¢léments qui devient
important particuliecrement lorsque I’espacement entre ¢éléments est faible comparé a la
longueur d’onde. L’usage de ce théoréme donne des bons résultats au voisinage du lobe
principal, mais peut conduire a des erreurs sur la position et le niveau des lobes secondaires
¢loignés.



1.3 Réseaux phasés

La théorie des réseaux d’antennes a été étudiée intensivement et traitée en texte [1, 8-13] par
divers auteurs. En outre, des éditions spéciales de journaux professionnels ont ét€¢ consacrées
aux types particuliers de réseaux. Bien que les €éléments d’un réseau d'antennes doivent €tre
déphasés d'une facon spécifique, le terme réseau phasé dénote un réseau de plusieurs
¢léments avec la phase (et méme ’amplitude) de chaque élément soit variable, en contrélant
la direction du lobe principale et la forme du diagramme. Ces réseaux performent le balayage
en incorporant des déphaseurs dans chaque ligne d’alimentation. La commande ¢lectronique
de ces déphaseurs, produisant des variations de phases, permet le balayage rapide de la
direction du lobe principale dans l'espace. Les réseaux phasés de grandes tailles utilisent
souvent des guides d’ondes ouverts, des petits cornets ou des fentes comme ¢l¢éments de
rayonnement.

Puisque les faisceaux agiles des réseaux a balayage é€lectronique fournissent des
avantages significatifs, les réseaux phasés représentent un intérét particulier notamment dans
le domaine militaire et dans I’industrie aéronautique. L’intérét et le développement des
réseaux phasés ont pris une ampleur particuliere deés les années 1950 et 1960 [14-19]. On
distingue deux principaux types de réseaux phasés; passif et actif. Les réseaux passifs
emploient un émetteur et un récepteur centraux et offrent des possibilités de déphasage au
niveau de chaque ¢lément de rayonnement ou au niveau des sous réseaux. Dans des réseaux
actifs, la génération de puissance élevée pour le rayonnement, ’amplification a faible bruit et
méme la commande de phase sont assurés au niveau de chaque élément de rayonnement.
Malgré leur fiabilité et leur adaptation dans diverses applications, les réseaux actifs n'ont
suscité l'attention attendue que durant les 15 dernieres années pour cause de complexité et de
cherté. Cependant, I’avenement de la technologie des circuits intégrés monolithiques micro-
onde GaAs (MMICs), I’assemblage automatisé des composants micro-onde, et les processeurs
numériques a grande vitesse a des prix réduits, ont fait des réseaux actifs un choix préféré
pour les systemes de radars et de communication exigeant un balayage rapide [20-21].

Bien que le colit des réseaux actifs a balayage électronique ait considérablement
diminué pendant les dix derni¢res années et les efforts en cours pour les réduire davantage,
lacces généralisé a cette technologie demeure un défi [22].

Des informations supplémentaires et détaillées sur les réseaux phasés de grandes tailles,

les problémes associés et les solutions proposées sont développés dans les travaux de Stark et
Mailloux [23-24].

1.3.1 Architecture électrique des réseaux phasés

La figure 1.3 illustre les deux architectures principales de réseaux phasés a balayage
¢lectronique : passifs et actifs [22, 25]. Chacun a ses propriétés, avantages et imperfections.
De fagon générale, dans les réseaux passifs, il n'y a pas de commande de lamplitude
d’excitation des ¢léments et seulement des déphaseurs bilatéraux sont employés a chaque
¢lément pour fournir le déphasage nécessaire pour le balayage (fig. 1.3(a)). Le défi dans la
conception des réseaux passifs est de réduire au minimum les pertes dans les circuits
d'alimentation et dans les déphaseurs afin d'améliorer la sensibilité et le rendement du
systeéme. Cette exigence limite souvent le type de circuit d'alimentation RF au guide d'ondes
et ce, risque d’augmenter sensiblement le poids du réseau. Le réseau passif est le type le plus
économique des réseaux phasés. Pour un niveau faible des lobes secondaires un circuit
d’alimentation en réception proprement pondéré est nécessaire.

Dans les réseaux actifs, un module de transmission/réception (MTR) est utilis¢ au
niveau de chaque ¢lément pour assurer la commande de l'amplitude et de la phase de son
excitation. L'émetteur central utilisé dans un réseau passif conventionnel est remplacé par des
amplificateurs de puissance distribués dans chaque MTR (fig. 1.3(b)) [10]. L'avantage



principal d'un réseau actif est ’augmentation de la sensibilité du systéme car le facteur de
bruit du systéme est controlé et la puissance de RF est développée a louverture.

O e

Circuit d’alimentation

Protection de Emetteur
Récepteur haute
puissance

LI‘;ILA . -; exciter
|
L@

Circuit d’alimentation

récepteur

r—
I
|
L———

MTR
Fig. 1.3 Architectures de base de réseaux phasés.
(a) Réseau Linaire passif avec un déphaseur pour chaque élément.
(b) Un réseau actif avec un MTR a chaque élément.

Un deuxiéme avantage est que les MTRs fournissent une flexibilité totale dans la
commande d'amplitude et de phase dans la transmission et la réception. Aussi, le circuit
d'alimentation d’un réseau actif ne nécessite pas 'optimisation des pertes et permet de ce fait
une flexibilité de conception et une capacité de réduire au minimum sa taille (volume) et son
poids. Naturellement, ces performances sont au prix d’une complexité et d’un coft accrus du
réseau.

Un réseau phasé hybride associe les caractéristiques des réseaux passifs et actifs (fig.
1,4). Identiquement au réseau passif, un émetteur central alimente le réseau mais avec un



amplificateur a faible bruit (LNA) incorporé au niveau de chaque élément devant le déphaseur
pour améliorer le facteur de bruit global du syst¢eme. Pour un systéme plus fiable, un limiteur
est placé devant le LNA pour sa protection a I’image de réseau actif.

Un réseau de grande taille et de bande passante large requiert une architecture offrant le
retard effectif exigé pour éviter la déformation du signal et tout rayonnement suspect. Dans ce
type de réseaux, la longueur de la ligne de transmission alimentant les ¢léments assure le
déphasage différentiel. Cependant, pour un balayage du faisceau, la longueur effective de la
ligne d'alimentation de chaque ¢l¢ément doit étre modifiée en conséquence. Plusieurs mé¢thodes
comprenant des lignes de retard permutables a fibres optiques ont été suggérées pour assurer
ces modifications, et ces technologies demeurent toutefois immatures [22].

\/ \/ \/ \/

() (2 (2 ()
/@” \/ LNA
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Circuit d’alimentation du récepteur

Circuit d’alimentation de 1’é metteur

Emetteur
haute
puissance

Récepteur L\

Source

Fig. 1.4 Architecture d’un réseau hybride
1.3.2 Circuits d’alime ntation des réseaux phasés

Les techniques pour alimenter les éléments d'un réseau sont nombreuses et variées. On
distingue deux types principaux; contraint et non contraint [26-27]. Entre ces deux types, il
existe plusieurs variantes d’alimentation semi contrainte. Dans une alimentation contrainte,
I'énergie micro-onde est distribuée aux ¢léments du réseau par l'intermédiaire des lignes de
transmission et des diviseurs de puissance. Généralement, ces alimentations sont
unidimensionnelles, mais elles peuvent exciter un réseau plan en les interconnectant. Dans
une alimentation non contrainte, I'énergie est distribuée a travers 1’espace libre ou un guide de
transmission suivant les principes micro-ondes.

La conception du circuit d’alimentation qui fournit le courant, d’amplitude et de phase
prescrites, a I’impédance d'entrée de chaque ¢lément est affectée par I'impédance mutuelle
avec les ¢éléments voisins. En particulier, l'impédance d'entrée des éléments de la partie
centrale du réseau est différente de celle des ¢léments au bord du réseau. Le probléme est plus
complexe dans le cas des éléments irréguliecrement excités en raison de la nécessité
d'employer des diviseurs de puissance qui assurent les niveaux requis par chaque ¢1ément du



réseau. Généralement, il est nécessaire d'adapter chaque ¢lément a la ligne de transmission
d’alimentation pour une performance appréciable du réseau sur la bande de fréquences de
fonctionnement. Dans les circuits d'alimentation typiques, les ¢léments sont groupés suivant
la symétrie globale du réseau. A titre d’exemple, la figure 1.5 montre un réseau de neuf
¢léments disposés dans trois compartiments se composant de trois ¢léments chacun. Chaque
compartiment est alimenté par une ligne de transmission simple. L'arrangement symétrique du
circuit d'alimentation assure également un degré ¢levé de symétrie de l'excitation du réseau
globale indépendamment de 1’inadaptation et des effets d'impédances mutuelles [1].
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Fig. 1.5 Réseau de neuf éléments group¢ en trios compartiments
pour une alimentation symétrique

Une facon avantageuse d'alimenter un élément dans un réseau dont la phase et
lamplitude de courant sont directement liées a la tension de la ligne principale est de
connecter I'€¢lément a la ligne d'alimentation par une section quart d’onde (fig. 1.6(a)). Le
méme principe est appliqué pour exciter trois éléments avec des courants en phase
proportionnels a Y,, Y,, Y . Puisque la longueur de la ligne de transmission entre chaque

c

section quart d’onde est 4,, la tension aux points a —a, b — b, ¢ — c est identique. Ainsi, les
courants des ¢éléments sont proportionnels aux impédances caractéristiques de chaque

A,
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(a) (b)
Fig. 1.6 (a) Dipole alimenté par une section quart d’onde. (b) Réseau a trois éléments
alimentés par des sections quart d’onde produisant des courants proportionnels a Y,, Yy et Y..



Les circuits d'alimentation de antennes radar doivent prévoir les diagrammes de somme
et de différence. Un moyen simple de le faire repose sur I'utilisation du port de différence
dans le niveau d’hybride de lalimentation paralleéle le plus élevé (fig. 1,7). Le port de somme
combine les deux moitiés du réseau en phase et le port de différence combine ces mémes
moitiés en opposition de phase. Avec ce type de configuration, les diagrammes de somme et
de différence sont réalisés sur la base d'impulsion par impulsion, et larrangement est désigné
sous le nom d'un circuit a faisceau mono impulsion. Les diagrammes produits de cette fagon
sont un compromis entre les caractéristiques souhaitables des lobes secondaires du faisceau
somme et la sensibilité élevée d'erreur pente du faisceau différence. Plus aigue est la pente de
la diminution des lobes secondaires, plus large sont les positions des directions nulles et
moins sensible est le faisceau différence. Pour atteindre de bonnes caractéristiques des
faisceaux somme et différence, des alimentations séparables doivent étre employées et
optimisées indépendamment. Pour cela, diverses techniques ont ét¢ développées pour des
alimentations séries et paralleles [28, 29].
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Fig. 1.7 Réseau d’alimentation parallele avec des diviseurs

de puissance adaptés et circuit mono impulsion.
Des alimentations périodiques se composent de disposition en cascade de jonctions tels que
Iénergie au premier port de sortie traverse seulement une jonction, I'énergie au deuxieéme port
de sortie traverse deux jonctions, et ainside suite jusqu’au dernier port de sortie dont I'énergie
a traversé toutes les jonctions. Un diagramme d’onde progressive alimenté en série ayant des
coupleurs directifs adaptés et un circuit mono impulsion a son entrée est illustré par la figure
1.8. Cette alimentation a une perte tres basse et une excellente division de puissance.
L’inconvénient des alimentations série réside dans I'exigence de chaque coupleur d’une

conception séparée.
> §
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T magique
Port de Port de
somme difference

Fig. 1.8 Alimentation contrainte sériec a onde progressive avec des
diviseurs de puissance adaptés et un circuit mono impulsion.



Ilest parfois souhaitable d'alimenter un réseau, notamment en communication spatiale,
par un systeme a plusieurs ports d'entrée de fagon a produire un ou plusieurs faisceaux avec
des déphasages mutuels prédéfinis. Ces systémes d'alimentation sont représentés par des
matrices correspondantes aux formes du faisceau connues sous le nom «beam-forming
matricesy, et la matrice la plus utilisée est celle de Butler [30-34]. Ces matrices utilisent une
combinaison appropriée de jonctions hybrides et de déphaseurs fixes. Elles produisent ainsi
autant de faisceaux indépendants que d’éléments du réseau (fig. 1.9). Le systeme
d'alimentation utilise une jonction hybride tel que le T magique en guide d’onde.
L’alimentation d’une matrice de Butler d’un niveau n nécessite 2" coupleurs a chaque un de
ces niveaux, soit nx (2”’1) coupleurs. Un déphasage additionnel est requis sur certaines pistes
du circuit d’alimentation afin de réaliser les faisceaux indépendants. L'angle de déphasage
étant 7/N ou N dénote le nombre d'éléments constituant le réseau.

Un dispositif en cascade de groupes de lentilles de Rotman [35] ou une matrice de
Butler peuvent alimenter un réseau planaire bidimensionnel. Dans le premier groupe, les
lentilles sont empilées I'une contre 'autre. Le deuxiéme groupe de lentilles est orienté
orthogonalement au premier de sorte que les ports de sorties du premier alimentent les ports
d’entrées du second. Cette approche trouve une application multi faisceaux dans des systeémes
de communication par satellite répondant a des conditions trés séveres sur la forme du
faisceau, des directions des faisceaux (beam-pointing locations) et de commutation de
faisceau afin de maintenir des contacts avec les bases terrestre pendant toute la trajectoire du
satellite.

Les avantages des alimentations non contraintes sont liés a leur poids et prix comme est
le cas des lentilles alimentées par un corné. Une surface de lentille est un réseau d’antennes,
chacune alimentant un déphaseur ou un MTR connect¢ a I’élément correspondant sur la
surface rayonnante de la lentille. L'arrangement des déphaseurs définit la direction de
rayonnement du réseau. Une lentille de transmission doit étre soutenue sur le long de ses
bords du fait que la région entre le corné d’alimentation et la face arriere de la lentille doit étre
dépourvue de tout réflecteur.
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Fig. 1.9 Matrice de Butler pour I’orientation du faisceau
(a) Réseau a deux éléments
(b) Réseau a quatre ¢léments



1.3.3 Déphaseurs

Le déphaseur est le composant essentiel d’un réseau a balayage électronique. Un déphasage
différentiel entre éléments du réseau est requis pour la réalisation du balayage désiré. Il est
commode de quantifier les 360° en incréments discrets. Par exemple, un déphaseur a 5-bit

aurait 25 = 32 intervals de 11.25°. Les 32 incréments de phase peuvent étre réalisés en
cascadant cinq déphaseurs ayant des incréments différentiels de phase de 11.25°, 22.5°, 45°,
90°, et 180° et puis en opérant une commutation adéquate des bits pour réaliser le déphasage
désiré. Ces déphaseurs numériques sont les plus appropriés dans les réseaux a balayage
¢lectronique parce qu'ils sont commandés facilement par un contréleur numérique spécialisé.

Les parametres critiques dont on doit tenir compte dans une conception de déphaseurs
sont: perte d'insertion, variation d'amplitude avec le déphasage, temps de commutation,
puissance supportée, puissance nécessaire pour le déphasage, taille et poids des déphaseurs
ainsi que ses circuits de commande. Cependant, aucun déphaseur n'a les propriétés requises
par 'ensemble de ces parametres.

Une variét¢ de déphaseurs a base de ferrite ou diode a commande électronique a été
étudiée pour usage dans les réseaux phasés passifs [35-44]. Des déphaseurs a base de diodes
sont utilisés en raison de leurs temps de commutation rapides, poids réduit et prix abordable
avec toutefois une perte d'insertion élevée [44-49]. Cependant, les déphaseurs a base de ferrite
sont employés dans les systemes utilisant les réseaux passifs ou des pertes d'insertion faibles
sont exigées et des temps de commutation faibles sont permis,

1.3.3.1 Déphaseurs Ferrite

Un déphaseur est un instrument qui produit des variations réglables sur ’angle de phase de
I’onde transmise. On distingue quatre types majeurs de déphaseurs ferrite ; a perméabilité
variable, toroidal, a mode duel et a champ rotatoire. Dans un déphaseur a perméabilité
variable, une tige de ferrite est monté au centre d'un guide d'ondes et magnétisé en longueur
par un solénoide. Le déphasage de I'onde de propagation RF est modulé par le champ
magnétique appliqué et qui est commandé par le courant dans la bobine du solénoide. Les
déphaseurs ferrite & perméabilité variable sont réciproques et continuellement variables avec
un temps de commutation court a cause de 1’impédance d’entrée élevée de l'inductance de la
bobine. En outre, ils exigent le maintien du courant de modulation & un niveau élevé sur toute
la période de fonctionnement. Le déphaseur toroidal non réciproque a ferrite "verrouillant"
¢limine le besoin de courant constant de modulation. Il est composé d'un tore ferromagnétique
centré¢ dans un guide d'ondes (fig. 1.10a) et son fonctionnement repose sur une magnétisation
permanente du ferrite avec une boucle d'hystérésis carrée. Un déphasage différentiel est
obtenu en commutant la magnétisation d'une direction a l'autre. Un fil de commande est
disposé le long du centre du tore pour effectuer cette commutation. Le tore demeure dans son
¢tat sans davantage de perte d'énergie jusqu'a ce qu'une impulsion de commutation inverse la
magnétisation au second état qui sera occupé jusqu'a I’application de I'impulsion suivante.

En sus des avantages d'un déphaseur réciproque, le déphaseur ferrite 8 mode duel (fig.
10b) fournit le rendement d'une conception non réciproque. Le ferrite au centre du dispositif
est magnétisé axialement a un niveau correspondant au déphasage désiré¢. Aux extrémités de
la partie centrale, il existe des sections ferrite quart d’ondes magnétisées transversalement
avec un champ fixe Quadra pdles pour réaliser polarisation circulaire non réciproque.

L’armature quart d’onde d’entrée convertis 'onde d’une polarisation linéaire a une
polarisation circulaire qui se propage a travers la section ferrite acquerrant un déphasage
dépendant de l'amplitude et de la direction du champ axial polarisant appliqué. L’armature
quart d’onde de sortie convertit 'onde recue d’une polarisation circulaire a une polarisation
linéaire. Les deux armatures d'extrémités produisent une propagation d’ondes progressives a



travers la section a champ variable avec deux polarisations circulaires opposées afin d’assurer
des déphasages égaux sur les deux directions de propagation. Cette combinaison d’effets non
réciproques engendre un dispositif réciproque sans devoir renverser la direction de
magnétisation. Des mécanismes alternatifs ou la section ferrite variable est modulée par un
quadra pole magnétique transversal ont ét¢ ¢galement développés pour réduire les temps de
commutation [40].

Tore ferrite a boucle fermée

Conduit d’impulsion dc
verrouillant Ferrite

[ 1 ]
[)_I'f ]

) Polariseur linéaire I I
Tore ferrite a H H
circuit fermé

Déphaseur a polarisation
circulaire

(@ (b)

Fig. 10 Déphaseur Ferrite
(a) Déphaseur non réciproque.
(b) Déphaseur ferrite 8 mode duel.

La phase du champ circulaire est réciproque et elle est 1’équivalent électrique d’un
déphaseur "commutateur vanne" [42, 43]. Elle est employée dans des applications hautes
puissances. Elle consiste en une interface entre un guide d’onde rectangulaire a circulaire,
suivi d'un commutateur de polarisation linéaire a circulaire, d'une tige ferrite magnétisée
transversalement (équivalente a une armature demi onde rotative), d’un commutateur de
polarisation circulaire a linéaire et d'une interface guide d’ondes circulaire a, de nouveau,
rectangulaire. Le ferrite central remplit le guide d'ondes circulaire et il est polarisé avec un
champ quadra péles transversal @ un niveau qui crée un déphasage différentielle de 180°. Ce
champ polarisant est produit par des enroulements de "sinus" et de "cosinus" placés sur une
armature similaire au stator d’un moteur placé en dehors du mur métallique du guide d'ondes
a coté du ferrite. Chaque bobine produit un champ magnétique quadra pdles transversal dans
la tige ferrite, et ces bobines sont entrelacés tel que les axes principaux du champ quadra pdles
peuvent étre orientés a tout angle par un réglage adéquat des courants dans deux bobines. Le
déphasage dépend de lorientation effective des axes principaux de la tige magnétisée.

Pour des applications a puissance et vitesse élevées, un dispositif a deux armatures
(fig. 1.11a), est utilisé [50]. Ces armatures ferrite sont glissées dans I’enceinte du guide
d'ondes ou des champs magnétiques RF sont polarisés circulairement dans le plan orthogonal
au champ magnétique externe polarisant. L’application de ces champs magnétiques nécessite
un emplacement de ces armatures ferrite a environ 1/3 et 2/3 de la largeur de guide d'ondes
rectangulaire. La configuration de deux armatures utilisent deux aimants courts pour
performer leur magnétisation (fig. 1.11b). Un breftemps de réponse au décalage du déphaseur
nécessite une faible inductance de la bobine de laimant. Pour réduire cette inductance, la
distance entre les armatures YIG doit étre écourtée tout en maintenant un espacement adéquat
pour minimiser les fuites du champ polarisant. Pour ce faire, on charge les armatures par des
diélectriques [51].
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Fig. 1.11 (a) Deux champs magnétiques circulaires dans un guide ondes rectangulaire
(b) Coup transversale du déphaseur a guide d’ondes.

1.3.3.2 Déphaseur électroniques

On distingue quatre configurations principales de déphaseurs électroniques (fig. 1,12) [45-
48]. Dans ces déphaseurs, la commutation de phase repose sur I'utilisation soit d’une diode p-
-n, d’un transistor a effet de champ (TEC), d’un transistor GaAs [52] ou d’un micro
commutateur électromécanique (MCEM) [53-55]. Les déphaseur de la figure 1.12(a) et (b)
utilisent des commutateurs pour le choix d'une des deux longueurs de lignes de transmission.
Dans le cas de la ligne transmission de la figure 1.12(c) chargée périodiquement, la vitesse de
phase augmente si les inductances sont connectées et diminue si les condensateurs sont
connectés. La ligne quart d’ondes entre les éléments est employ€s pour une élimination
partielle de la réactance d’inadaptation. Dans la figure 1.12(d), les éléments dans le circuit T
sont choisis de sorte que la section est exactement adaptée quelque soit la position des
interrupteurs formant un circuit passe-bas ou un circuit passe-haut. Ce circuit induit un retard
de phase dans la position passe-bas et une avance dans la position passe-haut.

Les déphaseurs MCEM offrent une alternative dans les applications réseaux passifs ou
la puissance rayonnée par ¢lément est relativement faible. En dépit de 1’état encore immature
de la technologie MCEM, un déphaseur de ce type a cinq bits avec une perte d'insertion de
seulement 1 dB et d'une puissance d’un 1W a été réalisé. En raison de leur taille et poids
réduits, des pertes d'insertion et d’une demande en puissance minimes, les déphaseurs MCEM
occupent une place de choix dans des applications spatiales.

Les années 90 ont connu un développement des déphaseurs micro-onde a circuits
monolithiques intégrés (MMIC) [56-65] pour les modules (T/R) (MTRs) en raison de leur



petite taille, vitesse de commutation élevée, basse puissance et bas prix. Leur perte d'insertion
importante de I'ordre de 4 a 9 dB est acceptable du fait qu'ils sont montés du coté basse
puissance de MTR et apres 'amplificateur de réception a faible bruit.
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Fig. 1.12 Circuits commutateurs électroniques de déphaseurs.
(a) Déphaseurs a commutation de ligne  (b) Déphaseur a réflexion .

(c¢) Déphaseurs a ligne chargée. (d) Déphaseurs passe-haut passe-bas.

1.4 Réseaux plans

Un réseau plan est un groupement d’¢léments rayonnants suivant des alignements souvent
orthogonaux bien que ceci ne soit pas indispensable. Ces alignements peuvent étre situés dans
un plan (réseaux plans) ou plaqués sur une surface non plane (réseaux conformes) [66].

Les réseaux plans (Fig. 1.13) offrent des variables additionnelles, par apport aux alignements,
pour controler la forme du diagramme de rayonnement de réseau. Les réseaux plans sont plus
versatiles et permettent d’obtenir des diagrammes symétriques avec des lobes secondaires
faibles. On outre, ces réseaux ont la possibilité de balayer tous points dans I’ espace.

1.4.1 Diagramme de rayonnement d’un réseau plan

La suite de notre travail sera consacrée aux réseaux plans de forme rectangulaire centré en O
dans le plan xy. Ce réseau est constitu¢ de K alignements de sources isotropes paralleles a
I’axe des y et L alignements paralleles a 'axe desx. La taille de ce réseau est donc

T=KxL (Fig. 1.13).
L’antenne A,, d’ordre (m,n) estexcitée par un courant de la forme

iy =1,,€""" (m selon x,et n selon y) (1-16)

Pour obtenir un rayonnement maximum dans la direction (6,.4, ), la phase ¢, doit étre de



la forme
Py = —mkd , 5in6, cos , —nkd sin, sing,

Dans ces conditions, on montre aisément que le facteur de réseau s’écrit

n=—N
avec
u=—=(sinécos¢—sin6, cos ¢)0
kd
v= Zy (sin@sin¢—sinb, sing,)
m=E" o oL
2 2
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Fig. 1.13 Réseau plan rectangulaire d’espacement d, selon la direction X et d, selon la direction Y

Dans le cas d’une illumination a amplitude uniforme ( 7,
(1-18) devient
sin(Ku) sin(Lv)

sinu sinv

E(u,v)=

=1 par exemple), ’expression

(1-20)

autrement dit, le facteur de réseau d’une configuration plane rectangulaire a excitation équi-
amplitude est égal au produit des facteurs de réseau des deux alignements disposés le long des
axes x et y.On retrouve ainsi le principe de multiplication des diagrammes de rayonnement.

Ce principe reste valable méme pour les réseaux pondérés mais a excitation séparable
(1,,=1,.1,). La figure 1.1 illustre le diagramme de rayonnement tridimensionnel d’un réseau

rectangulaire a excitation uniforme.
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Fig. 1.14 Coupe de diagramme de rayonnement d’un réseau carré uniforme
K=L=10et d [i=d,/A=05

1.4.2 Angle d’ouverture

L’angle d’ouverture du diagramme de rayonnement d’un réseau plan, ayant comme direction
de rayonnement maximum (6,,4, ), est défini par la relation

E(@©.¢) = [£0,.4,) (1-21)
J2
Pour le calculer, il faut déterminer les angles d’ouverture dans deux plans perpendiculaires,
I’un vertical et I’autre horizontal
En prenant ¢ = ¢, comme plan vertical, on obtient un angle d’ouverture a 3 dB en résolvant

I’équation
|sin‘(K'u3 | |san v3 | KxL (1-22)
‘ sin(u,) ‘ ‘ sin(v,) ‘
k
avec u, = (sin@, —sin@,) et v, = 2y (sin8, —sin6,)

Dans le cas d’un réseau carré (K=L) et ¢, =tan_1(dx/dy), on a u; =v,et langle
d’ouverture est alors
2 2
0, =sin”'| sin6, U in sin6, S LN (1-23)
kd_cos¢, kd_cos¢,

Dans le cas des réseaux de grande taille, (1-23) peut s’écrire, avec une bonne
approximation, comme suit [67]
0, = 4u, _ 22u,
kd_ cos@,cos¢, nd cosO,cosg,
On procéde d’une manicre analogue pour le calcul de I’angle d’ouverture dans le plan
vertical en prenant 6 =0, .

(1-24)



L’¢quation paramétrique (1-21) décrit un contour elliptique [4]. A la surface hachurée
(Fig. 1.14), indépendante de ¢, délimitée par ce contour, correspond I’angle d’ouverture a

3 dB (en Stéradian).

Fig. 1.14 Surfaces correspondantes aux angles d’ouverture a 3 dB (en
stéradian) de différents faisceaux [5]

1.4.3 Espacement maximum entre ¢léments — Lobes d’ambiguité

La courbe de la figure 1.15 montre que pour assurer un balayage important, il faut réduire
I’espacement ¢ tout en prenant la précaution de ne pas dépasser une certaine valeur qui
risque de provoquer le phénoméne de couplage. En effet, un espacement suffisamment large
provoque l’apparition d’un deuxiéme Ilobe (lobe d’ambiguité¢) dans le diagramme de

@

(b)

Fig. 1.15 : Position des lobes d’ambiguité dans le diagramme de
rayonnement 6, et d fixés. a) encartésien b) en polaire



rayonnement.

Lorsque I'argument de E(9,¢) est égal a un multiple de 27, les positions de lobes d’ambiguité
sont définies par
. . A
sin@cos @ —sin6, cos @, = 7 p
P pq=t1,t2, ... (1-25)
sin@sing —sin6, sing, =—-q

dy

Afin de déterminer les espacements 4 et d, a ne pas dépasser sous peine d’apparition
des lobes d’ambiguité, il est plus aisé de travailler dans le plan & (développé par Aulock en
1960) dont les coordonnées sont définies par [18]

U =sinbcos¢p (1-26a)

E=sinBsing (1-26b)
L’espace visible est alors délimité par le cercle unité (Fig. 1.16) et défini par
w+E =1 (1-27)

Les lobes d’ambiguités sont alors espacés uniformément de A/d, et 1/d,
respectivement selon les axes x4 et &. Lors du balayage du lobe principal, le point
correspondant a ce dernier, défini par les coordonnées (sin 6, sin ¢, ,sin 8, cos ¢,) dans le plan
ué, varie dans le cercle unité. Il faut limiter les variations de ce point afin qu'un point

représentant un lobe d’ambiguité ne puisse pénétrer dans le cercle. Cette condition est traduite
par les relations

d. 1

_<—
A 1+sin6,
4 1
A 1+sin0,

Circle
LD “

N

(1-28)

Fig. 1.16 : Lobes d’ambiguité dans le plan &



1.4.4 Directivité d’un réseau plan

La directivité d’une antenne dans la direction de rayonnement maximum 6, est définie

comme étant le rapport de la puissance maximale rayonnée par angle de solide sur la
puissance moyenne rayonnée par ’antenne (c-a-d la puissance total rayonnée divisée par 47)
donnée par [68]

E(0,.4,)

DOZD(00’¢0): P
= 4.[ E©,.¢,) 2

(1-29)

avec d€2=sin0 db d¢

Dans le cas ou I’alimentation est séparable, le calcul da la directivité est analogue a
celui des alignements [22] en vertu du principe de multiplication des diagrammes de
rayonnement. Dans le cas contraire, le calcul est trop complexe et nécessite une intégration
numérique. Cependant, pour des réseaux de grande taille, la quasi-totalit¢ de la puissance
rayonnée est concentrée dans le lobe principal Le calcul de la directivité des ces réseaux est

AT ui u v dlaire qui S’&cr]
donc similaire a ce lui de d’une ouverture rayonnante rectangulaire qui s’écrit [68
2

(1-30)

ou A est la surface de 'ouverture.
L’utilisation de 1’inégalité de Schwarz
2
Ufg dxdy‘ ij2dxdng2dxdy
ou f et g sontdeux fonctions réelles, permet d’écrire (1-30) sous la forme
4
D, :7A-77-cos00 (1-31)

Les termes 7, A4, n-A dénotent respectivement le rendement, la surface physique et Iaire
équivalente de ’ouverture.

Les intégrales intervenant dans I’équation (1-30) peuvent s’exprimer avec une bonne
approximation comme suit :

[1xy)dxdy=3"3"1,dd,

I|I(x,y)|2dx dy= ZZ

A m n

2
dd,

Imn

avec [,,=1(m-d n-d,).

Dans ces conditions on obtient une expression, aisément utilisable, de la directivité sous la
forme

2

d_-d
D(6,,¢,)=4n-n-T o - cos 6, (1-32)

ou T=KxL représente la taille du réseau. Le rendement 7 dépend de la distribution des
amplitudes.

1.4.5 Couplage mutuel entre élé ments

Le rayonnement d’un ¢lément de réseau d’antennes est différent que si ’élément est isolé a
cause des effets de couplage mutuel. Dans les sections précédentes, nous avons supposé que
les distributions de courant sur les ¢léments différent seulement par I’amplitude et la phase



d’un élément a lautre. En pratique, cette supposition est erronée dans le cas des réseaux finis
car le couplage entre ¢1éments affecte les distributions de ces courants. En effet, Les éléments
centraux se situent dans un environnement différent que celui des éléments de bord, et ont
donc de différentes distributions de courant qui varient en fonction de la fréquence et 'angle
de balayage. Dans ces conditions, les caractéristiques de rayonnement du réseau doivent étre
déterminées a partir de non seulement du facteur de réseau mais aussi des parameétres de
chaque élément. La procédure pour déterminer la distribution de courant est tres complexe et
exige souvent la résolution d’une multitude d'équations intégrale ou intégro-différentielles
simultanées. Ces équations ont été résolues seulement pour certains cas idéals.

Dans le cas de réseaux large ou le nombre d'¢léments de bord est beaucoup moins que le
nombre total d’éléments, il est commode de I'assimiler & un réseau infini pour déterminer les
caractéristiques d’un é1ément individuel du réseau qui tiennent compte des effets de couplage
mutuel. En effet, dans un réseau infini, I’environnement est similaire pour ’ensemble des
¢léments. Mis a part la phase, la distribution du courant est identique sur tous les éléments et
le diagramme de réseau est le produit de facteur de réseau par le facteur d’un élément.
Cependant, il est plus commode de définir un facteur de réseau par apport a la puissance
rayonnée plutdt que le champ électrique. En définissant ce facteur, il est supposé que les
¢léments du réseau sont alimentés par une puissance incidente identique. En effet, cette
supposition correspond étroitement a la plupart des réseaux micro-ondes.

Le facteur d’un élément de réseau, g,(6,4), est défini comme étant le diagramme de
puissance rayonnée obtenue lorsque seul cet ¢élément est alimenté par une source de puissance
et tous les autres éléments sont terminés par I'impédance de générateur adapté a la ligne de
transmission d’alimentation [17]. Ce facteur d’¢lément de réseau, ¢galement désigné sous le
nom de embedded-element factor, contient tous les effets de couplage mutuel sur tous les
angles de balayage.

Dans les réseaux de grandes tailles, nous supposons que tous les éléments ont des
diagrammes identiques et sont excités par des courants de méme amplitude. Le principe de
superposition peut étre utilis€é en considérant la puissance disponible au niveau des
générateurs alimentant les éléments pour écrire

G,(60.4)=Ng,(6.9) (1-33)

ou G, ((9,¢) dénote le gain réalisé par ’antenne dans la direction (6?,¢) quand les éléments
sont excités pour qu’ils s’additionnent dans cette direction, gr(0,¢) le gain réalisé dans la
méme direction si I’élément est isolé et, N le nombre d’éléments du réseau.

En raison des pertes et de I'inadaptation d'impédance, le gain réalisé par lantenne est
inférieur a son gain directif sans ces effets. S1 'on suppose qu'il n'y a aucune perte au niveau
de l'antenne et des lignes d'alimentation et on considere seulement I’inadaptation, le rapport
du gain réalis¢ par 'antenne G.(6,4) sur le gain directif du réseau G, (0,4) est donné par

G,(0.9) 1-|r0.¢) (1-34)

G,(0.9)
ou I(0,4) dénote le coefficient de réflexion actif quand tous les ¢léments sont alimentés par
des sources de puissance constante avec des phases appropri¢es au balayage (6’,¢). Ainsi, les
effets de couplage mutuel peuvent étre exprimés sous forme de coefficient de réflexion

équivalent qui est approximativement le méme pour tous les éléments d’un réseau de grand
taille.

Pour des ouvertures plus larges que la longueur d'onde, le gain directif maximal d'un
réseau planaire uniformément alimenté sans lobes d’ambiguité sur la surface de I’ouverture du
réseau est



G, (9,¢)=(4’ZVAJ cos(0) (1-35)

ou A4 est la surface associée a chaque ¢lément (d d, pour le réseau rectangulaire) et (6’,¢) la

direction ou I'ensemble des ¢léments s’additionnent en phase [4, 14]. Les équations (1-33) et
(1-35) donne I’expression du facteur d’¢lément

g,,(e,¢):["’f‘;—j‘lchos(e)[z_|r(e,¢)|2] (1-36)

L'équation (1-36) est intéressante du fait qu'elle integre deux conditions de
fonctionnement d’un réseau. Le facteur d’¢lément du réseau est obtenu en excitant un seul
¢lément a la fois avec tous autres ¢léments terminés par leur impédance de générateur. Le
coefficient de réflexion actif est déterminé quand tous les éléments du réseau sont excités
avec les phases appropriées pour orienter le faisceau dans la direction (9,¢)et indique une
mesure de puissance réfléchie par un élément.

Le couplage mutuel entre les éléments d’un réseau et son effet sur le gain de l'antenne
ainsi que le coefficient de réflexion actif sont inclus dans le facteur d’é¢lément du réseau. Une
approximation de ce facteur peut étre mesurée en excitant un ¢lément central d'un réseau fini
ayant un nombre d'éléments suffisamment grand ou elle peut étre déterminée par la mesure de
r (0,¢) sur un nombre d’angles balayage limité a laide d’un simulateur guide d'ondes.

I'(0,4) peut étre aussi évalué en utilisant un modéle numérique de simulateur guide d’onde
[69-70].

1.5 Elé ments rayonnants

Plusieurs types d’éléments rayonnants sont dans les réseaux phasés comme cellules
¢lémentaires. Six des plus largement répandus sont : dipoles au dessus d’un plan de masse,
guides d'ondes ouverts, cornés multi modes, guides d'ondes di¢lectriques circulaires, ¢léments
rayonnants ¢vasés d'entaille et patches microruban. La bande passante, l'angle de balayage
maximum, la polarisation, I'auto signature du radar, I'environnement d'installation et le cott
de fabrication sont quelques facteurs qui doivent étre pris en compte dans le choix du type de
I’¢lément rayonnant [71].

Un dipdle au-dessus du plan de masse est la configuration la plus simple et économique
avec cependant une bande passante limitée. Les guides d'ondes ouverts au dessus du plan de
masse ont une bande passante acceptable et pouvant étre ¢largie en utilisant un guide d’onde
rugueux. Dans les applications de communication Terre-satellite ou la polarisation duelle est
exigée et un espacement large entre éléments est possible, des cornés carrées multi modes
sont utilisés.

Le guide d'ondes diélectrique circulaire excité avec une paire de dipdles ortho gonaux
est utilisé dans les radars (GBR) pour une polarisation duelle. Le guide circulaire est chargé
avec un di¢lectrique pour réduire la taille de 1’¢1ément rayonnant afin contrdler lespacement
serré exigé par le réseau.

Comme les systemes radar nécessitent une bande passante large, I'’élément rayonnant
évasé d'entaille est sélectionné dans ces applications. De multiples octaves de bande passante
sont possibles avec I’¢lément évasé¢ d’entaille. Des éléments rayonnants évasés d'entailles
métalliques précis sont développés pour répondre aux exigences accrues de [uniformité dans
les ouvertures auto signatures petites (fig. 9 dans réf. [71]).

Dans les applications ou on a résoudre un probléme d’encombrement ou
d’aérodynamique, la technologie microruban est tout indiquée [72-73]. Dans les sections
suivantes, cette technologie, ces avantages et inconvénients et son application dans les
réseaux phasés sont développés en détail.



1.6 Antennes microrubans

Depuis I'avénement des antennes microrubans il y’a de cela quatre décennies [74, 75], leur
champ d’application s’est considérablement élargi durant les deux dernieres décennies
particulierement dans le domaine militaire. En raison de leur caractére planaire fin (0,014 a
0,051), les antennes imprimées sont largement utilisées sur des engins aéronautique militaires,
missiles, fusées et satellites. Dans le civil, l'utilisation des antennes microrubans n'a pas été
aussi rapide, principalement a cause de leur colt élevé. En effet, pendant les premicres
années, les colts du matériau du substrat de 'antenne, sa conception et son processus de
fabrication n’étaient pas compétitifs comparés a Iantenne monopole, hélice, corné ou au
réflecteur parabolique. Par exemple, les communications terrestres traditionnelles n’assuraient
pas lintégration de lantenne microruban dans leurs systemes. Cependant, la dernicre
décennie a connu une chute sensible des couts de reviens des antennes microrubans. Ceci est
dua la maturité de la technologie des antennes microrubans, la baisse des prix du matériau du
substrat et du processus de fabrication et la facilité dans la conception introduite par les outils
nouvellement développés tel la conception assistée par ordinateur (CAO). Ainsi, les
applications courantes de communication par satellite bénéficient considérablement des tailles
et profiles minimes des antennes microrubans. Par exemple, dans un systtme UHF de
communication cellulaire terrestre, avec l'abondance de puissance RF et d'antennes pour ses
stations de base, I'unit¢ mobile peut opérer correctement avec une antenne monopole a gain
faible sans aucun souci sur la marge minime de ce gain. Cependant, & cause des capacités
limitées des batteries solaires et des tailles minimes de leurs antennes, le développement
d’antennes de communications sur la bande L [76] sur les engins aérospatiaux nécessitent des
antennes a gain €levé de ’ordre de 10 dBi. Pour couvrir une région d’¢lévation de 20° a 60°
au-dessus de I'horizon avec un tel gain, une antenne comme un corné, une hélice ou unréseau
de monopole est trop encombrante pour €tre montée sur I’engin. Cependant, un réseau
d’antennes imprimées offre non seulement un aspect esthétique satisfaisant mais implique
¢galement de faible cotit de fabrication particulierement quand il est produit en série.

1.6.1 Techniques de bases

Dans ce qui suit, nous allons présenter les aspects techniques des antennes imprimés, les
outils de conception et de fabrication assistées par ordinateur et les matériaux utilisés comme
substrat di¢lectriques.

1.6.1.1 Caractéristiques d’une antenne microruban

Une antenne microruban (fig. 1.17) [77, 78] se compose d’un dépot (ou d’un réseau de
dépots) métallique rayonnant sur une face d'un substrat dié¢lectrique mince (d'épaisseur de
I’ordre de 0,01 a 0,05)), avec le plan de masse sur 'autre face. L’élément rayonnant (patch)
consiste en une lame de cuivre ou une lame de cuivre galvanisé avec un métal non corrosif, tel
que lor, I'étain ou le nickel. Le patch peut prendre plusieurs formes (comme montré en
chapitre 1 de réf [72]); les plus populaires sont la forme rectangulaire et circulaire. Le
matériau du substrat pour un réseau d’antennes doit avoir une perte d'insertion faible et une
tangente de perte (¢galement appelée facteur de dissipation) inférieur a 0,002.

De facon générale, les matériaux du substrat [77] sont groupés en trois catégories:

(1) avec une constante di¢lectrique relative de 1.0 a 2.0. Ce matériau peut avoir la forme d'air,

de mousse de polystyréne ou de nid d'abeille.

(2) avec une constante di¢lectrique relative de 2,0 a 4,0 (ex : Téflon).

(3) avec une constante di¢lectrique relative entre 4 et 10 comme la céramique, le quartz ou
I’alumine. D'une fagon générale, la tendance est que plus la constante diélectrique du



substrat est faible, plus le cotit d'antenne et la perte d'insertion sont réduits.

Patch / Substrat diélectrique Plan de masse ~__

<

/:

Ligne microruban Ligne Coaxiale l

(@) (b) (©)

Fig. 1.17 Structures d’antenne microruban.
(a) Alimentation par ligne microruban;
(b) Alimentation coaxiale;

(¢) Réseau microruban.

Une antenne microruban est généralement excitée par une ligne de transmission
microruban ou par une sonde coaxiale (fig. 1.17(a) et 1.17(b)). Dans un réseau microruban,
les patches peuvent étre interconnectés par des lignes microruban situées sur le coté des
patches ou avec des lignes microruban ou ruban (strip line) sur une couche séparée placée
derriére le plan de masse. Dans cette derniére configuration, les patches électrique ment
connectés a leurs lignes d'alimentation par des postes métalliques minces ou par des fentes de
couplage a ouverture [79]. Dans un réseau microruban, des dizaines, voire des centaines, de
patches peuvent étre fabriquées suivant un procédé de gravure simple et économique. En
d'autres termes, les ¢léments du réseau sont fabriqués simultanément a I'inverse d’autres types
d’¢léments rayonnants. Comparée aux antennes conventionnelles telles que I’hélice, le corné
et le réflecteur, une antenne microruban présente les avantages suivants:

(1) Le profil extrémement bas de I'antenne microruban la rend 1égére et moins encombrante.
Elle peut étre aisément montée sur une surface courbée de sorte qu'elle soit
esthétiquement attrayante et aérodynamiquement sensée.

(2) En grandes quantités, les antennes simples et les réseaux a plusieurs patches peuvent €tre
fabriquée suivant un processus simple de gravure (etching) réduisant sensiblement leurs
colts de revient.

(3) Le fonctionnement a double fréquence est possible en employant les patches stratifiés
[80] ou un patch chargé par une diode [81] ou par un stub [82].

Les inconvénients d’une antenne microruban sont:

(1) L'antenne est une structure a une bande passante étroite (généralement inférieure a 3%).
Cependant, avec la disponibilit¢ d’outils technologiques performants, des techniques
produisant des bandes passantes allant jusqu’a 15 a 20 pour cent ont été¢ élaborées.
Celles-ci utilisent des patches parasites empilés, des substrats plus épais, des circuits
d'adaptation externes [83], un arrangement séquentiel de rotation [84, 85] ou un couplage
parasite planaire [72, 86], etc.

(2) En raison de I'épaisseur du substrat constituant la distance entre I’él¢ément rayonnant et le
plan de masse, (équivalents a une petite distance entre deux électrodes), lantenne
microruban ne peut supporter que des puissances RF relativement basses. De fagon
générale, celle-ci est limitée a quelques centaines de watts. Cependant, suivant les
épaisseurs du substrat et du métal et la fréquence de fonctionnement, des puissances de



quelques kilowatts dans la bande x ont été rapportés [87]. Il convient de noter que la
puissance dans les applications spatiales est généralement inférieure a celle des
applications terrestres, en raison du claquage multi emballage [88].

(3) Le réseau microruban a généralement une perte ohmique plus importante que celle des
autres types d'antennes d'ouverture équivalente comparable. Celle-ci se produit
généralement dans le substrat di¢lectrique et le conducteur métallique des diviseurs de
puissance. Ilest a noter qu'un patch microruban encourt de trés faible perte parce qu’il est
seulement de longueur demi-longueur d'onde. La perte dans le diviseur du réseau
microruban peut étre minimisée en employant les techniques d'alimentation série [78,
89], des diviseurs combinant des guides d’ondes et des lignes microruban, un substrat de
nid d'abeilles, etc.

1.6.1.2 Conception assister par ordinateur (CAQO)

Il ya 15 a 20 ans, le choix d’outils de développement de dispositifs microruban (logiciels
CAO) était limité et leur prix excessivement chers. En conséquence, on procédait par
tatonnement dans la fabrication de circuits microruban nécessitant un temps d'élaboration
long, un colt de revient de lantenne ¢élevé et une inexactitude dans la prévision des
performances. Cette situation a ¢évolué sensiblement depuis suite au développement
significatif des performances des ordinateurs et la disponibilit¢ d’une variété d’outils CAO.
Nous rappelons q’un réseau microruban est constitu¢ principalement de deux composants: (1)
le diviseur de puissance a base de lignes microruban et, (2) les éléments rayonnants
microruban. La plus part de ces logiciels concernait I'étude et la conception de lignes
microruban, parce qu'ils n’ont pas été développées seulement pour ce type d’antennes, mais
leur utilisation virait plutot vers la conception de composants d'émetteurs et de récepteurs, tels
que les filtres, les hybrides, les coupleurs directifs, etc. Des exemples de ces outils sont
Touchstone Supercompact, Midas, LINMAC, etc. Seuls quelques logiciels CAO ont été
dédiés a la conception a la fois de circuit a lignes microruban et de patches rayonnants. Parmi
ces outils nous citons le Micpatch développé en Suisse utilisant la technique de ligne de
transmission multi port, ' Ensemble développé par Boulder Microwave Inc. au Colorado basé
sur la technique d'équation intégrale [90] et le Micropatch développé par l'universit¢ du
Colorado utilisant la technique de segmentation multi port [91]. Ces outils ne se limitaient
pas a la conception de réseaux d’antennes mais leur application s’étendait également a 'étude
et a la détermination de leurs caractéristiques radioélectriques (impédance d'entrée,
diagrammes de rayonnement, rendement, etc.). Les effets de couplage mutuels entre éléments
sont aussi pris en compte par cette analyse.

Il convient de noter que du fait que les lignes microruban ont des bandes passantes
relativement large (>10%), tous ces outils CAO peuvent généralement €tre utilisés avec
succes pour concevoir le diviseur de puissance du réseau microruban dés la premicre itération.
Cependant, en raison de la bande passante étroite des patches rayonnant (<3%), leur
traitement par I'outil CAO nécessite généralement une a deux itérations pour que I'é¢lément
résonne effectivement a la fréquence désirée. L'inexactitude dans la spécification des
paramétres du matériau par les fabricants (constante di¢lectrique du substrat, etc.) et les
tolérances de fabrication indéfinies sont les deux causes principales du nombre d'itérations
nécessaire a la conception. Néanmoins, les outils CAO ont réduit le temps de conception d’un
réseau nécessitant quelque mois avec les méthodes par titonnement a quelque semaines voire,
quelques jours. Particulierement, aux fréquences millimétriques, en raison de dimensions
extrémement petites des patches, la conception ne peut pas aboutir par la méthode de
taitonnement en utilisant un couteau; chaque itération doit donc étre effectuée par un
processus complet de gravure. Ainsi les outils CAO, jouent un réle décisif dans la
conception de réseaux microruban.



Une fois la CAO accomplie, un film photographique reflétant la géométrie du réseau
est produit par la technique optique trés précise. Ce film photographique est alors plongé dans
des solutions chimiques afin d’effectuer une reproduction réelle du réseau microruban sur une
plaquette substrat métallisée sur les deux faces. Ce procédé peut étre automatisés [78] pour
une production série de réseaux de grandes tailles en temps record a I’opposé des méthodes de
fabrication d’autres antennes (corné, hélice, etc.).

1.6.1.3 Matériaux

L’objectif principal du substrat dié¢lectrique d'une antenne microruban est de fournir un
support mécanique pour les ¢éléments rayonnements. Il existe plusieurs types de matériaux du
substrat. Comme noté dans la section 1.6.1.1, la constante di¢lectrique relative de ces
matériaux se situe entre 1 et 10. Le matériau le plus utilisé est a base de Téflon ayant une
constante diélectrique relative entre 2 et 3. Ce matériau, également appelé
polytétrafluoroéthyléene (PTFE), a une forme structurale trés semblable a la fibre de verre
(glass fiber) souvent employé pour les cartes numériques, mais avec une perte d’insertion trés
inférieure. Le choix du matériau du substrat dépend de 'application et doit tenir compte de
son colt, de la perte d'insertion, de la stabilité thermique, de la constante di¢lectrique, etc.
Pour les applications commerciales, le colt est probablement un des critéres les plus
importants et déterminants. A titre indicatif, une antenne simple ou un réseau de quelques
¢léments opérant 4 la limite inférieure du spectre micro-onde, tel que la bande L, peut étre
fabriquée a base de la fibre de verre économique tandis qu'un réseau de 50 éléments
fonctionnant a 15 GHz peut se permettre I’usage d’un substrat a base de Téflon beaucoup plus
colteux, mais bénéficiant d’une perte d’insertion inférieure. Pour un réseau plus large opérant
a des fréquences micro ondes inférieures, un substrat di¢lectrique de forme de nid d'abeilles
peut constituer un choix adéquat pour minimiser la perte d'insertion, le poids de I’antenne et
son colit de revient. La référence [78] rapporte une étude détaillée des matériaux di¢lectriques
constituant le substrat.

1.6.2 Techniques d’alime ntation de réseaux

L’excitation des ¢léments rayonnants joue un réle trés important lors de la conception d’un
réseau microruban car elle peut modifier considérablement ces caractéristiques de
rayonnement. En effet, par sa position, elle détermine I'adaptation et par sa nature elle peut
engendrer des phénomenes indésirables. Une large variét¢ de mécanismes d'alimentation est
disponible, non simplement pour fournir I'énergie aux différents ¢léments, mais également
pour une distribution contrdlée de I'énergie pour le réseau linéaire ou planaire.

On distingue deux types d’alimentation de réseau microruban largement répandus.
L’alimentation série dans laquelle un alignement de patches est interconnecté par une ligne
microruban droite excitant ces ¢léments [92]. La figure 1.18(a) montre un réseau linaire de ce
type. Un réseau planaire est obtenu en imprimant plusieurs alignements en parallele sur un
méme substrat et en connectant leurs points d’alimentation & une source commune (fig.
1.18(b)). Dans de tels réseaux, la longueur des lignes d'alimentation, et par conséquent les
pertes du systeme d'alimentation, sont sensiblement réduites par rapport a un systeme
d'alimentation incorporé. Le fonctionnent de ces réseaux est a celui des réseaux progressifs, et
présentent 1’inconvénient que le faisceau rayonné balayera avec la fréquence. Un taux de
balayage de 1° par variation de fréquence de 1% est typique. Ce balayage peut étre ¢liminé
en utilisant la disposition de réseau montrée par la figure 1. 18(c). Il est supposé dans ce cas
que lespacement entre les patches est tel qu'a la fié¢quence de travail tous les éléments sont
excités en phase égale, et le réseau rayonne dans la direction transversale. En s’éloignant de
la fréquence de fonctionnement, la phase d'excitation varie d’un ¢1ément a l'autre. Cependant,
la symétrie du réseau fait que les deux faisceaux partiels produits par ses moitiés supérieure et



inférieure balayent dans des directions opposées avec des formes de diagrammes identiques.
Par conséquent, le faisceau composé¢ demeure aigu dans la direction transversale. Mais
I'¢largissement du faisceau se produira et par la suite causant une dissolution de diagramme.
La largeur du diagramme de ces réseaux est limitée. Référence [93] présente une discussion
détaillée de ce type de réseaux.

Sortie

Entrée

(@ (b) (c)
Fig. 1.18 Alimentation série des réseaux micro ruban.
(a) Réseau Linaire;
(b) Réseau planaire;

(¢) Réseau a balayage compensé.

Le second type de systemes d'alimentation est l'alimentation paralléle, ou incorporée,
qui a une entrée unique et de multiples lignes paralleles constituant les ports de sortie (fig.
1,19.) Chacune de ces lignes d'alimentation se termine par un élément de rayonnement
individuel, et transfére donc toute son énergie a cet ¢lément [94].

Fig. 1.19 Alimentation parallele d’un réseau microruban.



D’autres configurations d'alimentation de réseaux microruban sont développées. On cite
parmi elles, l'alimentation hybride [95] basée sur le syst¢me d'alimentation incorporé dans la
quelle les pertes lies aux longues lignes d'alimentation sont réduites en subdivisant le réseau
en sous réseaux disposés en paralléle a laide de diviseurs de puissance. Williams [96] a pu
largement contrdlé la largeur du faisceau et les niveaux des lobes secondaires par une
connexion diagonale des ¢léments microruban (fig. 1.20). Cette technique permet une forte
densit¢ d'emballage d’¢léments tout en gardant tous les éléments de largeur, et produit des
diagrammes effilants en employant un réseau alimenté par le centre. Alors que ceci est exigé
pour des niveaux bas des lobes latéraux, le contrdle de la largeur de faisceau est réalisé en
modifiant I’inclinaison des lignes d'alimentation. Ceci aide également a augmenter la
résolution.

Générateur:

Fig. 1.20 Alimentation croisé d’un réseau microruban



Chapitre 2

RESEAUX CHEBYSHEV MODIFIES
ET AUTO-CONVOLUES

2.1 Introduction

En raison des exigences des systtmes de communication moderne en matiere de gain,
sélectivité et directivité, les réseaux d’antennes semblent étre les candidats les plus favorables
qui peuvent remplir ces conditions. La synthése de facteurs de réseaux a été largement étudice
pour réaliser la distribution de courant appropriée a chaque élément produisant le diagramme
de rayonnement désiré. Malgré sa simplicit¢ de réalisation, 1’excitation uniforme offre une
directivité ¢levée mais au détriment du niveau des lobes latéraux trés élevé. Le réseau
binomial, dans lequel la distribution des courants est déterminée a partir des coefficients de
développement binomial ou de triangle du Pascal, concourt largement a la réduction de ces
niveaux en contrepartie d’une dégradation de la directivité [97]. Dolph [98] a proposé une
distribution de courants basée sur le polyndme de Chebyshev de premicre espece produisant
un compromis entre les réseaux uniforme et Binomial. En effet, le diagramme obtenu avec
cette distribution a un niveau de lobe secondaire inférieur a celui d’un réseau uniforme et une
meilleure directivit¢ que celle d’un réseau binomial. Cependant, il a not¢ que le niveau
uniforme des lobes secondaires de la distribution de Dolph Chebyshev est source d’un faible
rendement du faisceau rayonné. Pour palier a ces problémes, des alternatives basées sur les
polynomes de Legendre [99] et de Chebyshev [100] ont ét¢ présentés. Celles-ciont pour effet
une diminution sensible et soutenue des niveaux de lobes secondaires et une augmentation de
rendement de faisceau.

Taylor a présent¢ une autre méthode pour produire les lobes secondaires coniques
(tapered lobes), désignés sous le nom méthode de Taylor (paramétre 1) [68]. 11 a également
présenté par la suite une autre méthode (méthode Taylor 77 ) de synthése de diagramme de
rayonnement de réseau [101]. Le résultat de fin commun pour les méthodes entieres est la
formation de faisceau. La forme du diagramme de rayonnement constitue 1’objectif principal
de ces méthodes. Dans le cas des réseaux planaires, la forme du diagramme est obte nue avec
une distribution approprié¢e des amplitudes et des phases sur les éléments du réseau; ainsi, la
transformée de Fourier d’une telle distribution est similaire au diagramme désiré. Au cours
des années, plusieurs algorithmes ont ¢t¢ développés pour la synthése de telles distributions
[102-104]. La littérature a montré d'excellentes comparaisons entre les diagrammes désirés et
ceux synthétisés. Cependant, le probléme principal réside dans la réponse du réseau aux
différents parametres (fréquence, tolérance dans la fabrication, etc.).

Dans la premiére partie de ce chapitre, nous allons exposer deux méthodes d’analyse
de réseaux de Chebyshev. La premicére, appelée méthode conventionnelle, consiste a
considérer des distributions de courant indépendantes dans les deux directions du réseau et
appliquer ainsi la méthode classique de multiplication de diagrammes de rayonnement. Nous
allons montrer que pour cette méthode, une configuration carrée offre de meilleures



performances qu’'une géométrie rectangulaire de taille comparable. Toutefois, cette méthode
conventionnelle donne des diagrammes de rayonnement optimaux uniquement dans les deux
plans principaux. Pour les autres plans, les lobes secondaires sont effectivement réduits mais
au détriment des lobes principaux assez larges. Ceci est dii au fait que la distribution des
excitations est séparable [105]. La deuxiéme méthode, appelée méthode optimale, élaborée
par Baklonov [104]. Cette méthode permette d’obtenir des diagrammes optimaux dans tous
les plans verticaux. Cependant, il n’a trait¢ que le cas d’un rayonnement transversal en
supposant que les excitations sont équiphases.

L’objet de ce chapitre consiste a étendre la méthode optimale aux réseaux phasés a
configuration rectangulaire (K x L), en utilisant une nouvelle formulation du facteur de
réseau, permettant d’englober sous forme d’une expression unique toutes les éventualités que
peuvent prendre les valeurs des entiers K et L. Nous montrerons €galement que par rapp ort
aux expressions classiques des amplitudes pondérées des excitations, un développement
modal permet & la fois d’obtenir une réduction du temps de calcul et de meilleurs résultats,
particulierement pour les réseaux de grande taille. Du point de vu directivité, nous mettrons
en évidence les meilleures performances d’un réseau carré par rapport a celles d’une
géométrie rectangulaire de taille comparable. Ce développement permet d’obtenir une
expression plus simple de la directivité.

Partie I

2.2 Méthode conventionnelle pour les réseaux rectangulaires de Chebyshev
2.2.1 Diagramme de rayonnement

Considérons un réseau rectangulaire de Kx/L ¢éléments identiques a espacement
uniforme dans le plan xy (Fig. 2.1). Pour des raisons de simplicité, les amplitudes des

excitations des éléments du réseau sont supposées symétriques par rapport aux axes x et y, et
les phases sont ajustées de telle sorte que les €léments rayonnants soient équiphases dans la
direction (6,,¢,)(direction du rayonnement maximum). On peut écrire le facteur de réseau

sous la forme [Annexe A]

ee(‘9¢ i ZN:41 COS 2m I)u] cos[(Zn ])v] (2-1)

m=1 n=I
pour un nombre d’¢léments pair dans les deux directions ( K=2M, L=2N), et

M+1 N+I

E,(0.¢)= )= > &, 18, cosl[ 2m—1)u]-cos[2((n—1)] (2-2)

m=1 n=]

pour K=2M +1, L=2N+1, et

ea(e ¢ Z 225’1 IImn COS[ 2m ])M] COS[ (n ])V] (2-3)
m=1 n=I
pour K=2M et L=2N+1, et
M+1

(9 ¢) Oe Z Zng A, cos (m—])u]-cos[(2n—])v] (2-4)

m=1 n=I

pour K=2M+1 et L=2N, avec
u :%(sinﬁcosqﬁ—sinﬁo cos¢0) (2-5.a)

V= %(sinﬁsinqﬁ—sin 0, sing,) (2-5.b)



1, sil=0
g = 2-6
: {2, sil#0 (:0)

ou 4 est la distance entre deux ¢léments adjacents et A la longueur d’onde, 7, étant
I’excitation de I’é1ément d’ordre (m,n) et les indices e et o signifiant pair (ang : even) et
impair (ang : odd) respectivement.

z A e

L-éléments

K-éléments

Fig. 2.1 Réseau rectangulaire a espacement uniforme

Les expressions (2-1), (2-2), (2-3), et (2-4) peuvent étre écrites sous la forme générale

E(¢9¢) = F(u,v) = Mirf NirI(Z —7¢0, )(2 -10, )Imn cos[(Zm -1 — ])u] cos[(Zn -1, = ])v] (2-7)

m=1  n=1

6,,=0,,0u 0, estlesymbole de Kronecker, et
0 if Qiseven
o = .fQ. avec Q=KorL (2-8)
1 if Qisodd

La méthode conventionnelle pour Ila synthése des réseaux rectangulaires de
Chebyshev, consiste a écrire F(u,v) sous la forme d’un produit de deux polynomes de

Chebyshev d’ordre (K —1) et(L—1), c’est-a-dire
F(u’v): Sx (”) J1 (V): Ty, (W() COS”)' T, (W() COSV) (2-9)

ou w, étant un parametre dépendant du niveau des lobes secondaires. Compte tenu des
équations (2-7) et (2-9) et du fait que la distribution des excitations est séparables
(indépendantes) dans les deux directions, on peut écrire

M +ry

fx (u): T, , (wo cosu): Z(Z—rK5m_1 )I,f -cos[(2m—rK —])u] (2-10)
£, 0)=T,, (w,cosv)= 3 (2=r6, Mt -cosl(2n—r, ~1)] e-11)

avec I, =1XxI* (2-12)



L’approche conventionnelle, réduit donc la synthése d’un réseau rectangulaire a celle de
deux réseaux de Chebyshev linéaires et indépendants. Néanmoins, le diagramme obtenu est
optimum uniquement dans les plansu =0, v=0, car les excitations ne sont pas produites
selon la technique de Dolph- Chebyshev que dans ces deux plans.

L’équation (2-9) montre que le niveau du lobe principal, situé dans la direction (6,,4,),
et le niveau du premier lobe secondaire valent respectivement

Ty, (WO)XTL—I (Wo) (2-13.a)

T,_,(w,) (dans le cas ot K>1) (2-13.b)

et on peut donc déduire la relation donnant le facteur d’échelle w, en fonction du rapport R
du niveau de lobe principal a celui du premier lobe secondaire par

N+r,

R:TH(W()): 2(2_’15,171)15 (2-14)

n=1I

ousous la forme

w, = cosh[ cosh™ R} (2-15)
2.2.2 Calcul de la distribution de courant

La distribution de courant du réseau est obtenue a partir des polynomes de Chebyshev
introduits dans I’équation (2-9). Un polyndme de Chebyshev d’ordre O —1 est défini par [2]

-1 - 1
I, ( ): cosh[(Q )cosh w], w> (2-16)
COS[(Q - ])cos_l w], w<l
ou encore sous la forme polynomiale
g — M+, sz_rQ_Z (2P +7r,— I) 2m—rp—1 2m—ry—1
Tp (W)= ) e e G 2-17)
P=M and w=w,cosu for Q=K . e m!
P=N and w=w,cosv for Q=L © m_n.’(m—n)/
Compte tenu de (2-17), I'expression (2-9) devient Annexe A
M+rg N+,
F(u,v)z Z(Z—rKdn_])-b,f -cos[(Zm—rK —I)u]x Z(Z—rLé'n_])an ~c0s[(2n—rL —I)v]
. @-19)
= (2 -1, )(2 -0, ) b bk cos[(Zm -1 — ])u]cos[(Zn -7, — I)v]
m=1 n=I
& —s+rg 2M +7 _] S—rg— s—m S—rg—
Avec bY = 2 (-1)" m Coi e (2-19.a)
N+ry _
an _ z(_ ])N—AH;‘L 2N+r, -1 2521, 1 'CZS:rL—J 'Wozser# (2-19.b)

2N+s—1) N
L’identification de (2-7) avec (2-18) permet d’obtenir 'amplitude 7,, de I'é¢lément
d’ordre (m,n) sous la forme

1,,=b5 b} (2-20)



et on peut donc déduire que
15 =bF et I =b}

Généralement dans les problémes de synthese des réseaux, la valeur du rapport R est
imposée. On en déduit alors le facteur d’échelle w, a partir de I’équation (2-15) pour calculer
la distribution des amplitudes 7,, a I’aide des relations (2-19) et (2-20), et donc I’expression
du facteur de réseau pour le tracé du diagramme de rayonnement.

Compte tenu de la symétrie considérée, les résultats obtenus montrent que le nombre
d’amplitudes a déterminer passe de (M +r,) x(N +r,) pour une configuration rectangulaire
(K#L)a (N+r,)N+r, +1)/2 pour un réseau carré. Le temps de calcul est ainsi réduit de
moitié.

2.2.3. Détermination des amplitudes de courant par la méthode modale
Le calcul des amplitudes 7, a partir des relations (2-19) et (2-20) est trés complexe et

exige un temps de calcul assez long. C’est la raison pour laquelle, nous proposons une
méthode permettant d’alléger le formalisme mathématique et de réduire le temps de calcul

Cette méthode [101] consiste a développer I’amplitude 75X (ou 7%) de la relation (2-12) sous
la forme modaleAnnexe A

M+ry
I¥ = 2(2 70, )aKcos{ZI?(m—rK_'_l)(p—rK_”H m=12,. M+r, (2-20)

p 2 2

qui permet de réécrire 1’équation (2-10) comme suit

M+

Se(w) =Ty (w,cosu)="Y (215, by (2-21)
p=1
ou les a sont des coefficients a déterminer, et

eo-2e) o)

1//5(14):3 } + (2-22)

Sin{uJ{p—rKJrlJﬂ Sin{u—[p—rKJrlJﬂ}
2 J)K 2 J)K

K

% , rK+1 T
_ L. 5 223
%Kp 2 jK} (2=res, ) (2-23)

I’expression (2-21) s’écrit

fKHP_ rK;Ij%} 3 {WO cos{ I’K +] ﬂ :K.al’f (2-24)

Comme

et permet alors d’obtenir les coefficients a, sous la forme

1 +1
ay :E-TK1|:W0 cos{(p_ rK2 j%ﬂ (2-25)

Compte tenu des équations (2-20) et (2-25), I'expressionde 7 devient




p=l

M+rg
I* = % > (2 -0, ) T, , |:W0 cos[(p - rK; ]j%ﬂ : cos{%[m - VK;]J(p - VK; Iﬂ (2-26.2)

Un développement analogue permet d’obtenir le deuxieme terme de la relation (2-12)
sous la forme

1°& r+1\7m 2r r,+1l r,+1
InL:ZZ(Z—FL@]_])-TH[WOcoqu— L2 jzﬂ‘cos[T(n—LTJ(q— L2 ﬂ (2-26.b)

q=1

Il est clair que I’expression des amplitudes 7,, obtenues a I'aide des équations (2-26)

est moins complexes que celles obtenues a partir des relations (2-19). La méthode proposée
permet ainsi de réduire le temps de calcul des amplitudes 7, . D'ailleurs, elle est plus

avantageuse pour les réseaux de grande taille (§ tableau2.1).
2.2.4 Calcul de la directivité maximale

La directivité maximale d’un réseau rectangulaire dont le rayonnement maximum est dans la
direction (6,,4,) est définie par la relation (1-29), et on peut I’écrire sous la forme [108]

1
D, = |E@,.4,) (2-27)
avec
] 2 2
P=_ ! ! E0,¢) sin0 do d¢ (2-28)

La configuration du réseau considéré nous permet d’obtenir Annexe A I’expression de
P comme suit :

M,+1 N,+I
P= z 2(2 =06, )(2 -8, )[l:zi)bm—l n-1 COS[(m - ])”()]'COS[(n _])V()] (2-29)
m=] n=[
avec
b, . :sinc(kd\/(m—l)2 +(n—1)2j (2-30)
I8 =18 x 1 (2-31.a)
] M;y+1 2
1% = ) (2-s,,) 12, |:w0 cos[( - ])Klzﬂ : cos[K—’j (m—1)p- 1)} (2-31.b)
N,+1
15 =156 )12, w,cos (g — 1) ||-cos| ZZ(n—1)Xg—1) (2-31.c)
LZ q=1 ! LZ LZ
M,=K-1,K,=2M,+1, N,=L-1 and L, =2N, +1 (2-31.d)

u, =kdsin0,cos¢, et v, =kdsin@, sing, (2-32)
Compte tenu de (2-9) et (2-14), la directivité maximale devient

D() — |E(90’¢0) — (TK—I(W())XR)Z (2_33)
P P




Dans le cas d’un espacement entre ¢léments de 'ordre de la demi-longueur d’onde

(d =~ 4/2), laquantité b, _, ,, peut s’écrire, avec une bonne approximation, comme suit :
b =5 x5, , (2-34)

m—1 n—1 —

et 'expression de la directivit¢ maximale est donc

2 My+l Ny+l
D, = (TK(IW(—))XR) S8, 1< S 28, )1 1 (2-35)
11 m=1 n=1
car
N,+1
R=T, (w,)=)(2-6, )L (2-36.a)
M,+1 "
T (Wy)= (2=, )% (2-36.b)
m=I

Dans le cas d’un réseau carré ( K =L ), I’expression (2-35) devient

D, 2[1%21(2—5,1_,)1:-’ /Ifzj {‘ﬂ (2-37)

L,
]1

alors que Tseng [108] obtient pour la méme structure

D
D=4 ~T o R (if L=2N) (2-38.2)
Sey) (226
Soo] [,
D, = - R (if L=2N+1) (2-38.b)

[jf(z_&,_z i} )Zj DER D)

n=1 n=l

L’expression (2-37) donne la méme valeur de la directivité que les expressions (2-38), mais
avec un temps de calcul beaucoup plus faible (voir tableau 2.2).

2.2.5 Résultats obtenus

Le tableau 1.1, est un état comparatif des performances entre les résultats obtenus a I’aide des
équations (2-19) et ceux obtenus par (2-26). La premiére colonne représente la taille du réseau
carré considéré. Les colonnes 2 et 3 illustrent les temps de calcul (en secondes, obtenus par le
logiciel MATLAB sur un Pentium II) des amplitudes 7,,, en utilisant respectivement (2-19) et

(2-26) et montrent 'avantage évident du développement modal qui nécessite un temps de
calcul pratiquement dix fois plus faible. De plus, a ’aide de la relation (2-14), nous avons
effectué I'investigation de la validité¢ des approches pour des réseaux de grande taille et ce en
recalculant la valeur du rapport R (en dB), représentée dans les colonnes 4 et 5. Nous
constatons, qu’au dela d’une certaine taille ( L=40), les relations (2-19) donnent des résultats
completement erronés quoique leur développement mathématique soit rigoureux. Toutefois
cette méthode nécessite trop de développements numériques (usage de la fonction factorielle)
qui dépassent les capacités de stockage de l’outil informatique. Toutefois, les résultats
obtenus, par I'usage de la fonction factorielle, dépassent les capacités de stockage de I’outil



informatique. Méme I’usage de la formule approximative de Stirling n/=./2zn n"€™" ne
résout pas ce phénoméne de débordement, car les erreurs s’accumulent lors du calcul du
rapport R selon (2-14).
Par contre, la méthode modale donne toujours des bons résultats car elle est basée sur
I’usage direct des polyndmes de Chebyshev sous leur forme (2-16), qui permet de traiter des
réseaux carrés de n’importe quelle taille. Nous avons testé la validité de cette méthode jusqu’a

L=2000.
R selon R selon
L Eq.2- | Egq.(2-
19) 26) (2-19) (2-26)
10 0.11 0.00 30 30
20 0.38 0.06 30 30
30 0.82 0.06 30 30
40 1.43 0.11 30.39 30
50 2.14 0.22 81.81 30
100 8.19 0.77 470.66 30
0058
150 17.90 1.75 852.82 30
0032
200 31.42 3.02 00 30
1000 784.89 97.49 00 30

Table 2.1 Temps de calcul (en secondes) et précision des deux méthodes
exposées pour la détermination des amplitudes de courant.

Le tableau 2.2, permet une étude comparative du temps de calcul (en secondes)
nécessaire a I'établissement de la courbe donnant la directivit¢ en fonction de la taille d’un
réseau carré dont la valeur de R est fixée a 30 dB.

Nous mettons aussi en évidence lavantage de I’approche que nous proposons,
particulierement pour les réseaux de grande taille. Ce résultat est d’ailleurs prévisible en
analysant les expressions (2-37) et (2-38). En effet, pour tracer une courbe de directivité¢ en
fonction de la taille L dun réseau carré (L=2,...,L ), i faut déterminer

Loi(Loax ¥ D(La +2)/12—1 valeurs dans le cas du modéle élaboré par Tseng [108], et
+2)/2 dans le cas de notre approche, ce qui permet d’obtenir pratiquement un

(Lmax_l)(L
temps de calcul L, /6 fois plus fable.

max

max

I t (ensec. ) selon t(ensec. ) selon [108]
max I’approche proposée
10 0.05 0.05
40 0.27 1.70
70 0.72 8.07
100 1.32 22.14
130 2.08 47.01
160 3.02 85.63
190 4.18 141.32
220 5.61 215.64

Table 2.2 Temps de calcul de la directivité en fonction de L
selon le modéle proposé et celui élaboré par [108].



Il est intéressant de comparer les performances de rayonnement d’un réseau carré et
celles d’un réseau rectangulaire. Dans cette optique, nous avons effectué les tracés (Fig. 2.2 a
2.6) de diagrammes de rayonnement d’un réseau rectangulaire ( K x ) et ceux d’un réseau
carré ( Sx.S) de taille comparable, et ce prenant § égale a la partie enticre de VK x L . Ces
tracés sont obtenus pour les paramétres suivants : R=30dB, d =1/2 et §,=0".

Dans le plan xz (¢=0°), les diagrammes de rayonnement sont pratiquement
identiques, particulierement du point de vue de la largeur de lobe principal et de I’angle
d’ouverture & mi-puissance.

L’avantage du réseau carré apparait nettement dans le plan jpz (¢=90") ou
I’amélioration de la directivité est bien illustrée par la réduction de la largeur du langle
d’ouverture 2 3 dB. Dans le cas de la figure 2.3.b, par exemple, cet angle passe de 26° pour
une géométrie rectangulaire a 9° pour un réseau carré. Pour la structure de la figure 2.4.b, la
réduction est moins sensible ; elle passe de 42° a 27°. Ainsi, pour une valeur de K fixée,
nous remarquons que cette avantage est d’autant plus prononcé que L est faible.

M - N 7 as} ,"// \\\\
ST TN St s
VRN
2 ] ; 2 f 1 :
o 1 :
L | e
§—15C | j:%_m : i
~ - '. © :

183~ - ;30 5 35) o % 2% 60 30 0 e Ieo 0

0 en degrés 0 en degrés

a
Fig. 2.2 : Diagrammes de(ra)yonnement du réseau rectangulaire et du réseau carré pour K =12 et L=5.
@ o6=0¢,=0° Réseau carré
(b) ¢ =do =90° — — — . Réseau rectangulaire
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Fig. 2.3 Diagrammes de rayonnement du réseau rectangulaire et du réseau camré pour K = 50 et L = 5.
(b) d=0¢,=0° Square array

(b) ¢ =¢o =90° — — = Rectangular array
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Fig. 2.4 Diagrammes de rayonnement du réseau rectangulaire et du réseau camré pour K =20 et L = 3.
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Fig. 2.5 Diagrammes de rayonnement du réseau rectangulaire et du réseau carré pour K = /0 et L = 6.
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Les figures 2.7 et 2.8 illustrent bien, que du point de vue de la directivité, le réseau carré offre,
dans le cas généralou K >10, de meilleures performances qu’un réseau rectangulaire de taille
comparable.
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2.3 Méthode optimale appliquée aux réseaux carrés

Les réseaux de Tschebyscheff conventionnels ne sont optimaux que dans deux plans
perpendiculaires particuliers (Fig. 2.15.b). Afin de rendre le diagramme de rayonnement de
révolution autour de la direction de rayonnement maximum (Fig. 2.15.a), on fait appelle a la
technique de Baklanov [104] qui consiste @ modifier la distribution de courant tout en lui
gardant son originalité a savoir I’utilisation des polyndmes de Tschebyscheff. Pour cela, on
remplace I’expression (2-9) par

F(u,v)=T,_,(w, cosucosv) (2-39)

La combinaison des relations (2-7) (avec K=L) et (2-39), permet de déterminer les
amplitudes 7,, en fonction de w,.Dans la direction de rayonnement maximum (6,,4,), la

valeur de F(u,v) est égale a T, ,(w,). Le niveau des lobes secondaires est égal a 1 dans

toutes les coupes transverses.

D’autres formes, autre que (2-39), basées sur des combinaisons en termes de cosu
et cos v, sont €également possibles pour exprimer le facteur de réseau.
2.3.1 Distribution optimale de courant

Le polynome de Tschebyscheff T, ,(w) est donné par (2-16) ou (2-17) a pour argument dans
ce cas, la nouvelle variable

W=W,CoSu-COSV (2-40)
En tenant compte de (2-17), (2-39) et (2-40), on obtient ’expression du facteur de réseau sous
la forme [Annexe A]

N+r; N+rp

Flu,v)= Z 2(2 ~r,8, N2-r,8, ,)B,,cos[(2m—r, —u]-cos|(2n—r, —I}] (2-41)

m=1 n=I

avece

N+rp, _
an = Z (_ I)Nf‘H"L M CZS?VL?I ’ CZS;ianfl -Cy,” 1° (W()/Z)ZS?r[i] (2_42)

L Nts—1 2s—1, —
s=max(m,n) 2(N+S_]) ” o
ou
m, sim=>n
max(m, n) = ) (2-43)
n, stm<n

L’¢galité des relations (2-7) et (2-41), nous donne

]mn = an (2_44)
La distribution des amplitudes 7, est donc complétement définie par (2-42). Ces amplitudes
vérifient

=

+r;, N+,

Z (2 - rL5n1—1 )(2 - rL 5n—1 )Imn = R (2-45)

m=1 n=I

o~

A partir de (2-39), on peut dire que le parameétre w, et le rapport R sont liés par I’équation

T, ,(w,)=R (2-46)

Comme pour le cas des réseaux conventionnels, il est préférable d’utiliser la méthode modale
pour la détermination des amplitudes de courant plutét que d’utiliser (2-42). Un travail
analogue a celui effectuer au paragraphe 2.2.3, nous permet d’écrire les amplitudes 7,, sous

la forme



] N r+1\m r,+1\7r

l,=—" Z(Z ) _IXZ—rL5q_I)-TL_, W, cos (p— L j— -cos (q— L )—

L p=1 gq=I 2 L 2 L
(2-47)

2r r,+1 r,+1 2r r,+1 r,+1
X cos| —| m— p— -cos| —| n— q-
L 2 2 L 2 2

Il est clair que I'’équation (2-47) est moins complexe que I'équation (2-42). La
méthode proposée permet ainsi de réduire le temps du calcul des amplitudes 7, . De plus, elle

est plus avantageuse pour les réseaux de grande taille (voir le tableau 2.3).
2.3.2 Calcul de la directivité maximale

En utilisant la méthode exposée dans le paragraphe 2.2.4 et en tenant compte de (2-39), on
peut écrire

E©,.9),] R’

D, =0 8 2-48
== (2-48)
avee
N,+1 N,+1
P: z Z(Z 5111 1)(2 5}1 1) mnbm 1 n— ICOS[(m 1)1/0] COS[(n ])VO] (2-49)
m=1 n=I

19 = ( 1 JZ N+ Nz+f(2 s, \2-5, )17, _wo cos(( p- ])Lij Cos((q _ ,)1)}
<con 2= =)o 2

2 2

(2-50)

<n—zxq—z>}

Dans le cas d’un espacement entre ¢léments de 'ordre de la demi-longueur d’onde
(d=2/2), (2-48) devient

N,+1 N2+]

Q) Z Z —1)(2_5;«—1)[5;12:1)/155) (2‘51)
m=1 n=1
car
+1 N2+1
Z 2 5}1 1) ;Em) (2_52)
alors que Tseng [108] obtient pour la méme structure whereas
ZZIW )
R
D, =4~ — (si L=2N) (2-53.2)
Zlfm 43 21,
m=1 n=1 m=1 n=1
et
N+IN+] 2
[Z 2(2 - §m—1 )(2 - 511—] )Imn) Rg
D, =~ = (siL=2N+1) (2-53.b)

222 5m1)(2 5 )mn 22(2_5m—1)(2_5n—1)[jm

m=1 n=1 m=1 n=1



L’expression (2-51) donne les mémes résultats que ceux obtenus par les expressions (2-53),
mais avec un temps de calcul beaucoup plus faible, comme illustré dans le tableau 2.4.

2.3.3 Largeur de faisceau d’un réseau plan de Tschebyscheff

La largeur de faisceau d’un réseau carré optimum dans le plan ¢ =g, peut étre déterminée a
partir de (2-39). En attribuant au facteur de réseau F(u,v) une valeur ¢ (avec 1<c<R), la
résolution de I'équation (2-39) donne la valeur du couple (u,,v,) quipermet de déterminer la
largeur du faisceau 4, .

TL_I(WI)ZTL_I(WO cosu, cosv,)=c (2-54)

avec

u, = %(sin@ —sin6, )cos¢0

(2-55)

v, = %(sin@ —sin0,)sing,

Dans le plan ¢, = z/4, on obtient la largeur de faisceau 6, sous la forme

V22 cos™’ (mﬂ —sin”’ [sin 6, — V22 cos™’ {ﬁﬂ (2-56)
7ud w, 7ud w,

cosh™ c} (2-57)

A6, =sin™’! |:Sil’l 0, +

avec

w, = cosh{

Pour L grand, nous avons

0. =2sin’ ﬁcos’l Wi (2-58)
‘ 7id cos 6, w,

Un travail analogue, permet de trouver la largeur de faisceau, dans le plan ¢=¢, =45°,
d’un réseau conventionnel a grande taille, comme suit :

0! = 2sin”’ {ﬁ cos™’ (ﬁﬂ (2-59)

7d cos 6, w,

avece

w, = COS}{L ! ; cosh™ \Je } (2-60)

La comparaison de (2-58) avec (2-59), nous permet de conclure que pour toute valeur
de ¢, comprise entre 1 et R, la largeur 6, esttoujours inférieure a . .

2.3.4 Nombre minimum d’éléments pour un large secteur de balayage

D’apres I’équation (2-58), on peut constater que, si I’espacement normalisé¢ entre ¢léments
d/A augmente la largeur de faisceau 6, diminue. Donc, il est préférable du point de vue
pratique, d’avoir un espacement grand que possible. Cependant, quand d/1 dépasse certaine
valeur, soit d,, /A, des lobes d’ambiguité commencent d’apparaitre. Pour un angle de



balayage maximum ¢,,, la condition d’éviter ’apparence de ces lobes est que I’argument de
T, ,(-) dans I’équation (2-39) soit supérieur ouégala —1 [109]

w, cos[a—d (1+sin0,, )cos¢0} : Cos[% (1+sin8,, )sin ¢0} >-] (2-61)
pour tout ¢,. D’otu la condition
1 —cos_'(]
dedy 7\ M (2-62)
A A 1+sin6,,

En remplagant (2-62) dans (2-58), on obtient la largeur maximale de faisceau, soit @,
comme suit

cos0,, '|_7Z'—COS_] (1/w, )J (2-63)

6.<0. zzsin_l{\/3(1+sin9M)cos_1(,/w,/w0 )}

Comme w, et w, dépendent de L, la largeur maximale _,, peut étre tracée en fonction
de L pour un angle de balayage maximum 6,, et un rapport R/c donnés. Le nombre
minimum d’éléments L,, , nécessaire, pour assurer que la largeur de faisceau ne dépasse pas
0., pour tout 6,<6, et pour tout ¢, peut étre trouvé directement a partir des courbes
représentées dans les figures 2.11 et 2.12.

2.3.5 Résultats numériques Obtenus

Le tableau 2.3, montre, comme dans le paragraphe 2.3, que la méthode modale reste
avantageuse (donne des résultats exacts) méme dans le cas d’un réseau carré optimum.

R selon(2-42) | R selon (2-47)

L Eq. (2-42) | Eq. (2-47)

10 0.33 0.11 30.00 30
20 1.76 1.59 30.00 30
30 5.27 7.58 30.00 30
40 11. 65 23.46 30.02 30
50 21.75 56.63 83.43 30
60 36.41 116 168.48 30
70 58.99 226.51 247.12 x ¢ %110 130
80 86.95 381.95 | 316.83 30
90 119.58 608.02 | 391.17 30
100 166.98 1083.5 | 481.30 x ¢'%%° |30

Table 2.3 Temps de calcul et précision des deux méthodes exposées

pour le calcul des amplitudes 7,, (réseau optimum)
Le tableau 2.4, représente une étude comparative du temps de d’exécution (en

secondes) nécessaire pour calculer la directivité maximale (dans le cas d’un réseau optimum)
correspond a une taille donnée du réseau carré dont la valeur de R est fixée a 30 dB. D’apres
ce tableau, on constate que notre approche est avantageuse que la I’approche proposée par
Tseng [108], particulierement pour les réseaux optimaux de grand taille. Ce résultat est
d’ailleurs prévisible en analysant les expressions (2-51) et (2-53). En effet, pour calculer la

directivité du réseau carré, il faut déterminer ((L+r,)/2)* valeurs dans le cas du modele



¢laboré par Tseng [108], et L? dans le cas de notre approche, ce qui permet d’obtenir
pratiquement un temps de calcul (L/4)* fois plus faible.

I t (ensec.) t (ensec.)
’approche proposé | selon [108]

10 | 0.025 0.17

20 ]0.08 2.03

30 [0.17 10.38

40 ]0.33 32.58

50 |0.5 79.04

60 | 0.66 164.06

70 | 0.88 301.16

80 | 1.16 539.97

Table 2.4 Temps de calcul de la directivité en fonction de L
selon le modéle proposé et celui élaboré par [108].

Plusieurs figures ont été tracées pour illustrer les performances des méthodes optimale
et conventionnelle. Les figures 2.9, illustrent les amplitudes relatives de courant pour un
réseau carré de taille  x L =121.
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Fig. 2.9 Amplitudes relatives de courant d’un réseau carré de
Tschebyscheffavec L=11 et R=30dB



Les amplitudes de la figure 2.9.a, produit un diagramme de rayonnement optimum
(Fig. 2.10) a un niveau des lobes secondaires invariant et a faisceau étroit pour tout angle 4.
Les amplitudes de la figure 2.9.b, produit un diagramme de rayonnement a niveau des lobes
secondaires réduit dans toutes les coupes (sauf dans les plans u=0et v=0) audétriment de la
largeur de faisceau (Fig. 2.10).
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Fig. 2.10 Diagramme de rayonnement dans le plan ¢ =45° avec d =0.54, R = 30 dB.
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Les figures 2.11, représentent la variation de largeur maximale de faisceau, en fonction
du nombre minimum d’¢léments L, , pour les deux méthodes. On constate d’aprés ces
figures que la largeur de faisceau obtenue par la méthode optimale est toujours inférieure a

celle obtenue par la méthode conventionnelle. Ce résultat est d’ailleurs prévisible en analysant
les expressions (2-58) et (2-59).
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Fig. 2.11 La largeur de faisceau en fonction de nombre minimum d’éléments.
(i) R=20dBetC/R=0.1 Réseau Conventionnel

(b) R =30dB et C/R=0.03 = = = Réseau optimal




Les figures 2.12, illustrent la variation da la largeur maximale de faisceau a 3 dB en
fonction du nombre minimum d’¢léments du réseau optimum. Ces figures montrent qu’un
faisceau étroit correspond a des valeurs faibles de I’angle 9,, .
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Fig. 2.12 Largeur de faisceau en fonction de nombre minimum d’éléments avec C/R = 0.707.
() R=20dB  (b) R=30dB
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Les figures 2.13, montrent que pour un angle ¢,, donné, on ne peut pas dépasser une
certaine valeur de d,, /4 quelque soit la taille du réseau utilisé. Cette valeur est I’inverse de
(1+sind,,).
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Fig. 2.13 Espacement maximum normalisé¢ en fonction de nombre d’élément.
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Les courbes des figures 2.14, sont tracées en utilisant les formules approximatives (2-
37) et (2-51). Nous constatons a partir de ces figures que, la directivit¢ de la méthode
conventionnelle dépasse légerement celle de la méthode optimale. Mais, si on augmente le
rapport R, les deux méthodes donnent pratiquement la méme directivité.
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Les figures 2.15, illustrent les diagrammes de rayonnement en 3 dimensions d’un réseau
carré de 121 éléments avec un rapport R=10dB, pour les deux méthodes. Le diagramme de
rayonnement de la figure 2.15.a est optimum dans toutes les coupes transverses et possede
une forme de révolution (symétrique par rapport a I'axe z). Par contre, le diagramme obtenu
par la méthode conventionnelle est optimum que dans les plans u=0et v=0. Ainsi, le
faisceau principal du diagramme optimum est plus étroit que celui du diagramme
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Fig. 2.15.a Diagramme de rayonnement a 3D du réseau carré optimal de 120 éléments
Part IT avec d =1/2, 0, =0" et R=10 dB
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Fig. 2.15.b Diagramme de rayonnement, en 3D, d’un Réseau carré conventionnel de 121
¢léments avec d =1/2, 6,=0" et R=10 dB

Dans ce chapitre, nous avons ¢élaboré une nouvelle approche de détermination du
facteur de réseau en I'écrivant sous une forme plus générale englobant les différents cas
possibles de la taille K x L (pair-pair, pair-impair, impair-pair et impair-impair). L’avantage
de développement modal par rapport aux expressions classiques des amplitudes des
excitations a ét¢ mis en évidence en terme de temps de calcul et de précision dans les deux
méthodes de conception, conventionnelle et optimale. Le modéle que nous proposons permet
le tracé de la directivité en fonction de la taille du réseau en un temps d’exécution beaucoup
plus réduit que I'approche proposée Tseng [110], particulierement lorsque la taille de réseau
est grande. De plus, nous avons montré que, du point de vue de la directivité, la configuration
carrée offre les meilleurs performances que celles d'un réseau rectangulaire, et que la méthode
optimale qui est applicable que sur les réseaux carrés donne un diagramme de rayonnement a
faisceau principal étroit par rapport a celui donné par la méthode conventionnelle, avec des
lobes secondaires égaux. Le probléme majeur dans la conception optimale est que la
directivité maximale se sature lorsque la taille du réseau dépasse certaine valeur, c’est-a-dire
qu’on gagne peu sionaugmente la taille. Ce probléme est traité¢ dans cette partie.

En remplacant le facteur de réseau E(6,¢) d’un réseau plan carré de taille L, x L, par

E (0,0)=(E (0,9))" (5s=2,3,..), on conserve la méme configuration du diagramme de

rayonnement (méme nombre de directions de rayonnement nul et méme nombre de lobes
secondaires) tout en diminuant a la fois la largeur du lobe principal et le niveau des lobes
secondaires. Pratiquement, cela revient a passer d’un réseau carré L, x L, a un autre réseau

carré de taille L, x L, telque L, =s(L, —1)+1. Nous allons montrer que 1’usage de cette



nouvelle technique donne une meilleure directivité que celle obtenue par la méthode classique
de Chebyshev, pour unréseau L x L  identique en taille, en espacement, en direction (6,,4,)
du lobe principal et en niveau des lobes secondaires. De plus, ’usage de cette technique
confere au diagramme de rayonnement un nombre de lobes secondaires inférieur ou égal a la
moitié¢ de celui obtenu par la méthode classique et ce au détriment d’un léger élargissement du
lobe principal.

La technique proposée, consiste a trouver la taille L, xZ, et 'ordre s appropriés

donnant les meilleures performances aussi bien du point de vue de la directivité qu’en nombre
de lobes secondaires. On a donc affaire a un probléme de synthése. Pour cela nos résultats
seront présentés sous forme de réseau de courbes servant d’abaque qui permet, a partir d’une
directivité et d’un niveau de lobes secondaires imposés, de déterminer la taille optimale du
réseau modifié (L, x L, ), I'ordre s et d’endéduire le réseaude base L, xL,.

2.4. Réseaux Carrés Optimaux Auto-convolués
2.4.1 Facteur de réseau et distribution de courant

Considérons un réseau optimum de taille L, x L, (fig. 2.1, K=L = L;). Tenu compte de (2-41)
le facteur de réseau d’un tel réseau est donné par

N,+rL] N,+rLl

F(u,v): ; ;(2—7L15m_1x2—rL15n_1)Imn cos[(Zm—rLI —])u]-cos[(Zn—rLI —])v]

:TLF](WO cosu-cosv)

(2.64)

Le facteur d’échelle w, est lié au rapport R, duniveau du lobe principal sur celui du premier
secondaire par la relation
R =T, (W) (2.652)
ou

Wy = cosh[ cosh ™ Rl} (2.65b)

1
Le principe de la méthode proposée consiste a €lever a la puissance s le facteur de

réseau F(u,v) (s entier supérieur a 1 étant I'ordre de la modification ou I'ordre de la

convolution) pour obtenir I’expression du facteur de réseau de Chebyshev modifié

F(u,v)=F" (u,v)zTLi_,(wo cosucosv) (2.66)

qui représente le facteur de réseau d’une nouvelle configuration plane carrée L x L, donnant
un diagramme de rayonnement ayant le méme nombre de lobes secondaires et les mémes
directions de rayonnement nul que ceux du réseau de base L, xL,. Du point de vue des
performances des réseaux d’antennes, cette idée présente un intérét considérable. En effet, elle

offre le double avantage d’améliorer la directivité et de réduire le niveau des lobes
secondaires. La taille L, du réseau modifié et le ratio R, du lobe principal par rapport a celui

des lobes secondaires seront déduits (annexe B) de ceux du réseau de base par
L =s(L,-1)+1 (2.67a)
R =R; (2.67b)
L’expression de F,(u,v), dont la détermination trés laborieuse, est exposée dans I’annexe B,
s’écrit



I +1

+ry st / m— U+ n—rLer] v
F.(v)=F (u,v)= Nz NZ 1;;@12[[ Pk ” (2.68)

K
m=—N +1 n=—N +I]

(s)

mn

ou les amplitudes de courant / ;") s’expriment par la relation de récurrence

M2mi11 NZmin

(s) _ (s—1)
Im” o Z Im—m2+ps,1 n—n2+ps,llm2n2 (2.69)

m; :MZmux n; :N2mux

M :max(m—NH -1, +p N, +I); M

2max

:min(m+NS_1 + 0 —],N1 +rL,)

2min

avee e = max(n -N_, - rt P ~N, + 1); N, .. = mz‘n(n +N,_,+p, ,—LN,+ ", )
L, =2N, +r, =s(2N,+r, —1)+1 (2.70)
r =|r, -1y +1)/2 (2.71)
p,=1-(r, =1)r, 1) (2.72)

La relation (2.68), tres utilisée dans la transformée de Fourier discréte, peut étre
exprimée sous la forme de produit de convolution

N

1 =10sr = X100 (2-73)

. mn
i=1

avec I =7 L utilisation de opérateur de convolution, noté par X , confere au réseau

mn

L, x L, la dénomination de réseau de Chebyshev auto-convolué.

Les relations (2.69) et (2.70) montrent que les amplitudes /) sont symétriques par

rapport aux axes x et y (annexe B), et on peut alors écrire F,(u,v) sous la forme

N, 1 Ny +1

Fs(u,v)z 2 Z(Z—rLﬁm_,XZ—rLSé‘n_, ,(n;) cos[(Zm—rLj —])u]-cos[(Zn—rLS —])v]

m=1 n=1 (2_74)

— s .
=T, (WO cosu cosv)

La connaissance des paramétres du réseau de base a savoir L,et R, nous permet, a
'aide de la relation (2.73), de déterminer les amplitudes 7, de tracer le diagramme de

rayonnement F (u,v) et de calculer le ratio R, duréseauauto-convolué de taille L, x L.

La méthode proposée est tres utile dans le cas de la synthése des réseaux. Pour cela, on
impose la directivit¢ D", le rapport R, et I’espacement d/1 et on détermine a partir
d’abaques analogues aux courbes illustrées par la figure 1.19 la valeur optimale de L, et on

en déduit I’entier s correspondant. L’utilisation des relations (2.67), permet de déterminer la
taille L, et le rapport R,duréseau de base dont on calcule le facteur de réseau F,(u,v) et la

distribution du courant 7,,. Les expressions (2.66) et (2.73) permettent de déterminer les
caractéristiques du réseau auto-convolué¢ L x L , qui est beaucoup plus performant qu'un
réseau identique a excitation classique.



Le calcul des excitations /) a l'aide de la relation (2.73) est complexe et nécessite un

temps de calcul assez long. Aussi, on préfere écrire ’expression de ces excitations sous la
forme modale [108]

. NS+rLS Nv+rL; ) 2 ; +1 p +1
=% 3 @-ns, Je-no, ) “’{L_ﬂ(m_ E j(p_ E ﬂ

p=l  g=I

(3-75)
r, +1 r, +1
X cos z p— g——= mn=1,2,...,N,
L, 2 2
et qui permet d’exprimer F,(u,v) par la relation
Ny HIL Ny L
Fuv=Y Y Q-r,68,)2-n08, ) w v v (2.76)
p=l1 q=1
ou
r, +1 r, +1
sin| L[t~ 71— |7 || sin|L|e+]|i-"" |7
1 ‘ 2 )L, ‘ L,
()=~ + 2.77)
2 ]"L +1 T . VL +1 Vs
sin|{t—|[—— — sin|t+|/—— —
2 )L, L,
l=p or gq
avec
t=u or v
Sachant que
r, +1 L
| pr—t |2 e 3-78
Ve Kp 2 ]L} 2-1,68,,)" G-78)
alors
F -— —,lg—— —\=L-a; 2.79
SHP p jLs (q p JL} g (2.79)
et en tenant compte de (2.66), les coefficients a®) s>écrivent

Pq

1 r,o+ 1 T r,o+ 1 T
(s) _ s s s
a, = L_f 17, {wo cosHp - ]L_J . coqu -3 JZH (2.80)

Dans ces conditions, ’expression (2.75) devient

! ] Nytr Nyt \ rLS+] T rL3+1 T
I,(nn):L—i- (2—rL‘ﬁp_IX2—rLl§5q_1)-TL_1[w0cos[[p— - -cos| | g — T

p=l g=I

2.81)




2.4.2 Directivité maximale

Comme dans le paragraphe 2.2.4, on peut écrire la directivit¢ maximale du réseau
L, x L, comme suit

F,(6,¢,)° 1

DY) = B
(6,¢) snododg

F (0.0 ) (2.82)

Bt

avee

Ng+r Nyt |:[m7er+1
2

- 3 Xide

—Ng+ln=—N +1

]sin ecosqﬁ{ﬂjL’Y;l]sm Osin 4 (2.83)

Comme les 1! sont symétriques par rapport aux axes x et y, on peut écrire alors

2 .
comme suit :

N, +1 N, +1

x Z Z[ 2s) jZ[m u+(n—1)v] (2.84)

m=—N, 4+l n=—N,+l

L’expressionde P, s’écrit alors sous la forme

Ny, +1 N, +1

r= Z 22 S, 1)(2 )mnb m1n_lcos[(m—l)uo]-cos[(n—])vo] (2.85)

m=1 n=1I

Avec b= sinc( kdJ(m—1) +(n—1Y ) (2.86)
2
, ] Ny +1 N, +1 '
1,(,12,{‘) = [L_J Z (2 -0, XZ -0, ) TLZ‘S{WO cos((p - ])Lijcos[(q - I)Liﬂ
' 2 (2.87a)

=l q=I 2s
xcos[z—Z(m ~1)\p —I)}cos[i

) zﬂ

2
N, =L —1=s(L,—1)et L, =2N, +1=2s(L,—1)+1 (2.87b)
u, =kdsin@,cos ¢, et v, =kdsin0,sing, (2.87¢)
Compte tenu (2.65a) et (2.74), 'expression (2.82) devient
E0,4,) _R" _R
P P P

N N N

DY) =

(2.88)

Dans le cas d’un espacement entre é¢léments adjacents de I'ordre de la demi-longueur
d’Onde ( d ~ 1/2 )7 (bm—l n—1 = 5m—1 X §n—1 )

P =% (2.89)
De plus, puisque les expressions (2.82), (2.83) et (2.88) permet d’écrire R’ sous la forme

1

Npg+l Npg+
RF =2 >@2-6,)2-6)1 (2.90)
m=1 n=1

la directivité maximale peut étre écrite, avec une bonne approximation, comme suit



) o R[Zs Ny +1 Ny +1

DY =ds =20 (2=, 02=8,)00 1 2.91)
11

m=1 n=1I

Pour unréseau de grande taille L, x L, sa directivit¢ D\ tend vers 2R’ . Pour un réseau auto-

convolué¢ de méme rapport, on peut montrer que pour une taille infinie sa directivité s’écrit
(annexe B)

(2.92)

(08), = tim D =21

L,—>+0 Czs
s

Par conséquent, le rapport entre la directivité ( D'”) d’un réseau auto-convolué et celle

(Dé” )w d’un réseau classique, ayant le méme rapport R, est

B (D{Es))OC - 9251 B 9251 X(S /)2
(D), e (2s)

s

(2.93)

D’apres (2.93) et le tableau suivant, on constate que le rapport r, croit avec I'entier s .
Cependant, l'augmentation de ce rapport est trés lente pour des valeurs grandes de s .

modification order s 2 3 4 5 10 100 1000
The ratio 7, (s) 1.333 1. 600 [1. 828 [2.032 2. 837 [&. 837 | 28. 028

2.4.3 Largeur de faisceau a mi-puissance et espacement maximum

L’angle d’ouverture a 3 dB (dans le plan ¢ = ¢, ), notée par A6, , est déterminé a partir de la
relation

T, (w, cosucosv)zRS/x/E (2.94)
ousous la forme

TLI_,(WO COSMCOSV)=R,/<\/§)I/S (2.95)

Pour ¢, =45°,0na

A0, =sin”'| sinf, + V22 cos™| |21 ||=sin”| sin 0, - V22 cos”!| |22 (2.96)
id w, id w,

1 R
w, =cosh cosh™ ! 7 (2.97)
L—1 (@)’
Pour L, grand, la relation (2.96) devient

AQ, = 2sin” ﬂcosq Wi (2.98)
7id cos 6, w,

L’espacement entre ¢léments d’un réseau de Chebyshev auto-convolué est €gal a celui
d’un réseau de Chebyshev classique. Alors, la distance maximale autorisée entre éléments,

d, /A, pour éviter les lobes d’ambiguité, est donnée par (2-17), ou ’argument TH( ) doit
étre supérieur ouégale a -1 [111]

avec




w, cos[ﬁ—d (1+sin8,, )cos ¢0} . cos[ﬁ—d (1+sin8,, )sin ¢0} >—] (2.99)

Pour tout ¢,. D’ou la condition :

p 1-—cos ILJ
%g id %o (2.100)

Cecipermet d’obtenir une borne supérieure, notée par (A6,),,, de 'angle d’ouverture a -3 dB
. -1
(46,),, = 2sin” \/3(1+Sln9M)COS_1 (wl/wg) 2.101)
cos0,, - |_7Z' —cos ™' (I/w, )J

0,, étant ’angle maximum du balayage.

2.4.4 Résultats obtenus

Dans ce paragraphe, nous allons effectuer une comparaison entre un réseau de Chebyshev
auto-convolué et un réseau de Chebyshev classique, qui ont les mémes caractéristiques : la
taille Zx L, le rapport R, I'espacement 4/21=0.5 et Pangle maximum de balayage 6,, qui est

fixé a 75°. Pour effectuer cette comparaison, nous avons pris comme indices de performances
la directivit¢ maximale et la largeur du faisceau principal dans la direction transversale
(6, =0",¢, =45").

Les distributions d’amplitudes des courants des deux réseaux, sont illustrées par la
figure 2.16. Nous remarquons que l’inconvénient majeur d’une excitation classique (Fig.
2.6b) réside dans les écarts €levés entre les amplitudes de courant 7, . Ces écarts devient trop

importants lorsque la taille du réseau est grande. Il est alors difficile d’obtenir et de maintenir
une telle distribution sur les différentes sources du réseau. Cet inconvénient est compensé par
la technique d’auto-convolution (Fig. 2.6a) qui donne des écarts peu significatifs des
amplitudes de courant, ce qui est facilement réalisable. Nous remarquons de plus que cette
nouvelle technique s’approche de la distribution uniforme lorsque la taille du réseau est
importante et il est donc évident que la directivité soit améliorée.

f’

0.8
0.6

049 - .
02 — . ........

Fig. 2.16a Distribution des amplitudes de courant pour R = 20 dB, pour un
réseau auro-convolué avec L;=5ets=2.
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Fig. 2.16b Distribution des amplitudes de courant pour R = 20 dB, pour un
réseau classique de Chebyshev avec L =9.

La figure 2.17 illustre le diagramme de rayonnement, dans le plan ¢ = 45°, d’un réseau
auto-convolué, pour deux valeurs de Ls, et pour un rapport R=10dB. Nous constatons une
diminution de la largeur de faisceau lorsque la taille du réseau de base augmente. Pour une

valeur de Ls fixée et I’ordre de modification s augmente, le nombre des lobes secondaires
diminue au détriment de la largeur du faisceau.
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Fig. 2.17a Diagrammes de rayonnement pour L, = 15.

La figure 2.18 met en évidence ’augmentation de la directivité avec la taille duréseau
et de I'ordre de la modification s. Dans le cas ou le paramétre R est pris égal a 20 dB, cette
augmentation est pratiquement linéaire jusqu’a L=30. Elle I’est jusqu’a L = 60 dans le cas ou
R=30dB. Nous constatons ¢galement que les valeurs ¢levées de 'ordre de la modification

n’améliore guere la directivité. Par conséquent, des valeurs de s égales a 2 ou 3 suffisent
amplement pour améliorer les performances du réseau.
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Fig. 2.17b Diagrammes de rayonnement pour L, = 22.

Un réseau de courbes comparables a celles de la figure 2.18 peuvent servir d’abaques
pour effectuer la synthése de tels réseaux. Ainsi, pour des valeurs imposées de la directivité et
du rapport R, on peut déterminer les dimensions du réseau de base et lordre de la
modification. On procédera ensuite par auto-convolution aux calculs des amplitudes 7,,. On

déterminera ensuite le facteur du réseau de la configuration modifiée dont on déterminera
toutes les caractéristiques de rayonnement.
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Fig. 2.18a Directivité maximal d’un réseau carré auto-convolué¢ en fonction de nombre
d’¢éléments pour différente valeurs de savec R =20 dB.
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Fig. 2.18a Directivit¢ maximal d’un réseau carré auto-convolué en fonction de nombre
d’¢léments pour différente valeurs de s avec R =30 dB.

La figure 2.19 représente I'évolution de I’angle maximum @!}) & mi-puissance en
fonction de la taille du réseau pour deux valeurs du rapport R. Les courbes en trait plein et en
pointillés représentent respectivement  6¢) d’un réseau auto-convolué et d’un réseau

classique de méme taille. A partir de ces courbes on peut déduire que I’intérét des réseaux
modifiés réside plutét dans la diminution du nombre et du niveau des lobes secondaires car
les angles d’ouverture a mi-puissance sont pratiquement les mémes.
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Réseau auto-convolué

«eseees Réseau classique
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Fig. 2.19 Largeur maximale de faisceau & mi-puissance pour les deux types de
réseaux, en fonction de la taille avec R=10dB , R=30dB et s=2.



Chapitre 3

Analyse des Réseaux Microruban
par Equation Intégrale

3.1 Introduction

Les réseaux d’antennes phasés imprimées ont gagné un intérét considérable en particulier
dans les réseaux monolithiques dans la bande millimétrique ou des dispositifs actifs pour
déphaseurs et des amplificateurs sont intégrés sur le méme substrat que les €¢léments de
rayonnement. L'antenne microruban convient parfaitement a ce type de réseaux du fait de son
faible gain, de sa compatibilité avec I'architecture monolithique et de sa possibilité d’étre
alimentée de maniéres diverses [112, 113].

L’analyse de réseaux d’antennes en technologie microruban a I’aide des méthodes
développées au chapitre 2 s’avere insuffisantes. En effet, ces méthodes ne prennent pas en
considérations les effets de couplage mutuel inter sources [114] et les directions aveugles
[115] dues a I’existence d’ondes de surface. C’est la raison pour laquelle nous avons opté
pour I'une des méthodes les plus rigoureuses a s’avoir la résolution de I’équation intégrale
dans le domaine spectral a I’aide de la méthode des moments [116, 118].

L’¢tude d’un réseau d’antennes doit toujours étre précédée par la description du
couplage mutuel entre ses ¢léments. Ceci est aussi bien valable pour les réseaux microrubans
que pour tout autre type de réseaux. L’ utilisation des caractéristiques optimales d’un ¢lément
en isolation pour la conception d’un réseau entraine souvent a des résultats erronés. Quels
sont donc les effets du couplage mutuel? En particulier, il modifie la résistance de
rayonnement des éléments couplés entrainant une mauvaise adaptation d’impédance. 11 peut
aussiaffaiblir le rayonnement par ’apparition de directions aveugles.

Les directions aveugles se référent a une condition ou aucune puissance active n’est
rayonnée (regue) dans certains angles de balayage. Elle résulte d’un confinement de la
puissance dans le réseau et, généralement, elle est liée a la résonance de certains modes guidés
dans la structure du réseau. En raison de la présence d’une couche diélectrique, les réseaux
phasés imprimés sont plus susceptibles de présenter des directions aveugles. Ces directions
sont caractéristique des réseaux infinis, et dans les réseaux de grandes tailles leurs effets
peuvent sérieusement affecter leurs performances. Ainsi, il est important de prévoir
lapparition de cet effet dans les réseaux imprimés.

La méthode d’analyse utilisée dans ce chapitre (Fullwave approach) consiste a
caractériser la structure rayonnante par une équation intégrale de champ électrique résolue a
I’aide de la méthode des moments dans le domaine spectral. Nous avons d'abord spécifi¢ les
caractéristiques du patch rectangulaire isol¢, puis étudi¢ I’effet de proximité (réseaux parasites
avec deux éléments) pour mettre en évidence I'existence de couplage inter ¢léments. Ensuite,
les caractéristiques du patch dans un réseau infini sont obtenues. Finalement les effets de bord
ont été étudiés.



3.2 Patch isolé

L’antenne microruban a patch rectangulaire est 'un des éléments les plus utilisés dans les
antennes imprimées (fig. 3,1). Son diagramme de rayonnement est utilis¢ comme diagramme
de rayonnement d’un élément de réseaux dans l'étude des réseaux planaires. Dans cette
section, les caractéristiques d'une antenne rectangulaire sont étudiées en utilisant la méthode
des moments. Nous avons validé la méthode proposée [116] expérimentalement et montré la
précision des résultats obtenus jusqu’a une fréquence de 24 GHz.

/'y

....... S
h I Substrata (g, tgd)

Fig. 3.1 Antenne microruban rectangulaire

Dans la structure de la figure 3.1, le substrat di¢lectrique est supposé infini, homogene et
isotrope avec pertes. Ainsi, sa constante di¢lectrique s’écrit

e=¢, & (1-jtgd) 0<z<h (3-1)

Ouh, &, et tand sont respectivement, I'épaisseur, la constante di¢lectrique et I’angle de perte
du substrat.

Pour étudier le rayonnement de la configuration considérée, I'équation intégrale de
champ électrique (EICE) est utilisée. Dans sa formulation, le champ électrique tangentiel sur
le patch conducteur de conduite est nul

—

E

tan

=0 (3-2)

Si ’on suppose I’existence d’un courant total équivalent J_ sur le patch, nous pouvons
alors écrire

L7 )+ E' =0 (3-3)

Dans le domaine spatial, E'est exprimé en intégrale de convolution de la fonction de
Green de la structure et du courant d'excitation. De méme, L est lopérateur de convolution
quidevient un produit simple dans le domaine spectral. A cet effet, ’équation (3-3) devient

[7.E<ds+ [T, E“"dv=0 (-4
s v,

Ou

E*“ est le champ diffracté du au courant de surface Js,
S dénote la surface du conducteur sur laquelle le courant Js circule,
V. est le volume contenant la source d’alimentation et

J_ s est le courant d’alimentation.

L'équation (3-4) est Iéquation intégrale désirée qui caractérise la structure de
rayonnement de la figure 3.1. En ce qui concerne la solution de cette équation, il est plus
intéressant de travailler avec des courants au lieu des champs. Ceci peut €tre accompli en



utilisant la fonction de Green Equi donne une relation de cause a effet entre le courant
électrique js et le champ électrique E*“ qu'il crée. De la théorie de systémes linéaires, cette
relation s’ écrit sous forme

E*" =[G J, ds (3-5)

Dans le domaine spectral, I'intégrale ci-dessus est transformée a un produit simple. Puisque,
le courant induisant et le champ résultant sont des quantités vectorielles; 1'équation (3-5)
devient

=
N
=

1. SN

(3-6)

SINSINH
I
Q. Qe

5xx éxy éxz
avec G = C~¥yx 5yy CN;yZ est la fonction de Green dyadique dans le domaine spectrale.
ézx 52)} 522

Le symbole ~ est utilisé pour indiquer que la quantité correspondante est exprimée dans le
domaine spectrale. Dans cette analyse, la fonction de Green exacte est utilisée (annexe C).

L’effet du courant d’alimentation J_ est modélisé par le champ incident £™ , et le

champ E*“est dii seulement au courant de surface J, =J X+.J . Par conséquent, nous

avons
Tinc ~ ~ ~ B
- Ex Gxx ny ze 0
rrinc _ Tinc _ ~ ~ ~
E"=|E"|=|G, G, G.|o0 (3-7)
inc ~ ~ ~ T
E z zx zy 2z _Jz
T scat ~ ~ =~ 17
- E x Gxx ny ze Jx
rscat | Tescat | | & ~ ~ T
£ = Ey T M »y vz ‘]y (3-8)
T scat ~ ~ ~
E z sz sz Gzz | 0

A cet effet, Iéquation intégrale de champ électrique s’écrit dans le domaine spectral sous la
forme

E"(k, ke, h)+ E““(k, k,,h)=0 (3-9)

Des solutions analytiques de l'équation (3-9) sont impossible a obtenir méme pour des
géométries simples. La méthode des moments (M;) [72] est employée pour obtenir une
solution numérique. Dans la formulation de la M, le courant surfacique est exprimé par un
développement de fonctions de base suivant

N N
X

J,=>a,J, fc+zyayn g, ¥ (3-10)

n=1 n=1
Jwm €t Jy, sont les fonctions de base de forme sinusoidales sous-section données (Annexe

D), a,, et «,, sont des coefficients de pondération & déterminer. En utilisant la méthode de
Galerkin, 1'équation (3-9) est transformée a un ensemble d'équations algébriques linéaires de



forme

Vo+> a,Z,, =0 m=12.,N e N=N,+N, (311

Quiprend la forme matricielle

Zom  Loin | Cen | |V 1o
Zy zwilg ||y (3-12)
mn mn yn m
avece
Zﬁ?’ - 4712-2 TTj;m (kX’ky) Npq (kx’ky )jqn (kx’ky )dkx dky (3-13)
et
V== 47; [ [0 k,)G, b b, )T (K, )k, dk, (3-14)

—00—00

L'impédance d'entrée de I'antenne de la figure 3-1 s’écrit sous forme [72]
N, N,
Zin = _{Zaxn Vxn +Zayn Vyn} (3_15)
n=1 n=1

ou «,, et «,, sontdétermings a partir de I'équation (3-12).

n

La détermination de la bande passante est effectuée par un tracage de l'impédance
normalisée en fonction de la fréquence sur I'abaque de Smith et en notant les fréquences

d'intersection f, et f, avec le cercle TOS = 2 (fig. 3.2a) ou en tragant le TOS en fonction de
la fréquence et en lisant les fréquences f, et f, (fig. 3.2b). L'impédance de normalisation
devrait étre choisie judicieusement afin d’assurer une meilleure adaptation avec la ligne
d’alimentation. Ainsi, la largeur de la bande passante est exprimée directement en fonction f,
et f, par larelation.

B=200-127/1 (in %) (3-16)
fo+ Sl
Le diagramme de rayonnement de I’antenne est donné par [72]
E(r,0,9)=E,(r.0,8)0+E,(r.0,4)¢ (3-17)
avec

~ jkr
E,= %0 € LB (k. k, h)cosp+ E.(k..k,.h)sing) (3-18a)

r

—jkr
k, e

B, =i {cosg|E (k. .k, n)sing+E, (k.. k, . h)cos p (3-18b)




ou k =k, sinbcosg, k. =k, sinOsing et K, =2/1—7[ ; Ex(kx,ky,h) et Ey(kx,ky,h) sont les

0
composantes du champ électrique sur la surface du patch exprimées dans le domaine spectral;

0 et ¢ sont les vecteurs unitaires en coordonés sphériques.
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Fig. 3.2 Détermination graphique de la bande passante

3.2.1 Résultats obtenus

Les caractéristiques de l'antenne rectangulaire considérée sont : L = 25 mm, W = 30 mm, h =
1.5mm, x, =1 mm, y, =15 mm, &, = 2.86 et tgd = 0.001.

La Figure 3.3 montre la variation des parties résistive et réactive de 1'impédance d'entrée
de Tantenne isolée en fonction de la fréquence. A la résonance, f; = 3.405GHz la partie
imaginaire de l'impédance d'entrée est nulle et sa partie réelle atteint sa valeur maximale. La
bande passante de antenne calculée a partir de la figure 3.4 est estimée a 1,45%.
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Fig. 3.3 Impédance d’entrée d’un patch rectangulaire avec
L=25mm, W=30mm, x, =1 mm,y,=15mmh=1.5mm, €, =2.86 and tg6 = 0.001.
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Fig. 3.4 TOS de patch rectangulaire en fonction de la fréquence
L=25mm, W=30mm, x, =1 mm,y, =15 mm, h= 1.5 mm, ¢, = 2.86 and tgd = 0.001.

La figure 3.5 présente les composantes co-polaires et contrapolaire du champ électrique
dans les plans E et H rayonnés a la fréquence de résonance de l'antenne. Nous notons que les
diagrammes de rayonnement sont symétriques par apport & la direction® = 0.

En ce qui concerne les composantes co-polaires dans les plans E et H, nous remarquons
que dans la direction perpendiculaire au plan de masse les composantes du champ rayonné
présente un rayonnement maximum dans la normale du patch et diminuent graduellement
pour s’annuler & 90°. Par conséquent, cette antenne est de type transversal. En outre, avec le
nombre de fonctions de base considéré (N, = Ny = 3), les composantes du champ
contrapolaire sont pratiquement négligeables dans les deux plans principaux. Ceci signifie que
cette antenne a une bonne pureté de polarisation en particulier dans le plan E ou le champ
contrapolaire est pratiquement nul. En conséquence, une antenne rectangulaire alimentée de la
de la maniére indiquée a une polarisation linéaire. Dans le cas d’un réseau imprimé basé sur
des ¢léments alimentés au point médian de leur largeur ont une polarisation linéaire. Nous
avons obtenu une polarisation circulaire avec une seule excitation en utilisant un patch carré
alimenté sur 'une de ces diagonales [119]. Ainsi, cette technique est utile dans le cas des
réseaux imprimeés a polarisation circulaire.

La largeur de faisceau demi puissance dans les plans E et H sont respectivement 126°
et 77.1° et ce [72], résulte d’une directivité de 4,3 dB.

Le type du substrat affecte sensiblement les performances de lantenne [72].
L'augmentation de son épaisseur diminue la fréquence de résonance ainsi que la résistance a
la résonance. La puissance rayonnée de I'antenne diminue ¢galement.

Les variations de la constante di¢lectrique n'affectent guére la direction de rayonnement
maximum a I’inverse de la pureté de polarisation qui est légerement affectée.

La position du point d'excitation et du type du matériau diélectrique dicte le degré
d'adaptation de l'antenne a la ligne d'alimentation. Plus le point d'excitation est proche du
milieu du patch, plus faible est la résistance d'entrée [72].
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Fig. 3.5 Diagramme de rayonnement du patch rectangulaire isolé
L=25mm, W =30mm, x, = Imm, y,= 15mm, h = 1.5mm, tgd = 0.001,
&, = 2.86, f,=3.405 GHz. (a) plan E (b) plan H

3.3 Effets de proximité (patch pilote au voisinage d’un patch parasite)

L’objectif de cette section est de mettre en évidence I'existence d’effets de couplage inter
¢léments méme dans le cas d’un patch parasite (non excité). L’élément parasite (Fig. 3.6) est
excité a la fois par les ondes de surface (internes au substrat di¢lectrique) et 'onde rayonnée
par le pilote alimenté a l'aide d’une sonde coaxiale. Nous avons étudi¢ I’effet de proximité
pour une structure a un élément [121, 122], et méme a plusieurs éléments parasites [123].
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Fig. 3.6 vue de dessous d’un réseau parasite a deux ¢léments
(a) couplage par c6té rayonnant
(b) couplage par des c6tés Non rayonnant.

De méme que pour le cas d’un patch isolé précédemment étudié, I’équation intégrale
caractérisant la structure de figure 3.6 est résolue par la M. Celle-cis’écrit sous la forme

kZ::” E(r r’)j;f (r’)dr'+”j E(r r’)jf (r')dr’: 0 (3-19)

2 —_— —_—
J, :ZJ’;, Jf et J;f sont les courants de la sonde d’excitation et sur le patch &
k=1

respectivement, Sp est la surface du patch et, ¥V, le volume contenant le courant

d’alimentation.
Suite a ’application de la méthode des moments I’équation intégrale (3-19) se transforme a
un systeme d’équations linéaire exprimé sous la forme matricielle suivante [121]:

|:ZII 211{0[1} |:VI}
21 22 2| T 2 (3-20)
VA Z a V

0|z za]
avec lz7]= [Zﬁ Z;J (3-21)
ot (zrY = y i . T TN;; G, T dk dk, (3-22)

et )= {Vq (3-23)

oil Yy =- 4; _ T Ti;;épj dk dk, (3-24)

z

—00—00

1 (a7
et finalement [a' ] = L{ } (3-25)
y



Une fois les coefficients [ai ] ¢valués et la distribution des courants déterminée, nous pouvons
alors calculer les parametres radioélectriques de 'antenne en utilisant (3-17) et (3-18) pour les
composantes du champ rayonné et la relation

N, N,
Zin = _Zzl{Zafn kan +Zafn Vykn } (3-26)
n=1

k=1 | n=1

pour I’impédance d’entrée.
3.3.1 Résultats obtenus

Les ¢léments des antennes microruban étudi€es dans cette section (Fig.3.6) sont déposés sur
un substrat de constante diélectrique € r = 2,86, tg & = 0,001, et h = 1.5 mm, et sont de
dimensions L; =25 mm, L, =245 mm, W, =W, = 30 mm, S = 0.7 mm, X, = 1 mmety =
15 mm.
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Fig. 3.7 impédance d’entrée en fonction de la fréquence d’un patch rectangulaire avec parasite.
L, =25mm, L, =24.5 mm, W, =W, =30mm, S = 0.7 mm,
h=1.5mm, &, =2.86 and tgd = 0.001, x, = 1 mm, y, = 15 mm.
(a) couplage par coté rayonnant (b) couplage par c6té non rayonnant



L’¢volution de I’impédance d’entrée en fonction de la fréquence (fig. 3.7) montre clairement
I’influence du couplage inter éléments. La présence de I’élément parasite se traduit par deux
pics de résonances et donc par un élargissement da la bande passante. Cet effet est plus
accentué¢ dans le plan E (fig. 3.7a) que dans le plan H (fig. 3.7b). En effet, la structure (a) a
une bande passante de 4.72% alors que celle de la structure (b) est de 3.75%. Cette différence
est due a la variation de la longueur résonnante effective de la structure (a) alors que dans la
structure (b), la variation n’a pas d’effet sur la premiére résonance. Le caractere large bande
de ces structures nous incite a I'étude du champ rayonné en fonction des fréquences dans la
bande fréquentielle de ’antenne.

Contrairement au cas d’une antenne isolée (sans ¢léments parasites), le diagramme de
rayonnement de la structure de la figure 3.6a varie considérablement avec la fréquence (fig.
3.8a). Dans le plan E, cette variation se traduit aussibien de point de vue du niveau du champ
rayonné que de la direction de rayonnement maximum. Cet effet est moins accentué¢ dans le
plan H ou il se traduit uniquement par la variation du niveau du champ. Dans le cas de la
figure 3.6b, nous observons des effets inverses (figure 3.8b). Les variations du champ
observées sont expliquées par le couplage mutuel inter éléments et par 1’écart entre les
longueurs des éléments de I’antenne.
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Fig. 3.8a Diagramme de rayonnement du réseau parasite. f, = 3.4 GHz
L,=25.0mm,L, =24.5mm, S=0.7 mm, W =30 mm f, = 3.5 GHz
€,=2.86,tg6 =0.001, X,=0,Y,=15.0mmh=1.5mm f, = 3.6 GHz

En plus des ondes de surface et d’espace, le patch parasite est également excité par le
champ débordé et par le champ dans I’espace de couplage entre les ¢léments. Il est donc
important d'étudier l'effet de la distance S entre les éléments sur I'impédance d'entrée.

Cet effet est illustré par les figures 3.9a et 3.9b ou on constate clairement que la
séparation entre le patch pilote et le patch parasite affecte fortement 1'impédance d'entrée de la
structure. L’¢largissement de cet espace se traduit par un rapprochement des pics résonnants
de la résistance d’entrée. Ces pics fusionnent pour un espacement relativement large (cas de S
= 10 mm) ou la résistance d’entrée de la structure s’approche de celle du patch isolé. A des
distances intermédiaires (cas de S = Imm et S = 2 mm dans les figures 3.9a et 3.9b
respectivement), I’allure de la résistance est relativement plate.
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Il ressort de la figure 3.9b qu’a I’inverse du cas de la figure 3.9a, la premiére fréquence
de résonance est indépendante de S. ceci est dii au fait que dans la structure de la figure 3.6b
la longueur résonante effective du pilote est affectée par la variation du champ de
débordement qui est sans effet dans le cas de la structure de la figure 3.6a.
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Fig. 3.9b L’effet de la largeur S sur I'impédance d’entrée pour un réseau parasite
L, =25mm, L, =24.5 mm, W; =W, =30 mm, h= 1.5 mm
&, = 2.86 and tgd = 0.001, x, = 1 mm, y, = 15 mm.
(a) Partie réelle (b) Partie imaginaire.



3.4 Réseau rectangulaire infini

La notion de réseau infini est nécessaire pour la détermination des directions aveugles de
rayonnement [115]. Le phénomeéne de directions aveugles est une caractéristique des réseaux
larges auxquels I’étude développée au chapitre 2 est destinée et qui est €¢galement inapte de le
prévoir du fait de I'ignorance des effets mutuel entre ¢1éments.

L’¢tude d’un réseau fini ne doit pas ignorer les effets du couplage mutuel et se reposer
uniquement sur les données d’un élément caractérisé en isolation. Si le réseau est trés large,
les ¢léments centraux peuvent étre modélisés en I'assimilant & un réseau infini qui prend en
charge le couplage mutuel Pour ce faire, ’analyse par équation intégrale basée sur la
méthode de Galerkin et les fonctions de Green est effectuée sur le réseau imprimé.

3.4.1 Formulation mathé matique

La forme géométrique d’un réseau infini alimenté par une sonde coaxiale est illustrée par la
figure 3.10. L’étude suppose un model idéal d’alimentation coaxiale avec un courant de sonde
constant. Nous avons vérifi¢ que ce modéle donne des résultats satisfaisant dans le cas d’un
patch isolé sur un substrat mince [116, 119].

Plan de masse

Substrat

dd|

Ligne coaxiale /

Fig. 3.10 Réseau micro ruban infini & patch rectangulaire

La condition aux limites annulant le champ ¢€lectrique tangentiel total sur le patch conducteur
est exprimé par I'équation intégrale du champ ¢électrique

Ei = —Ey =—[E.Jds (3-27)

ou Et’:; est les composantes (%, 7)tangentielles du champ incident issu de la sonde coaxial
évaluéaz =d, J s le vecteur de la densité de courant sur la surface du patch, S la surface du

patch et, EX" le champ électrique rayonné du patch. La densité de courant J ¢ est la somme

tan

des fonctions de base pondérées

Js=21,J (x).5,) (3-28)

ou j_/ est un mode de développement représentant un courant dans I’une des directions x
ouy, et I;sont des coefficients de pondération a déterminer. La substitution de 1’éqn. (3-28)
dans I’éqn. (3-27) et I’intégration sur S donne, pouri=1,2,3, ..., N



tan

[J Epeds==%1,[ [ J,.E.J dsds (3-29)
S
Nous pouvons a présent définir ’élément Z, de la matrice d'impédance comme

Z, = L JE J dsds (3-30)
et 'élément V' du vecteur tension comme

v/ =[J Epds (3-31)
N

ou I’exposant ¢ indique que ce terme de vecteur tension est basé sur un mode d’essai, ou mode

de poids. Les composantes des courants de développement sur x et y sont utilisées; ainsi dans

le souci de clarté il est utile de définir des dyades représentant les composantes x et y du

champ comme suit

G =3GY3+3GY 5+ 3G 3+ 3G 5 (3-32)
E _ éZZE(KX’Ky k*jKX(X*XX)e_ij(y_yX) (3_33)

EJ . . r A , .
G, estla fonction de Green (annexe C) qui représente la composante p du champ électrique
due au courant dans la directiong. L’¢lément Z; de la matrice d'impédance s’écrit alors en
utilisant 'éqn. (3.33) comme

Z,= ;—;EZE(KX,Ky )G = F (K. K,) (3-34)
V= ;_b]iiﬁ (k&G (K, K, )+ 3G (K K, xe™ e (3-35)

—00 —00

x, et ), étant les coordonnée du point d’excitation, ﬁl la transformée de Fourrier du mode

d’expansion et j‘/ est défini par
(KK, )= [ [T 5oy Je e dx i, (3-36)

Les coefficients 1 de (3-28) sont les solutions du systéme d’équations linéaires

ZZifIf =V, pour tout i (3-37)
J
L’impédance d’entrée au niveau de la sonde est
7% -
Zy="r [2E*"dz (3-38)
p o0

ou /,est le courant dans la sonde supposé uniforme et égale si d << 4,. A partir des éqn. (3-
38), (3-28), (3-27) et éqn. (3-33) nous pouvons écrire

Z,--Y1; (-39
J

ou I’¢lément V;* du vecteur tension sur le mode j est défini par [120]



Ve=— GY (K, K, R+GE (K K, PIF (K, K, |xe™ ™™™ (3-40)
5 3 los (kK Jer 2 (kK I (K K )

—00 —00

V! représente une tension basée sur le champ de la sonde intégré sur la surface du mode test.

Cependant, V° représente une tension basée sur le champ de la surface de mode d’expansion

intégré sur la sonde. En général, nous avons donc V=V .

L’¢tape suivante consiste a choisir les fonctions de développement/poids. Compte tenu
de la forme rectangulaire des éléments rayonnants, les fonctions de base s’écrivent

J(x,y)= fcsin(%(x+§j}cos(%(x+%n (2-41)

pour la composante x des courants, et

J . (x, y) = j/cos(kfﬁ(x + %Dsm(% (x + %D (2-42)

pour la composante y des courants, ou k et/ sontdes indices entiers représentant le nombre

de variations dans les directions x et y, respectivement. La transformée de Fourier de ces
modes peut facilement étre trouvé analytiquement par [72]

(KW K. L
sm| —_— co
kLW 2 { J pour k impair
S B
(3-43)
) (%)
2 K, Lk (KL 2
2 2 2
pour les courants dirigés selon x et, pour les courants dirigés selon y, ’expression est donné
par (3-44). Ces calculs supposent que les courants dans la direction x ont une amplitude

constante dans la direction y et vice versa. En d'autres termes, nous employons seulement des
couples (k, 0) pour les courants dirigés suivant x et des couples (0, /) pour les courants

dirigés suivant y.
Kx L K yW
sin
wILW 2

~

/ﬂ\l\)
=
S

pour k pair

pour / impair

(3-44)

pour / pair




3.4.2 Résultats et discussions

L’allure de I'impédance d’entrée d’un patch dans le réseau infini en fonction de la fréquence
est illustrée dans la fig. 3.11. Elle est similaire a celle d’un patch isolé précédemment étudié.
Sa partie réelle présente un pic a la résonance alors que sa partie imaginaire y est nulle. La
bande passante est trés étroite et estimée a 2 % dans ce cas donnant alors un facteur de qualité
¢leve.

Comme dans le cas d’un patch isolé [72], il est possible de choisir I’impédance d’entrée d’un
réseau excité par une sonde coaxiale en déplagant le point d’excitation sur la surface du patch.
En effet, la résistance d’entrée d’un patch rectangulaire isolé¢ [72] augmente de facon
monotone lorsque la sonde se déplace du centre du patch vers son extrémité. Cependant, en
raison du couplage mutuel avec les patches voisins dans le cas d'un réseau, la variation
d'impédance d'entrée est légérement différente de celle de l'impédance d'entrée d’un patch
isolé. Ainsi, il est intéressant de souligner cette différence avec les résultats d’un patch
simple. Bien que les résultats présentés sont obtenus avec un réseau infini, ils reflétent une
vue globale du comportement d’un réseau fini de grande taille.
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Fig. 3-11 Impédance d’entrée en fonction de la fréquence normalisée pour un réseau infini
d=0.01%, a = 0.5A, b=0.5%y, L = 0.3%9, W = 0.2, et x, = 0.5L.

La figure 3.12 montre que, contrairement a la variation monotone dans le cas du patch
isolé, la résistance d’entrée d’un réseau infini phasé pour un rayonnement transversal n’est
plus maximale aux bords du patch mais présente un maximum plutot fort prés du bord du
patch et ce a cause du couplage mutuel inter ¢léments du réseau.
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Fig. 3-12 Variation de la résistance d’entrée en déplacant la sonde vers le bord du
patch a la résonance dans un réseau infini (la sonde est centrée dans la
direction non résonnante).

d= 0017\,0, a=b= 0.57\/0, L= 0.3?\,0, W= 02)\,0

Si la position du point d’excitation est maintenue constante dans la direction résonnante a
0.25L et variée dans la direction non rayonnante, on note une allure quasi constante de la
résistance au voisinage du milieu du patch et une diminution forte a son bord (fig. 3.13). Une
fois de plus, ceci indique que le couplage entre les patches du réseau est fort.
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Fig. 3-13 Variation de la résistance d’entrée en déplagant la sonde vers le bord du
patch sur le c6té non rayonnant dans un réseau infini. (x, = 0.25L)
d=0.01%,a=b=0.51, L =0.3A, W =0.2%,

Il a été¢ par ailleurs observé que ’augmentation de I'épaisseur du substrat di¢lectrique
résulte en une impédance d’entrée inductive de la structure a la résonance. En outre, la bande
passante de I’antenne augmente avec 1'épaisseur de substrat.



Une méthode pour observer les directions aveugles est de considérer ’amplitude du
coefficient de réflexion d’un élément du réseau. Pour cela, On suppose une adaptation
acceptable de I’'impédance au balayage transversal (@ =0°); le coefficient de réflexion est
donc faible a cet angle. Si I’angle de balayage approche la direction longitudinale (& =90°),
la valeur de coefficient de réflexion augmente a l'unité, puisqu'un réseau phasé infini ne
transmet aucune puissance active aux directions longitudinales. Les directions aveugles sont
donc révélées par la valeur de coefficient de réflexion égale a un dans certains angles en
dehors de la longitudinale. Ceci signifie que dans ces conditions, tous les ¢léments du réseau
réfléchissent la totalité de leur puissance incidente a I'intérieur du substrat. Ainsi, le réseau est
dit 'aveugle' a cet angle de balayage.

Une autre technique de visualisation de ces directions aveugles est de considérer le
diagramme du rayonnement d’élément actif réseau. Dans ce travail nous optons pour la
premiere méthode ou le coefficient de réflexion est défini par

_Z,(0.9)-2, ]
A A -4

ou Z, =Z,(0,0) dénote I'impédance d’entrée de I’antenne au rayonnement transversale.

La Figure 3.14 montre 'amplitude des coefficients de réflexion en fonction de 'angle
de balayage pour un réseau infini sur un substrat de caractéristiques &. =2.55 et d = 0.064,.

La position du point aveugle dans le plan E correspond & un angle 6 de 68.8°. A cause de
I’existence de la composante y du courant, il existe aussi une direction aveugle dans le plan H
située a 76.4°. Cette cécité a un facteur de qualité supérieure a celui du plan E puisque la
composante y du courant est hautement réactive et rayonne une puissance active trés faible.
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Fig. 3.14 Amplitude du coefficient de réflexion en fonction de I’angle de balayage
pour un réseau infini micro ruban (Z, = 86 Q)

d=0.06A¢, a = 0.51A,, b=0.50%,, L =0.28%, W = 0.30%, et X, = 0.5L.



En pratique, toute perte, rayonnement de sonde ou effet aléatoire d'erreur ¢élimine
probablement la direction aveugle dans le plan H.

La Figure 3-15 illustre le rayonnement d’un réseau infini sur un substrat mince (d =
0.0249) ayant une constante di¢lectrique élevée & =12.8 donc défavorable pour le
rayonnement. Du fait de la faible épaisseur du substrat, la position des points aveugles dans

les plans E et H se situe a 6=82.9°. Ce résultat montre que I’intérét de 'usage des substrats
minces dans la réalisation de réseaux de grandes tailles en technologie microruban.
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Fig. 3.15 L’amplitude du coefficient de réflexion en fonction de I’angle de balayage
pour un réseau infini micro ruban (Z, = 403 Q)
d =0.02%, a = 0.5%9, b=0.50A, L = 0.131%,, W = 0.15%, et X, = 0.5L.

3.5 Réseau fini

Comme observé dans la section précédente, la déterminations des variations de 1’impédance
d’entrée active d’un ¢lément dans un réseau infini en fonction de I’angle de balayage est aussi
simple que celles du patch isolé. Cependant, 1’étude d’un réseau infini ne révele pas les effets
du bord d’un réseau fini et ne détermine a partir de quelle taille un réseau fini peut étre
considéré infini. Ainsi, une étude de réseaux finis s’avere utile et peut offrir des informations
plus pratiques que I'étude des réseaux infinis.

Une autre raison de considérer des réseaux d'antennes imprimées finis concerne le réle
des ondes de surface. On a vu qu’un élément d'antenne imprimé simple peut convertir une
fraction importante de sa puissance incidente en ondes de surface a I’inverse de la puissance
rayonnée [124]. D'autre part, les ondes de surface ne peuvent pas exister sur des réseaux
phasés infinis excepté a des angles aveugles ou toute la puissance d'entrée est convertie en
puissance d’ondes de surface, et aucun rayonnement n’est ¢émis de la surface du réseau. La
question qui se pose alors est : est-ce qu'un réseau microruban fini excite plus ou moins les
ondes de surface qu’un simple patch sur le méme substrat ? Et comment la puissance de ces
ondes de surface change avec la taille de réseau et 'angle de balayage?

Cependant, il est considérablement plus difficile d’analyser les réseaux finis qu’une
antenne a ¢lément simple ou un réseau infini. En utilisant I'approche é1ément par élément, le
couplage mutuel entre toute paire d'¢léments dans le réseau doit étre calculée, et des matrices
d'ordre au moins égal au nombre d'¢léments dans le réseau doivent étre inversées. Ainsi, La



taille des réseaux planaires pouvant étre étudiée par cette méthode est limitée.

3.5.1 Théorie des réseaux finis

La configuration géométrique du réseau fini considéré est illustrée par la figure 3.16. Les
patches ont une longueur résonnante L dans la direction x, une largeur W et sont
uniformément espacées par les distances a et b dans les directions x et y respectivement. Les
patches sont excités sur le point médian de la largeur et, par conséquent, seuls les courants
dirigés suivant x sont considérés. En effet, nous avons justifi¢ ce choix qui a pour effet de
réduire le temps de calcul avec des résultats expérimentaux [72]. Nous avons étendu ’analyse
d’un réseau fini de dipoles microruban [125] au réseau fini d’antennes de forme rectangulaire.
L’expression de I’élément mn de la matrice mutuelle a 1’aide de la méthode de Galerkin
s’écrit [72, 125] sous la forme

— ] propto
Zon=""]., [7F (kDK G5 (K, K, (K F, (K, Jk,dK, (3-47)
avec
2k [cosk h—cosk h] i
F ) — e X e JK X 4
nlk)==C Kl —k2) ¢ (.48)

h étant la demi longueur du mode “PWS”, x; la position du mode i sur la direction x et
k, =k,\J\& +1)/2 la valeur effective du nombre d’onde.

ink W/2
F, (ky ): M (3.49)
k)2

Substrat di¢lectrique

dd|

Ligne coaxial/

Fig. 3.16 Géométrie du réseau micro ruban fini

Le courant circulant sur le patch est 1i¢ au voltage V, excité¢ aux terminaux de la sonde [125]
par

S N A SO WA

Pour un balayage des angles 6 et ¢, le courant d’alimentation au niveau de la sonde est
défini par



Inf Ze—jko(kawrlbv) (3-51)

ou k et/ indiquent respectivement la colonne et la ligne du patch m considéré. u et v sont
définies par

u=sin@cos¢p (3-52a)

v=sin0sing (3-52b)
Les amplitudes des courants sur les patchs [124] sont exprimées par le vecteur [I ]
[1]=v,[r]lr"] (3-53)
ou [Y]=[z]". L’impédance d’entrée active est donnée par [126]
m B V [m
Z;(0.9)=— (3-54)

m

Le coefficient de réflexion actif sur le patch m est

0.9 Ze0.)-2:00)
R (0.9)=7: 0,6)+2,"(0.0)

(3-55)

Ceci suppose que le réseau est adapté au balayage transversal. Le rendement de rayonnement
considérant la puissance transférée aux ondes de surface est défini par [126]

P
e=1-—=" (3-56)
ou P, est la puissance totala I’entrée duréseau, et P, la puissance des ondes de surface. Ces
quantités sont exprimées par

m=1 n=1I

P, = Re{iillzmnln} (357)

m=1 n=1

ou R’ est la contribution des ondes de surface aux éléments d’impédance Z,, calculé¢ a

partir du résidu des poles des ondes de surface [126].

L’étude quantitative du couplage mutuel inter sources s’inspire du réseau muli-poles de
la figure 3-17 qui assimile le réseau d’antenne de N? éléments 4 un circuit de N? ports. Les
entrées des ports de ce circuit sont terminées en impédance Z; excepté¢ le port j qui est

alimenté avec une source de courant de 1 A. La relation entre les courants et les tensions des
ports est

=Lz )] (3-59)
ou la matrice d’impédances du port [Z r ] est donnée par [126]
)=l T =] (3-60)

Les ¢léments de la matrice de répartition s’écrit a partir du [Z r ] comme

is1={z"}-z. iz +1z. ] (3-61)



ou [ZC] est une matrice diagonal ayant comme ¢léments les impédances caractéristiques des
lignes de transmission d’alimentation.

Réseau microruban

1A
—>

Port 1 Port2 Port | Port N?

Fig. 3-17 Le réseau microruban fini de N*éléments comme circuit N* port.

Dans ce qui suit nous nous intéressons au calcul du diagramme de rayonnement de
I’élément actif.
En utilisant les équations (3-53), (3-59) et (3-60), les courants [I ] sur les patches dus a

I’ensemble des tensions [VP]des ports s’écrit

-1
N=r Tl )= ] (3-62)

0
Si I’on défini [I S] comme vecteur de courants alimentant les ports de la figure 3-17, tous les
¢léments de [I S] sont z&ro excepté celui d’élément j qui est de 1 A correspondant a I’élément

alimenté. Les tensions [VP ]aux ports dues aux courants [I * ]Vériﬁent la relation
e =l e =1 (3-63)

| . . - . 1
ou [Y ! ] est une matrice carrée diagonale dont les ¢léments sont —.
T

Les courants des patches dus a la source de 1 A alimentant I'¢lément j sont obtenus a partir
des équations (3-62) et (3-63) et s’écrivent

[1]= _71 frel+[r ][] (3-64)

0

Le diagramme de rayonnement de 1’¢lément est calculer par

E'(0,¢)=E’ (9,¢)§:1i exp(jk, (kau+1bv)) (3-65)

i=1
k etl dénotent respectivement la colonne et la ligne de I'é1ément j dans le réseau. E’ (9,¢)
est le diagramme de rayonnement d'un patch quis’écrit sous la forme [127]

E"(0,¢)=—j60k, F(lkc,u + kv \OP, cos g — gP, sin g (3-66)

oil P - C.OSH s(s+ jcosétan(k(,ds)) (3-67)
cos8 — js cot(k,ds) €, cos + js tan(k,ds)

P, cos@ (3-68)

" cosO— Js cot(k,ds)



s’=g, —sinz(ﬁ) (3-69)
Fkyu,k,v] est Ia transformée de Fourier d’un mode de développement exprimée par

-2k, [cos(koh sin@cos¢)— coskeh]

Flkyu,k,v)= 3-70
(i ) sin keh[k(,2 sin’ (0)cos’ (¢)—ij ( )
Le gain d’un é¢lément actif du réseau fini est donné par
G'(0.¢) e 0.9 3-71
P)= W (3-71)
Et dans le cas duréseau infini, il est exprimé par
G(6.4)= 4;”?” [1—|R(9,¢)|2]cos.9 (3-72)

3.5.2 Résultats et discussions

Les figures 3-18 a 3-20 illustrent les résultats obtenus pour un réseau fini avec & = 12.8 et
d = 0.06). La figure 3-18 montre une comparaison entre ’amplitude du coefficient de
réflexion en fonction de I’angle de balayage de 1’élément central d’un réseau planaire 7x7
(7=25) et celle d’un réseau infini. Il est a noter que méme avec un réseau de taille relativement
limitée (7x7), les résultats sont similaires a ceux obtenus avec un réseau infini a des angles de
balayage allant jusqu’a 60°. A 90° le réseau infini ayant un gain infini et sans angle
d’ambiguité¢ a une amplitude du coefficient de réflexion égale a I’unité alors qu’un réseau fini
rayonne toujours du fait que sa largeur de faisceau est non nulle. L’amplitude du coefficient
de réflexion du réseau infini autour de 46° est supérieure a I’unité. Ceci est expliqué par le fait
que le pole 25 recoit de la puissance délivrée par les autres patches; la puissance totale étant
conservee.

1.2

\. Ll LR R s
7 / /’, \ ./
0.8 ," 4
y R4
’ /_‘
0.6 Plan E ,

;
0 4 / /. / /

: K
/_/ . %Plan H
0.2 g i

0 —n—l—’-‘;‘" -
0 30 i 60 90
0 en degrés

/

Coefficient de reflex ion

Fig. 3.18 Coefficients de réflexion de I’¢1ément central du réseau fini 7x7 et du
réseau infini en fonction de I'angle de balayage.

g, =12.8,d =0.06)y, a=>b =5k, L =0.10741y, W =0.1510,x, =-L/2 et Y, = 0.



La figure 3-19 illustre le rendement obtenu avec (3-56) pour un balayage dans le plan E pour
deux réseaux différents. Ces résultats présentent un intérét particulier car ils montrent la
transition en terme de puissance d’onde de surface d’un petit réseau a un autre de taille plus
large. Ce rendement varie avec I’angle de balayage et augmente avec la taille du réseau pour
tous les angles de balayage excepté 46° ou il tend a diminuer. Le rendement de rayonnement,
non montré sur cette figure, est constant pour tout angle de balayage avec un patch isolé. On
note que les ondes de surface présentent une interférence destructive avec la croissance de la
taille du réseau autour de la direction aveugle. Pour un réseau infini, le rendement est égal a
I’unité pour tous les angles de balayage excepté sur la direction aveugle ou il est nul.
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Fig. 3-19 Rendement en fonction de I’angle de balayage dans le plan E pour deux réseaux différents.
& =12.8,d =0.06), a =b =0.5kg, L =0.1074X1o, W =0.15ko, x, =-L/2 et Y, = 0.

Les figures 3-20(a) et 3-20(b) montrent le gain de I'é1ément central d’un réseau de taille
3x3 et celui d’un réseau infin. Nous notons que le gain de I’¢lément du réseau fini, méme de
faible taille (3x3), est proche de celui du réseau infini. L’existence de la direction aveugle sur
le plan E est indiquée par gain nul dans le cas du réseau infini. Ces diagrammes sont obtenus
avec I’'impédance Zr= 50 Q.
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Fig. 3.20(a) Gain actif de I’élément central dans le plan E pour deux réseaux de tailles différentes.
€,=12.8,d =0.06A, a =b = 0.5A, L = 0.1074%, W= 0.1510, x, =-L/2 et Y, = 0.
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Fig. 3.20(b) Gain actif de I’élément central dans le plan H pour deux réseaux de tailles différentes
e, =12.8,d =0.06), a = b =0.5xy, L =0.1074Ay, W= 0.15ko, x, =-L/2 et Y, =0.

Les figures 3-21 a 3-23 illustrent les résultats obtenus pour un réseau fini sur un substrat plus
mince que dans le cas précédant (d = 0.041¢) et constante di¢lectrique €, = 2.55 favorable pour
le rayonnement. L’amplitude du coefficient de réflexion de I'élément central en fonction de
I’angle de balayage pour un réseau 7x7 est montrée par la figure 3.21 et comparée avec celle
d’un réseau infini. Une fois de plus, les résultats du réseau fini suivent ceux du réseau infini
jusqu’au tour de 70°. Avec cette structure, le réseau infini ne montre pas de directions
aveugles a cause de type du substrat et de son épaisseur.
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Fig. 3.21 Coefficient de réflexion en fonction de I’angle de balayage ( &, =2.55, d = 0.04),,
a=>b=0.5x,L=0.3x, W=10.3k, xp =-L/2 et Y, = 0).



La figure 3.22 montre le rendement de deux réseaux en fonction de I'angle de balayage
sur le plan E. Comme le substrat est plus mince que dans le cas de la figure 3-19, Ie
rendement est plus grand pour un réseau de taille identique. Comme noté précédemment, le
rendement s’approche 1’unité avec une taille plus grande du réseau sur tous les angles de
balayage excepté au voisinage de la direction longitudinale.
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Fig. 3.22 Rendement de réseaux finis en fonction de 'angle de balayage.
€, =2.55,d=0.04ho, a =b=0.519, L =0.3%9, W=10.310, X, =-L/2 et Y, =0.

Les figures 3.23(a) et 3.23(b) montrent les gains actif de I’élément central d’un réseau
fini et quelconque d’un réseau infini. Encore une fois, les résultats d’un réseau fini méme de
taille réduite (3x3) tendent a converger vers ceux d’un réseau infini. Aussi, il est observé dans
ce cas que le choix d’un substrat plus mince conduit a de meilleures performances de
balayage du fait de I’inexistence de directions aveugles (ou, sielles existent elles sont proches
de la direction longitudinale comme illustré par la figure 3.15).
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Fig. 3.23(a) Gain de Iélément central dans le plan E pour deux réseaux de tailles différentes
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Fig. 3.23(b) Gain de I’¢lément central dans le plan H pour deux réseaux de tailles différentes
€, =2.55,d=0.04)o,a =b=0.50, L =0.319, W= 0.3, X, =-L/2 et Y, =0.

Nous avons également effectu¢ une étude quantitative du couplage mutuel entre
¢léments adjacents et ce, a ’aide des parametres de répartition. La figure 3.24 montre que le
coefficient de couplage augmente avec I'effet de proximité. Le couplage est plus élevé dans le
plan E que dans le plan H ; plan dans lequel il subit une décroissance rapide.
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Fig. 3.24 Couplage mutuel entre patchs rectangulaire
L=2cm, W =3cm, ¢,=2.55,d =0.159 cm, X, = 0.55cm et /= 4.5GHz.



Les diagrammes de rayonnement sont aussi obtenus a laide de la formulation
précédente. Les figures 3.25(a) et 3.25(b) illustrent les diagrammes obtenus pour I'élément
central d’un réseau 5x5. La symétrie de ces diagrammes indique une bonne performance de
balayage duréseau.
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Fig. 3-25 Diagramme de rayonnement de I'¢lément central d’un réseau 5x5,
€,=255d=0.16cm,a=b=345cm,L=2cm, W=3cm, X, =0.55cmet Y, =0.

3.5.3 Validation expérimentale

Dans cette section, le champ rayonné obtenu par I'approche de la méthode de Chebyshev
modifiée est confront¢é au champ obtenu a I'aide méthode de I’équation intégrale et les
mesures effectuées sur la structure de la figure 3-26 (cette structure est fabriquée et testée a
I’'UCL, Louvain La- Neuve, Belgique). Les patches du réseau 2x2 considéré sont alimentés
par des lignes microruban d’impédance caractéristique de 180 Q adaptées a 100 Q par un
transformateur quart d’onde.



La figure 3-27 montre que les méthodes utilisées identifient aussi bien le zéro que le
niveau du lobe secondaire. Les écarts observés sont attribués aux fait que I’approche proposé
ne tient pas en compte les effets de couplage, la solution de 1’équation intégrale considere
seulement un mode et les mesures sont effectuées dans une chambre bruité.

180 Q 180 Q
100 Q
180 O 180 Q

Fig.3.26 Réseau 2x2 de patches avec une alimentation coaxial parallele.
(Ly=7.649 mm, W = 10.82 mm, ¢ = b =23 mm, h = 1.524 mm, &, =2.45 ettgd =0.001)
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Fig. 3.27 Diagramme de rayonnement dans le plan E d’un
réseau micro-ruban 2x2 a la fréquence 10.66 GHz.



CONCLUSION

Ce travail concerne l’analyse des réseaux d’antennes phasés basée sur l'utilisation des
expressions fermées et de la technique de I’équation intégrale. Nous avons d'abord apporté
des améliorations aux méthodes classiques (Réseaux de Chebyshev, Baklanov et Safaai) pour
la détermination des caractéristiques du champ lointain. Cependant, afin d’intégrer les effets
associés aux réseaux d’antennes tels que I’effet de couplage inter éléments et les directions
aveugles, I’analyse par équation intégrale dans le cas de réseaux d’antennes microruban a été
accomplie.

Nous avons pu élaborer une formulation originale du facteur de réseau d’une
configuration plane de forme rectangulaire ( K xL). Ce facteur a ét¢ exprimé sous forme
unique qui tient compte de toutes les éventualités concernant les valeurs des entiers K et L
(pair-pair, pair-impair, impair-pair, impair-impair). L’avantage d’un développement modal de
la distribution des amplitudes par rapport aux expressions usuellement utilisées est mis en
¢vidence du point de vue précision et temps de calcul. Ce développement permet d’obtenir
une expression simple de la directivité. Nous avons également montré qu’un réseau carré est
plus directif qu un réseau rectangulaire de taille comparable.

Malgré ces améliorations, I'hypothése toujours admise de I’alimentation séparable
(1,,=1,xI,) n'est pas évidente. De plus, les réseaux réalisés en tenant compte de cette
hypothése ne sont optimaux que dans les deux plans verticaux de polarisation. Afin d’éliminer
cette ambiguité, nous avons étendu la technique proposée par Baklanov pour le cas des
alignements aux réseaux plans. Ceci consiste a modifier la distribution des amplitudes tout en
leur conservant le caractére des polyndomes de Chebychev. Ainsi, nous avons contourné
I’hypotheése de I’alimentation séparable et obtenu des réseaux optimaux de révolution autour
de la direction de rayonnement maximum et amélioré sensiblement la largeur du lobe
principal du digramme de rayonnement.

Ayant constaté qu'au dela d’une certaine taille de réseau la directivité tend a devenir
constante, nous avons généralis¢ le concept des alignements auto-convolués proposé par
Safaai aux réseaux plans et montré qu’il est encore possible d’améliorer la directivité. La
distribution des amplitudes obtenues avec cette technique, bien que pondérés a I'aide de
polyndme de Chebychev, tend a s’approcher de la distribution uniforme qui confére aux
réseaux une meilleure directivité. Le caractere de pondération par la technique de Dolph
conserve a ses réseaux des lobes secondaires égaux.

La méthode des moments a ét¢ utilisée pour I'étude du couplage mutuel entre éléments
du réseau microruban. Il a ét¢ observé qu’a cause du couplage mutuel, un patch parasite
modifie sensiblement les performances d’un patch isolé. Cet effet est fonction du substrat, des
patches et de I’espacement entre ¢1éments.

Etant donné¢ que les modeles approchés sont applicables aux réseaux de grandes
tailles, I'étude de réseaux microruban infinis est effectuée. Les résultats obtenus montrent que
dans les réseaux de grandes tailles des directions aveugles risquent d’apparaitre. L’apparition
de ces directions est fonction du type du substrat, de son épaisseur, des dimensions du patch et



de la séparation entre ¢léments. Ces directions se déplacent vers la direction longitudinale
(end fire) dans le cas de substrats minces.

La présence d’ondes de surface dans les réseaux microruban induit des variations
importantes de I'impédance d’entrée de ’antenne en fonction de I’angle de balayage. Dans
ces conditions, il serait difficile de concevoir un circuit d’adaptation d’un facteur de qualité
¢leve.

L’effet de bord est aussi étudié dans un réseau fini. Il a été constaté que 1I’élément
central du réseau fini de taille moyenne (au-deld de 7x7) peut étre assimilé a un élément
quelconque d’un réseau infini, bien que ceci peut différer des ¢léments de bord. La puissance
des ondes de surface diminue avec I’augmentation de la taille du réseau dans tous les angles
de balayage sauf dans les directions aveugles ou elle devient prédominante. Nous avons
¢galement effectué une étude quantitative du couplage mutuel entre éléments adjacents a
I’aide des parametres de répartition. Le coefficient de couplage augmente avec I'effet de
proximité. Le couplage est plus élevé dans le plan E que dans le plan H; plan dans lequel il
subit une décroissance rapide.

L’application optimale des méthodes proposées pour des réseaux de grandes tailles doit
étre accompagnées par une étude de réseaux infinis par la méthode de 1’équation intégrale.
Ceci pour éviter toute dégradation des performances du réseau causée par les effets de
couplage. Une conception d’un réseau microruban doit considérer certains critéres parmi
lesquels nous citons :

- I¢largissement de la bande passante et de la zone de balayage exige un substrat d’une
constante di¢lectrique faible.

- L’espacement inter ¢léments est dicté par la zone de balayage maximale et les lobes
d’ambiguité. La zone de balayage est aussi limitée par le phénoméne de directions
aveugles étroitement liée a I’espacement entre ¢léments et aux paramétres du substrat.

- Le type de polarisation affecte la complexité du réseau.

- Le systtme d’alimentation risque d’affecter le niveau des lobes secondaires, la
polarisation ou le gain duréseau par son rayonnement parasites.

- Les réseaux de grandes tailles doivent €tre montés suivant une architecture accommodée
avec le circuit d’alimentation et de commande requis. D'autres considérations mécaniques
ne devraient pas étre ignorées.

Finalement, nous proposons pour I'extension de ce travail I’investigation des thé¢mes
suivants :

1. Une étude comparative des techniques d’alimentation
2.Une étude théorique associée a une réalisation pratique des déphaseurs

3.Une étude des réseaux phasés intégrés utilisant un grand nombre d’¢1éments.
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Annexe A

1. Détermination de I’équation (2-7)

Considérons un réseau rectangulaire de KxI ¢lments, excit¢ a I’aide d’une
distribution de courant symétrique par rapport aux axes x et y.Onse propose de déterminer

I’expression (2-7) du facteur de réseau.

Onprend le cas ou K =2M +Jet L=2N+1. Le facteur de réseau est alors donné par

M N
_ . Jk(md sin @ cosg+nd sin@ sing )
Eoo (0’ ¢) - Z zlmne
m=—M n=—N
avec
— jk('md sin 6 cosg,+nd sin 6, sin ¢, )
Lun = Imne
donc
M N
_ _ J2(mu+nv)
E00(0’¢)_Foo(u’v)_ Z Zlmne
m=—M n=-N

ou u et v sont donnés respectivement par (2-5).

D’aprés 'hypothése de symétrie des /,, selon les deux axes x ety ouona
I—mnzlmn et I - :I

m —n mn

On peut décomposer F,, (u,v) sous la forme

FOO(M,V)_ Z Zlmnej2(mu+nv)+ Z ZN:ImneJZ(z1zu+nv)

m=—M n=—N m=-M n=1
+ Z Zlmnej2(mu+nv) + Z zlmnej2(mu+nv)
m=1] n=— m=1 n=I

+ _lee”"wz%neﬂ"v ZI e”'"“+21m,,e”"'"

m=—N m=1
ou
MoN M N 4
Foo (U,V) = Z Z[ jZ(mu+nv) + Z zlimne—‘ﬂ(mu—nv)
m=1 n=1 m=1 n=I
M N ) M N '
+ z ZIm ﬂleJZ(mu—nv) +z ZlmneA/Z(mm—nv)
m=1 n=I oy R—
N

+> 1, e +210neﬂ"v +21 e +21moe”’"" 1,

n=1I n=1I m=1 m=1

donc, a I’aide de (A-4), on peut écrire

(I/l V) z Z g, mn [e—jZ(mz¢+nv) N ej2(mu+nV) N e—jZ(mu—nv) . ejZ(mu—nv)]

m0n0

alors

(A-T)

(A-2)

(A-3)

(A-4)



E (0,¢)=F, (uv)= i igmgnlmn cos(2mu )-cos(2nv) (A-5)

m=0 n=0
avec

1 sip=0
epz{ 7 (A-6)
2sip#0

Sion fait un décalage de 1 dans la numérotation des ¢léments dans les deux axes, ¢’est-a-dire

1 —> 1

mn m+1n+1

on obtient
M+1 N+1

E,(0.4)=F,(uv)=> ¢, 6.1, cos[2(m—1)u]-cos[2(n—1)v] (A-

m=1 n=I

7)

qui représente la formule (2-2).

Un travail analogue permet d’obtenir les formules (2-1), (2-3) et (2-4).

Les expressions (2-1), (2-2), (2-3), et (2-4) peuvent étre écrites sous la forme générale

M+ry N+rp

E@0.9)=Fu,v)= Y. >(2-r6,,N2-7,5,,)I,,cos[(2m—r¢ —Du]-cos[(2n—r, —1)v] (A-8)

m=l n=l

ou 6, ,=9, estle symbole de Kronecker, r, et r, sont définis par I’équation (2-8). Cette

expression n’est autre que celle de la formule (2-7).

Lors du calcul des amplitudes 7,, nous allons utiliser les relations suivantes

M

ZZZf(pql)=ZZ f(s m,s—n,s) (A-9)

m=0 n=0 s=max(m,n

g(p,q,l)zii ig(s—m+],s—n+1,s) (A-10)

m=1 n=1 s=max(m,n)
2. Démonstration des équations (A-9) et (A-10)
Pour [’équation (A-9)

Soit m=I—p et n=1—q. Alors

22 f(pal)=3 > > f(l-mi-nl) (A-11)

p=0 q=0 =0 m=0 n=0

M=

S

~
Il

S

~

mais, pour toute fonction A(l,m) ona



(A-12)

ce qui nous permet de changer les deux premiers opérateurs somme du troisi€me membre de

la double égalité (A-11)comme suit :

S=S S S f(l-mi-nl)

m=0 [=m n=0

Aussi, on remarque que

En utilisant (A-14) dans (A-13), on obtient

M M M
S=X> D fu-mi-nl
m=0 n=0 [=max(m,n)
d’ou I’équation (A-9)
M M
Z Zf(s—m,s—n,s)

0 n=0 s=max(m,n)

9%}
Il
M=

3
]

Pour I’équation (A-10)

On peut écrire la formule (A-9) comme suit :

! !

DX DS -1 -LI=-1)= > Y f(s'-m's'=n"s'~1)

=1 p'=0 ¢q'=0 m'=0 n"=0 s'=max(m',n")

~

avec x'=x+1 x=IpqgmnsM

Posons f(p'—1q'-11'-1)=g(p".q"l')
alors f(s'—m',s'"=n',s'"—1)=g(s'"-m'+1,s'"—n"+1,5")

d’ou I’équation (A-10)

M !

Y D> glpal)=> Dgls—m+ls—n+ls)

I1=1 p=1 q=I m=1 n=1 s=max(m,n)
3. Déterminationdes 1,

a) Linéairisation du cos” u

L
Ju —ju
Ona cos%t={%} =2_L(ej” +€_ju)L

La formule du bindme donne

L
cos“u=27" ZCief(L’z”“

1=0

ou

(A-13)

(A-14)

(A-15)

(A-16)

(A-17)

(A-18)



N+r—1 ] L )
cos" u= 2—{ Y et e el (1-r, ey } (A-19)
=0 I=N+1

En effectuant le changement de variable /"= L —/ dans le deuxi¢éme terme entre crochets on
obtient

N+r, -1
cos* u = z-{ D .2¢C; cos[(L=21"Ju] +(1-r,)C, } (A-20)
I'=0
car
ch=c
Posons [ =1["+1, alors

N+r;
cos" u =2_L{ZZCQ_1 cos[(L—21+2)u]+(]—rL)Cév}

I=1

écrite autrement
N+1
costu=2"3[r,(2-2)+& ]C, " cos[(L—21+2)u] (A-21)
=1
avec

& =Enip (A-22)

b) Détermination des /,, pour la méthode conventionnelle (réseau rectangulaire
quelconque)

Considérons un réseau rectangulaire de KxL élments. Dans le cas de la méthode
conventionnelle, ’alimentation est séparable c’est-a-dire 7, =75 <15, et la formule générale
(A-8) devient

Mry
E0,4)=F(u,v)= Y (2=, 4 )\ cos[(2m—ry —1yu]
! (A-23)

N+r,

x > (2=r,8,,)Iy cos[(2n—r, —1)v]

n=1

La formule (2-17), s’écrit pour w=w, cos u

M+rg ) 22’"*’%*2 2M 4 _I
TK_[(WO COSU): Z (_])MﬂnwK ( Fy )
m=1

Corrshowy" " (cosu )™ (A-24)

M+m—1
et comme
er—rK—I = ] - rK
alors 2m—rg =1=2(m—=1)+ry, ,

eta l'aide de la formule (A-21), on peut écrire donc

ASIRN o 2M +r, -1
T, (w,cosu)= i (2T )+ 5 (] Mmere <M AT =1
(v cost) = 2y Qe ) 2B S DT

2m-rg—1  ~p'-1 X 2m—rg—1 _ "
Cirints CZm—rK—I L) cos[(2m—=2p"—ry +1)u]

Posons dans cette égalit¢ p=m— p'+1, ontrouve



M+ry  m

TK—](WO COSU): z Z[(]—I”K)(Z—gm_p_”)_'_gm_p+]](_1)M—m+rK

2M +r, —1

m=1 p=1 2(M+m_])

ooy Cotyowy ™" cos[(2p =1 = Lu]
En utilisant ’équation (A-12), cette égalité devient

M+rg MArg

Ty (wycosu)= 3 > [(1=r J(2=Fy i)+ By oy J(—1)" 7"
p=1 =p

Cort et ow, " cos[(2p—r = u]

2m—ryg—1
ou

M+re MArg

T (wycosu)= D D [(1=r¢ )(2=8 )+ & ](—1)" 7"

m=1  s=m
2s-rg—1 s—m 2s5—rg—1
Cirsti 'Cz.s—rK—I "Wo cos[(2m—r, —Du]

L’¢équation (A-22) nous permet d’écrire

- {1 sSiM—-s+m=0 {1 sim=1
& M—s+m_ =

s—m+l —

2 siM—-s+m#0

donc

(I_rK)(z_Z‘s—m+1)+Z‘s—m+1 :(I_FK)(z_gm—I)-i_gm—]
:2_FK(2_8m—1)

=2-1r0

m—1

et I'écriture finale de 1’équation (A-24) est

M +rg

T, ,(w,cosu)= Z(Z—rk5mfj)-b,f ~cos[(2m—r, —1)u]
m=1

avec

M +r,
¥ 2M + I — 1 2s—rg—1 s—m 2s—rg—1

bK = _1 M—s+ry ) . »
m ; ( ) Z(M +S—]) M+s—1 2s5—rg—1 0

Un travail analogue est effectué pour 7, ,(w, cosv), on obtient donc

N+r,

T, ,(wycosv)= Z(Z—rLé'n_I)-an ~cos[(2n—r, —1)v]

n=1I

avece

< 2N +71, -1

by =D (=)'

Le produit de (A-26-a) et (A-27-a) donne alors

2s5—r; -1 Cs—n 2s5—r; -1
YNt T 2s—r -1 7 W
2(N +s-1) :

) =&
2 sim#1

2M 47, —1
2AM+m—1)

M +r, —1
2AM+s—1)

(A-25)

(A-26-a)

(A-26-b)

(A-27-a)

(A-27-b)



M+rg
Ty (wycosu)-T,_,(w,cosv)= 2(2 —red, ) b cos[(2m —re —1)u]
;”;1 (A-28)

x D (2=r,8,,)-by -cos[(2n—r, —1)v]

n=1

L’identification de (A-28) avec (A-23), nous permet de conclure que
IX =b" et I' =b" (A-29)
donc

I, =1XxI"=b%xb" (A-30)

c¢) Déterminationdes /,  pourla méthode optimale ( réseau carré [ x L éléments)
Le polyndme de Chebyshev de degr¢ L—-1 est donné par (2-17) avec

W=W,COSU - COSV.

Comme
Poper g =1—r, alors  2n—r —1=2(n-1)+r,,, ,
En utilisant ’équation (A-21), on peut écrire

N+rp n n

T (w)=2, D D U(1-1,)(2=8,)+&,][(1-1,)(2-,)+E,]

n=l p=1 q=1

2N+r, -1 per - _ _ nery—
2(N+—1;—1). votept eeat (w2

cos[(2n—=2p—r, +1)u]-cos[(2n—2q—r, +1)v]

(_])N—/HrL

En utilisant ’égalité (A-10), cette expression peut s’écrie sous la forme suivante :

N+r; N+rp N+ry

TL—I(W): Z Z Z[(]_rL)(2_Es—mﬂ)-’_gs—mﬂj[(]_’l)(Z_ES—nJrI)—’_Ex—nH]

m=1 n=1 s=max(m,n)

2N+r, —1
2AN+s—1)
cos[(2m—r, —1)u]-cos[(2n—r, —1)v]

(—1)N epntesn et (w/2) (A-31)

25—1,—

La formule (A-25) donne
(] - rL )(2 - 3@—m+1 ) + g:sferl = 2 - rL 5m71
donc, (A-31) devient

N+r, N+

T, (w)=> >(2-1rd, ,)(2-r6,,)B,cos[(2m—r, —1)u] -cos[(2n—r, —1)v] (A-32)

m=1 n=I

avec



N+r; _
B,= > (-t

L —.crnt.esn et (w20 A-33
) 2(N+S—]) N+s—1 2s5-r;—1 2s5-r;—1 ( 0/ ) ( )

L’identification de (A-32) avec (A-8) (ou M =N ), nous permet de conclure que
I1,,=B,, (A-34)
4. Pourquoi la relation (2-20) ?
Puisqu’il y a (M +r,) inconnues dans ’équations (2-10), a variable continue u, qui

sont les 15 (m=1,---,M +r,), il faut avoir (M + r, ) équations, pour obtenir un systéme de
(M +ry) équations et ( M + r, ) inconnues, donc

M +ry

felw,) =D (2=r¢, DIs -cos[(2m—ry =D, ], p=1--,M +ry (A-35)

m=1
ou les u, sont des échantillons de la variable . En multipliant les deux membres de cette

€quations par la quantité cos[(2m'—r, —Du,] eten faisant la somme par rapport p, ontrouve

M+ryg M+ry M+ryg
D Q=r8, ) fi(u,)cos[(2m' —re —Du, 1= ((2—r,<5m_1 My - D (2=rk8,)
p=1 m=1

- (A-36)
x % fcos[20m + m' = r. =D, 1+ cos[2(m —m')u, 1} J

et comme

M+, .
- 2w re +1 sin(z - x) .
2—r.0 “lp-E—|x|=—""2-=K-6 t I A-37
; 2—r, pl)co{K (p > j x} oG /5  (x unentier quelconque)  ( )

y - LA 1
¢ P 2
I’équation (A-36) devient

z"(z_rKap_,)fK(g(p-rK ;fjjws[%(mrﬂ ;fj[p-'%;’j}

p=I

alors, en prenant

(A-38)
K M+ry
= 7 2(2 - rK é‘m—l )(5m+m'—rk -1 + 5n1—m’ )Irln( = K ’ Ir[n('
m=1
En posant ay :%-f,([%(p—r’{;ljj (A-39)

L’expressionde I} s’écrit comme suit :

Mk 27 re +1 re +1
15 = 2—re0, )-at -cog ==| m—--K — K A-40
m ; ( rK p—]) ap CO{ K (m 2 ](p 2 j ( )

L’écriture de X sous la forme (A-40), s’appelle la décomposition modale de 7%, d’ou

la dénomination « méthode modale ».
5. Calcul de la directivit¢ maximale d’un réseau rectangulaire de Chebyshev
La directivité maximale est définie comme suit :




E(6,.4,) )
D, =—ECuth) - LiEco,.4,) (A-41)

—j“E(@ @) sin6 do dg

ou

E0.4)=Fuv)= S 1€ 5 e A2)

m=—M+1 n=—N+I

Les parametres u et v sont donnés par (2-5). Le fait que les amplitudes de courant soient
symétriques par rapport aux axes x et y, fait que le facteur de réseau devienne une quantité

réelle, ce qui nous permet d’écrire

M +ry M +ry N+r, N+rp,

|E(0, ¢)| E2 (6 ¢) _ Z z Z ZlmlnI mznz 2[(my+my—rg—ur(ny+ny—ry,—1)v] (A-43)

my=—M+1 my=—M+] n;=—N+I ny,=—N+I
et sion pose
m=m,+m,—r, et n=n,+n,—r,

on trouve que

M,+1 N,+1

|E(l9,¢)|2 _ Z Zl”)eﬂ m—1Yu+(n—1)v] (A-44)

m=—M,+1 n=—N,+I]

avec
M,=2M+r, -1, N,=2N+r, -1 et

min(m+M+rg—1,M+ry ) min(n+N+r, —1,N+r; )

16 = >, >1 I (A-45)

m—my+ry n—ny+r; " myn,
my=max(m-M ,-M+1) n,=max(n—-N,-N+1)

La relation (A-44), peut étre réécrite de la maniére suivante

|E(0,¢)|2 _ A/IZZ+I Zl;i)e]kdunﬁ[m 1)cosg+(n—1)sing) (A'46)

m=—M ,+1 n=—N,+I

ou



«(2) _ 7(2) pjkdsing [(m71)00s¢ +(n—1)sin¢ ]
L = Imn e ’ ! !

La partie entre crochet de 'exponentielle de (A-46) peut s’écrire

(m—])cos¢+(n—])sin¢=\/(m—1)2 +(n—1)° cos(¢p+&)

avee

n—1
m—1

1gé =

Pour alléger le formalisme, on pose

= jkd\(m—1) +(n—1)’

Dans ces conditions, ’expressionde P devient
] M,+1 N,+1 n2n

P=or > Y i et sing do dg

=—M,+] n=—N,+I 00

Le développement de €7"°?*%) gous la forme d’une série entire

ersin Ocos(p+& ) — +Z.O (T Sin 0 COS(¢ + g))l
1=0 l/

permet d’écrire la double intégrale de (A-51) comme suit

72

rsin@cos(+&) _ ST (Tsinﬁ)l . .271 !
He szn0d9d¢—z_[—l/ sin@ do _{[cos ($+&)dg

=0 ¢

sachant que
2

.[(cos(qﬁ + f))l dg =0 si [ est impair

0

alors
n2r 0 Z'ZP - 7
ersin@cos(¢+§) Sln0 d& d¢ — (Sin9)2p+1d0' (COS(¢+§))2P d¢
! ! pz-o:( 2p)! ! !

Compte tenu de (A-21), etde larelation

2z
Icosqx dx=2rx-6,
0

la deuxieme intégrale de (A-55) s’écrit
2z
[costp+&)rrdp=2n-27 -y,
0

et (A-55) devient alors

(A-47)

(A-48)

(A-49)

(A-50)

(A-51)

(A-52)

(A-53)

(A-54)

(A-55)

(A-56)

(A-57)



T 2r oo 2p T
e ) 5in0 dO dp = 27277 C? ——— [ (sin0 )" do
/! 2m 2 o]
comme
Vg p+l | 2p+l 12
I(Sm9)2p+ld0: 2 Xp‘ :2 X(p)
0 Cp+D)x2p—-1)x---x3x1 2p+1!
alors
T2 +o0 2p .
T _sinh(7)

J'J'ersinﬂcos(¢+§) sin6 do d¢ =4- Drenmseaak /2
00 0 (2p+1)! ’

d’apres (A-50)
sinh(t) _ sin(—jt)
T - -JjT
sinh(t)
T

=sinc(—j7)

et 'expressionde P s’écrie finalement

M,+1 N,+1
_ (2) —jkd sin 6 [(m—1)cosgy+(n—1)sing, |
P= Z Zlmn bm—] n—]e

m=—M ,+1 n=—N,+I

tel que

b, =sin c(kd\/(m —1) +(n-1I )2)

(A-58)

(A-59)

(A-60)

(A-61)

(A-62)

(A-63)

Cette équation nous permet de conclure que b,,_,, , est symétrique par rapport aux droites

m=1 et n=1, c¢’est-a-dire que :

b b b b b

_m+1 n—1 = Om-1 n-1 m—1 —n+l — Om—1 n-1

_m+l —n+l

(A-64)

d’autre part, I’équation (A-45) permet de dire que les amplitudes 7> vérifient les relations de

mn

symétrie suivantes

(2) —7(2) (2) _7(2) (2)
VA (C (Y (] I

—-m+2 n m —n+2

A partir de 1a, ’expressionde P devient

—m+2 —n+2

(A-65)



P= (28, )(2- 8, b, . cosl(m—1)u,] cos[(n—1)v,] (A-66)

avec u, =kdsin0,cosg, et v, =kdsin0, sing,.

Finalement ’expression de la directivité maximale s’écrie comme suit :

B4 N _ (T s(m ) Tsn)F (T, )% RY (A-67)
P P P

pour un réseau rectangulaire de Chebyshev K x L qui utilise la méthode conventionnelle.
Pour un réseau carré qui utilise la méthode optimale I’expression de la directivité

D,

maximale devient

_E@40) _ (1, 00) _ R
0~ P B P _P

(A-68)

A partir de la relation (A-46), on peut assimiler (E£(6,4))° a un nouveau facteur de
réseau d’une géométrie rectangulaire de taille K, x L, , avec K, =2M, +1 et L, =2N, +1,
excitée a ’aide d’une distribution séparable d’amplitudes 72 (12 = 1% x 1) symétriques

m

par rapport aux axes x et y.La méthode modale appliquée a (E(0,4))’ donne alors

=S s 7 ol 0ol Zn-to-n] s
1% _L] Nit:(g 5,.,) T, ,{WO cos[(q ]) ﬂ COS|:2L—7T(7’I—])(6[—])} (A-69.b)

pour la méthode conventionnelle.

Un travail analogue donne pour la méthode optimale



] 2N, 41 Ny+l . .
Iy = (_j (2-6,,)(2=6,,) Ti—{”’o cos((p - 1)_j COS[(‘] - ])_]}
L, L, L,

2

(A-70)

Simplification

Pour un espacement 4 ¢égal a la demi-longueur d’onde (d =41/2); I'approximation

suivante est valable :
b,, =sin c(kd\/m2 +n’ )E 0, %0, (A-71)

D’apres (A-70) la quantité b de la relation (A-63) peut s’écrire comme suit :

m—1 n—1

b =06, %0,

m—1 n—1 —

et compte tenu de I'équation (A-66), la relation (A-67) (pour un réseau rectangulaire qui
utilise la méthode conventionnelle) devient

(K](W/))XR M,+1 N,+1

o 1y = X (2=8, IS 15 x 3 (2=8, )15 1) (A-72)

m=1 n=1I

1N

etsi K =L (réseau carr¢), la relation (A-71) s’écrie

R4 R? 2 Ny L 2
1(2) (]Lz] :{2(2_§n—1)1n2/112j (A-73)
1

n=1

L’¢équation (A-68) (pour un réseau carré qui utilise la méthode optimale) devient

2 N,+1 N,+1

1(2) =2 2(2-8,,)(2-6, )1, |1}/ (A-74)

m=1 n=I

6. Calcul de la limite de la directivité maximale

Pour calculer la limite de la directivit¢t maximale d’un réseau de Chebyshev K xL
(K=>=L) lorsque sa taille tend vers I’infini (ou L tend vers I’infini), nous allons nous baser sur
les équations (A-69) et (A-70).

Nous savons que

+ T ,(x) _ I+ TKz—I(x)

1
Tlg—](x) = 5 5

(A-75)

donc



M,+1

[ SR ,)cos{fg (m—1Yp- )}

2p1

3 (A-76)
2]1{2 ERE S IO [PRE S | -]
et comme
A:f;]( 2-6,, )cos[f{—f (m—1)p- 1)} - Sinlm=the) KO A7

Sin((m—l);gj

et
lim ! Mi:‘I(Z S,,) T, | w,cos (p- 1) -cos 2—”(m—1)(p—1) =0 (A-78)
Koo 2K, 40 - K, K,
alors Jim 7 K —%5,”_] (A-79)
Un travail analogue permet d’obtenir
lim 7= =15 (A-80)
L, —>+o0 2
donc on peut écrire
Lhm % =—5m | X6, (A-81)

Si le réseau de Chebyshev utilise la methode optimale ( K = L), on peut écrire (A-70),

compte tenu de (A-75), comme suit

I;i):i(%] Nzi[ NZH(Z—5p_,)(2—5q_,)cos[2L—”(m—1)(p— )i|COS|:i (n 1)(q 1)}

+1(L_]2] N,+1 NZ+](2 5;; 1)(2 5q 1) 1|:W0 cos((p—])l%jcos((q—])l%j} (A-82)

p=1 q=I
xcos{i—f(m—])(p— )}cos[i (n—1)gq- 1)}
et comme
%131(2 S, N2~ 5q,)cos[L (m—])(p— )}Cos{i (n 1)(q ])}:( )25m7,><5”7] (A-83)
et

lim i[L_IzJ s NJH(Z =0, N2=6,,)T,,, {Wo COS{(p - I)Llj COS((Q - I)LEJ}

2 2

xcosﬁ’j (m—1)p- 1)}0{1 (n—1)g- 1)}:0

(A-84)



alors
1

Klim 107 = 55,”71 X0, (A-85)
A laide de (A-63) ona
limb, , ,=0 (A-86)
donc, compte tenue de (A-66), (A-81) et (A-86) on peut dire que
lim P= ! (A-87)
L—>+o0 4

pour un réseau de Chebyshev rectangulaire qui utilise la méthode conventionnelle.
Pour un réseau de Chebyshev carré qui utilise la méthode optimale, on peut écrire a partir

des formules (A-66), (A-85) et (A-86)

lim P:% (A-88)

L—+o0



Annexe B
1. Démonstration du principe de la méthode de Chebyshe v modifiée

Le facteur de réseau d’un groupement carré [ x L est donné par

EO.§)=Fun= 3 Nsze’z[[ij[2H (B-1)

m=—N+1 n=—N+l

) , L 1 si L estimpair
La taille duréseauest LxL éléments avec L=2N+r et r= _ _
0 si L estpair

(B-2)

Les conditions de la symétrie des amplitudes de courant par rapport aux deux axes xet
y duréseau carré s’écrivent

I—m -n = ]m+r+1 n+r+l (B_3a)
I—mn = Im+r+1 n (B'3b)
Im -n = Im n+r+l (B'3C)

L’application de la méthode de Chebyshev modifiée sur un réseau carré¢ requiert le
calculde (F(u,v)) ou s estun nombre entier.

Montrons par récurrence que F*(u,v) s écrit

Ny+rg, Ny+rg, jZ[[m—rL“ HJLH—(n—rLS +1JV:|
s ' * s 2 2
F’(u,v)= Z 2 e (B-4.2)
m=—N +1 n=—N +I
ot (F(u,v)) est le facteur de réseau d’un groupement carré, alimenté a P'aide d’excitations

d’amplitudes 11, de taille L, x L, avec

mn >

L,=2N +r, =s(2N+r-1)+1 (B-4.b)

r,o=[(2r=1) +1]/2 (B-4.c)

ou r donné par (B-2), et montrons aussi les expressions concernant la symétrie des
amplitudes 7% par rapport aux axes x, .

mn

Ifrsn) —n = Ir(ni—))L\ +1 n+ry +1 (B' 5 -a)
10 =1 (B-5.b)
Ir(nS)—n = Ir(nS:HrJr] (B- 5 .C)

e On remarque que pour s=1, les relations (B-4) et (B-5.a) sont Wérifiées, car elles sont
identiques aux relations (B-1) et (B-2) respectivement, avec N, =N, L, =L, r; =r et

19 =1

mn



e Lorsque s=2,0na

FZ(M,V) — Ji ]g Jf jflmlnl Imznz e_jZ[(m1+m2—rfl)u+(n1+n27r71)v] (B- 6)
my=—N+1 n;=—N+1 my=—N+I n,=—N+I
posons
p=p,+p,—r (B-7)

avec p prend les valeurs de mou n.
comme

—N+I<p,,p,<N+r (B-8)

—2N—-r+2<p<2N+r

et ona d’apres (B-7)
P =p—Dp,*r
alors (B-8) s’écrira
~-N+I<p-p,+r<N+r
ou
p—-N<p,<p+N+r—-1I (B-9)
Les doubles inéquations (B-8) et (B-9) donnent
max(p—N~—N+1)<p,<min(p+N+r—I,N+r)

donc (B-6) devient

N,+1 N,+1

FZ(U,V): Z Z[(Z)e]Z m— 1u+n 1)]

m=—N,+1 n=—N,+I

avec N,=2N+r—1 et L,=N,+1—(-N,+1)+1=2N,+1 donc r, =1 (on obtient la
méme valeur si onapplique la formule de r,, donnée par (B-4.b)), et

min(m+N+r—I1,N+r) min(n+N+r—I,N+r)

18 = > >I I (B-10)

mn Mm—my+r n—n,+r> myn,
my=max(m—N,—N+1) n,=max(n—N,-N+I)

Montrons maintenant que
](2) _[(2)

-m —n ~ " m+2 n+2

(la formule (B-5.a) pour r, =r, =1)
L’¢quation (B-10) nous permet d’écrire

min( m+N+r+1,N+r) min(n+N+r+1,N+r )
107 I I
m+2 n+2 m—my+r+2 n—ny+r+2" myn,
my=max(m—N+2,—-N+1) n,=max(n—N+2,-N+1)

Posons
r r o
my,=-m,+r+1etn,=—n,+r+1

donc



max(—m—N,—N+1) max(—n—N,—N+1)
17, = I
m+2 n+2 m+mb+1 n+ny+17" —my+r+1 —nS+r+1
my=min(—m+N+r—I,N+r) ny=min(—n+N+r—I,N+r)

En utilisant (B-3) ona

et [

m+ms+1 n+nh+1 T L —m—mh+r —n—-n)+r —my+r+l —nS+r+l T T mhnb

donc

min(-m+N+r—1,N+r) min(-n+N+r—1,N+r)

](2) Z[

m+2 n+2 T —m—my+r 7n7n’2+r]m'2n'2
my=max(m—N,—N+1) n,=max(-n—N,-N+1)

: > : (2)
qui est ’expressionde /)"

o Supposons que les relations (B-4) et (B-5.a) sont vraies et montrons que

.+l .+
Negtr, Netn o, J2|| m ”21 u+ n 5 v
Fuv)= > Z IGe (B-11)
m=—Ng ,+1 n=—Ng ;+]
et
(s+1) (s+1)
I—m -n Im+lL ]+1 n+ry l+1 (B-lz)
Ona

F*'(u,v)=F*(u,v)xF(u,v),eta I'aide de I"hypothése de récurrence, on peut écrire

rp 4] rp 4]
Ny Ny+, N+r N+r jZ[[mﬁmz Li—%jl“r[”/*"z = —i]":|

2 2 2
F )= > > > > I, e (B-13)
m;=—N +I1 n=—Ng+1 my=—N+I ny,=—N+I

La taille du nouveau réseau, de facteur F**'(u,v),est L, xL , avec

LS+] = ZN

s+1

+r,  =(N;+r, +N+r)=(-N;+I-N+1)=2N +2N+r_+r—1 (B-14)

donc
n =t g =(2r=Dr, +1-r (B-15.a)

L, =L +2N+r—-1 (B-15.b)

Les formules (B-15) sont des formules récurrentes usuelles, on peut tirer alors les expressions
géncrales de r;, etde L, en fonctionde s

r,=[(2r=1)'+1]/2 (B-16.a)
L =s(2N+r—1)+1 (B-16.b)
La quantité
rot+l o+l

p,+p,— —7 (p prend les deux notations m et n)

2



qui existe dans ’exponentielle de I’équation (B-13), doit étre écrit sous la forme

r +1
P
alors si on pose
P=p,+ PP (B-17)
avec p constant a calculer, on trouve que
r,+1 4] r, +1
‘s + _ — s+1

2 > AT

et compte tenu de (B-15.a) onaboutit a 'expressionde p, qui est

py=1—-(r=1)(r, 1) (B-18)
Sachant que
~N,+1<p, <N +r, (B-19.a)
et
—N+I1<p,<N+r (B-19.b)

( p prend les deux notations m et n)

on peut écrire
—(N,+N)+2-p <p<N +N+r+r, —p, (B-20)

compte tenude (B-17), onpeut écrire p, = p—p, + p,, eta 'aide de (B-19) on trouve
pP=N,=r +p,<p,<p+N +p —1 (B-21)
Les relations (B-19.b) et (B-21) donnent donc
max(p—N,—r, +p,,—N+1)<p,<min(p+N_ +p, —1,N+r) (B-22)
Compte tenu de (B-14), (B-15.a), (B-17), (B-18), (B-20) et (B-21), I’équation (B-13) devient

Novittigy Neting, {m rLHIJr]]”"’[" e +]]V
Fs+1(u V)_ z Z I(s+1)e 2 2

m=—Ng ,+1 n=—Ng, ;+I

avee
min( m+Ng+p,—1,N+r) min(n+Ng+p,—1,N+r)
(s+1) __ (s)
I”’" o Z Zlm—mgtox n—n,+p, Imznz (B'23)

my=max(m—=N,—r; +p;,—N+1) ny=max(n—Ns—r;_+ps,~N+I)

alors la relation (B-11) est vraie. Il reste a démontrer la relation (B-12).
A partir de (B-23) on peut écrire

min(m+Ng+ry _ +pg N+r) min(n+Ng+ry  +pg N+r)
(s+1) _ (s)
Im+er+]+1 n+ry 1 - Im—m2+rL [P+ nmnyrg o+ +1 myn, (B 24)

my=max(m—Ng=ry_+rp _ +p+1,—~N+1) ny=max(n—N,—rp +r, _ +ps+l, N+1)

Effectuant dans (B-24) le changement de variable suivant
p,=—p,+r+1 (p prend les deux notations m et n)



ce qui permet d’écrire

max(—m—Ng+r—ry  —ps+l,—N+1) max(—n+=Ng+r—r;  —p,+1,—N+1)

(s+1) _ Z (s)

= .
m+rLH1+1 n+ry +1 mAmy=r+r,  +p,

2 n+n'27r+rLH1 +py I—m:,+r+1 —ny+r+l
my=min(—m+Ng+r+r, —1,_ —p, N+r) nh=min(—n+Ng+r+r, -1, —p,N+r)

Selon (B-3) et (B-5.a)on a

(s) —Js)

. , . ,
mAmy =ty AP NI P —m—my+rtr, I —ps+1 —n—ny+r+rg -, —py+1

1 1

—mh+r+l —ny+r+l T T mhn)

En utilisant les relations (B-15.a) et (B-18) il en résulte I’équation suivante :

r+r, —r =2p,—1

Iy
donc
min(-m+N +p,~1,N+r) min(-n+N,+p,—1,N+r)
(s+1) _ (s)

= . oo
Mty g L g+ ) ' M=y +ps N=hy+pg " My
my=max(-m—N,—r; +p;,~N+1) nmy=max(-n—-N,—r; +p;,—N+1)

: ; 5 . (s+1)
qui représente ’expressionde 77 .
On peut démontrer de maniere analogue les autres conditions de symétrie

) _ y(s) ) _ 7
I = L, ., =

—mn m+r+l n m n+r+l*

Compte tenu des relations (B-4) et (B-5) onpeut écrire F°(u,v) sous la forme (§ annexe
A)

Ny+rp No+rp,

Fu,v)= D, D(2-r,8,,)2=r, 6, )% cos[@m—r, —Du]-cos[@n—r, —Dv] (B-25)

m=1 n=l1
qui représente la formule (3-11).

2. Calcul de la limite de la directivité

D’aprés (B-24) ona

RZ
D = lim D =[—SP (B-26)
i Ll—>n+,loo s

s

Une procédure analogue a celle exposée dans 'annexe A pour aboutir a I’équation (A-
21), nous permet d’obtenir la relation

s+1
TL{SJ (x)= 27 2(2 =01 )" CZI ) TZ(S+]—I)(L—1) (x)
’:’ ) (B-27)
=27 -G, + 277 'Zczs;l 'Tzl(L—1)(x)
I=1
(2s)

alors, les amplitudes 7, peuvent s’écrient sous la forme suivante :



1 2N, +1 N, +1
=205 | — (2-8,.)2=5,.,)- 08| 2= (m—1)p—1) |cos) 2= (n—1)g 1)
LZS p=1 g=1 L L2S
1 2 Ny+l Ny+l T T
4254 (L_J (2-0,1)2-6,,)- csl Tyyiony l:wo cos(( p-1 L_J cos((q -1) L—H
I

23 xco{i—gm—l)(p—l)}o{ 22 (o~ 1>} 23

2s

ousous la forme simplifiée

1 2 o N+l Ny o+l
L) =270 8,406, +27" L—J 2.(2-6,)2-6,)-C5
2s =1 p=1 q=1 (B-
x Ty |:W0 cos((p -1) i] cos((q -1 LH . cos[2—ﬁ (m—1)p - 1)} cos{z—” (n—1)g - 1)}
L2s L2s LZS L2s
28)

Comme la limite du deuxiéme terme dans (B-28) est égale a zros lorsque L,  tend vers

N

I’infini, on peut dire que

Llim 109 = innfw 179 =27.Cs, (B-29)

et a partir de la relation (3-22), on peut déduire que

lem P = llm I,(f” =27.C3, (B-30)

Finalement, la limite de la directivité s’écrit

DY = lim D} ==—= (B-31)

qui est une limite dépendant seulement du niveau des lobes secondaires.



ANNEXE C

Fonctions de Green

Les fonctions de Green utilisées dans ce travail sont :

— jz, sin(k,h g
o = TR (1 cos(hih) (2, K] K2 )+ sin(Kh ) (K k)
0% e m
ik k z, sin(kh
nyszX:J X yT"T (%, )(k2 cos(k,h)+ jk, sin(k,h))
— jz,sin(k,h o
= LR (o) (43~ )+ ke sinth bk =)
0% e " m
G.. = Zkke occkn)
) k()Tm
k,k
=22 cos(kyh)
0" m
G =2k k)
Ok] m
k
G, ——%Sln(kjh)
01" m
=g kl-p, kKX=ki-f , ko:i_”, z, = Hy
0 &g

T, =k,cos(k,h)+ jk,sin(k,h)
T, =¢k,cos(k,h)+ jk,sin(k,h)

(C-1)

(C-2)

(C-3)

(C-4)

(C-5)

(C-6)

(C-7)



Annexe D

Fonctions de base

Pour un patch rectangulaire illustré par la Figure D-1, nous adoptons aux fonctions de
base de type «piecewise sinusoidal basis functions » illustrées par la Figure D-2. leurs
expressions sont données par

y f Jl J2 J3 J3
L 5
£
=]
&
2 X
X >
U5 2U5  3U5 45 L
Fig.D-1 Rectangular patch antenna Fig.D-2 Expansion function in x-direction
] sinfk (a—x—x(])—na)
J_ (x,y)=—. [e ", | ‘J n=1,.., N, (D-1)
xn w Sll’l(k a)
e
a(n—1)<x—x(1)<a(n+1)
avec
0<y—-y(l)<w
] sinfk (y—y—y(])—nb)
J (x,y)=—. [e !’ ) ‘J r=l,., N, (D-2)
yn L Sll’l(k b)
e
b(n—1)<x—x(1)<b(n+1)
avec
0<x-x(1)<L
L w
= ;b= Pk =kge..
I+N, 1+N, Koo

e+1 e —1(. 120"
et g, =—"—+-—" 1+
2 2 w



La transformé de Fourier des expressions (D-1) et (D-2) sont

w

_ ke, sm(ky j —jkxna

an(Kx,Ky):Z V2 2) | ke x
ky B k2 —k?

(D-3)
cos —cos k a) e—jkxx(lJe—jkyy(J)
sin(k,
L
N kL sin xzj —]k na
Jyn(Kx,Ky)—Ze 7 k2_k2 X
b, Y (D-4)
[cos — cos(kpa )}—jkxx(lje—jkyy(l)
sin(k,

La forme simple du courant d’excitation J_ appliqué au point (xp,yp) est choisie et sa

forme est comme suit:
J 2 lx,y)= 8bp,yplsly-yp)) (D-5)
Sa forme spectrale a la forme

Tty e
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Résumé —Des nouvelles approches du calcul des caractéristiques de rayonnement a 'un réseau plan
rectangulaire a amplitudes d'excitations pondérées, selon la technique de Dolph Chebychev; afin
d'obtenir le meilleur compromis directivité niveau des lobes secondaires sont proposés. 1l a été
montrer que la forme modale de ces amplitudes est plus avantageuse que les formes usuellement
utilisées et ce aussi bien pour réduire le temps de calcul que pour traiter des réseaux de grande taille.
L'amélioration de la directivité d'un réseau carré par rapport a celle d'un réseau rectangulaire, de
méme taille, a été également mise en évidence. La méthode de Chebychev modifié, congue par Chafai
pour les alignements, est généralisée a des réseaux plans de grande taille. 1l a été trouver qu ‘elle
améliore sensiblement leurs caractéristiques radioélectriques.

L'effet mutuel entre éléments a été éudié pour les réseaux micro ruban par la méthode des

moments dans le domaine spectral. Les caractéristiques du patch rectangulaire isolé ont été
déterminées. Ces caractéristiques sont affectées par l'effet mutuel dans le cas du patch au voisinage
d'un parasite.

Pour étudier l'effet mutuel dans les réseaux de grand taille, des résultats du réseau infini sont
trouves, il a été noté que les direction aveugle peuvent s ‘exister dans la zone visible notamment avec
des substrats épais. Ces directions se déplacent vers la direction longitudinale dans le cas des
substrats minces. Finalement, le réseau phase fini des patches vectangulaires a été analysé. Les
résultats trouvés montrent que l'éléement central du réseau fini peut étre veprésenter par un élément du
réseau infini et que la puissance picgée par les ondes de surface diminue avec laugmentation de la
taille du réseau. De plus, le couplage mutuel entre éléements diminue avec l'augmentation de la
séparation entre eux et cette diminution est plus rapides dans le plan E que dans le plan H.

Mots clés : Réseaux planaires, distribution de Chebychev, Réseau optimum, Réseau auto-convolug,
Analyse par équation intégral, Patch isolé. Réseau parasite, Réseau infini, réseau fini.

Abstract —New approaches for radiation characteristic.s calculation of planar arrays with Dolf
Chebychev amplitudes, for thé best compromise directivity-side lobes level, are proposed. Il is shown
that thé modal form of thése amplitudes are better than thé conventionally used in réduction of thé
calculation lime as well as thé possibility of treating large arrays. Moreover, it is shown that thé
square array directivity is better than that of rectangular array with thé same size. The modified
Chebychev method, applied by Chafai to linear arrays is generalized (o planar arrays with large size.
1t isfound that improves their radioelectric characteristics.

The spectral domain moment method is used to study thé mutual effect between microstrip

arrays éléements. The isolated patch characteristics arve determined. These characteristics are affected
by thé mutual affect in thé case ofthe patch in thé neighborhood ofa parasitic.



For thé study of thé effect in large phased arrays, thé results of infinité patch array are

determined. It is noted that thé scan blindness directions may exist in thé visible range of thé array
made with thick substrate. These directions move to thé endfirefor thin substrates. Finally, the fmite
array of rectangular patches is analyzed. The obtained résulta show thai thé center élément of thé
[fmite array may be représente” by an élément of thé infinité array, and thé power trapped by thé
surface waves decrease with thé increase ofthe array size. Moreover, thé mutual coupling between
array éléments decreases with thé increase ofthe séparation between (hem and this decrease is more
rapid in thé E-plane than in thé H-plane.

Key words : planar array, Chebychev distribution, optimum array, self-convolved array, fullwave
approach, isolated patch, parasitic array, infinité array, finite array.



