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Introduction génerale

Les antennes actives en cours de développement gesirapplications de détection
électromagnétique ou de communication ont pournquearité de posséder un amplificateur
de puissance placé a proximité immédiate des élmeyonnants pour optimiser leur
rendement. La figure 1-1 ci-dessous montre le sygoe d’'une telle antenne. Le signal a
rayonner est divisé dans un rapphbiripar un distributeur hyperfréquence. Chacune Nes
voies comporte une puce multi-fonctions, contrélandéphasage et I'atténuation du signal a
basse puissance ainsi qu'un amplificateur de poggsahyperfréquence (High-Power
Amplifier, HPA) alimentant un élément rayonnant a travers urulgteur. Le principe de
fonctionnement de ces antennes est identique asiémn et a la réception ou le circulateur
est connecté a un amplificateur faible bruit (Lowidé¢ Amplifier,LNA) puis a un circuit de
contrdle de phase et d’'amplitude (généralementtigies a celui de la voie émission). Enfin,
un circuit hyperfréquence spécifique permet de semies signaux recueillis par chacune des
N voies hyperfréquences.

»| Phase Shifter «’ ®)
+ Gain Control . Radiating
w Elements

/\
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Distributor
TN

Phase Shifter |:
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| Sum '\‘
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Figure 1 Synoptique d’une antenne active

La fonction du circulateur est double, il permeinngeulement de partager l'accés a
I'élément rayonnant, mais également de ramenesdie lu HPA une charge constamment
adaptée, malgré les éventuelles variations d’'impéelale I'élément rayonnant. L’isolation
procurée par le circulateur, de I'ordre -d® dB garantit la maitrise de la charge du HPA en
conditions opérationnelles, et une protection affec contre les désadaptations susceptibles
d’entrainer sa destruction.
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L’étude d’architectures alternatives pourrait néams conduire a remplacer les
circulateurs dans les modules TR. En effet, lesutateurs sont des dispositifs encombrants,
qui contribuent aux pertes de I'antenne en émissioan réception. On peut imaginer, par
exemple, le remplacement des circulateurs par desnutateurs (MEMS, MMIC) dont les
performances sont différentes de celles des ciewds. Par ailleurs, le développement
d’antennes dédiées exclusivement a I'émission,céss® a des antennes réceptrices situées
sur la méme plateforme (mode quasi-monostatiquesuoules plateformes différentes (mode
bistatique), conduirait a concevoir des moduleslusieement dédiés a I'émission, dans
lesquels le partage des voies ne serait plus réoesSeul le besoin d'isolation subsisterait
dans ce cas, et devrait étre évalué a minima.

On s’attend, sans une isolation suffisante entrgliicateurs et éléments rayonnants, a ce
que les caractéristiques de fonctionnement des ifcafdurs varient fortement selon la
direction de pointage. En effet, modifier la difentde pointage change la phase relative des
signaux émis par les éléments voisins du réseacamts par couplage. Il en résulte une
variation de I'impédance ramenée en sortie du Héffet(load-pull), susceptible d’altérer la
puissance émise et la phase de transfert, voire eméen détruire I'amplificateur. Par
conséquent, la charge active des amplificateurs & évaluée des la conception et dans
I'intégralité des configurations afin de détermirerniveau minimal d’isolation nécessaire
entre amplificateurs et éléments rayonnants, eprdgoir une éventuelle détérioration des
performances globales de I'antenne.
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Figure 2 Puissance de sortie du HPA UMS CHA7040 fonction de la puissance disponible (9,75 GHz)

Dans les applications radar, pour lesquelles laépoest primordiale, les amplificateurs
sont utilisés en régime saturé afin de maximis@uigsance rayonnée. La Figure 2 montre la
puissance en sortie de l'amplificateur a la frégeefiondamentale, en fonction de la
puissance disponible en entrée lorsque I'ampléigatest chargé pa0 Q. On voit que
malgré le phénomene de compression de @ai), (a puissance de sortie augmente toujours
avec la puissance disponible. Il est donc tentarilider les amplificateurs en régime saturé
malgré les éventuels problemes posés par la g@rédiharmoniques, tels que les produits
d’intermodulations (InterModulation Products, IMP).
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Objectifs et démarche proposée

L’objectif de cette thése est de proposer une naigthie simulation des antennes actives en
émission, en régime non-lin€aire, prenant en cotesteésadaptations de charge induites par
couplage. On sait que l'utilisation de circuits HAoraires dans des antennes réseaux peut
s’accompagner d'effets indésirables, tels quedesxéaux d’intermodulation par exemple [1].
La prédiction des caractéristiques de fonctionnérmdes antennes actives nécessite de simuler
conjointement les parties circuit et antenne.

La simulation d’'une antenne active intégrée [2]site cette démarche. Cette antenne se
compose d'un transistor polarisé connecté a unesnast imprimée. Le point de
fonctionnemendu systéme dépend a la fois des caractéristigeesrigues du transistor et
des propriétés électromagnétiques de l'antenne dams environnement. La méthode
proposée consiste a importer les résultats du lcdlectromagnétique des composants passifs
(lignes micro-rubans, patch), calculés par FDTDysdan simulateur circuit. Les parametres
de diffraction des éléments passifs, a la fréiqudondamentale et aux harmoniques, sont
associés au modele électrique du transistor afirédiiser une analyse de type équilibrage
harmonique. Ce type d’analyse permet de prendiaguient en compte la non-linéarité du
transistor a chacune des fréquences générées.

Malheureusement, les antennes actives étudiéesbsancoup plus complexes. Chaque
amplificateur, composé d’'une douzaine de transsiateragit avec les amplificateurs situés
sur les autres voies d’'un réseau pouvant comptemdiiers d’éléments. Transposer cette
approche reviendrait a analyser simultanément ddi&ens de transistors, connectés par
l'intermédiaire d’'un réseau passif modélisant lesiptages du réseau. Une telle analyse
demanderait un temps de calcul trés importantpsénait certainement de sérieux problemes
de convergence. Les limites des modélisations deani circuit conduisent a privilégier une
approche « systeme », dans laquelle les circuttts aont décrits par des modéles de type
comportementaux [3-5].

Beam steering command
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Figure 3 Graphe multi-domaine de I'antenne aatien émission
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Les signaux pulsés utilisés pour la détection rgmzuvent étre assimilés, en régime
stationnaire d’'impulsion, a des signaux monopogsuka simulation de I'antenne sera donc
réalisée dans le domaine fréquentiel, en s’appugantla méthode de décomposition de
domaine (Domain Decomposition Method, DDM) [6] quinsiste a décomposer le volume
global de calcul en sous-volumes, reliés entre marxdes interfaces fictives sur lesquelles
sont définies des bases communes pour la représentées champs tangentiels. Cette
meéthode a notamment été utilisée pour la simulat®néseaux finis [7] ou la prédiction des
caractéristiques de rayonnement d’antennes instafiér aéronefs [8]. La Figure 3 montre le
graphe multi-domaine de I'antenne active assodemparties « circuit » et « antenne ». Les
éléments linéaires du graphe (distributeur, déplrasatténuateurs, lignes, isolateurs, réseau
d’éléments rayonnants) sont généralement caragsépar des matrices de diffraction, on
cherchera donc un modeéle non-linéaire de HPA calrpavec le formalisme en ondes.

Compte tenu des dimensions importantes du résedel latmultiplicité des échelles mises
en jeu, la résolution directe du probleme électgmétique par des méthodes numériques
classiques (méthodes des éléments finis, méthodssdifféerences finies, méthodes des
moments...) risque de conduire a des temps de calqubrtants et a des problemes de
convergence numérique vis a vis des parametres aethode (densité de maillage, richesse
des bases). Nous essayerons de traiter le catmit@hagnétique du réseau par une approche
originale couplant la méthode multi-domaine etelehhique par changement d’échelle (Scale
Change Technique, SCT), une méthode surfaciqueégamt par changement d’échelles
successifs. Cette technique, dédiée aux structptagaires, a été mise en ceuvre
précédemment pour le calcul de cellules déphas@gseflectarrays [9] et de structures auto-
similaires [10].
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Dans le premier chapitre, on cherchera un modelmplificateur adapté aux contraintes
de simulation des antennes actives en émissionnidegles non-linéaires bilatéraux tels que
la matrice de diffraction grand signal et la maride distorsion polyharmonique seront
introduits. On verra comment, a partir de simulaiou de mesures en régime grand signal et
en conditions load-pull, les paramétres des modgeasent étre déterminés par un processus
d’optimisation qui sera appliqué a un amplificategprésentatif. La précision de différents
modeles sera comparée, pour aboutir au choix dodéehe destiné a étre intégré au graphe de
décomposition de domaine de I'antenne.

Dans le second chapitre, nous envisagerons dertiaitcalcul électromagnétique des
réseaux d’éléments rayonnants en associant laitpehpar changement d’échelle (SCT) et la
méthode de décomposition de domaine (DDM). Une éibaitron originale de la technique par
changement d’échelle, en ondes, sera développé&eirpplémentée dans un environnement
numérique. L'algorithme de calcul par changemegchkille sera validé, et les criteres de
convergence de la technique seront discutés. Qriass ensuite la SCT a d’autres méthodes
électromagnétiques (éléments finis, équations ratég) au sein de graphes multi-domaines,
pour aboutir a la simulation d’éléments rayonnafgar extension d’antennes réseaux.

Dans le troisieme chapitre, la simulation non-lirad’'une antenne active compléte,
composée de plus d’'une centaine d’éléments, sals&é en intégrant les modeéeles non-
linéaires d’amplificateurs (introduits dans le prencthapitre) au graphe de décomposition de
domaine de I'antenne. Le calcul de I'équation dgpbe, en présence de blocs non-linéaires,
sera résolu par une approche itérative originaletravers d’applications numériques, dans
différentes configurations de pointage de I'antertifférents effets tels que la modification
de gain du lobe principal et la formation de lohmsrasites seront mis en évidence.
L’influence de l'isolation sur les performancesl@atenne et sur le stress des amplificateurs
sera quantifiée.
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Chapitre 1 — Modélisation non-linéaire des ampéfieurs

1.1 Définition des modeles

1.1.1 Contraintes de modélisation

La modélisation des circuits non-linéaires et notent des amplificateurs est I'objet de
trées nombreux travaux et bénéficie d’'une littémtabondante [1-3]. Dans ce chapitre, on
cherchera un modeéle d’amplificateur en régime satadapté aux contraintes liées a la
simulation des antennes actives en émission. Destsimulations impliquent un grand
nombre d’amplificateurs (~1000), fonctionnant sitanément et de maniére interdépendante,
sous I'effet de variations de charge induites paptage entre éléments rayonnants du réseau.
Le signal appliqué en entrée de chaque amplificaput étre assimilé a un signal
monoporteuse, comme approximation en régime staiom des signaux pulsés quasi-
périodiques utilisés pour la détection radar. Dgsagix temporels plus complexes pourraient
toutefois étre simulés au moyen d’'une décomposiéinonsérie de Fourier (sans les effets
mémoires cependant). On s’orientera vers une neadi@n fréquentielle, de niveau systeme,
destinée a étre intégrée au graphe de décompositiotiomaine de I'antenne active (voir
Figure 3, introduction) regroupant les partiesudiret antenne.

Les modéles systémes mettent généralement l'acs@ntune partie seulement des
phénomenes. L'effet de désadaptations de chargdfetuload-pullest ici primordial et doit
étre modélisé avec précision. D’autres effets, plusnoins critiques, doivent également étre
considérés. L'utilisation des amplificateurs enimégy saturé s’accompagne du phénomene de
compression de gaira la fréequence fondamentale, et dgyémération d’harmoniqued.es
harmoniques peuvent éventuellement étre rayonnkes éléments rayonnants du réseau sont
large bande, contribuant ainsi par couplage adagehdes amplificateurs situés sur les autres
voies. Quoiqu’il en soit, la présence d’harmonigeessortie des amplificateurs risque de
générer deproduits d’intermodulatiorpouvant affecter le fondamental. Les effets méespir
dont les constantes de temps sont longues devarédriade de la porteuse, peuvent aussi
modifier les caractéristiques de transfert des #itgtieurs en début d’impulsiorm@moire
d’enveloppgou au cours de I'impulsion notamment par échaoéiet (hermique.

Figure 1-1 Amplificateur UMS CHA7010 monté sur « gigde test

Les modélisations choisies seront appliquées aplificateur UMS (United Monolithic
Semiconductors) CHA7010, dont la technologie eptégentative des composants utilisés
dans les applications radar. Cet amplificateur nitimgue (voir Figurel-1), a substraAsGa
est composé de douze transistors de technolégleP HBT dans une architecture a deux
étages (voir Figur&-2). Optimisé pour une impédance standar8@e, il peut délivrer une
puissance avoisinad0 Wsur une bande passante2l&Hz (8,4 — 10,4 GH2), avec un gain
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Chapitre 1 — Modélisation non-linéaire des ampéfieurs

linéaire compris entrd8 a 23 dB Les caractéristiqgues de I'amplificateur CHA70Xihts
détaillées sur la fiche technique fournie par UMS.
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Figure 1-2  Architecture de I'amplificateur CHA7010

La fiche technique du CHA7010 ne spécifie pas, dsasversion actuelle, le niveau
maximal de désadaptation toléré en sortie du coamosa valeur critigue du TOS (Taux

d’Onde Stationnaire) dépend vraisemblablement dgiquirs parametres, tels que la puissance

disponible en entrée ou la phase du coefficientafiexion de la charge. Les criteres de
destruction mentionnés par le constructeur soobitapression de gaifx 6 dB) et lecourant

collecteur créte(< 2,8 A. Le courant n’étant pas toujours accessible, barahera a
déterminer un TOS critique supporté par 'amplifiiza en fonctionnement saturé, pour une
compression de gain limitéebadB
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Chapitre 1 — Modélisation non-linéaire des ampéfieurs

1.1.2 Matrice de diffraction grand signal

On utilise généralement la notion d’onde de puissaet de matrice de diffraction (ou
matrice S comme « Scattering ») pour caractériser les disfsodyperfréquences. Tout
d’abord parce qu’a fréquence élevée, la notioredsion et de courant est mal définie compte
tenu de leurs variations rapides le long des ligriede leur caractére distribué. Mais I'intérét
principal de la matrice de diffraction vient deswditions de mesure de ses coefficients. Les
impédances de fermeture du quadripble a caraat&yse dissipatives, ce qui diminue les
risques d’oscillation par rapport aux matri@es ouH qui font appel a des courts-circuits et a
des circuits ouverts.

L1 (f L(f) |

a(t) AN, I;;l(; HPA Lo () b~ (D)
i Ml(f)T RFn  RFour T!z(f) i

b(F) =V o 1| IR VA SR NG
1 2

Figure 1-3 Définition des courants, tensions, et ondas acces du HPA

On définit les ondes incidentes) et réfléchieskf) en entrée et sortie du HPA, relativement
aux impédances de référence aux acces [4]. lltstgla définition classique de Kurokawa,
généralement appliquée lorsque les impédances fédeemée sont confondues avec les
impédances caractéristiques des lignes d’accedegést positives aux fréquences élevées.
Dans I'hypothése ou les impédances de référenageaecomplexes, noter que le concept de
pseudo-ondes [5] généralise cette définition.

a (1) = ¥alfo) * Za(fo) 1, (1)

1o Ay -
N _\_/i(fo)_;CiD(fO)D_i(fO)
= Rz )

ou V, estle coefficient de Fourier de la tension adést, a la fréquencé
I; est le coefficient de Fourier du courant a 'adgesla fréquenc§
Zci est 'impédance de référence de l'acigeésla fréquenc

Il est naturel de prendre pour impédance de rétérén = Zc, =50 Q. L'amplificateur est
en effet optimisé pour ce standard de connectiguenoyen de réseaux d’'adaptation intégrés
en entrée et en sortie du composant (voir Figu?g. Il s’agit de 'impédance caractéristique
des lignes coaxiales utilisées sur le banc, etigiess micro-rubans utilisées dans les modules
TR. Noter que cette définition permet également dééinir les ondes aux fréquences
harmoniques (%, 3fo, etc.).

Dans sa définition classique, la matrice de diffeac permet une modélisation
fréquentielle rigoureuse des circuits hyperfréqesnuassifs, dans lesquels les ondes sortantes
(b)) sont des fonctions linéaires des ondes incide(@gsaux acces. Les coefficients de
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Chapitre 1 — Modélisation non-linéaire des ampéfieurs

diffraction, définis en fonction de la fréquencent obtenus en excitant successivement
chaque port du multipble, les autres ports étaatgds par le conjugué de I'impédance de
référence (de maniére a imposer une onde incidenle). Dans le cas d’un quadripdle, voici
la définition de la matrice de diffraction « pedignal » :

b, __51 So|la
{bj__sﬂ SZQHQJ

glzo gl

(1-3)

avec S = Z

gZ:O gZ:O =2 glzo

Il est clair que cette définition est inadéquatarptes dispositifs non-linéaires :
» les coefficients de diffraction peuvent varier sell@ puissance appliquée
* Le principe de superposition ne s’applique pas ssaieement
* Les harmoniques éventuellement générés ne sompirigasn compte

La définition de la matrice de diffraction peuteg&tendue aux circuits actifs non-linéaires,
a condition que la non-linéarité ne soit pas trépese. Les définitions varient selon les
applications, mais on parle communément de matigcdiffraction « grand signal » lorsque
les parametres dépendent de la puissance appligwéeaccés du quadripble (modéle
tabulaire). Dans tous les cas, les harmoniquesguaétre pris en compte en définissant des
coefficients relatifs aux ondes incidentes et pifiés a ces fréquences.

Une premiére approche consiste a caractériser &@pat les coefficients modélisant la
réponse a une excitation en entrée d’'une [ajt €t en sortie d’autre parg{), en fonction de
la puissance appliquée [6]. Comme pour la définiietit signal, le port non alimenté est
alors chargé par le conjugué de l'impédance dergdé&. On obtient ainsi des tables
exprimant, d'un c6té, le couple de parameétfeg &;) en fonction de la puissance incidente
en entrée (0,8]P), et de l'autre les paramétredi{ S,) en fonction de la puissance incidente
en sortie (0,5b). Cette définition repose toutefois sur le prircife superposition et semble
mal adaptée a la modélisation des amplificateuisoeditions load-pull.

Une deuxieme approche consiste a déterminer Effiaients de diffraction en appliquant
simultanément deux signaux cohérents, de mémednegdy, aux acces du composant [7].
On obtient ainsi les coefficients de diffraction duadripéle en fonction des parameétres
suivants :fo, |ai|, Bo|, argé./a;). Cette approche, plus précise, a pour inconvénien
nécessiter un grand nombre de mesures pour exdgmrdomaine de fonctionnement du
guadripble, devenant prohibitif dans I'’éventuatitéles harmoniques seraient pris en compte.
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Chapitre 1 — Modélisation non-linéaire des ampéfieurs

On a donc défini la matrice de diffraction grangnsil en la paramétrant par rapport a la
puissance disponible en entrée :

b S S.]la

b, Sy S, &
by, = Sl for[a) @ + S,(fo a)) 2,
b, = Szl(fo’|§1|)@1 + %2(f0’|§1|)@2

(1-9)

avec

1.1.3 Matrice de distorsion polyharmonique

Le modele de distorsion polyharmonique [8] pernret description plus précise de la non-
linéarité de I'amplificateur vis-a-vis de la désptddion de charge. Dans sa formulation la
plus compléte, ce modéle peut prendre en comptéddesioniques générés en sortie de
I'amplificateur, au prix toutefois d’'un nombre darameétres plus conséquent. On restreindra
ici la formulation aux termes relatifs a la fréqoenfondamentale. Deux termes
supplémentaires, proportionnels au conjugueégesont ajoutés a la matrice de diffraction
grand signal pour définir ce que nous appelleramsdtrice de distorsione I'amplificateur :

b | 1Sy S Tofd
M ] {Sz S, sz >
2, (1-5)
b, = Sy forfau]) B + Sl fo lauf) 2, + T (Fo ) 2,
b, = 521( fo’|§1|) (&, + Szz(f0’|§-1|) (&, +T22(fo’|§1|) &,

Cette modélisation suppose que le coefficient diexién en sortie de I'amplificateur
(Cour) varie selon la phase de I'onde réfléchie pahkrge (argd,)). Ceci peut se justifier de
maniére analytique dés lors que le composant damation de transfert non-linéaire, comme
en témoigne la démonstration ci-dessous [8]. Cénsits une fonction de transfert non-
linéairef dans le domaine temporel :

avec

fixt) - yt) avec f(x)=ax+Bx2+yx (1-6)

On décompose le signal appligy@) en une composante principatgt), assimilée au
signal d’entrée, et un terme de perturbathxt), supposé faible, assimilé a la contribution
induite par désadaptation de charge :

X(t) = X, (t) + Ax(1) 1-7)

On dérive localement la fonction de transferautour dexy(t), pour estimer la variation
Ay(t) en sortie associée a la perturbatho) :

By(t) = (% (6) BX() (1-8)
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Chapitre 1 — Modélisation non-linéaire des ampéfieurs

Supposons les signaux sinusoidaux :

%, (t) = Aleos(ut) = AGeJ,MJrTe_MI

jat 0 - jat ‘
Ax(t)=a@:os(a1+¢)=5e +25 € avecd=ae"

D’aprés les équationd{6) a (L-9), la variation en sortie s’exprime :

Ay(t) = {a +20A (%j +3A° [M + lﬂ Eﬁde‘“ toe™ j (1-10)

(1-9)

4 2 2

Si I'on restreint notre attention au terme complpr@portionnel &', on obtient :

a | 3N’ N
(E+ 2 j5+( g j&ﬂ (1-11)

On en déduit le rapport des transformées de Fouriéa pulsationw, de la variation en
sortie sur la perturbation en entrée :

AX (w) 0/2 4
car 0”7 =& 220

Ce rapport peut étre assimilé au coefficient déexé&n en sortie de I'amplificateur
(AY(w)IAX(w)<—TLout) pour un niveau de puissance disponible donAé>Ravar). On
constate que le coefficient de réflexion dépendadphase relative de la perturbation par
rapport au terme principal (aij). L'ajout du termeT,, supplémentaire dans la matrice de
distorsion permet de prendre en compte ce phénarigneffet, si on exprime le coefficient
de réflexion en sortie a puissance disponible fixée

ok
AY(w) L2 4 8 _ (a LA ] .\ (B_;AZ j o219 (1-12)
2

0
S,a,+T,a -2j
— 09D 2% _ 2jarg@,)
EOUT _Szz"'Tzze ’

] fxe a, (1-13)
car a,’=a, [&7%¥9%e)

En identifiant les équationsl{12) et (-13), on constate que le terrig, restitue les
variations du coefficient de réflexion liées a laape de la perturbation, en l'occurrence
'onde a, désadaptant la sortie de I'amplificateur. Notgrezelant qu'il s’agit dans I'équation
(1-13) de la phase absolue du terme de perturbationpn de la phase relative au terme
principal, en l'occurrence;. Cette démonstration s’applique également au icosit de
réflexion en entrée, justifiant I'utilité du ternie,.
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Chapitre 1 — Modélisation non-linéaire des ampéfieurs

1.2 Construction des modeéles

1.2.1 Caractérisation des amplificateurs

i. Simulation circuit

Un modéle circuit détaillé peut restituer avec f@iéa le fonctionnement de composants
actifs, en tenant compte des non-linéarités etefieds mémoires. Les simulateurs circuit
(SPICE, SPECTRE), qui calculent la réponse d’étagesmposants discrets selon les lois de
Kirchhoff, offrent une large palette de méthode®$i et abouties, aussi bien dans le domaine
temporel que fréquentiel: analyse DC, analyse AfDalyse transitoire, équilibrage
harmonique... Il est possible, par une analyse de &guilibrage harmonique, de prévoir la
réponse spectrale d’'un amplificateur saturé a uxmtadion monoporteuse, en ajustant
librement 'impédance de la charge selon le ranfhdemonique. On peut donc, a partir d’'un
modéle d’amplificateur suffisamment précis, obtéesr données nécessaires a la construction
de modeles comportementaux. Cependant, les simngaglectriques ne permettent pas de
déterminer avec certitude les conditions de destmuces composants.

A partir du modele électrique de I'amplificateur 810 (logiciel ADS), des simulations
de type équilibrage harmonique ont été réaliségsuant sur la puissance disponible et sur
limpédance de charge. Malheureusement le modséfeodible s’est révélé imprécis, avec une
erreur de2 dB sur le gain linéaire du composant par rapport mégure petit signal. Cette
imprécision s’explique probablement par un manguendturité du modéle qui sera corrigée
dans le futur. On s’est donc orienté vers une taraation expérimentale de I'amplificateur.

il. Mesure load-pull grand signal

Une mesure classique des coefficients de diffractol’analyseur de réseau vectoriel, est
inappropriée pour caractériser des amplificateatarés soumis a des variations de charge.
Outre une puissance injectée généralement failelit ggnal), les coefficientS;, et S, sont
obtenus en I'absence d’excitation en entrée depldicateur.

Difféerentes techniques de mesures, dites load-puit, donc été développées pour
caractériser I'effet de désadaptations de chargenBniére générale, les techniques load-pull
consistent & appliquer une excitation monoporteégentuellement grand signal, en entrée
d’un dispositif tout en modulant 'impédance declaarge présentée en sortie. Alors que les
techniques load-pull conventionnelles utilisent tesers passifs pour ajuster 'impédance de
charge, les techniques load-pull actives procédamtinjectant directement des ondes
d’amplitude et de phase ajustables en sortie cduodisf [9, 10]. La variation de charge peut
porter sur le fondamentéh) et éventuellement sur un certain nombre d’haroues pour les
techniques load-pull multi harmoniques. Ces deesiégiont toutefois plus complexes a mettre
en ceuvre et plus colteuses compte tenu de I'égeipamécessaire.
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Le banc utilisé (voir Figuré-4), mis en ceuvre par la société AMCARst un banc load-
pull passif réalisant une mesure a la fréquenda gerteuse [11]. La mesure est pulsée, c'est-
a-dire que I'amplificateur n’est polarisé et exaipge par intermittences (sauf le collecteur,
polarisé en continu) durant lesquelles les donmsé&es acquises. La Figure5 montre le
chronogramme de la tension de base, générée pmartla de commande, et du signal RF
fourni en entrée de I'amplificateur. Le niveau deispance disponible est contr6lé par un
atténuateur, et la charge au moyen d’un tuner nig@anLa synchronisation et le pilotage du
banc sont réalisés par un ordinateur par linteimés du bus GPIB. Les niveaux de
puissance incidente et réfléchie sont mesurés émecret sortie de I'amplificateur par
l'intermédiaire de coupleurs bidirectionneld@ dB.

Polarisation
de la bas 2 s ~100ps |
—_—
Impulsion RF
16 ps
1,6 pys

Figure 1-5 Chronogrammes des signaux pulsés

Y
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Chapitre 1 — Modélisation non-linéaire des ampéfieurs

Le banc place I'amplificateur dans des conditiemésentées sur la Figukes. Il fournit,
en fonction de la fréquencé)( de la puissance disponiblBa(a), et de I'impédance de
charge Z,), les grandeurs RF et DC caractérisant le fonngament de I'amplificateur lors
d’'une impulsion. L'influence de la température paitréventuellement étre prise en compte,
au moyen d’un dispositif d'asservissement en teatpée [12].

1 HPA
a a
E G N\ RFy RFout /WA Z
“ 0

b /W N> b -
Bas. Coll.

Pava () Circulateur Jd Jﬂ

Figure 1-6 Schéma équivalent du banc load-pull lors degpulsions

A une fréquencdy fixée, I'amplificateur est mesuré pour différenteseurs de charge
progressivement désadaptées autous@e. Pour chaque valeur d'impédance de charge, on
augmente graduellement la puissance dispori®ila,. en entrée de I'amplificateur (power
sweep) en partant du régime petit signal. La passalisponible peut étre limitée, afin de
protéger le composant, en terme de compressioraieog de courant collecteur créte par
exemple. Pour cette série de mesures, la compredsigain a été limitée & dB le gain
linéaire étant redéfini pour chaque valeur d'impésa Une fois atteinte la limite fixée, on
passe a la charge suivante et on réitére le pnagess

iii. Destruction des amplificateurs

Deux amplificateurs CHA7010 (référencés N3 et OT)été mesurés, en appliguant une
limitation sur la compression de gaiig(= 5 dB) et en balayant des valeurs de charges de
TOS croissant. La destruction d’'un des deux anggliurs (O7) est intervenue pour une
valeur de TOS voisine dg9 (voir Figurel-7).

Balayage du

Figure 1-7 Représentation des charges échantillonné&egduche) sur 'abaque de Smith (référence 430
et de la destruction de I'amplificateur O7 (a dreiy
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Chapitre 1 — Modélisation non-linéaire des ampéfieurs

Noter que la destruction a frappé le plus puissiast deux amplificateurs. En effet, on a
relevé une dispersion au niveau du gain linéaiteedas deux amplificateurs. A la fréquence
de mesure9q,75 GH3, le gain linéaire de I'amplificateur détruit (OvVaut22,3 dB contre
21,5 dBpour l'autre amplificateur (N3). Ceci peut explgusa plus grande fragilité. Si on
observe (voir Figurd-8) le courant collecteur crélteet la compression de gails, présentés
comme un critere de destruction d’aprés le consmc on constate que la destruction
intervient a proximité d’une charge induisant urximaum de courant collecteur.

Courant collecteur crétemaximum
Compression de gaiminimum

—o— Zload= 65.5- 2401 |
O Zload= 498 + 1.15i
—¥—Zlpad= 27.6 +11.3i

2Y=500

Loa® H &
: moC o .': a .
TOS=18"" - @)\_[ Courant collecteur créteninimum
R g Compression de gaimaximum

32

34

28 |Ccrets = 2,8 A

el B L P PP PP PP PP PP RPPPPPEPYs ’

27
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26
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& = =] ] S ] - @ @

120.
140
160.
180
200.
220

) =) ] E) 2 =1 E)
g & g & & =1 &
= - = = = & &l
Pavailable (mW) Pavailable (mW)

Figure 1-8 Charges mesurées et extrema (0O7)
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Chapitre 1 — Modélisation non-linéaire des ampéfieurs

1.2.2 Extraction des modeles

Les parametres de distorsion peuvent théoriquegtenbbtenus de maniere immédiaie,
étant fixé, en injectant deux ondes connagest a,’ de phases différentes (typiquement, en
guadrature) en sortie de I'amplificateur. La mestdes ondes sortantes associBe®t b’
permet alors de former un systéeme de deux équations la résolution détermine les
coefficients S, et T,,. Cette méthode, certes élégante, ne garantit ftasitpas que les
coefficients obtenus sont les plus précis si onapxie a d’autres valeurs de charge. On peut
imaginer, par exemple, que les coefficieBs et T, obtenus ne soient pas tout a fait les
mémes selon le module d& et a,’. C’est pourquoi, dans un souci de précision, les
coefficients de la matrice de distorsion sont of®#® sur un échantillon de valeurs de charges
représentatif de 'ensemble du domaine de foncgorent de 'amplificateur.

On s’appuiera sur les mesures obtenues pour pissiepedances de charge. La mesure
load-pull fournit les grandeurs RF suivantes : gamge disponible Pavai), puissance
d’entrée Py\), coefficient de réflexion en entrég\), puissance de sorti€dyr), conversion
amplitude phaseAMPM) et coefficient de réflexion de la chardg)( Ces grandeurs peuvent
s’exprimer en fonction des ondes de puissance etgsadéfinies en prenant pour impédance
de référence dg0 Q conformément a I'impédance de calibration du hanc

Pavar = %Igllz (1-14)

P =3 laf -f) (1-15)

L =§_1 (1-16)

Pour = %QDZIZ _|Q-2|2) (1-17)

AMPM = ar{&j (1-18)
a,

L :E—z (1-19)

On en deéduit les ondes incidentes et réfléchiesraarfaces de I'amplificateur, en prenant
pour référence de phase I'onde incidente en ededamplificateur &) :

91 = v 2PAVAIL (1'20)
b, =T L/ 2PyyarL (1-21)

2P :
b, = |—oUt (@Y (1-22)
1_|£L|

2P :
gz :£L 0 OUT2 BBJD\MPM (1_23)
1-|r|
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Chapitre 1 — Modélisation non-linéaire des ampéfieurs

On peut rapprocher ces expressions des ondes pr@panele modéle, dans les mémes
conditions Pavai, I'1), exprimées ici dans le cas de la matrice de disto :

b, = . 821 i \ )
21T s, + T ) B .
L[S,
a, — —— - \ -
BT s, T ) B (29
+T @‘Ziﬁfg(éz))[ﬂ' [52‘1
b, = + (SZ 12 —L [F:) 1-26
Yy |:SAl 1_£|_ [QSZZ_'_TZZ @—Zjlﬁrg(gz)) 91 ( )

Les coefficients du modéle peuvent donc étre olsteaupartir des mesures, par un
processus d’optimisation décrit par la Figur®, comparable a [13], qui a été implémenté
sous SCILAB. Pour chaque couplg, Pavai), on optimise les parametres des modeles de
manieére a minimiser I'écart moyen entre ondes néesuf-21)-(1-23) et ondes modélisées
(1-24)-@-26) sur 'ensemble des valeurs des charges. émipre étape du processus consiste
a mettre en forme les données de mesures dansables,texprimant les grandeurs RF
nécessaired (v, Pout, AMPM) en fonction de la chargg :

FO =9.75 GHz , Pavail = 89 mW

Re(ZL) Im(ZL) |[Gam_in| Gam_in(°) Pout(mW) AMPM(°)

49.8 1.13 0.1261 71.59 6605 97.83

56.2 -0.139 0.1287 70.23 6286 96.2

54 5.41 0.1263 72.83 6515 97.63

49.1 6.94 0.1249 72.64 6799 98.63
Etape 1

La premiére chargez('V), voisine de50 @, permet d’obtenir une estimation initiale des
parametre$;; etS; :

b pmesur Z(l)
Sl ==4 = _Jr-nesur g 1-27
Cay,,  ariz! (1-27)
b prmesur Z(l)
S ==2 = _ﬁwesur G 1-28
Cal, .,  amr (1-28)

Etape 2

Les parametreSy; et To, contribuent a I'onde en sortie d’apres I'expressio

b;qo;iae(zf_ﬂ)) - 1_£(Ln) [QSZZ fZ_FZZ @_mfg@z)) (& (1-29)
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Chapitre 1 — Modélisation non-linéaire des ampéfieurs

On optimise donc les 4 paramétres du couple (22), par validation croisée, de maniére a
minimiser l'indicateur d’erreur suivant :

T A,
I\I_L n=1 ‘b?esure(zf_n)f

AP, = (1-30)

N. étant le nombre de charges échantillonnég®"7z, ") I'onde sortante prévue par
modéle chargé pa. " etb,"*""{Z.™) 'onde mesurée dans les mémes conditions.

Etape 3

Reste a déterminer la valeur du paramgisaffectant 'onde réfléchie en entrée :

T. @—21 Brg(éz)) o [52‘1
b, = + (Sz + 12 —L ) 1-31
B {Sl 1_£L [QSZZ +T22 @_ZIB@(QZ)) - ( 3 )

On optimise les 4 parameétres du cou@e, (T12) par validation croisée pour minimiser
I'indicateur d’erreur suivant :

1 N ‘pmfﬂéb(z(n))_bmesure(z(n)lz
N, = : bln:esmtl(Ln))z : (1-32)

b,™°%7Z, ) est I'onde sortante prévue par modéldy, 8"z, ™) 'onde mesurée lorsque
I'amplificateur est chargé pai ™. On a ainsi déterminé tous les paramétres du rodél

AR, =

Pour plus de précision, on peut réitérer le pracesspartir de I'étape 1, en compensant
l'imprécision sur I'estimation d&; et S;; (due au léger écart d&™ par rapport &0 Q)
grace a la connaissance des coefficients du m&lest T,,.
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[ Mesures load-pull ]
Grandeurs RF N
. [ Modeéle ]
PavaL = E‘Ql‘ AMPM = ardbz/éﬁ) 1
1
P =2 (b ~[2.f) Cu=bia | ~
l Ondes modélisées
prodele — . S21 — \ @iﬂesure
p N =2 1-r, Eﬂszz +T,, (e ZJErg(gz))

Ondes interprétées

2P A grmdéle 821 @Tesure
§;nesure= 2PAVAIL 7r2nesure_r Dl ‘cr)UT‘ I]EJ MPM 2 1- l_ [Qszz"'T @mmrg(az))

mesure ) rmdele (% +T EE—ZJBrQ(az)) [52,1 mesure
=L H/2Pavar by "= ‘(FUT‘ [@/ APV {Sﬂ 1 2r Eﬁszz"'T I]a’zlﬂl;g(az)) (3,

. J/ 4 J

)Y ¢

/ Calcul a(fo, PavaiL) constant \
1. Identification de $; et S; a I'adaptation

mesure mesure
by b,

EL =0 - Sll = _mesure SZl = _mesure
& &

2. Optimisation de & et T,, sur N_ charges pour minimiser

) ()= O
NCR T el
3. Optimisation de & et Ty, sur N_ charges pour minimiser
1 lﬁ |Q£nodéle (Eﬁn))_ Q:[nesure (LI(_n)X2

O ),

|

|:S.I.1( fO’ I:)AVAIL) 3.2( fO’ I:)AVAIL) T12( fO’ I:)AVAIL):|
SZl( fO’ I:)AVAIL) S22( fO’ I:)AVAIL) 22( fO’ I:)AVAIL)

APoyr =

AP, =

- )

—

Figure 1-9 Processus d’optimisation des coefficientdaenatrice de distorsion
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Chapitre 1 — Modélisation non-linéaire des ampéfieurs

1.2.3 Performances comparées des modeles

L’amplificateur CHA7010 (O7) a été modélisé, daiffédents régimes de fonctionnement
(Figure1-10) a partir de mesures sur un ensemble de chde@OS inférieur a 1,8 (Figure
1-11). On applique les modélisations suivantesagdus grossiére a la plus subtile :

* Modéle 1 : Matrice de diffraction grand signal unilatérale

|:k_)1:| - |:Sl( fO’ IDAVAIL) Oj| [Egl:| (1_33)
92 S21( fO' IDAVAIL) O §2
* Modéle 2 : Matrice de diffraction grand signal

{pl} :[Su(fo. Paa)  Sul(fo, PAVNL)} [Eai} (1-34)

92 S21( fO’ I:)AVAIL) SZZ(fO' I:)AVAIL) §2

« Modeéle 3 :Matrice de distorsion

b |_ Su(fo’ PAVAIL) Slz(fo’ PAVA||_) 0 &
L}j ) {821( fo, PAVAIL) SZZ(fO' PAVAIL) T22(f0' PAVAIL)j| fzm (1-35)

La matrice de diffraction grand signal unilatérateodéle 1) sert de référence pour estimer
'erreur commise lorsque l'effet load-pull est tetment négligé. La matrice de diffraction
grand signal bilatérale (modele 2), prend en cortigtiet load-pull en supposant une réponse
linéaire de I'amplificateur aux désadaptations kdarge. La matrice de distorsion (modéle 3)
enfin, prend en compte une éventuelle non-linédeté&a réponse aux effets load-pull.

46

44
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32
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28
26

Puissance de sortie (dBm)

4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24

Puissance disponible (dBm)

Figure 1-10 Puissance de sortie en fonction de la paisse disponible & 9,75 GHz pour ? (=50Q2)
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Figure 1-11 Charges mesurées

Les tableaux 2-1, 2-2 et 2-3 présentent les valeptisnisées des différents modeéles ainsi
gue l'erreur associée dans les différents régineefctionnement. Les valeurs de puissance

disponible sont associées aux valeurs compressigaidCg relevées &0 Q. Les indicateurs
d’erreur des modéeles, en entrée et en sortie, rsa@dt respectivementP,y et APoyt et sont
définis dans les équationk-80) et (-32).

Pavai Ce S S APy APoyr
(mw) | (dB) (dB | °) (dB | °) (%) (%)
12 0 -13,99 | 32,8 22,34| 70,8 0,104 0,023
44 1 -14,28 | 36,3 21,16 | 73,1 0,388 0,392
89 3 -14,93 | 41,3 19,14 | 73,9 0,560 0,620
152 5 -15,69 | 60,3 17,21] 78,7 1,108 0,570
Tableaul-1 Paramétres de la matrice de diffraction gdasignal unilatérale a 9,75 GHz (modéle 1)

Pavar | Co Sut Sz S S APN | APour
(mw) | (dB) (dB | °) (dB [ °) (dB | °) (dB | °) (%) (%)
12 0 -13,98 | 32,7 -51,90| -8 22,34 | 70/8 0@%,133 0,008/ 0,011
44 1 -14,27 | 36,1 -46,00 | -26 21,14 | 73|0 2844 -66 0,072| 0,261
89 3 -14,93 | 41,0 -43,19 | -32 19,11| 73|9 ,084.1 -86 0,126| 0,345
152 5 -15,69| 60,0 -38,64 | -26 17,19| 78,6 2,23| -84 0,270, 0,408
Tableaul-2 Paramétres de la matrice de diffraction gdasignal a 9,75 GHz (modéle 2)
Pavar | Co Sut Sz S S T2 APn | APour
(mW) | (dB) (dB | °) (dB | °) (dB | °) (dB | °) (dB | °) (%) | (%)
12 0 -13,98 32,7 -51,90 -4 22,34|70,8 -2413% | -36,77|-123 0,008 0,010
44 1 -14,27 36,1 -46,02|-26 21,15|729 -1468 | -12,22|-12] 0,067 0,028
89 3 -14,93 41,0 -43,19|-3 19,11 |73,7 -10;83 | -10,52|-26/ 0,117 0,036
152 5 -15,69160,0 -38,64|-2617,18|78,4| -11,47|-84 -9,40|-24 0,208 0,013
Tableaul-3 Paramétres de la matrice de distorsion @&RGHz (modéle 3)
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Chapitre 1 — Modélisation non-linéaire des ampéfieurs

Le Tableaul-1 présente les résultats obtenus avec la mataadiffraction unilatérale. I
permet d’apprécier I'erreur commise lorsqu'on ngglitotalement I'effet load-pull. On
s’intéresse principalement a lI'erreur en sortiepur. A premiere vue, cette erreur semble tres
faible, voire négligeable. Ceci s’explique pardé fjue la contribution de I'onde réfléchie par
la sortie [out.22) a 'ondeb, est généralement faible dev&at.a;, compte tenu du gain élevé
de l'amplificateur &) et du niveau de TOS modéréy)( On constate cependant une
augmentation significative de I'erreur lorsque ljaificateur sature

Lorsque I'amplificateur fonctionne en régime liméa{Cs = 0), la matrice de distorsion
(modéle 3) est pratiquement équivalente a la neatti diffraction grand signal (modeéle 2),
compte tenu du termB; trés faible et de la similitude des coefficieBts On en déduit que
'amplificateur a un comportement pratiquementdiing vis-a-vis des perturbation de charge.
On constate aussi la précision du modeéle unilatéreddéle 1) reste comparativement
acceptable, ce qui est logique au vu du faibleauwau coefficiens;,.

Lorsque la compression de gain augmente, on observaccroissement important du
termeT,, (modele 3) et, dans une moindre mesure, du t&menodele 2 et modele 3). La
Figure 1-12 montre I'erreuAPoyr des différents modéles en fonction de la compoasde
gainCg. L'erreur induite par la matrice de distorsion @ete 3) reste trés modérée, alors que
lerreur de la matrice de diffraction grand sign@hodéle 2) augmente sensiblement,
ameéliorant a peine la précision par rapport au feogiéilatéral (modele 1).

0,7 T T T
I I |
I I |
I | mm T T T -
0,6 F 1 I o~ T~
| | /// | \‘~—.
| [P |
05 F | Jraet |
| e | |
@ | o | |
Soal —
3 /. ! T
o [ | i |
S L~
so3f ) T ‘
g J e | -#- modele 1
70 |
/ 4 PN
02 fF /7 : | —-+- modele 2
7
/ ! ! N
/// | | -4- modéle 3
/ | |
0,1 ) | | |
/,/ ______ e —— A —— |
0 "——‘—_—ff i 1 -_L_“ _____ 4
0 1 2 3 4 5 6

Compression de gain

Figure 1-12 Erreur moyenne des modéles sur la puissatieesortie en fonction de la compression

Ce résultat confirme la non-linéarité de I'effeadbpull lorsque 'amplificateur fonctionne
en régime saturé. Manifestement, cette non-lireast prise en compte avec précision par le
termeT,, de la matrice de distorsion. On verra, dans l@rgume chapitre, que le supplément
de précision apporté par la matrice de distorsiori’snde en sortie a un effet significatif sur
les résultats de simulation de I'antenne compRtautre part, on peut espérer une diminution
comparable de l'erreukPy du modele en ajoutant le termig; dans la formulation. Noter
enfin que les harmoniques peuvent éventuellemest @s en compte par le modele de
distorsion polyharmonique.
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Chapitre 1 — Modélisation non-linéaire des ampéfieurs

1.2.4 Pistes d’amélioration

La procédure de mesure peut étre amélioré, aficallecter les données directement
nécessaires a la construction du modele, et dexneigtimer le niveau TOS critique en sortie
du HPA. La procédure utilisée, qui consiste a fidienpédance de charge et a augmenter la
puissance disponible (power sweep) jusqu’a un dixdilde compression de gain, entraine
'exploration inutile de certaines parties du domeaide fonctionnement, et restreint
'exploration de parties plus utiles. On ne disppses, pour certaines charges, de mesures
associées a une puissance disponible tres éleipedE-13).

UMS CHA7010 (O7) Pdispo =152 mW Gamma<0.28

Puissance de sortie (dBm)

40

Modéle

39

39

Mesure
39

39

Figure 1-13 Charges utilisées pour la modélisation diPA a 5 dB de compression

Il serait donc plus approprié de définir une plaigevariations en puissance disponible
(Pavai) commune pour toutes les charges, a partir dageBngonstatées 20 2 en termes de
compression de gain et de courant collecteur cietur chaque niveau de puissance
disponible, en partant du plus faible, on balayeakmirs une sélection de chargaagedance
sweep de TOS limité a 3 par exemple. La faible puissantlisée lors du premier balayage
en impédance garantit la sécurité du composantrenidgiésadaptation (les résultats de cette
campagne montrent que le courant collecteur n’'astiquement pas affecté par la
désadaptation pour de faibles puissances, voirr&i@eB). Au fur et a mesure que la
puissance disponible augmente, on surveille legateurs Cg, Ic) pour s’assurer que les
seuils tolérés ne sont pas franchis. Le cas échéanpeut éviter I'impédance supposée
critique lors des passes ultérieures.
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Chapitre 2 — Calcul électromagnétique du réseau

2.1 Présentation des méthodes

La simulation électromagnétique des grands réseatigénéralement délicate, compte
tenu du facteur d’échelle important entre les éléseayonnants, le réseau complet et son
support. Un calcul direct par une méthddk-waveexigerait un temps de calcul extrémement
important, et pourrait conduire a manipuler desrited trés mal conditionnées. C’est
pourquoi le calcul des réseaux fait souvent apgelsdapproches spécifiques.

La simulation d’'une antenne élémentaire, entourae ges conditions de type mur
périodique (utilisation des bases de Floquet), pésuus certaines hypothéses d’extrapoler le
champ a I'’échelle du réseau. Cette approche, gprerd pas en compte les effets de bords,
suppose malheureusement une loi d’excitation umiéofa une rampe de phase pres). Elle ne
permet donc pas de décrire d’éventuelles dispadtaés la loi d’excitation du réseau, causees
notamment par la perturbation des circuits actigsnglification. On peut également, par
'étude d’'un nombre restreint d’éléments du réseamanstruire par duplicationpéttern
multiplication) la matrice de couplage aux acces de I'antenng gure les diagrammes de
rayonnement élémentaires. Cette approche a poutagyea d’étre trés souple, relativement
simple a mettre en ceuvre, et elle peut s’appuyssiden sur des données simulées ou
mesurées. Elle ne prend cependant pas en comptdesde bord.

Dans ce chapitre, nous envisagerons de traitealtailcdu réseau d’éléments rayonnants
(blocradiating array, sur la Figure 3 de l'introduction) par une apj®cigoureuse, couplant
la méthode de décomposition de domaib®rfiain Decomposition MethpdDM) et la
technique par changement d’écheliedle Change Techniqu8CT). Cette approche repose
sur l'idée de «factoriser » le calcul pour en difigy la résolution. Pour la premiere fois,
nous formulerons la technique par changement diécbans un formalisme en ondes, et la
mettrons en ceuvre dans un contexte de calcul pang#osition de domaine.

32



Chapitre 2 — Calcul électromagnétique du réseau

2.1.1 Méthode de décomposition de domaine

Rappelons le principe de la méthode de décompndgigodomaine [1], également appelée
méthode multi-domaine ou méthode de factorisati@amméthode multi-domaine consiste a
décomposer un volume global de cal@gylen sous-volumes), ©Q,, etc.), connectés entre
eux par des interfaces fictives (voir Figu2el), sur lesquelles sont définies des bases
communes pour la représentation du champ tangef@relque sous-volume est caractérise
par un opérateur matriciel (admittance, impédadd&action, etc.) condensé sur les bases
aux interfaces. Les opérateurs des sous-volumetl esmuite assemblés pour former un
systeme linéaire appelé équation de graphe, doréstalution détermine la projection de la
solution sur les bases aux interfaces. La connaiesdu champ aux interfaces permet alors de
déterminer le champ rayonné en vertu du principsugerposition.

Figure 2-1 Décomposition de domaine appliquée a un eésde cavités avec patches

Les bases du champ sur les interfaces peuvenglétrales (modes plans, sphériques) ou
locales (Rao-Wilson-Glisson, Nédelec) selon lediegipons. Nous introduirons ici les bases
modales dont les propriétés sont exploitées paedanique par changement d’échelle. Les
sous-volumes seront caractérisés par des matrieedifilaction relatives aux modes, en
incluant les modes évanescents. On parle dansscdecanatrice de diffraction généralisée
(Generalized Scattering Matrix, GSM)e champ tangentiel sur I'interfa&s’exprime :

IéTSi = fig; % (ESi X ﬁsi)
I A (2-1)
H' = nSix(H Iani)
od  ES et HY sontle champ électrique et magnétique sur I'iates
E> et HS' sont le champ électrique et magnétique tangersiglginterfaceS
g est le vecteur unitaire normaBaorienté vers l'intérieur du sous-volume

On introduit les bases modales du champ électroétmgre tangentiel sur linterface.
Rappelons que l'on appelle base modale d’'un dompiaeaire, la base du guide infini
extrudé selon sa normale. On choisit de rangemiedes par ordre de fréquence de coupure
croissant, indépendamment de leur nature (TE, TBM Tetc...) :
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!

—h
1))

3

Om>0: o= g (2-2)

Si
m ~ m

(o))

{QE¢

ﬂf‘ et §° sont lem-iéme couple de solutions de I'équation d’Helmhditkz annexe) sur

l'interface S, respectivement pour le champ électrique et magrettangentiels. Lorsque les
sections sont homogenes, ces solutions sont indéaptes de la fréquence. C’est pourquoi on

définit des coefficients de normalisation en fréwpeenotésc’ et y> .

On adopte la définition du produit scalaire suieargui s’applique sur I'intersection des
domaines de définitions des champs vectoriels :

(ab)= [[am'ds (2-3)
S(a)nS(b)
Les modes, orthogonaux par construction, sont niigésacomme suit :
1 si made propagatif

+] simaleévanescenTE avecémn:{
- j simadeévanescenTM

1 sim=n

<E§i’ﬁfixﬁ5i>:5 0 sinon

mn

(2-9)

On définit un terme de normalisation du mode par :
Py = (B3, Hy xAg) (2-5)
Le champ tangentiel peut étre développé sur lessba®dales sous la forme :
EF = Ve
m>0
HS =3 19HS %9
m>0

Les coefficients en ondes sur I'interfa§esont définis a partir des coefficients en tension
et courant par la relation suivante :

VS = a;i +pS
Om>0 .07 (2-7)
| Si — 5Si _ bSl
m am m
La matrice de diffraction d’'un volume a deux inéeds est notée :
[SL] [ ol1 11 [ 12 12 | [ 481 ]
o) [ Smm ! [ SNSZ &
. . . - . .
: : : P : :
|
sl 11 11 | ol2 12 s1
?ﬂsg = ,Sl\‘éll,,”,',,,S\,‘S,lﬂsg,},gﬂsgl,,:,,%\‘,sg’\‘,sa i A, 2.8
S2 21 21 | 22 22 S2 ( - )
b.l. 1 Ng } 31 Ns, 3
: : : | :
: : : | :
S2 21 21 I @22 22 S2
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Chapitre 2 — Calcul électromagnétique du réseau

2.1.2 Technigue par changement d’échelle

La technique par changement d’écheBedle Change Techniqu8CT) est une méthode
électromagnétique dédiée au calcul de discontiagiténaires présentant des discontinuités a
de multiples échelles. S’inspirant des techniqueslates [2] Mode Matching Technique
MMT), elle consiste a traiter le probléme de la tiplicité des échelles par une modélisation
électromagnétique unique, procédant par changentéthelles successifs. En pratique, la
surface de discontinuité est décomposée artiferigdint en sous-domaines, imbriqués les uns
dans les autres, dont les dimensions s’échelonterf plus grande a la plus petite des
échelles mises en jeu. Par un calcul « de prochpreche » des couplages entre échelles
successives, elle réduit les problemes numérigasssppar les facteurs d’échelles importants.
La technique par changement d’échelle a précédemétérappliquée au calcul de cellules
déphaseuses a MEMS [3] et de surfaces constit@emtifs auto similaires [4].

Cette technique s’appuie fortement sur les progsiéles bases modales, utilisées comme
fonctions d’essais des champs et courants surrfeaishe et les sous-domaines. On range les
modes de chaque région (indépendamment de leuren@ft, TM, etc.) par fréquence de
coupure croissante, avec la propriété suivantelodgueur d’'onde du champ dans le plan
transverse tend a diminuer lorsque la fréquenceodpure augmente. Cette propriété, certes
gualitative ('ondulation peut étre anisotrope)t esse a profit pour dissocier le traitement
des modes d'ordre faible et les modes d’ordre élev& du calcul des interactions entre
échelles successives.

D D
. sDb

Figure 2-2 Influence du rang des modes sur le prodwitkaire lors d’'un changement d’échelle

Soit un domain®, dont la base est constituée d’'un nombre fini deles. Si on considére
les interactions entre le domaibeet son sous-domairs® (voir Figure2-2), seul un nombre
restreint de modes d& sont réellement couplés avec la basddeompte tenu du facteur
d’échelle entre les deux régions. Les modessdel’ordre faible (& gauche) somactifs a
I'échelle deD, ce qui se traduit par un produit scalaire sigaiif avec la base dB. Les
modes d’ordre élevé, en revanche (a droite), soatiquement découplés et peuvent étre
considérés commgassifsvis-a-vis des modes d& Les modes passifs @® sont néanmoins
étre pris en compte lors du calcul des interactenisesD et un éventuel sous-domaiseD

La technique par changement d’échelle, en décotujgarmodes passifs &® des modes
de base deD, limite le calcul des produits scalaires aux fard de bases les plus
pertinentes. Une conséquence importante est quedéeices de produit scalaire manipulées
sont mieux conditionnées, ce qui rend leur inversimins critique.
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Chapitre 2 — Calcul électromagnétique du réseau

2.2 Formulation en ondes de la technique
par changement d’échelle

Métal
Diélectrique
——  Mur électrique

Figure 2-3 Vue longitudinale de la discontinuité

Soit un domaine planair@, infiniment mince, composé de régions conductricgsdantes
(et éventuellement de sources) a différentes @ahélbir Figure2-3). D est une discontinuité
uniaxiale séparant deux régions de I'espace (vigurg 2-4) que I'on suppose localement
cylindriques : il existe, de part et d'autre @ des épaisseurs; et h, invariantes par
translation suivant la normalel® en terme de permittivité, de perméabilité et deditions
aux limites sur les bords. Ces épaisseurs peuwatttiéellement étre infimes, voire méme
s’annuler au prix d’'une approximation dans I'apgiion de la technique.

~

\ﬁ_pﬂ s,
(811“1) : L L

Qo - Q2, .z
(€2, L2)

\
\
3\4\\
|
—~
m
@
=
L
N N
\

' D=SNS

Figure 2-4 Vue transversale de la discontinuité

Les sections cylindriques au voisinage de la disooité définissent les interfac& etS,
du sous-volume, dord est I'intersection = § N S,). La discontinuitéD peut étre le siege
de densités de courant électrique surfacique. Corment aux conventions multi-domaines,
les vecteurs normaux aux interfacgset S, sont orientés vers lintérieur du sous-volume

contenant la discontinuité.
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Chapitre 2 — Calcul électromagnétique du réseau

Les relations de passage entre les composantesntaies du champ électromagnétique
de part et d'autre de la discontinuité s’écrivent :

SurD B == (2-9)
urp : -
g x (At - Fg2)= 32
SurS, - D: ESL =0 (2-10)
T
SurS-D: ES2=" 0 (2-11)
T

ou E> est le champ électrique tangentiel sur linterfSc@ = 1,2)
Hfi est le champ magnétique tangentiel sur l'interlags (i = 1,2)
ETD est le champ électrique tangentiel Bur
J° est la densité surfacique de courant électriqu®gConduction)

g est le vecteur unitaire normaBa(i = 1,2) orienté vers l'intérieur du sous-volume

2.2.1 MultipGle d’hybridation SCT/DDM

Intéressons nous tout d’abord aux conditions dear@ement de sous-volumes modélisés
par SCT au sein de graphes de décomposition de idembe multipble d’hybridation
SCT/DDM, formulé dans cette section, relie le chagtgztromagnétique sur les interfa&s
et S de la discontinuité aux modes actifs du champuetalrant suD, qui constituent les
ports d’échange vers les sous-domaines d’échdéeenre.

Les relationsZ-9), 2-10) et R-11) peuvent étre reformulées de maniere équitaten

= E> surD
Surs: : Er =" (2-12)
0 sur§-D
= E° surD
SurS : Ef=0"" (2-13)
0 surS-D
SurD: H ' xAg +H2 x A, +J2 =0 (2-14)

Pour simplifier les notations, on définit le champagnétique tangentiel « tourné » de 90°
sur les interfaces i =12

33 =AE xR, 219

On introduit, surS, et S, les bases modales du champ électrique tangentaih champ
magnétique tangentiel tournéli = 1,2

{§=ﬁf

30

Om>0: (2-16

‘JnSﬂll - ynSﬂll

EX)

i A
X Ng;

(@]
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Chapitre 2 — Calcul électromagnétique du réseau

De méme sur le domairi :

ED =2 2
Om>0: " "o (2-17)
{Jn? = Y Gn %y
L’orientation du vecteur normal unitairg, est choisie semblablerg,. On développe les
equations Z-12), @-13), et 2-14) sur les bases &, S etD, comprenant les modes actifs et
passifs deS, et S, d'une part, et les modes actifs Bed’autre part. On fait apparaitre les
coefficients en onde des modes actifs, qui comstitles ports d’échange entre les volumes

voisins et le domaine :

Np
Ng; - Ng; +Ps; . D bD ED D
Surs; : Z(ansql"'bril) Er:l+ Z VnSl EnSl — ;(ar +0, ) . sur (2-18)
m=1 nNertt 0 surS -D
E (L2 ps2)Esr L Xty s 252 i(aTD +er)ErD surD
Surs, (a7 +b)ET+ Y VI ET =15 (2-19)
P 4Nsot 0 surS, -D
%(aﬂ _ bSl) Jst 4 stjm | St jst
L m m m o n n
SurD: Ne, Ney+Ps, Ny (2-20)
+3fag-0) 3z e 31 e X e -b) 0 =0
p= g=Ngp r=

On appligue alors la procédure de Galerkin, quiststa a projeter ces équations sur les
bases de fonctions d’essai des champs et des teuRInjetons tout d’abord®418) sur la
base (modes actifs et passifs) du champ magnébgueé suiS, :

=p 7s1
OmO[LNg]: (a5 +b3)= NZ; (a0 + er)<EfP’_:m> (2-21)
=p 7s1
Ond] [N31 +1Ng + P31] : V3= NZ:D;‘ (aTD + er)<ErP'S‘:n > (2-22

D S2
OpO[L Ng,]: (52 +b%2)= NED:(aTD +er)<ErF;S~1p ) (2-23
r=1 D
—D 7S2
OgO[Ng, +1 Ng, + Py, ) : VS = NZD: (aTD + er)<E’P’%> (2-24)
r=1
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Chapitre 2 — Calcul électromagnétique du réseau

Projetons 2-20) sur la base (modes actifs) du champ éle&rsguD :

Ngg Era,jnil T Ny ErDijnSl O
Or O[L N, Ne, £0 592\ nger.  (EP 3 (2-25
D +;(a§2—b§2)< RDS > +q:st+l|qsz< RD; >
+ (aTD —er): 0

Noter que les équation2-@1) et -22) contiennent implicitement la condition de mur
électrique sur le complémentaire delansS;, notéS, - D (de méme pour les équatior2s3)
et 2-24) surS, — D). En effet, le produit scalaire défini par I'égoat (2-3) s’applique sur
l'intersection des domaines d’existence des fonetio

[ocisas+ [EP D ds=0+ [Ep IS ds=(Ep, I3 (2-26
$-D D SnD

On numérote de 1 a 3 les interfaces, associéesatdspment &, S; et D, pour définir le

multipéle d’hybridation SCT/DDMOnN va exprimer la matrice de diffraction géné&edi de ce

multipdle, qui est une matrice 3x3 par blocs, reéaaux modes actifs de chaque interface :

H H ! cH

Qe s

H_|cgH :gH @ H
SIS Sn ! Sy (2-27)

H H : gH

1 2 3

On définit également les matriseet | (matrices 2x3 par blocs) contenant les coeffisient
en tension et en courant des modes passifs () et deS, (V) associés a I'excitation de
chacun des modes actifs8e S, etD (j =1,2,3) :

V — Vll E_V12 E_V13 I — I11 i_|12 i |13 2 28
A i s (2-28)
211 Y22 1 Y23 211 T22 1 723
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Chapitre 2 — Calcul électromagnétique du réseau

En « allumant » successivement chaque mode acfihterface 1 §,), on fait apparaitre
les coefficients des blocs de la matrice de diffoeeicdu multipdle :DSD[], NSl],

«  (€0.32)

OmOfL N R O (229
Ny <ErD'jnSl>
OnO[Ng +1, Ng + Py ]: Vi= Z; s = (2-30)
Np ErD' s2
Op O[3, N, Se=2S | Ppsz" ) (2-39
Ng ErD!jSZ
(g D[N82 +1 Ng, + PSZ] : qusl = ; 5r381<%—52q> (2-32)
Ng; rD nS11 : Ng3 +Pg; ErD JnSl
Zl(dms_siwls)< N > + Nz llns< PDD >
Or OfL N, " r o ’ (2-33
Ns2 <ED,jSZ>D Nsz+Ps, <ED,jSZ>D
TSt ) e S=0
p=1 ' q=Nsp+1 Y
De méme en allumant chacun des modes actifs derface 2 &) : DSD[L NSZ],
Np ED,jnSql
OmO[LNg]: s2=Ys¥ <'PT> (2-34
r=1 m
N <ErD'jnSl>
OnO[Ng +1, Ng + Py ]: V2= g7 - (2-39
r=1 n
Np ErD,jSZ
OpO [:L st] : (5’)3 + Sﬁi) = Z s® < PSZP > (2-36
r=1 p
Np ErD,jSZ
Og0[Ng, +1 Ng, + Py, | V=2 S < = ) (2-37)
r= aq
Ns; ErD ‘]ril ; N1 +Pst ErD _.nSl
_mzzlsi]ZS< PDD > +n:N +1Ii§< PDD >
Or O[L N, J: o - (2-39
Nsp ” < 0 §2> NegtPs2 <E,D Jqsz> 5
+ Z(a_ps Sps) O + Iqs pOd - Srs = O
p=1 r q=Ng,+1 Pr
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Chapitre 2 — Calcul électromagnétique du réseau

Enfin, en allumant chacun des modes actifs de tiate 3 D) : DsD[l ND],

OmU [1- N31] : = NzD(érs + 3:)@ (2-39
r=1 m
Dn D[N31 +1' NSl + PSl] . ans3 = NzD(érs + ?)@ (2-40)
r=1 n
D §s2
PO Ng]: Sz =NZD1(45 + SC)<EP—J"> (247
r= p
=D 7S2
0g0[Ng, +1 Ng, + Py, | Voo = NZDI (5rs + ?)ﬁ# (2-42)
r= q
Ns, EP,J3 T Nty EP,JS :
" I R > +n:w'm< P |
Or Of, N |: N " (2-43
S SIS )
) q=Ngp+1 P

On introduit les matrices de produit scalaire soiga, ainsi que la matrice identité :

S1
m

o/

ErD , Jr§1>J
P
mO[LNg, |, rO[LN, |

P

<E,D,j§2>]
R=l—ps
P pC[LNg, ], ro1Np ]
Lo
R0
rOfLNp | mO[L N,
(E°, 332y
P = po~
' ro{LNp ], pO[L NG, ]
Id = (5u )iD[;LN],jEI[l,N]

<

T 'Y n

PSl

n

q

<ErD,JSZ

EP J31>

)

nD[N51+1~ N51+P51]"’D[1’ND]

q0[Nsp+1 N +Ps, | rO[LNp |

(2-44)

rO[LNp ], nO[Ng; +1,Ng; +Pe; |

rO[LNp |, a0[Ns, +1 Ng +Ps, |
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Chapitre 2 — Calcul électromagnétique du réseau

Les équations2-29) a @-43) forment le systeme matriciel suivant :

_Id +qH I H I H
N . By
! 3

L Sy Ng, T2 |

Y v v

} { }Eﬁsa S | 1dy, +Sp] (249
V21 IV22 |

S | | -1dy, +Si]=R i, -s! - -5
+Pes|:ﬁ|11: I, 1 |13]+P7Eﬁ_SzH1 i Istz_ 2! _523]+%|:ﬁ|21: I, | |23]

Les modes passifs @& etS, se comportent comme s'ils étaient contenus danselgtions
cylindriques infinies et sans source, compte teniledr évanescence au travers des épaisseurs
h; eth,. Les ondes incidentes portées par les modes passif donc nulles, et on a la relation
suivante entre les coefficients en courant et ¢ensi

a=0 = V=- (2-46)

Ceci se traduit par I'équation matricielle suivante

{vﬂ Ve LVB} _{ll_l_L'_l_z_i_'_lz} (2-47)
V21|V22:V |21: |22: 25
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Chapitre 2 — Calcul électromagnétique du réseau

La résolution du systéeme formé pa&-45) et 2-47) donne l'expression des blocs du
multipble d’hybridation SCT/DDM

H H | oH
S 2 : ¥13
$"=S,:S,: S,
b Sh i Sh
s =R{ld, +RR+RP+P P +R P, 2R -Id,_ (2-48)
St =Rid, +RR+R R +P R +R P, 2P (2-49)
st =Rtd, +(d, +R®R+RE+P,R+R®) {id, -RE-RE-PE-R®) (2-50)
S\ =R id, +RB+RP+P R +R PR, 2R (2-51)
st =R{id, +RR+R P, +P, R +R P 2P -Id, (2-52)
s =R id, +(id, +RR+R®+RR+R®) fid, ~-REB-RE-PB-RE) (2-53)
s =(d,, +RR+R B +P R +R P, 2R, (2-54)
S =(id,, +RR+R PR +P R +R PR, 2P (2-55)
s =(idy, +R R +R PR, +P, R +RF,) {id, -R[R-RF-P,R-RF, (2-56)
Champ E, champ H Champ E, champ H
St >
1 Multipdle 1
« mode matching »:
NSl NSZ
demi-guide § Nsi+1 Nszt1 demi-guide
infini de : ; i infini de
section $ Nsgt Pey Nsz+ Psy section $
1 P ND
D et Champ E, courant J
1 Multipole 1
; d’hybridation :
Ne; SCT/DDM Ns,
i 1 - Np :

D e @ @ereerenns

Figure 2-5 Représentation du multipble d’hybridation $IODM
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Chapitre 2 — Calcul électromagnétique du réseau

On a obtenu la matrice de diffraction généralisaéet les modes actifs des interfa@sS,
etD. Cette expression dépend des cing parameétresnssiiva

* Ng : Nombre de modes actifs shr
* Pg : Nombre de modes passifs supplémentaire§sur
* Ns2: Nombre de modes actifs sbr
* Ps: Nombre de modes passifs supplémentaireS;sur
* Np: Nombre de modes actifs dbr

Lorsque les épaisseulns et h, sont connues, le nombre de modes actifsSs@t S, peut
étre déterminé a priori compte tenu de la décrossa&xponentielle des modes évanescents.
Une foisNg etNg fixés, on choisitNp de maniere a ce que I'espace vectoriel (EV) engend
par les modes actifs d@ contienne I'EV formé par la réunion des modesfadeS, d'une
part, et de&5, d’autre part, projetés sr. Enfin, on enrichit les bases 8eetS, par des modes
passifs afin d’inclure I'EV engendré par les modesfs deD. Nous verrons que la longueur
d’onde de coupure donne une indication du nombraal#es nécessaires.

Dans le cas particulier dbi, S; etD sont homogeénes, et identiques en termes de ggemeétr
et de conditions aux limites, il existe une cormegfance immédiate entre les modes d’'ou :
Np = ma)(Nsv st)
Py = ma><Ns1' st)_ Ng; (2-57)
Ps, = ma)<N31' st)_ Ns,
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2.2.2 Multipble de changement d’échelle

La formulation des interactions entre échelles ssgiwes ressemble fortement a un calcul
par la technique de mode matching. Le raisonnemamit identique quelque soit I'échelle,
nous noteron® le domaine esD(i) (avec 1< i < J) ses sous-domainedSn noteNp et Nspg
le nombre de modes actifs respectivement Buet sD(i). Le complémentaire des sous
domaines danB doit étre homogéene, au choix métallique ou isolant

i. Formulation avec complémentaire métallique

Métal
Interface

——  Mur électrique
----  Mur magnétique

(2)

Figure 2-6 Représentation du domaine, et de ses sousailoes entourés de métal

La Figure2-6 montre le découpage d’'un domaine en sous-da@made complémentaire
métallique. La superposition locale des interfaPest sD(i) (1 < i < J) se traduit par les
conditions suivantes sur le champ électrique tatgjest la densité surfacique de courant :

E=2) sursD(i), 1<i<J

SurD : Ef =-. 3 (2-58)
"o surD—leD(i)
SursD(i), 1<i<J : Jo+30 =0 (2-59)
On développe les équatiors$8) et R-59) sur les bases des interfabestsD(i) :
[ 37 (azot) 4 o)) oot
Np L NptR _ a> >+ JESY | sursD
sub: > (a®+b2)ER+ S VP EP = 2 pzl P (2-60)
i i 0 surD-sD
Np _ Np +Py R J ( Nsp(i) . N\ -
sursD: > (a2 -b2)3e+ 1P 3P +Z( (a2 _b;D('))JgD(')J =0 (2-61)
m=1 n=Np+1 i=1\ p=1

J J
sD=0 sDi) Neo =D~ Naoy (2-62)
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On projette 2-60) sur les modes actifs et passiffde

OmOfLN, |- (62 +52)=>" (az°+bz°)—<é’if”? ) (263
p=1 m
—sD 7D
0[Ny +1N + By 5 Z(b)<Ep—J> “o9

On projette 2-61) sur les modes actifs dB :

sD sD
m=1 Pp n=Np+1 Pp

OpO[L N): f(ag—bg)[w] £ S |D[M] +(aP-b)=0 (2-65

On définit lemultipble de changement d’échellant les modes actifs de@ a ceux des
sous-domainesD. Les interfaces du multipdle de changement d'éetmrrespondent dans
l'ordre a D et sD, sD pouvant a son tour étre décomposés]anterfaces. On note cette
matrice 2x2 par blocs comme suit :

CE CE
CE _ |21 @ “2
S ‘{"éé"@ """ ¢ '51 (2-66)

En « allumant » successivement chaque mode acbf, d@a fait apparaitre les coefficients
de diffraction du multip6le de changement d’échel]ED[l ND],

Ne (B, JP
0 O[LN,]: (6, +s1)=Y s <"P—D’> (2-67)
p=L j
—sD 7D
Ok O[Ny +L N, +P,]: vk1;=§s§;<E”P—'DJk> (2-69
p=1 k
=sp 70\ \" + =sp 70\ )"
ooing: s S [ER)) ey e
m=1 RS n=Np+1 RS
De méme en allumant un a un les modes actifﬂlteDsD[l NsD]
2 E,JP
0j O, N, |: s2= Nz(éps + S§§)<"P—D‘> (2-70
p=l j
(E,3p)
OkO[Np +L N, +B,]: V2 =Z(5ps+335)pp—o (2-70)
p=1 k
Np ESD,jr? . Np+Fp E‘SD, jnD ’
OIOfN): z(sm)ﬁp—q Py {<P—>] +lg-sr)=0 @72
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On définit les matrices de produit scalaire suigant

E, 3P E, JP
Ql:{<pP—D>] Q2: <p|:)—D>
" NG LN ] " [N +LNp +o ] oL Ngo ] 2.73
(E2.3n) (E>.37) |
@ = e Q=
p p

pO[L NG ] mO[1,Np ] PO[L N ], nO[Np +1Np +Pp ]

Les équations de&{67) a R-72) donnent le systéme suivant :

[IdND +S, : Sz]le [[1521 : IstD +822]
[V11 : V12] =Q, [ﬁgl : IstD +Szz] (2-74)
_Qs [bﬁl—'dND : S12]"'Q4 [[]In : |12]:[821 : Szz_Istb]

La technique par changement d’échelle fait 'hygsthque les modes passifs de I'échelle
D se comportent comme s'ils étaient confinés danguide local appelé « guide virtuel »,
dans lequel ils seraient évanescents. Les coeffgien tension et courant des modes passifs
de D sont donc liés par un opérateur admittaMgg.e dépendant des propriétés du guide
virtuel. Le calcul de 'opérateur admittance sea@té dans la sectich2.2 iii.

D D
I Np +1 VND +1
= Yvirtuel : (2'75)
D D
Np +Pp VND +Pp

La relation 2-75) se traduit par le systéme matriciel suivant :

[|11 : |12] :Yvirtuel [[}‘/11 : V12] (2'76)

Les systéemes2(74) et R-75) permettent d’obtenir la matrice de diffrantidu réseau de
changement d’échelle qui vaut finalement :

CE : CE
QCE —| 711 ;Y12
CE : oCE
1 2

= = Q (fidy, +Q, [ ~Q, Yy (@) 12Q, - Id,, (2-77)
= =Q fidy, +(idy, +Q @ ~Q, Yy @) fid, ~Q @ +Q, Y, @) (2-78)
= (1dyy, + Q[0 - Q, Ve (@, ) 120, (2-79)
€ = (idy, +Qu Q= Q, Yy @, 1fld,, ~Q, (@, +Q, Y, (@) (2-80)
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Modes Guide
« actifs » virtuel
—
D [ITIIY Y STTTTIPRN ¥ YOTTTees L X IR

1 - ND ND+1‘"ND+PD

Réseau « mode matching »

1 e NsD(l) 1 e NsD(2)
SD(l) ORI 7 S JUUY & S . SD(Z)
D g
1 - Np
Réseau de changement
d’échelle
1 e NsD(l) 1 e NsD(2)
SD(l) JUURY 7 S JUUY & S . SD(Z)

Figure 2-7 Représentation du réseau de changement dédeh

ii. Formulation avec complémentaire diélectrique

Diélectrique
Interface
——  Mur électrique
----  Mur magnétique

Figure 2-8 Représentation du domaine, et de ses sousailoes entourés de diélectrique

Les conditions aux limites s’écrivent dans ce cas :

-3 sursfi), 1<i<J

SurD : Jo =1 3 (2-81)
16 sur D - sDfi)
SursD(i), 1<i<J : E° = gs00) (2-82)
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On définit les matrices de produit scalaire suigant

Er?-jSD O
WL

L Np ], P{LNgp] nNp +LNp +Pp |, pO[L Ngp ] (2_839

(E2.3) (EP,3:%)
Q7 = PSD Q8 = PSD
P pOLNgo ] ML N, ] . PO[L N, nO[Np +1Np +Pp ]

Par un calcul analogue au précédent, on déterr@rgréssion des blocs de la matrice de
diffraction du réseau de changement d’échelle tianas d’un complémentaire diélectrique :

CE | oCE
CE _ 1 2
ST = CE : oCE
1 2

(En.3)
oo

Q=

< =1d,, - Qs fid,, +Q, ;- Q; Yy @) 2Q, (2-84)
=, fid,,, +(idy, +Q @~ Q Yoo (@) " Hld,y, ~Q, @ +Q, Ny @) (2-85)
%= = (1d,,, +Q, [0 - Q Wiy Q) [2Q, (2-86)
2 = —(ldy, +Q: 0~ Q Wy (@) " i, ~Q, (@, +Qy Yy (@) (2-87)

iii. Admittance des modes passifs

On a supposé que les modes passifs d’'un domaid&inwsous-domaine, quelque soit son
échelle, se comportaient comme s’ils étaient cargedans un « guide virtuel ». Les
caractéristiques de ce guide dépendent a la fascdeactéristiques du domaine, et de la
connaissance a priori du milieu de part et d’ad&da discontinuité (épaisseumsethy).

Figure 2-9 Géomeétrie possible du guide virtuel contehdes modes passifs de D
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La Figure2-9 montre, dans le cas général, la géométrie dadeguirtuel contenant les
modes passifs d'un domaiie On définit, de part et d'autre d¥ des volumes cylindriques
de sectionD; et D,, vérifiant nécessairemem D, et DOD,. Noter cependant que dans
I'essentiel des applications, on défibit D; =D,.Les conditions aux limites sur les bords de
D; et D, sont généralement calquées sur celleDdde milieu choisi de part et d’autre
(permittivité, perméabilité) dérive de la connaissades volumeg; etQ, au voisinage de la
discontinuité. Les conditions vérifiées par les eogassifs dB s’écrivent :

= E® surD
SurD; : Er = {f (2-88)
0 surD,-D
~ EP? surD
SurD; : Er’= {f (2-89)
0 surD,-D
SurD : JPr+3P2+ 30 =0 (2-90)

Les équations2-88) et R-89) supposent la présence de métal sur le conepléine deD
respectivement dand; et D,. Développons des champs et courants tangentigbsines
dans les équation2-88), -89), et 2-90) sur les modes passifsig D, etD :

Np +Pp

Np; +P, D =D
RLDL V'E_ surD
SurD; : D VI EN = p:%.:ﬂ" P (2-91)
=Np, +1 -
" 0 surD, - D
Np, +P Nf” DED
b2 VPE? surD
D2=D2 _
SurD, : DVIE =L & (2-92)
=Np,+1 -
" 0 surD,-D
Npi*+Por Npa+Ppp Np+Py .
SurD: DU+ Y VPPEY?+ Y VPED =0 (2-93)
m=Np; +1 n=Np,+1 p=Np +1

On applique alors la procédure de Galerkin :

e (E9,32)

OMO[No, +4 Np, + P, ] Vel SRVA % (2-94)
p=Np+L m
Np+R, ED , jr?z

[]n[][ND2 +1LNp, + PDZ] VP2 = z VpD <‘;DT> (2-95)
p=Np+1 n

[ ] [ O
Npi+F b1 <E5, Jn31> Np2thbe D2 <EE;J:2> b >
Al S e L P =0 (2-96)
b M=Npy L P

DpD[ND +1 N, + PD]

MENp,+1

L’hypothése de guide virtuel se traduit I'annulatides ondes incidentes iy etD, :

DmD[ND1+lNDl+PD1]’ 3121=0 = Vle:_Ir?]l

2-97
DnD[ND2+lND2+PD2]’ 8,°=0 = V>?=-17" ( )
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On définit les matrices et vecteurs suivants :

Chapitre 2 — Calcul électromagnétique du réseau

D1 D
Np; +1 VNDD22 +1 VND +1
Vp, = Vi, = : Vp = (2-98)
D1 D2 D
Np1+Ppy | Np2+Po2 | Np +Pp
D1 D2 | D
Npp+1 Np,+L Np+1
Ip = Ip, = Iy = : (2-99)
I D1 D2 | D
Np;1+Pp; | Npo+FPp | Np+Pp
—D D1 = I
(e (e
1= pDL T2 - T
" MO[Npg +1 Nps +Poy ], PO[Np +LNp +Pp | " nO[Np, +1,Npo+Pp, ], PO[Np +1Np +Pp ]
0 . .\D (2-100)
ED le> <ED JD2>
T, = - ppd 47| Sp0
P! P!
PO[Np +1,Np +Py |, mO[Npy +1,Npy +Poy] POINp +1,Np +Pp [, T[N, +1,Np, +Pp ]
Les équations2-94), @-95) et 2-96) aboutissent au systeme matriciel suivant :
VDl = T1 m/D
VDz :T2 W/D (2-101)

T3 le +T4 WDZ = ID
Finalement nous obtenons I'expression de la maadreittance des modes passifdde

Lo =Y, [V

virtuel - ¥ D avec Yvirtuel :T3 [Tl +T4 [TZ (2'102)

2.2.3 MultipOles de fermeture

Les multipdles de fermeture du graphe traduiseptrdaence de métal ou d’isolant parfait
sur les plus petits des sous-domaines. Chaquepdlgltde fermeture est caractérisé par une
matrice de diffraction généralisée, relative auxdewactifs du sous-domaine, égale a plus ou
moins l'identité selon le cas. En effet :

métal : V=0=b=-a dou S™®=-|d

(analogue a un court-circuit)
(2-103)

isolant : (analogue a un circuit ouvert)

| =0=>b=a dou S*"=+Id
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2.3 Validation de l'algorithme SCT

La technique par changement d’échelle a été impiémedans I'environnement de calcul
électromagnétique de I'ONERA (bibliotheque d’outiRAME). Elle s’appuie sur la
représentation des domaines et sous-domaines panaitages, et fait appel a un générateur
numérique de bases modales. L'intérét majeur dérgéeur numeérique est de s’appliquer a
toutes sortes de géométries de domaines.

2.3.1 lIris rectangulaire

Un iris rectangulaire simple a tout d’abord été démafin de valider la formulation et
l'implémentation de la technique par changementhtte. La géométrie de [l'iris, le choix
des sous-domaines et des conditions aux limites rgmésentés sur la Figu&10. Les
résultats numériques fournis par I'algorithme SET fonction des parameétres de la technique
(Ns1, Ns, Np, Pp, Ngp), ont été comparés a des résultats de référerames Det exemple,
'application de la technique par changement d’éeheet en jeu un unique changement
d’échelle : elle est donc équivalente a une régslygarmode matching

7,7 mm .
= > TEq1 RH TEq1
10,16 m I 4,8 mm :
. D et
22,86 mm : — 1l
—— Mur électrique RCE
Air : :
Métal
SD 00 0@
-0 Interface

circuit ouvert

Figure 2-10 Vue longitudinale de I'iris et graphe muléchelle équivalent

L'iris étant une discontinuité uniaxiale infinimemince, sans pertes, il peut étre modélisé
par le circuit équivalent représenté sur la Figz#EL. On connait d’aprés [5] sa susceptance,
notéeB, définie comme la partie imaginaire de 'admittne la discontinuité. A partir de la
matrice de diffraction calculée par l'algorithme 5®n peut exprimeB par la relation :

. _sinards,)

s, (2-104)
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[N
N

- -@-—-----@--
<
D
<
1
v9)
D
<
N
@ -----0--

o
&

Figure 2-11 Schéma électrique équivalent de I'iris

En supposant liris situé dans un guide métalliguigni, fonctionnant dans la bande
monomode+ 8 - 12 GHY}, seul le mode fondamental du guidé={y) est actif aux interfaces
de la discontinuitég;, ). On a donc :

Ng =Ng, =Np =1 (2-105)

Les autres paramétres de la méthode, a savoimdmode modes actifs ssib (Nsp) et le
nombre de modes passifs 8u(Pp), restent a déterminer. La convergence de la ptestee a
10 GHza été analysée en fonction de ces deux paraméadsigure2-12 montre la valeur
relative de la susceptance obtenue par SCT paorappa valeur de référence, exprimée par
I'équation @-106), en fonction des parametrBigs Pp).

_ B (Neo. R)

Valeurrelativede B 810GHz (N, P, ) = oo (2-106)
Ref
120 T T T T T
| SO P - |
= I .——””‘//’ _______________ __:__\ _______ A I
S 100 iy, S e Aemm ST s
N e //V/ - | |
I | Al | | |
g s | | |
= 80| R ‘ ~cifs sur s
i L | -#- 9 modes actifs sur sD
® f : -+- 20 modes actifs sur sD
b v | -4- 30 modes actifs sur sD
> 60 F - : .
= I | -+#- 40 modes actifs sur sD
© H | -=- 51 modes actifs sur sD
= / | | | |
L} = = T T T T
a 40 ‘/ I I I I I
> ‘ I I I I I
ol : L
0 100 200 300 400 500 600 700

Nombre de modes passifs sur D
Figure 2-12 Convergence du calcul de l'iris par SCT @ GHz

Les résultats obtenus concordent parfaitement grédentes études de convergence par
la techniqgue denode matching6]. Le nombre de modes actifs sur le sous-doméig)
étant fixé, on observe que le résultat se staditiss®u’on enrichit la base d (1+Pp). On
interpréte cette convergence par le fait que I'espaectoriel (EV) engendré sab par la
base des modes d@etend a inclure 'EV formé par les modes actifssile La précision du
résultat a la convergence s’améliore avec le nomémodes dans I'ouverturssf).
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Mo | conergonce A4S0 ) | 2@) () | 245D 120) | o e
9 224 4,84 2,54 191 9
20 224 3,49 2,54 1,37 6
30 274 2,94 2,27 1,30 2,3
40 274 2,40 2,27 1,06 1,5
51 499 2,17 1,70 1,28 1

Tableau2-1 Conditions de convergence en fonction dumtire de modes actifs sur sD

Le Tableau2-1 présente, en fonction du nombre de modes dauoselture (sp), le
nombre approximatif de modes dbr(1+Pp) nécessaire pour converger. Plus le nombre de
modes actifs susD est important, plus le nombre de mode nécessaife sst élevé. Au dela
d’'un certain rang, I'ajout de modes passifs suppléaires susD ne modifie pratiguement
plus la solution. Ceci s’explique, en termes d'eggavectoriels, par le fait que la projection
de la base dP sursD a recouvert I'espace vectoriel engendré par ledemactifs dsD.

Les résultats montrent un lien entre le seuil deveogence (1Fp), et la longueur d’onde
de coupure des bases modales Buet sD. En effet, la longueur d’onde de coupure est
représentative de la longueur d’ondulation spattilechamp dans le plan transverse. On
constate que la convergence intervient lorsquappart des longueurs d’ondes de coupure de
sD sur D (colonne 5) est au moins supérieur a 1. On pent di@er a priori le nombre de
modes passifs, afin de vérifier un rapport de l@ugs d’'ondes compris entre 1,5 et 2.

Enfin, il est intéressant de constater que l'augateon graduelle du nombre de modes
actifs sursD n’entraine pas nécessairement une modificatioréswitat. Il s’agit plutét d’'une
convergence « en escalier ». Par exemple, passzd de40 modes ne change presque pas la
solution, alors que passer de 40 a 51 modes chaigygficativement la courbe de
convergence. Ceci montre que lorsqu’on enrichitbeses de fonctions d’essai sur le sous-
domaine, seul une partie des modes contribue néetiea la solution.

-4 T T T
: : : L
| | | ‘(,.-»"
I I A-"..‘)
. o | et
: | e |
< | ‘ | |
st S |
: :
o A ‘ --#--SCT
é 10 + . ' 1 | A mesure (R. Yang & al.)
8 ,A" : : |
2] . | | |
3 ! ‘ |
® -12 : : :
I I I
1 1 1
-14 1 L i
8 9 10 11 12

fréquence (GHz)

Figure 2-13 Susceptance en fonction de la fréquence
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La Figure2-13 montre la variation de susceptance dans ldebamonomode, calculée par
SCT (Nsp = 30,Pp = 274) et comparée aux résultats expérimentauxdb]obtient une trés
bonne correspondance sur I'ensemble de la bande.

2.3.2 Anneau circulaire

Na=17  Sp S Neg=17
——3
RH B
] ND:]_7 QC: 12,5 mm)
7 ----- Pp=164 (.=3,75 mm)
11,4 mm RCE
8.4 mm 5;,.’~’.~".~‘_*_\
Py T e
6,19 mm R sp Neo=98 (=3.75mm)
N OV Psp=29 (.=3,30 mm)
---- Mur magnétique AN
—— Mur électrique RCE
Alr //,:'—\\\ .....
Métal o SSD Neo=31 0= 4,3 mm)
Interface TSS=7 Court-circuit

Figure 2-14 Graphe de changement d’échelle de I'anneau

Un anneau métallique, représenté sur la Figuid, a ensuite été simulé par changement
d’échelle. Cette application valide l'algorithme Bdorsque plusieurs multipbles de
changement d’échelle sont mis en cascade, avecgrarele variété de formes (disque,
anneau) et de conditions aux limites dans le cligg sous domaines. On peut noter en
particulier la présence du mode TEM sur le sousaionessD
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w
o

—dB(|S11») SCT
-+ dB(|S11]2) HFSS
—dB(|S21) SCT
-+ dB(|S21[2) HFSS

N
o

2=
o

o

module au carré (dB)
i
o

évanescent propagatif

4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 16
fréquence (GHz)

Figure 2-15 Module des coefficients de diffraction tenneau (TE;;) d'aprés I'algorithme SCT et HFSS

La Figure 2-15 et la Figure2-16 montrent respectivement le module et la pliese
coefficients de diffraction de I'anneau (mode;J)Ea la convergence de I'algorithme SCT, en
prenant pour référence les résultats fournis pa8$FOn observe une trés bonne précision,
sur 'ensemble de la bande, des résultats fouari$gdgorithme SCT.

O T M T \\ T T T T T T

i F i : i i i —arg(S11) SCT

: : : : : : --+- arg(S11) HFSS

QO F B | —arg(s21) SCT

i i 1 1 1 --+- arg(S21) HFSS

= l : l l l l ‘ ‘ ‘ ‘

|5 l E_ l l l l l l l l

£ -180 l ‘ ‘ i l l l l l l

=} | | | | | | | | |

E’ | | | | | | | | | |

© l l l l l : ‘ l l l

| évanescent i | T ‘

-270 l l l ‘ l l l l l l
360 A AP REPRR TR B SRR PR TR SR S R S SN S s

4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 16
fréquence (GHz)

Figure 2-16 Argument des coefficients de diffraction tienneau (TE,j), calculés par SCT et par HFSS

On observe cependant que une divergence sur l& piia®8 GHzentre les deux méthodes.
Cette différence s’expligue de la maniére suivametre les deux points de fréquenceé,a
GHz et 7,8 GHz interviennent deux phénomeénes, la transition cadenTh; de I'état
évanescent a I'état propagafif € 7,71 GH3, et une résonance liée au périmetre intérieur de
'anneau {,713 GH2. Or, HFSS estime la fréquence de coupure du reotle 7,8 GHz et
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7,9 GHz, du fait de la discrétisation du contour’oeerface tout en prédisant la résonance.
Or, une résonance sous la coupure se traduit pelnamgement de signe du coefficient.

On constate que les coefficients de diffractionsort pas unitaires sous la fréquence de
coupure du mode. Pour comprendre ce phénomenenias I'analogie circuit :

: Il |2
]

S

—
<
1
vs)
—_
<
N
Y PR

&L

Figure 2-17 Circuit équivalent

Cette divergence s’explique en rappelant la dédimitles ondes :

_VatZoly o _Vy-Ze0, | V,-Ze0,

a = =1 _=Cc =1 2-107
o o2JRdz.) T 2RdzZ) 7 2)ReZc (2407

Les coefficients de diffraction du circuit équivales’expriment :

b -1 b 1
Si=2 T v Si=ZH oo 2-108
' g‘i 2,=0 1+ J(ZYC/B) ' gl a,=0 1- J(B/ZYC) ( )
La condition d’existence d’un péle est donc :

il existe une fréquende/ Z\B(C((ff)) = (2-109)

B étant réel, une condition nécessaire estYgusit imaginaire pur. Or, 'admittance
caractéristique du mode est effectivement imagenairre sous la fréquence de coupure. Il est
donc parfaitement possible d’observer la présergaedtes en deca de cette fréquence.
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2.3.3 Intégration de la SCT dans un graphe DDM

Les modeles SCT, construits en s’appuyant surdagentions multi-domaine, s’'integrent
naturellement au sein de graphes de décomposidaiothaine. Ils peuvent étre connectés a
d’autres sous-volumes, calculés séparément paéreliffes méthodes électromagnétiques.
Pour valider l'intégration de la SCT dans un grapi2M, on a tout d’'abord raccordé un
patch circulaire a des sections de guide cylindriguoir Figure2-18).

Ng=17 S S, Ney=17

. Np=17 (.= 12,5 mm)

..... Po=164 (.= 3,75 mm)

1i,4 mm
8,4 mm

---- Mur magnétique P

—— Mur électrique ¢ } sD Ngp=98 (.=3,75mm)

Air h .
S court-circuits
Métal
. Interface
RC RC RC
(FEM) (SCT) (FEM)
3,275 mm 3,275 mm

Figure 2-18 Intégration du patch modélisé par SCT damsgraphe mutli-domaine

Le compactage du graphe incluant les sections dijdjnes, calculés par éléments finis
volumique, et le patch calculé par SCT, donne l&ioeade diffraction ramené aux interfaces
S’ et §'. L'étude en fréquence des coefficients de diffiat montre une trés bonne
correspondance entre les résultats obtenus paulgdage SCT / DDM, et ceux obtenus par
un calcul direct par éléments finis volumiques d&SS (voir Figure-19 et Figure-20).
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20 |

10

module au carré (dB)
o

——dB(|S11]2) SCT+FEM
~-+- dB(|S11?) HFSS
— dB(|S21[2) SCT+FEM

-+ dB(|S21[?) HFSS

10
1 (3 1
| évanescent v propagatif
-20 | 8 |
-30 . : . 1 N .I.': : . : N
7,71
4 5 7 8 9 10
fréquence (GHz)
Figure 2-19 Module des coefficients de diffraction calés par DDM (SCT+FEM) et par HFSS
90 T T T H T T
——arg(S11) SCT+FEM
1 1 1 --+- arg(S11) HFSS
0 - - } —arg(S21) SCT+FEM
- arg(S21) HFSS
C | | | | |
= | | | | |
e | | | | ‘
=) | | | o |
9 | | | L |
© l l l : l
i i évanescent i i propq:gatif
-270 . 1 1 . 1 . 1 . 1 .
5 6 7 17l g 9 10

fréquence (GHz)

Figure 2-20 Argument des coefficients de diffractionlcalés par DDM (SCT+FEM) et par HFSS
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2.4 Simulation d’'une antenne par SCT/DDM

La technique par changement d’échelle a été am#icau voisinage d’'une ouverture
rayonnante (voir Figur@-21), dans la perspective de simuler des antepatetes dans des
cavités. L'antenne est alimentée au niveau deeffateS, par le mode Th, a la fréquence
de 9,8 GHz (bande monomode du guide cylindrique). On propdggégrer le patch et
'anneau, modélisés précédemment, au voisinageodeekture en ajustant si nécessaire le
nombre de modes sur l'interfaBge(Ns).

\
:

h2 (mm) E! |
> I T S, Nszmodes
Sl ....... 6 ?F:::::::: .....
v
40 - hp (mm) :i patch @
o (SCT) ou
S I'i':_:;._/'\k/—_: anneau @
7 TE1; S, Mode TE;
50 mm
(FEM)
50 mm
Sy Mode TE;

Figure 2-21 Géométrie de I'antenne
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2.4.1 Application de la SCT sur une ouverture

55
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Figure 2-22 Maillage du volume extérieur et de l'intexfe $ (en rouge) pour 10 et 32 modes (gauche), et
98 modes (droite)

Tracons les diagrammes de gain de I'antenne, tabbdd avec un patch sur I'ouverture,
en fonction du nombre de modes actifs SufNsy), dans le plan E (voir Figur2-23) et le
plan H (voir Figure2-24).

5

)

z

c

.g
30 F \‘ ,I/ \‘ II \\/I \\ "VII ~~~ HFSS \

A —— DDM/ SCT (10 modes) Vo)

- L ! \
Sl ——— DDM/ SCT (32 modes) Y
-40 —— DDM / SCT (98 modes)
_45 Il Il Il Il Il Il Il Il Il Il Il

-180 -150 -120 90 60 30 O 30 60 90 120 150 180
009

Figure 2-23 Gain de I'antenne avec patch, dans le p&anen fonction de N,
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)
)
£
© - / \ N 7
O =25 F 7 N p --- HFSS \ RN
\
30 [ \ // — DDM/ SCT (10 modes) v
\
35 | L DDM / SCT (32 modes) o
|
a0 } W —— DDM / SCT (98 modes) \
_45 Il Il Il Il Il Il Il Il Il Il Il

180 -150 -120 -90 -60 30 O 30 60 90 120 150 180
(9

Figure 2-24 Gain de I'antenne avec patch, dans le ptdnen fonction de N,

On voit que malgré une augmentation conséquenteothbre de modes sur I'ouverture,
les deux méthodes obtiennent des résultats sem&htedifférents. Un troisieme calcul par
éguations intégrales, effectué séugenna Desigiflogiciel de calcul par équations intégrales
développé par THALES), confirme le résultat de HFSE on remplace le patch par un
anneau, on constate également un écart importarfigure2-25 et la Figur@-26 montrent

les diagrammes de gain obtenus dans ce cas, etiofonrdu nombre de modells;
respectivement dans le plan E et le plan H.

5

Gain (dB)

—-- HFSS

—— DDM / SCT (32 modes)
—— DDM/ SCT (98 modes)

_25 A A A A A A A A A A A
-180 -150 -120 -90 -60 -30 0 30 60 90 120 150 180

89

Figure 2-25 Gain de I'antenne avec anneau, dans le pEren fonction de N,
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Gain (dB)
5

-15 HFSS
—— DDM/ SCT (32 modes)
20 —— DDM/ SCT (98 modes)

-180 -150 -120 -90 -60 -30 0 30 60 90 120 150 180
009
Figure 2-26  Gain de l'antenne avec anneau, dans le pknen fonction de N,

On voit, aussi bien en présence du patch ou dedam que malgré un nombre important
de modes sur l'interface, le calcul par décompasitie domaine ne parvient pas a converger
vers la solution de référence. Rappelons toutefois les modes n'ont pas été filtrés par
raison de symétrie, et que nombre d’entre eux mgriboent donc pas a la solution. Pour
comprendre cette forte imprécision, on a visuafis#r Figure 2-27) le module du champ
électrique tangentiel sur I'interfa&, avec 98 modes, dans les cas du patch et de #anne

Figure 2-27 Module du champ électrique tangentiel stinferface S, (98 modes actifs) en présence du
patch (a gauche) et de 'anneau (a droite)

Il apparait que la base n’est pas encore assez piohr que le champ électrique tangentiel
s’annule completement sur les parties métalliqaésingitées par les pointillés). Il est donc
logique que l'allure du diagramme de rayonnemeiitfaassée. La présence d’'un maximum
de champ électrique au milieu du patch explique, g@@mple, I'élargissement de I'angle
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d’ouverture dans le plan E constaté en couplareldmiques SCT / DDM (voir Figuz23).

Pour confirmer cette prédiction, reproduisons csiteulation en éloignant l'interfacg de
'ouverture.

2.4.2 Application de la SCT au voisinage de I'ouve rture

Figure 2-28 Maillage du volume extérieur et de l'intede S (en rouge)

Lorsqu’on éloigne la discontinuité d® mmpar rapport a I'ouverture, on obtient une bien
meilleure précision des résultats obtenus par egeplSCT/DDM. On étudie cette fois
séparément la directivité et le coefficient deexétbn en entrée de I'antenne. La Fig@r@9
et la Figure2-30 montrent la directivité de I'antenne en présetu patch.

12

8

Directivité (dB)

--- HFSS
—— DDM/ SCT (10 modes)

DDM / SCT (32 modes)
—— DDM/ SCT (43 modes)

_24 A A A A A A A A A A A

-180 -150 -120 -90 -60 -30 O 30 60 90 120 150 180
8 (9

Figure 2-29 Directivité de I'antenne avec patch, daesplan E, en fonction de h
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12

Directivité (dB)
A

--- HFSS
—— DDM / SCT (10 modes)
DDM / SCT (32 modes)

-16
—— DDM / SCT (43 modes)
_20 A A A A A A A A A A A
-180 -150 -120 -90 -60 -30 0 30 60 90 120 150 180
0 (9

Figure 2-30 Directivité de I'antenne avec patch, daesplan H, en fonction de kb

On constate que méme avec peu de modes sur lanes, les résultats coincident assez
bien avec la référence. Ce résultat est assezueglgns la mesure ou les modes évanescents
ont une influence localisée et sont pratiquemenpés la section cylindrique au dessus de la
discontinuité. Dans le cas du patch, le coefficamtéflexion semble converger des 10 modes
vers une valeur trés proche de celle obtenue al#&SHcomme le montre la Figuze31.

-0,6 180
135 Beoracmeraedoz el e e
-0,62
92 |
G -0,64 f--------c---—--—--—ooo-o-—ooL & B
a S oFf --- HFSS
8 066 | 2
° --- HFSS T 45 --m-- SCT/DDM
068 | ~-#-- SCT/DDM 90
-135 F
_0’7 1 1 1 1 1 1 _180 1 1 1 1 1 1
10 15 20 25 30 35 40 10 15 20 25 30 35 40
Nombre de modes actifs sur S2 Nombre de modes actifs sur S2

Figure 2-31 Convergence du coefficient de réflexion emrée, avec patch, en fonction deN
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Dans le cas de I'anneau, on obtient également onaebconcordance entre en terme de
directivité, dans le plan E (voir FiguB32) et dans le plan H (Figuge33). La convergence

du coefficient de réflexion semble en revanche s&ter plus de modes, comme en témoigne
la Figure2-34.

12

8 F

--—- HFSS
—— DDM / SCT (10 modes)

DDM / SCT (32 modes)
—— DDM / SCT (43 modes)

Directivité (dB)

_24 A A A A A A A A A A A

-180 -150 -120 -90 -60 -30 O 30 60 90 120 150 180
8 (9

Figure 2-32 Directivité de I'antenne avec anneau, ddasplan E, en fonction de §

12

Directivité (dB)
A

--- HFSS
—— DDM/ SCT (10 modes)
DDM / SCT (32 modes)

—— DDM/ SCT (43 modes)
-20 . . . . . . . . . . .
-180 -150 -120 -90 -60 -30 0 30 60 90 120 150 180

8 ()

Figure 2-33 Directivité de I'antenne avec anneau, ddaglan H, en fonction de b

66



Chapitre 2 — Calcul électromagnétique du réseau

180

0
05 F --- HFSS 135 1
--m-- SCT/DDM 90 Ml
a1 F
« ~ 45 F
- b e o _____/| d
15 | v ot --- HFSS
E M R R L o
T 2l © 45 | --#-- SCT/DDM
-90 F
25 r -135 |
-3 1 1 1 1 1 1 -180 1 1 1 1 1 1
10 15 20 25 30 35 40 10 15 20 25 30 35 40
Nombre de modes actifs sur S2 Nombre de modes actifs sur S2

Figure 2-34 Convergence du coefficient de réflexionemtirée, avec anneau, en fonction deN

2.4.3 Limitations actuelles et pistes d’améliorati  on

Les exemples présentés dans ce chapitre metteloireé@re certaines limitations liées a
I'utilisation de la technique par changement d’'dehau voisinage de discontinuités fortes (en
'occurrence, une transition entre une sectionutaice et I'espace libre). On constate qu’en
'absence d’'une épaisseur cylindrique autour dssmlume modélisé par SCT, le nombre de
modes actifs sur ses interfac&g &) peut devenir trés important. Ce résultat estioméf par
des travaux antérieurs sur la SCT, dans lesquelbdses des interfaces pouvaient compter
jusqu’a plusieurs centaines de modes utiles. LeBoss cylindriques, qui jouent le role de
filtre en atténuant I'essentiel des modes évanésceont donc souhaitables.

Lorsque les bases sont analytiques, manipuler ambre élevé de modes ne pose pas de
réel probleme. En revanche, dans notre cas, obdess modales utilisées sont numériques,
'enrichissement des bases a un colt numériquefisegif (densité du maillage, temps de
génération des modes, stockage). Pour palier artssement du nombre de modes, une
premiére amélioration consisterait a sélectioneerrhodes, dés leur génération, en tenant
compte des symétries (excitation, géométrie). Dansas présent, tenir compte du plan de
symétrie et du plan d’antisymétrie permettrait ééuire le nombre de modes de maniere tres
significative. Cela améliorerait sensiblement lesf@grmances de l'algorithme, ainsi que les
conditionnements des matrices de produits scalaires

On préfére habituellement, dans le cadre de la odétlde décomposition de domaine,
découper le volume global de calcul en dehors dessfortement perturbées en termes de
champ. On s’assure ainsi que la représentatiomaonp sur les interfaces fictives nécessite le
moins de fonctions de base possible : enrichibéses augmente en effet considérablement le
nombre de paramétres de diffraction a calculer pmamactériser le sous-volume. C’est
pourquoi restreindre le nombre de fonctions de $ase particulierement important pour le

calcul de matrices de diffraction de réseaux, caapa’une multitude d’interfaces.
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Chapitre 3 — Simulation des antennes actives eimegon linéaire

3.1 Algorithme de simulation non-linéaire

3.1.1 Description multi-domaine des antennes activ. es

L’'antenne active peut étre modélisée, en émisgian|e graphe multi-domaine représenté
sur la Figure3-1. Tous les blocs de ce graphe sont supposéairsé a I'exception des
amplificateurs de puissance (HPA) fonctionnant égime saturé. Les parameétres des
composants peuvent éventuellement varier, selonvééss, pour prendre en compte la
dispersion technologique.

Consigne

1 I
( Ny —T—PRE, [ %> ISO1 TRS;

Base du champ

1 T
| 1
1 |
1 |
1 |
1 |
I : rayonné
|
gon : : g:I.I’I g2I’1
1 |
1 |
@ 1 PRE, i HPA, > 1ISOn TRSh
| | - —
1 1 b n b n
Source | Déphaseur, | =t - =2 N
' Atténuateur, | Amplificateur Isolateur Transition
. Préampli.
: :
1 |
I
N, | PREy [T HPAy S ISO TRS\
: |
1 |
|

Figure 3-1 Graphe multi-domaine de I'antenne active émission

LesN voies de I'antenne sont alimentées par des soideatiques, unitaires, en phase, et
parfaitement adaptées en sortie. Autrement dibnelesa, sont égales sur chacune des voies,
et insensibles aux éventuelles désadaptationse Ggbiothese revient a supposer le réseau de
distribution idéal, sans dispersion en amplituderefphase entre les voies. Toutefois, pour
plus de réalisme, il est parfaitement possible &@u un bloc distributeur, modélisé par une
matrice de diffraction 1:N simulée ou mesurée Jiaienté par une source unique.

On modélise sur chaque voie les circuits de dépfeaskatténuation et de préamplification
par un bloc uniqueRRE) situé en amont du HPA. On peut raisonnablemerd Faypothese
de linéarité sur cette partie de I'antenne que twdélise par une matrice de diffraction. Les
consignes de déphasage et d’atténuation sont misesmpte indépendamment sur chaque
voie dans le paramétre de émiss®n par un terme multiplicatif complex&, exp(j¢n), n
étant le numéro de la voie. La sortie du bloc PRH: gventuellement étre désadap®e £
0) et contribuer ainsi a la puissance en entréeRA.H
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Chapitre 3 — Simulation des antennes actives eime&gon linéaire

On suppose les circuits en sortie de I'amplificatéoéaires. Un premier blocl§O)
modélise les circuits de liaison et d’isolatiorr¢oiateur, isolateur, commutateur, ligne, etc.),
suivi par un bloc de transitiomRS) reliant le mode guidé aux fonctions de base damgh
rayonné par l'antenne élémentaire. En effet, iltpéwe avantageux d'utiliser plusieurs
fonctions pour des calculs multifréquences, le palds fonctions de bases pouvant évoluer
avec la frequence. La matrice de diffraction dwea@sd’éléments rayonnantRES) ferme
I'ensemble des voies en les couplant. La chargehdgue amplificateur est bien « active »,
puisque la puissance délivrée par les voies adjes@lu réseau y contribue par couplage.

=
{bl}_{squlp 3120910 T120§1|) a (3 l)
=2 -
b,| [Salal) Sulal) Tulal)| %
=2
Les amplificateursHPA) sont décrits par leurs matrices de distorsiofingés dans le
premier chapitre, dont I'expression est rappeléesdaquation 8-1). Les ondes sortantbs
et b, sont des fonctions non-linéaires des ondes intedem et a,. La dépendance des
coefficients vis-a-vis deaj| et I'occurrence des termds, et T, dans I'expression de la
matrice empéche la résolution linéaire de I'équmte graphel’approche proposée consiste
donc a résoudre le graphe par itérations, en apanbcprogressivement la réponse des
amplificateurs par des matrices de diffraction egl@ntes dérivant des matrices de distorsion.
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3.1.2 Reésolution itérative de I'équation du graphe

1. Construction du graphe
en fonction du nombre de vdig
de la consigne de pointage (PRE),
du niveau d'’isolation (1SO), e

i=0

matrice S grand signal ou matrice

2. Modélisation initiale HPA
d
distorsion « tronquée »

avec les matrices S équivalentes

3. Résolution du graphe
des amplificateurs a I'état initial

4. Lecture ondes incidentes
en entrée et sortie des amplificateur

=i+l

5. Modélisation équivalente HPA
a partir des matrices de distorsion

avec les matrices S équivalentes

6. Résolution du graphe
des amplificateurs a l'itération i

7. Test de convergence
NON §i<e?

Oul

8. Visualisation des résultats
TOS, Diagrammes, etc.

Figure 3-2  Algorithme de simulation des antennes active

La Figure3-2 détaille les étapes de résolution du graphelinéaire de I'antenne active.
L’algorithme débute par la construction du grapétage 1), en fonction du nombre de voies,
de la géométrie et de la direction de pointage. less linéaires du graphe sont définis et
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calculés durant cette étape initiale. En particullea consigne de pointage couplée a la
géomeétrie du réseau permet de construire les &S sur chacune des voies (termes de
déphasagexp(jon)).

i. Itération O

A létat initial, chaque HPA est modélisé grossitemt Etape J par sa matrice de
diffraction grand signal ou sa matrice de distarsimnquée, exprimée indépendamment sur
chaque voie selon la consigne d’atténuation (dénbdle la puissance disponible). On notera
Sequ[”’O] la matrice de diffraction équivalente modélisaammiplificateur sur lan®™ voie &
I'itération i=0. On obtient par résolution de I'équation de beapetape 3J la valeur a
litération O des ondes incidentes aux interfaces amplificateurs, notées™” eta,"” sur la

n°M voie. L’expérience montre que la précision du nedtamplificateur a l'itération 0, et
en particulier du paramétf, équivalent, n'a pas d’influence sur le résultét aonvergence.

Elle entraine tout au plus une infime accélératiofprocessus de convergence.

ii. Itérationi 21
A partir des valeurs des ondes estimées (a l'i@ratl), on peut mettre sous une forme
linéaire équivalente les matrices de distorsionateglificateurs :

{ﬂ{%qaﬂ S () HQall} -

Su(a) s.(a 1) Talal)] -
<2 (3-2)
e kbbb
ame |b, Sula) Sola)+To(al) e # | a,

On définit pour chaque amplificateur umatrice de diffraction équivalentg restituant la
réponse de la matrice de distorsion lorsque I'aficptieur est excité pa™™ eta,!™™. La
matrice équivalente du HPA sur taieme voie est calculée a partir de sa matrice de

distorsion, noté&', par la formule suivante :

glnil = sila ) s an’i_l]‘ + (el 1]‘ Eéxp(—Zj.arg@Z”'i'l]))
sl ) sl o o1t

Cette mise en forme permet de résoudre a nouvégudtion de graphestape 5 en
affinant la modélisation des amplificateurs. Oniafit les valeurs des ondes incidentes a
litération i, notéesu™” eta,™ sur lan®™ voie. Toutefois, le résultat obtenu n’est rigoxreu
gu’a la condition ou I'équivalence8{2) est strictement vérifiée, c'est-a-dire quevaeurs
des ondes restent inchangées de l'itératibm I'itérationi :

(3-3)

[nl] — aEnl 1]

(3-4)

[n,i-1]

Convergence=
[n il _ =al
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On introduit donc, a partir de I'itération 1, urdioateur de convergenég permettant de
quantifier 'erreur commise en utilisant les mags@quivalentes :

g=may ——— L (3-5)

On fixe arbitrairement un seuilen deca duquel on estimera la convergence atteinte

O <& (3-6)

A lissue du processus de convergence, on obtiemtohdes en chacun des nceuds du
graphe, vérifiant a la fois les relations linéaidé$inies aux interfaces des composants passifs,
et les relations non-linéaires aux interfaces dweplificateurs a un résidu pres (contrélé par
¢). On peut alors identifier les voies sur lesquella désadaptation est susceptible de
provoquer la destruction du HPA, tracer le diagraam®a rayonnement de I'antenne, etc.
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3.2 Application et interprétation des résultats

Une maquette d’antenne active, réalisée par THAL&ESGté simulée au moyen de
I'algorithme itératif. La Figure3-3 montre la topologie du réseau, agencé selonmaike
triangulaire. Il est composé de 119 éléments ragotsn de type encoche (polarisation
rectiligne), alimentés par les amplificateurs pdissgément modélisés (voir chapitre 1).

direction
de

pointage Yy )

. " v e e e
L ] L - - L] - L - L
- - - - - - - - - -
T S
e & & 8:8 & 8 »
® & 8 8 8 8 s 8 B @
a8 ® 8 ® ® =8 @
fe & 8 8 8 e+ s =

° }

® _ @]
@ @ T o
@ @ @ Polarisation
. ©® @
" ®  ® .

Figure 3-3 Topologie du réseau

20 log(|S|) arg(S) 20 log(|S|) arg(S)
(dB) ) (dB) ©)
Sy -15.70 -73.0 81 -27.64 27.1
S, -15.96 -88.4 S -28.17 -26.5
Ss; -20.67 15.0 S -22.57 74.1
S -20.78 14.6 S -27.49 -79.9
S -15.44 -88.9 S -22.57 70.9
Se1 -20.41 16.6 S1 -28.14 -25.5
Sn -20.58 19.6 S -27.03 34.7
Ss1 -27.58 -76.8 S -28.56 -19.2
So1 -22.86 68.9 81 -22.90 74.3
Si01 -28.18 -27.1
Tableau3-1 Couplages mesurés a 9,9 GHz

La modélisation du réseau d’éléments rayonnantspsia sur des résultats de mesure
fournis par THALES, incluant les coefficients dauptage relatifs a I'élément central (1) et la
directivité d’'un élément au cceur du réseau et lanéléments voisins sont chargés F@as.
Les principaux coefficients de couplag®.@ GHzsont détaillés dans le Tableatl, et la
directivité d’'un élément central est représentédaskigure3-4.
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Gain (dB)

-14 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1

-90 -80 -70 -60 -50 -40 -30 -20 -10 O 10 20 30 40 50 60 70 80 90

809

Figure 3-4 Directivité (co-polarisation) d’une antenré&démentaire environnée

La matrice de diffraction du réseau (bloc RES) eedtapolée a partir des mesures de
couplages relatifs a I'élément central. Considénmasexemple le coefficier; couplant les
deux éléments du réseau d’indicgest j, de coordonnées respectivas ¥;) et ;, y;). Si il
existe, dans les tables de mesures relatives&nigit central, un résultat associé au couple de
distances inter éléments; = X - x; etAy; =y, - i, on l'utilise pour exprimef;. Dans le cas
contraire, par exemple si les élémen&tj sont trop €loignés pour figurer dans la table, on
peut rigoureusement faire I'approximati§n= 0. Noter que les effets de bord ne sont pas pris
en compte de cette maniére. D’autre part, la diieeEtde chaque élément rayonnant du
réseau est supposée identique a la directivit&hfement central. La encore, les effets de bord
susceptibles de perturber les diagrammes des éigiarés au bord du réseau sont négligés.

Les HPAs, utilisés en régime saturé a une commesk gairCs = 3 dB, sont modélisés
par des matrices de distorsion dont les valeurs dmmées dans le second chapitre. On fait
une hypothese simplificatrice supplémentaire : uppsse les termes, et T1, nuls. A priori,
cette hypothese change peu le résultat de simulesioces coefficients sont faiblejA< -38
dB) quelque soit le régime de fonctionnement de I'ifinpteur. Si I'on souhaitait les prendre
en compte, il serait nécessaire de connaitre |#iceat de réflexion en sortie du bloc PRE
(supposé nuls; = 0) en amont du HPA. De plus, il faudrait mettre @arja chaque itération,
sur chaque voie, les coefficients de la matricdigtrsion des HPA qui dépendent dg. |

On supposera I'absence d’isolation entre ampliéigeg et éléments rayonnants, reliés par
des lignes sans pertes et sans retard. Les bl@csdB8t modélisés par les matrices suivantes :

[0 1
Sso=|; 37)
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Pour mettre en évidence l'influence de l'effet lgadl sur le fonctionnement de I'antenne
active, on simulera les 3 configurations suivantes.

« CAS 1:HPAs modélisés par desatrices de diffraction grand signal unilatérales

Résolution linéaire de I'équation de graphe. Ce cas équivaut a plaoecirculateur
parfait 512 = 0 dansSse) entre I'amplificateur et I'élément rayonnant.

e

» CAS 2 :HPAs modélisés par desatrices de diffraction grand signal

Résolution linéaire de I'équation de graphe. Ce modéle est moins prEeiconditions
« load-pull » que la matrice de distorsion (voicead chapitre).

[Suﬂéll, f) 0 }

Salal fo) Sl f) (3-9)

* CAS 3 :HPAs modélisés par desatrices de distorsion

Résolution itérative de I'équation de graphe. Ce modéle est le plusgpdes trois.

[Shﬂgll, f)) 0 0 }
821q§1|’ fo) SzzqgiL fo) T22091|’ f0)
L’algorithme itératif, appliqué a cette antennesyatématiquement convergé a I'image de

la courbe présentée sur la Fig®. On observe dans toutes les configurationseptéss
plus loin une décroissance exponentielle de I'ervessa-vis du nombre d’itérations.

(3-10)

1,00E+01
1,00E+00 |
1,00E-01 | *

1,00E-02 | =
1,00E-03 | A
1,00E-04 |
1,00E-05 | N

1,00E-06 | -

1,00E-07 | »

1,00E-08 | 2

1,00E-09 | »
1,00E-10 | *
1,00E-11 |
1,00E-12 L L L L L L L L L L

Indicateur de convergence & (%)

itération i

Figure 3-5 Convergence de I'algorithme itératif, pour wepointage d®=30° dans le plan E$=90°)

79



Chapitre 3 — Simulation des antennes actives eime&gon linéaire

3.2.1 Charge active des amplificateurs

On définit, en sortie de chaque amplificateur,defticient de réflexion en ond&¢,) et le
Taux d’Onde Stationnaire (TOS) traduisant la désatiapt de par rapport a 'impédance de
référence 50 Q):

a 14T
r.==2 TOS= ch (3_11)
ch b _
=2 ch
°
° ° TOS
TOS
2.05
2.1 © 2
) ) 2.05 1.95
2 1 1.9
-] o [ | 1.95 | 1.85
—1 1.9 1 18
— 1.85 — 1.75
° o | |18 ° ° — 17
1 175 [ 1.65
1 17 1 1.6
] 165 | 1.55
. . ] 16 115
. . [ 155 [ 145
1 15 1 1.4
| 145 —1 1.35
° ° 14 o ° — 13
1.35 1.25
° e 1.3 1.2
1.25 o ° 1.15
1.2 1.1
0=0° 0 =30°

Figure 3-6 TOS actif en sortie des HPAs, modélisés g@s matrices de distorsion, pour différents
dépointages dans le plan (= 90°)

La Figure 3-6 montre le TOS en sortie de chague HPA pour @lusi directions de
pointage définies par les angklest @ (voir Figure3-3). On constate que les valeurs de TOS
sont a peu pres uniformes a l'intérieur du rés&aur. les bords du réseau en revanche, on
observe d’importantes disparités, pouvant entralaedestruction des amplificateurs sur
certaines voies (TOS 2 environ). On interprete les fortes variations Harge sur les bords
du réseau de la fagcon suivante : 'onde régressdsadaptant I'amplificateusd) peut étre
vue comme une série sommant les contributions evepance des éléments voisins, captées
par couplage. Sur les bords du réseau, I'absenééndénts adjacents suivant certaines
directions « tronque » cette série, dont la somomeptexe peut varier de maniére importante.
On retrouve ce phénoméne pour d’'autres directienpaintage, comme en témoignent les
résultats de la Figur@7 et de la Figur8-8.
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Figure 3-7 TOS actif en sortie des HPAs, modélisés g@s matrices de distorsion, pour des dépointages
importants dans le plan E& = 90°)
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Figure 3-8 TOS actif en sortie des HPAs, modélisés @as matrices de distorsion, pour un dépointage
important dans le plan Hg = 0°)

On constate que lors de dépointages importantsldgran E ¢ = 90°, voir Figure3-7),
la valeur moyenne du TOS augmente fortement avecidénce. Ce phénomeéne se produit
aussi lors de dépointages dans le plandH=(0°, voir Figure3-8), mais de maniére moins
marquée. Bien que la charge des amplificateurslteesle multiples contributions, cette
différence peut s’expliquer par un niveau de cogmlalus fort dans le plan vertica)) (
gu’horizontal k), et par une phase différente des coefficientsaigplage (voir TableaB-1).
On voit, pour un dépointage dg = 60° dans le plan E, que le TOS moyen au milieu du
réseau avoising,5 ce qui laisse supposer que la majorité des HPrsst sétruite dans cette
configuration. Le niveau minimum d’isolation a faur entre amplificateurs et éléments
rayonnants doit étre défini en tenant compte de paénario possible, dans les limites du
domaine de fonctionnement de I'antenne.
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Figure 3-9 Dans le cas d'un dépointage @e= 30° dans le plan E® = 90°) : & gauche, module dg,,
calculé avec matrice de distorsion (cas 3) ; a depiécart sull” par rapport a une simulation avec matrice S
unilatérale (cas 1)

On observe, a I'image de I'exemple présenté sufidare 3-9, que l'effet load-pull ne
perturbe pas beaucoup la charge active des anapdifics. Cela signifie que dans le cas de
cette antenne, la simulation avec matrices deadiifon unilatérales (cas 1) peut suffire a
estimer le niveau d’isolation nécessaire en sdaeamplificateurs.
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3.2.2 Modification du gain du lobe principal

Intéressons nous au rayonnement de I'antenne lesefee de dépointage. On constate que
I'allure du diagramme de rayonnement, dans le placomme dans le plan H (voir Figure
3-10), reste globalement la méme quelque soit ldéigation des amplificateurs choisie.
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Figure 3-10 Diagramme de rayonnement dans le plan@=00°, en haut) et dans le plan HA=0°, en bas),
en fonction de la modélisation des amplificateues) 'absence de dépointage

Cependant, en observant de plus prés les difféseiées a la modélisation des
amplificateurs (voir Figure3-11), on constate une légére modification du damqu’on
prend en compte les effets load-pull, que ce saitdes matrices de diffraction grand signal
(cas 2) ou par des matrices de distorsion (cads&)art est ici plus sensible avec les matrices
de distorsion (cas 3).
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Figure 3-11 Diagramme de rayonnement (zoom) dans le @&a@=90°), en fonction de la modélisation des
amplificateurs, en I'absence de dépointage

En remplacant les lignes de longueur nulle par ideg$ a quart d’ondeés{;=S,,=+i), dans
la modélisation du bloc ISO, on observe que ladand s’inverse (voir Figurg-12). Noter
que la simulation utilisant des matrices de difii@at unilatérales (cas 1) est logiqguement
insensible a I'introduction d’'une ligne quart d'end

50

T
| - matrice S grand-signal unilatérale
|

— — —matrice S grand-signal

matrice de distorsion

40

Gain (dB)

30

20

Figure 3-12 Diagramme de rayonnement dans le plar#&Q0°), obtenu en insérant des lignes quart
d’ondes entre amplificateurs et éléments rayonnatitoc 1SO), en I'absence de dépointage

Cet effet est a considérer avec attention, caaie du lobe principal conditionne la portée
du radar. Prenons pour référence les simulatioifisaut les matrices de distorsion (cas 3).
L’écart en gain entre les deux configurations cacBSO (qui ne sont pas nécessairement des
extrema vis-a-vis du retard induit par la ligne)aes0,9 dB(voir Figure3-13).
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Figure 3-13 Diagramme de rayonnement dans le plang=00°), en fonction de la matrice;&, en
'absence de dépointage

On peut établir un lien entre la variation de geonstatée lorsqu’on supprime l'isolation,
et la variation relative de puissance de sortieatsplificateurs, en moyenne sur I'ensemble
des voies. La variation relative de puissanceanf'T®voie s’exprime:

b5*(n) - o5 (n)
by (n)

OnO[LN] BFsor (1) =

PSOR

(3-12)

La Figure 3-14 montre les variations relatives de puissamsql’on remplace les
isolateurs par des lignes de longueur nulle (alygguou des lignes quart d’onde (a droite).
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Figure 3-14 Variation relative par effet «load-pull » da puissance en sortie des amplificateurs, aveeun
ligne sans retard (gauche) et une ligne quart d’anédroite)

En faisant la moyenne sur I'ensemble des voies @destwns relatives en puissance,
définies dans I'équatiorB{12), on obtient9,9 % en présence de lignes sans retard, soit en
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décibels-0,453 dB Ce résultat est a rapprocher de I'écart congtatérapport au gain
théorique &° (Figure3-13), égal a0,454 dB En les remplacant par des lignes quart d’onde,
on trouve+10,9 % soit 0,449 dB ce qui est encore une fois tres voisin de laurdlee sur le
diagramme, égale@®446 dB

Ce phénomeéne s’interpréte comme une interféreniternativement constructive ou
destructive, entre les termes de perturbat®na+T 2.8, ) et les termes principaus.as)
de la loi d’éclairement (ces termes sont cohérgntisque les ondes résultent au premier
ordre de I'amplification des ondes, cohérentes entre les différentes voies de I'ardprEn
retardant la phase @de de180° (trajet aller-retour), par insertion de lignes qutonde entre
amplificateurs et éléments rayonnants, on modifiephase des termes de perturbation
Spw.atToa par rapport aux termes principaux. Il en résuliee umodification de
I'interférence qui dans ce cas devient construdfiigure3-13).

L’énergie se propageant de I'antenne a I'ampliéoat habituellement dissipée en présence
du circulateur (cas 1), est ici partiellement réifli@ par la sortie du HPA puis re-rayonnée,
contribuant ainsi au rayonnement de I'antenne. l@npmene en jeu n’est pas forcément une
simple réflexion, mais quoiqu’il en soit on constajue certaines désadaptations de charge
entrainent une augmentation de la puissance de dert'amplificateur. Cela ne remet pas en
cause la conception de I'amplificateur, théoriquetraptimisé pour fonctionner 30 Q. En
effet, les criteres d’optimisation sont multipléd’augmentation de la puissance peut traduire
la proximité d’une zone d’instabilité dont veut@émunir le concepteur.

Ce phénomene d'interférence est également visiligl'on modélise les amplificateurs
par leurs matrices de diffraction grand signal (2ascomme en témoignent les Iégéeres
variations constatées entre les Fig8+el et Figure3-12. Cependant, on voit que la tendance
prévue avec ce modele s’oppose a celle préditéepanatrices de distorsion (cas 3), dont on
sait qu'elles sont plus précises. Par conséquentomme le confirmeront les résultats
suivants, les matrices de diffraction grand sigeaht inappropriées pour la simulation
d’antennes actives présentant une isolation faibtee amplificateurs et éléments rayonnants.
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3.2.3 Rayonnement de lobes parasites

On observe, lors de dépointages, en régime noaHméet en I'absence d’isolation,
I'apparition d’'un lobe non désiré dans le diagrandgeerayonnement (voir Figu@15). Ce
phénomene se produit lorsqu’on modélise les armptdiurs par leurs matrices de distorsion
(cas 3), qui tiennent compte de la réponse nomilieéaux désadaptations. La modélisation
par matrice de diffraction grand signal (cas 2)nmet pas en évidence ce lobe et aboutit a des
résultats trés similaires a ceux d’'une antenneajtarhent isolée (cas 1). Dans toutes les
configurations présentées ici, on s’est assuréréalgble que le TOS reste dans des plages
tolérées par les amplificateurs (TOZ,2).
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Figure 3-15 Diagrammes de rayonnement a 9,9GHz, pourdépointage d&=30° dans le plan E9=90°),
en fonction de la modélisation des amplificateurs

En testant différentes configurations (directionpténtage, fréquence), on s’apercoit que
la direction du lobe parasite est toujours sensibleg opposée a celle du lobe principal, dans
le plan de déviation du faisceau (voir Fig@r&6 et Figure3-17).
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Figure 3-16 Diagrammes de rayonnement a 9,9GHz, pourdépointage d&=30° dans le plan H¢$=0°),
en fonction de la modélisation des amplificateurs
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Figure 3-17 Diagrammes de rayonnement a 10,3GHz, pourdépointage d®=45° dans le plan H$=0°),
en fonction de la modélisation des amplificateurs

Pour comprendre cet effet, isolons la contributionterme de perturbatid®,.a+T 2.8
s’ajoutant a la consigne principa®;.ai. Si on représente le module et la phase de cette
perturbation en sortie de chaque amplificateurr(#jure 3-18), on constate la présence de
motifs périodiques selon la direction de dépointdges motifs sont trés différents de ceux
obtenus lorsqu’on modélise les amplificateurs pes thatrices de diffraction grand signal
(cas 2, voir Figur&-19).
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Figure 3-18 Puissance (a gauche) et phase (a droite)tdemes de perturbation induits par les matrices de
distorsion, a 9,9 GHz, pour un dépointage @e30° dans le plan E$=90°)
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Figure 3-19 Puissance (a gauche) et phase (a droite)tdemes de perturbation induits par les matrices S
grand signal, a 9,9GHz, pour un dépointage @& 30° dans le plan E¢=90°)

Dans le cas d’'une modélisation par matrice de W&o, la puissance parasi®g|S..a+
Ta. |°) s'annule périodiquement, alors qu’elle est pragigent uniforme avec les matrices
de diffraction grand signa0(5|S..a|?). En ce qui concerne la phase, le cas 3 donne liss
oscillations abruptes entre deux états, approxumatent en opposition de phase, alors que le
cas 2 prédit une variation progressive de la pbass la direction de dépointage. On constate
aussi, dans le cas 3, que les zéros en puissansgusat précisément sur les lieux de
changement de phase. La période spatiale du phéeomén’ordre 63 mm, est associée a
une direction de rayonnement 86° a 9,9 GHz Ce phénomeéne est confirmé par d’'autres
configurations de simulation (voir FiguBe20 et Figure3-21).
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Figure 3-20 Puissance (a gauche) et phase (a droite)tdemes de perturbation induits par les matrices de
distorsion, a 9,9 GHz, pour un dépointage @e20° dans le plan H$=0°)
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Figure 3-21 Puissance (a gauche) et phase (a droite)tdemes de perturbation induits par les matrices de
distorsion, a 9,9 GHz, pour un dépointage @e30° dans un plan obliqued®=60°)

D’aprés le théoréme de superposition, le rayonnerteal de I'antenne peut étre vu
comme la superposition de la loi d’éclairement @&siS;;.a1) et d’'une loi d’éclairement
additionnelle §».a+T».2> ) induite par la réaction des amplificateurs ausad@ptations.
L’allure des termes de perturbation en fonction diesctions de pointage révele clairement
un effet de réseau. On constate que la phase #darimaniere non-linéaire, alternant entre
deux valeurs sensiblement en opposition de phase&uc est cohérent avec le régime de
fonctionnement des amplificateurs.
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3.2.4 Influence de l'isolation
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Figure 3-22 Diagramme de rayonnement dans le plan@=00°), en fonction de l'isolation en sortie des
amplificateurs, en I'absence de dépointage
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Figure 3-23 Diagramme de rayonnement pour un dépointad=30° dans le plan E¢=90°), en fonction
de lisolation en sortie des amplificateurs

-10

En plagant un isolateus dB (S = 0,0625 pour Ssg) en sortie de I'amplificateur, on
constate logiguement (voir FiguB22 et Figure3-23) une atténuation du lobe parasite. Les
performances de I'antenne se rapprochent de a@dl#antenne avec isolateur parfait (cas 1).
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3.3 Pistes de validation

Les résultats présentés dans ce chapitre restalidar, de maniere expérimentale ou par
comparaison a d’autres méthodes de simulation. Meusonnaissons malheureusement pas,
aujourd’hui, d’outil de simulation non-linéaire peettant de calculer des antennes actives
impliquant un si grand nombre d’amplificateurs. Baleurs, la mesure des antennes actives
en émission est une manipulation complexe et exnéemt couteuse a réaliser [1], ceci
d’autant plus que le risque de destruction des ificgiburs est élevé. Dans l'optique de
valider ces résultats par la mesure, il sera négesse tenir compte dans les simulations de la
dispersion technologique, ce qui est parfaitemessible avec cette approche.

[1] R. C. V. Wagoner and R. C. Hansen, "Measureméphase array scan impedance by
load-pull,"Electronic Lettersvol. 39, pp. 1101-1102, 2003.
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Conclusion
et perspectives

Dans cette these, une méthode originale a étéajgpa pour la simulation, en émission,
des antennes actives en régime non-linéaire. @edthode, qui s’appuie sur le principe de
décomposition de domaine, vise a prédire un évemtffiet di aux interactions entre les
amplificateurs en régime satureé, couplés par fintdiaire du réseau d’éléments rayonnants.
Sa relative simplicité, et la rapidité des calamis en jeu en font un outil potentiellement
adapté a la simulation de grands réseaux actifsamiiculierement au dimensionnement de
l'isolation entre amplificateurs et éléments rayammis. Une validation expérimentale reste
néanmoins nécessaire, a ce stade, pour validetdakats obtenus.

Dans cette méthode, les amplificateurs en réginmrésaont décrits par le modele de
distorsion polyharmonique (PHD Modeling), restrecitaux termes relatifs a la fréquence
fondamentale, obtenus par un processus d’optiroisatipartir de mesures en régime grand
signal et en conditions load-pull. On a pu vérifiele ce modeéle, qui peut étre vu comme une
extension de la matrice de diffraction au domaioe-lnéaire, restituait avec une tres bonne
précision la réponse d’amplificateurs saturés seuamiles variations de charge. Par ailleurs,
les éléments passifs de l'antenne ont été modéls#s des matrices de diffraction
généralisées, simulées ou mesurées selon les besoin

En particulier, on a cherché a traiter le calculrélseau passif d’éléments rayonnants par
une approche inédite couplant la technique pargdgraent d’échelle (SCT) et la méthode de
décomposition de domaine (DDM). Pour ce faire, G % pour la premiere fois été formulée
en onde, et implémentée en recourant a des basdalesonumériques. L'algorithme
développé a tout d’abord été validé dans le casdiur de larges bandes de fréquence. Il a
ensuite été associé a diverses méthodes électrétges (équations intégrales, éléments
finis) dans un contexte de calcul multi-domaineagpligué au calcul d’antennes. On a ainsi
validé la prédiction du diagramme de rayonnemesmténnes de type patches et anneau.

On a constaté cependant que la convergence dellan&@ssitait un nombre important de
modes au voisinage de discontinuités fortes. lidatiion desmodes numeériques, dont
'avantage est de s’affranchir des limitations ermtes de géométrie, est alors pénalisante.
Dans l'optique d'étre appliquée au calcul de rése#algorithme numérique pourrait étre
amelioré en sélectionnant plus précisément les maotiees, par raison de symétrie, ou en
utilisant la méthode du gradient conjugué pour traire la base. On peut aussi envisager



Conclusions et perspectives

d’utiliser des fonctions de bases localisées plgté globales, pour décrire le champ sur les
interfaces de la discontinuité, a condition de eedre en partie la théorie.

Une fois assemblé, le graphe associant les élénaetifs et passifs de I'antenne a été
résolu de maniere itérative, pour aboutir a la iotémh des performances de I'antenne :
diagrammes de rayonnement, niveaux de désadapéatisartie des amplificateurs, etc....

La simulation d’'une antenne constituée d’'une cestal'éléments a révelé, en I'absence
d’isolation entre amplificateurs et éléments rayarts, un effet de réseau lié aux non-
linéarités, induisant principalement un lobe inddse dans le diagramme de rayonnement.
Ce phénomene pose probleme car la puissance rayaenénaniere intempestive risque de
dégrader les performances du radus grave, on a constaté que le niveau de désdidap
en sortie des amplificateurs variait fortement sdis directions de pointage, en particulier
sur les bords du réseau. Dans la configuration I8enees niveaux deviennent critiques pour
des angles de dépointage importants, risquant ndéndétruire certains amplificateurs.

Une partie des hypothéses simplificatrices utibséans ces travaux pourraient étre levées
dans de futurs développements. La dispersion téohigoe peut aisément étre prise en
compte en modifiant de maniere aléatoire, danleges de variation a définir, les modeles
des composants sur les différentes voies. Paugs|lées produits d’intermodulation générés
en sortie des amplificateurs peuvent théoriqueng&rd calculés en associant le modeéle
polyharmonique, dans sa formulation compléete, et matrice de diffraction multifréquence
du réseau d’éléments rayonnants, c'est-a-dire é¢esuax harmoniques.
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Annexe Expression des bases modales

En I'absence de sources, le champ électromagnétigtibe localement I'équation de
Helmholtz sans second membre :

|02 + K21, (%, v, 2) 6, (%, v, 2)| é(x, y,2) =0

On impose sur le contow” des conditions aux limites de type mur électriguemur
magneétique. Le champ électromagnétique dans leegeyptindrique infini de sectio’ est
solution du systéeme :

[0 + k2., (x,v.2) £, (%, ¥, )] (%, ,2) =0
C.L. pour & suralr

Le guide est uniforme suivant le domaine et le contour (lieu et nature deslitams aux
limites) sont invariants par translation suivant On peut séparer les variables dans
I'expression de la fonctio& :

$(xy,2) =A(x Y)B(2)

On notelJt la composante transverse de I'opératéuret d, la dérivée partielle suivant
I'axe longitudinal de la structure. Le systeme davi:

O2A 9°B

L é (2)+ k3.1, (%, y).£ (x,y) =0

C.L. pour A suralr

L’équation est vérifiée pour toatdonc :

ouy est appelée constante de mode.



Annexe

Cas homogene

Si la section est homogéne, I'équation est égalem@mogene au sens mathématique : La
constante de coupukg définie ci-dessous, est indépendante des cooédsnn

kS =y + Ko 1y £,

Calculer le champ associé au mode revient a résdegirobléme aux valeurs propres :

D$ A= —kf A
C.L.suror

On définit la longueur d’onde de coupure et ladi€tce de coupure :

) =21
K.

f =k

¢ 2me

Ayant résolu ce probleme pour la composante lodgiale du champ, on en déduit
I'expression du champ transverse. On peut démolatretation suivante :

E — _yDTEz_ ja’r'IO:url:JTHz><z

T k2
1 _+ja£0£rDTszz_yDTHz
H; = %

C

La premiere étape consiste a calculer les fonciwopres, scalaires réelles, indépendantes
de la fréquence, solutions des problemes aux \&af@opres de type Laplacien.

W solution du probléme avec des conditions aux émde type Neumann homogeéne :

AW =KW surl

a_quo surol

on
@ solution du probleme avec des conditions aux émde type Dirichlet homogéne :

-AD =Kk*® surl
®=0 sural



Annexe

Contour de type mur électrique

Modes TE : Génératrice H

Considérons lenieme mode TE du guide. Le champ transverse d’'udenic découle du
potentielP :

—

f,=nxOyY g, =-0W

Dans le cas homogéne, on introduit :

ikn7
Al
_y
Ym = E
avec :
n=u/e Impédance caractéristique du milieu
k=% ue,
c Constante de propagation du milieu
y =k, Constante de propagation guidée du mode
K2 =k2-K?

Constante de coupure du mode

Remarque : On retrouve I'admittance de mode TEagsamt le rapport :

Yn_ ¥ _ ¥
Xo Ik japt,

Modes TM : Génératrice E

Considérons lenriéme mode TM du guide. Le champ transverse d’'udembM découle
du potentield :

—

f, =00 Gy = Ax 0D



Annexe

Dans le cas homogéne, on introduit :

__V
Xm__k_cz
__Jk
Im = e



Annexe

Contour de type mur magnétique

Modes TE : Génératrice H

Considérons lerieme mode TE du guide. Le champ transverse d’'udenie découle du
potentiel® :

f,=Ax00 G, = -0

jkn

an?
_Vy
ym_E

Remarque : On retrouve I'admittance de mode TEaesamt le rapport :

Yn_ ¥V _ ¥
Xo 0K jauop,

Modes TM : Génératrice E

Considérons lemieme mode TM du guide. Le champ transverse du nuzs®ule du
potentielV :

—_ y
X - ——c2
ym J



Annexe

Démonstration

On rappelle I'expression du champ électromagnétitraasverse en fonction de la
composante longitudinale du champ, dans le cadréglgothéses exposées précédemment :

= — _yDTEz_ ja'l'IO:url:JTHz><2

ET k2
1 _+ja£0£rDTszz_yDTHz
H; = %

C

Contours de type mur électrique
Mode TE : Génératrice H

H, est solution de I'équation aux valeurs propresaj@ace avec conditions aux limites de
Neumann homogene séir. On pose EEW :

g, =1%ot v w =K gep y

ke K

Mode TM : Génératrice E

E; est solution de I'équation aux valeurs propreta@ace avec conditions aux limites de
Dirichlet homogéne su . On pose E=® :




Annexe

Contours de type mur magnétique

Mode TE : Génératrice H

H, est solution de I'équation aux valeurs propresaj@ace avec conditions aux limites de
Dirichlet homogéne su. On pose H=® :

J ool
k2

[T
1

ix0, 0= fx0, o

I
i
I

y
_E DTCD
Mode TM : Génératrice E

E; est solution de I'équation aux valeurs propreta@@ace avec conditions aux limites de
Neumann homogene séir. On pose E= W :

__Y
e
g, = -1 jk




Résumé / Abstract :

Les antennes réseaux actives en cours de déveleppaemt pour particularité de posséder, a
I'émission, des amplificateurs en régime saturé&cgsaa proximité immeédiate des éléments
rayonnants. Les couplages du réseau peuvent indasevariations de charge susceptibles de
perturber les amplificateurs et de modifier lefgranances globales de I'antenne. Afin de prédire
cet effet, un outil de simulation associant la desion des éléments passifs et actifs de I'antenne
a eté développé. Plusieurs modeles d’amplificatelmst le modéle de distorsion polyharmonique
(PHD), ont été obtenus a partir de mesures et évaliautre part, le calcul électromagnétique du
réseau d’éléments rayonnants a fait I'objet d’'upprache originale couplant la technique par
changement d’échelle (SCT) et la méthode de décsitigmo de domaine (DDM). Finalement, la
simulation d’'un réseau actif d'une centaine élémentévélé des phénomenes inédits tels que le
rayonnement d’un lobe parasite dd aux non-linésarité

The active array antennas currently developed melpde, for transmission mode, high-power
amplifiers in nonlinear regime located at the \iyinof the radiating elements. The mutual
couplings of the array may induce load variationtha output of amplifiers, which might affect
their transfer characteristics and modify the olgerformance of the antenna. In order to predict
such effects, a simulation tool combining the dgsion of passive and active components has
been developed. Several nonlinear models of ara@ifsuch as the PolyHarmonic Distortion
Model (PHD) have been investigated, and extractedn fmeasurement data. Besides, the
electromagnetic simulation of the radiating elemamtay has been treated by the original
association of the scale change technique (SCT}fmdomain decomposition method (DDM).
Eventually, the simulation of a hundred elementsivacarray antenna revealed various
phenomena such as parasitic lobes caused by tleeanities.

Mots-clés / Keywords :

Hyperfréquences - Antennes actives - Amplificatioon-linéaire - Couplages mutuels -
Modélisation électromagnétique multi-échelle - Radbelecom

Microwaves - Active Antenna - Nonlinear amplificati - Mutual couplings - Multi-scale
electromagnetic modelling - Radar - Telecom
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