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Premiere génération de radar anti-
collision : radar a ondes vibrantes et
cornet amplificateur

Nous assistons depuis quelques années a un développement croissant des systémes microondes

tant dans les domaines professionnels que grand public. Les buts a atteindre peuvent apparaitre

différents & ’heure actuelle :' le premier domaine privilégie la technologie et les performances alors

que le second ne connaitra un développement réel que si les problémes de production de masse et de

cofit sont maitrisés. Néanmoins, dans les deux cas, il apparait indispensable de disposer de logiciels

souples et rapides permettant la conception optimale des diverses fonctions entrant dans un systéme.

A terme ces logiciels doivent permettre de concilier la recherche de performances de haut niveau et

des cofits compatibles avec une production de masse.

Notre travail s’inscrit dans cette perspective et concerne plus particuliérement la modélisation

et la conception de circuits en technologie classique et en structure quasi-optique pour la réalisation de

systeémes fonctionnant en gamme millimétrique (30 - 300 GHz).

Deuxiéme génération

émission percusionnelle modulée en

amplitude.
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Troisieme génération : radar a détection d'onde de choc et dispositif
pneumatique de sécurité.



Quatriéme génération : radar quasi-optique, moins bruyant, moins encombrant,
moins dangereux (1), plus fiable...
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Introduction

Les circuits en structure guide d’onde sont encore de nos jours trgs utilisés pour la réalisation de
sources hyperfréquences de forte puissance, tant dans les gammes de longueurs d’onde centimétriques
que millimétriques, en régime d’oscillations continues comme en régime impulsionnel.

Les niveaux de résistance négative présentés, dans ces conditions de trés forte puissance, par les
composants actifs sont trés faibles (de 1’ordre, voire inférieurs, & 1 ohm). Cette caractéristique impose
la réalisation de circuits 2 pertes minimales. Dans cette optique, les structures fermées de type guide
d’onde apparaissent plus intéressantes que les structures ouvertes. Le guide d’onde le plus utilisé est
encore le guide d’onde rectangulaire véhiculant un mode fondamental TE}.

Les configurations de base des circuits de type guide d’onde utilisés pour les principales
fonctions de l’électronique microonde (mélange, détection, génération de puissance directe ou
harmonique, limitation , amplification .....) peuvent étre classées en deux grandes catégories :

e les structures de type “transition ligne coaxiale/guide d’onde”, comme illustré figure 1a;

e les structures a résonateur radial inséré dans le guide d’onde rectangulaire, plus communé-
ment appelées structures a "cap”, comme schématisé figure 1b. Le résonateur radial ("cap”)
agit comme une ligne de basse impédance caractéristique permettant d’adapter le faible
niveau d’impédance du composant 2 la forte valeur d’impédance caractéristique du guide
d’onde.

Afin de mieux situer la grande variété de fonctions microondes qui peuvent &tre réalisées a partir
de circuits en guide d’onde, nous avons dressé (tableau 1) une liste non exhaustive d’applications
classiques de ces derniers.

Bien que ces circuits permettent l’introduction de paramétres ajustables par 1’insertion
mécanique de plongeurs ou contacts glissants, leur mise au point est souvent laborieuse et coliteuse.
De plus leur reproductibilité peu satisfaisante nécessite encore un ajustage en fin de chaine de
fabrication. '

I apparait donc particuliérement intéressant de développer un modele électromagnétique simple
de ces circuits en guide d’onde permettant notamment :

¢ de mieux comprendre le comportement électromagnétique du circuit afin de choisir la struc-
ture de circuit la plus adaptée 2 la fonction a réaliser ;

d’optimiser cette fonction (CAQ) ;
e de mettre en évidence les parametres critiques, voire méme les plages de réglage a éviter ;

¢ de minimiser les parametres d’accord.

Or de nos jours, il existe peu de logiciels simples et rapides regroupant la modélisation de toutes
les configurations des circuits en guide d’onde. Nous nous proposons donc de présenter dans ce
chapitre un modele de ces circuits. Rappelons que le but de ce travail n’est pas de développer une
étude électromagnétique fondamentale, mais de réaliser une synthése, une réactualisation et une
extension de différents modeles déja publiés dans la littérature, ou disponibles au laboratoire (CHS).



Notre objectif est d’aboutir 2 une formulation des parametres électromagnétiques du circuit assez
simple pour étre insérée dans un logiciel de CAO rapide et transportable, tout en offrant une précision
suffisante.

Dans une premiére partie, I’étude est consacrée 2 la modélisation des circuits de type "transition
ligne coaxiale/guide d’onde”. Pour cette modélisation, nous nous sommes essentiellement inspirés des
travaux de CHANG [1] et de WILLIAMSON [2], [3], [4], [5], qui sont parmi les plus récents et qui
réactualisent certains travaux de base plus anciens, correspondant aux références [6], (7], [8], [9].

Dans une seconde partie, nous nous proposons de modé€liser les circuits a résonateur
radial/guide d’onde. Ce modele s’inspire en partie des travaux récents de BIALKOWSKI [10],

BEATES [11], WILLIAMSON [12] et DERYCKE [13].



Fonctions Circuit a transition Circuit a
ligne coaxiale/guide d’onde | résonateur radial/guide d’onde
Oscillateur en gamme
centimétrique
cw utilisé trés utilisé
Impulsionnel trés utilisé utilisé
Oscillateur en gamme
millimétrique
Cw utilisé trés utilisé
Impulsionnel trés utilisé peu utilisé
Génération trés utilisé utilisé pour extraction
harmonique de I’harmonique deux
VvCoO utilisé utilisé
Mélangeur trés utilisé -
Détecteur tres utilisé -
Limiteur trés utilisé -
Amplificateur utilisé utilisé

Tableau 1




Figure 2a:  Circuit de type "transition ligne coaxiale/guide d’onde/symétrique
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Figure2b:  Circuit de type “transition ligne coaxiale/guide d’onde/asymétrique
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Figure 2c:  Circuit de type “transition ligne coaxiale/guide d’onde/gap”



Chapitre 1

1.1 Modélisation des circuits de type "transition ligne
coaxiale/guide d’onde rectangulaire"

Pour plus de clarté, nous commencerons par définir les différentes configurations de circuit de
type “transition ligne coaxiale/guide d’onde rectangulaire” que nous allons étudier.

e La premigre configuration est composée d’une méme ligne coaxiale traversant les deux
grands c6tés du guide d’onde rectangulaire de fagon identique, comme illustré figure 2a. Ce
type de circuit est & configuration symétrique. Nous !’appelerons: “transition ligne
coaxiale/guide d’onde/symétrique”.

¢ La seconde configuration est formée d’une ligne coaxiale non uniforme traversant les deux
grands c6tés du guide d’onde rectangulaire de fagon asymétrique, comme illustré figure 2b.
Nous nommerons cette catégorie de circuit : “transition ligne coaxiale/guide d’onde/asymé-
trique”.

e La derniére configuration est constituée d’une ligne coaxiale ne traversant qu’un seul des
grands cdtés du guide d’onde rectangulaire et dont le conducteur central présente une ouver-
ture (“gap”) située dans le guide d’onde comme illustré figure 2c. Cette famille de circuits
est communément appelée : “transition ligne coaxiale/guide d’onde/gap”.

1.1.1 Modélisation des circuits de type "transition ligne coaxiale/guide
d’onde/symétrique"

1.1.1.1 Dérivation d’un schéma équivalent

A partir d’une syntheése des travaux développés dans les références [1], [2], [4], [5], [6], [8], [9],
[14], nous avons établi un schéma équivalent possible de cette configuration de circuit. Ce schéma est
illustré figure 3.

Le circuit équivalent a une configuration d’octopdle, dont les quatre acces sont définis de la
facon suivante :

e les plans de référence des portes 1 et 2 de cet octopble sont relatifs aux acces par les deux
lignes coaxiales. Ils sont définis au niveau de la traversée des grands ctés du guide d’onde
par la ligne coaxiale, comme illustré figure 4 ;

¢ les plans de référence des portes 3 et 4 de I’octopdle sont relatifs aux acces par le guide
d’onde rectangulaire. Ils sont déterminés au niveau de 1’axe SS’ (axe central de la ligne
coaxiale), comme illustré figure 4.
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Figure 3 : Schéma équivalent des circuits de type “transition ligne coaxiale/guide d’onde/symé-
trique”
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Figure 4 : Définition des acces de ’octopdle



Pour cette structure octopdle, nous pouvons déterminer I’impédance dans un plan quelconque
de I’une des portes lorsque les autres accés sont chargés par des impédances connues, comme illustré
figure 5 pour la porte 2, par exemple.

1.1.1.2 Signification physique des éléments localisés du schéma équivalent

Le schéma équivalent illustré figure 3 est composé d’éléments localisés, dont la signification
physique est la suivante :

e Xp est une réactance capacitive traduisant 1’épaisseur de la tige métallique constituant
le conducteur central de la ligne coaxiale ;

o Xop est une réactance selfique traduisant la traversée du guide d’onde rectangulaire par
la tige métallique, comme illustré ci-dessous.

—
/
17!

Tige métallique

NN

Figure 6

e le transformateur de rapport N:1 traduit I’excentrage de la tige métallique par rapport au
milieu des grands cdtés du guide d’onde rectangulaire. Il permet de prendre en compte le
couplage entre le mode dominant du guide d’onde rectangulaire TE1g et celui de la ligne
coaxiale TEM ;

e B, estune susceptance traduisant I’énergie emmagasinée dans le guide d’onde, au voisi-
nage du conducteur central, par les modes évanescents créés par les discontinuités
introduites par les ouvertures coaxiales ;

¢ B.=B11-Byp
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Figure 5 : Dérivation d’un schéma équivalent du circuit de type “transition ligne coaxiale/guide
d’onde/symétrique” permettant la détermination de 1’impédance Z vue dans un plan
de référence variable (L) en porte 2.
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oll : - Bjj est une susceptance traduisant 1’énergie totale emmagasinée par les modes évanescents,
au niveau de chaque ouverture coaxiale.

Nous nous proposons maintenant de présenter et de comparer deux modeles basés sur des théories
différentes et conduisant i des expressions analytiques elles-mémes différentes des éléments localisés.

1.1.1.3 Premier modele simple

Pour ce premier modele, nous nous inspirons des travaux développés dans les références [1] et
(14]. La théorie analytique utilisée dans ces références s appuie sur les travaux de LEWIN [6]. Elle
prend cependant en compte la variation de phase imposée au champ €lectrique par ’épaisseur de la
tige métallique traversant le guide d’onde rectangulaire.

o Hypothéses introduites dans ce modéie

Les hypotheses de base sont les suivantes :

- les métaux constitutifs de la ligne coaxiale et du guide d’onde rectangulaire sont
considérés comme parfaitement conducteurs ;

- seul le mode dominant TE ¢ se propage dans le guide d’onde rectangulaire ;
— seul le mode dominant TEM se propage dans les lignes coaxiales ;
~ le rapport 2" est inférieur 2 0,25 ;

- le rapport% est compris entre 0,2 et 0,8 ;

=,

ou: - D est la dimension du grand c6t€ du guide d’onde rectangulaire ;
- 2. A est le diametre de la tige métallique traversant le guide d’onde rectangulaire (cf figure 7) ;

- E estla distance de la tige métallique par rapport a I’un des petits c6té du guide
d’onde rectangulaire.

o Expressions analytiques des éléments localisés du schéma équivalent

Les différents éléments du schéma équivalent sont des fonctions de la topologie du circuit
étudié (cf figure 7) et leurs expressions analytiques sont données dans les références [1] et
[14] :
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2n ,
ko == : nombre d’onde

A= f—_ :longeur d’onde dans le vide

Ag= -—-Z-Ilr-l—; : longueur d’onde guidée
6

Zy=2 no% : impédance du guide d’onde rectangulaire

L3
Ag
Mo = 12011 : impédance d’onde dans le vide

K, (x) : fonction de Bessel modifiée de seconde espéce

Ces expressions analytiques sont assez condensées et donc faciles a programmer. Toutefois les
séries intervenant dans les expressions (1) et (2) sont divergentes. Une troncature adéquate s’avere
nécessaire. De plus les expressions (1), (2) et (3) ne dépendent pas des dimensions de 1’ouverture
introduite dans les grands cotés du guide d’onde rectangulaire par la traversée de la ligne coaxiale ; il
en résulte une limitation du modele, comme nous le verrons ultérieurement.

Ce modele simple implanté en Basic 5.1 non compilé sur un microordinateur HP 9000-330
permet la détermination des valeurs des éléments du schéma équivalent et de I’impédance vue d’un
acces en moins de 5 secondes.

o Validation du modele

Nous avons validé ce modele simple par une série de comparaisons entre les résultats théo-
riques obtenus et les résultats expérimentaux publiés dans la littérature [2; fi-
gure 7, 8,9, 10}, [4 ; figure 5], [9 ; figure 10] , [15 ; figure 2].

A titre d’exemple, nous présentons figure 8 les évolutions fréquentielles théoriques et expé-
rimentales de 1’'impédance Z vue dans un plan défini en porte 2 pour la topologie de circuit
décrite ci-dessous.



RESISTANCE (en ohms)

REACTANCE (en ohms)

- 13 -
COMPARAISON THEORIE-EXPERIENCE

80 1 — théorie
] A expérience
60
4
*& LlLi=5mm
40
< 71 =500hms
207 < Li=12mm
0 — T i T Y T > ) T T T 1
7 8 9 10 11 12 13
FREQUENCE (en GHz)
0 -
. . * &— Li=5mm
°
-20
.
°
<€— Z1=50chms
-40 1
)
<€— L1=12mm
-60
-807 . L
— théorie
o
¢ expérience
‘1 OO v 1 . ¥ L} ' L] v ¥ M L] 1
7 8 9 10 11 12 13
FREQUENCE (en GHz)
Figure 8 : Evolutions fréquentielles de 1’impédance Z (cf figure 9) lorsque la ligne coaxiale

(porte 1) est chargée :

- soit par une charge non réfléchissante ;

- $0it par un court-circuit situé successivement a L| égale 3 S mm et 12 mm .

Les portes 3 et 4 du guide d’onde rectangulaire sont chargées par des charges non
réfiéchissantes.
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Figure 9

e On peut relever un assez bon accord entre la théorie et I'expérience pour les évolutions
fréquentielles de la résistance. Toutefois les écarts observés sur les évolutions fréquentielles
de la réactance sont relativement importants.

De plus, la figure 10 illustre la limitation principale de ce modele concernant 1'impé-
dance caractéristique de la ligne coaxiale. En effet, un désaccord croissant peut €ire observé
entre les relevés expérimentaux et les résultats théoriques, lorsque cette impédance caracté-
ristique (Z,) s’écarte de 50 ohms.

¢ Conclusion

Ce premier modele théorique est simple 2 insérer dans un logiciel de CAO rapide. Cependant il
ne s’est avéré étre valable, en toute rigueur, que pour des lignes coaxiales d'impédance caractéristique
égale 4 50 ohms. Ceci peut constituer une limitation importante pour la conception des circuits tant en
gamme centimétrique que millimétrique. De plus, la précision obtenue & I’aide de ce modele pour la
détermination de I’évolution fréquentielle de la réactance vue de 1’une des portes du circuit n’est pas
excellente.

1.1.1.4 Second modéle prenant en compte ’influence des ouvertures dans les grands cotés du
guide d’onde

Pour ce second modele nous utilisons la théorie analytique développée par WILLIAMSON [2],
[4], qui détermine I’admittance d’entrée dans le plan de référence d’une des lignes coaxiales par
I’expression suivante :
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Figure 10 : Evolutions fréquentielles de I’'impédance Z(cf la topologie du circuit en encart)

lorsque la ligne coaxiale (porte 1) est chargée par un court-circuit. Les portes du guide
d’onde rectangulaire (3 et 4) sont chargées par des charges non réfléchissantes. L’im-
pédance caractéristique de la ligne coaxiale est égale :

- so0it &2 66 ohms (A = 2,375 mm ; B=7,15 mm)

-soit 2 107.3 ohms (A =1,195 mm ; B =7,15 mm)
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Y = 211 Iouvenure H¢

L (%) J‘ouvermre Er

: ErHe sont les composantes du champ électromagnétique (dans le repere cylindrique)

comme illustré figure 11 au niveau de la traversée du grand cOté du guide d’onde
rectangulaire par la ligne coaxiale
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DT
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Figure 11

\

Le détail des calculs est développé dans les publications (2] et (4].

¢ Hypotheéses introduites dans ce modéle

Les hypotheses de base.de ce modele sont identiques a celles du premier modele.

o Expressions analytiques des éléments localisés du schéma équivalent

Comme précédemment les éléments du schéma équivalent sont des fonctions de la topologie du

circuit étudié (cf figure 7) et leurs expressions analytiques développées dans les références (2], [4] et
[14] sont les suivantes :
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Les expressions des éléments localisés X,, et X, sont identiques 2 celles utilisées dans le modele
précédent.

Jo(x),Y, (x) sont les fonctions de Bessel de premiére et seconde espeéce.
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H'? (x) est la fonction de Hankel de seconde espéce.

¢ Contrairement au premier modele, les expressions des éléments localisés Bp,B.,N sont des
fonctions de 1’ouverture coaxiale. Il sera donc possible de prendre en compte I’influence de
I’impédance caractéristique de la ligne coaxiale, comme nous le verrons ultérieurement.

e Ces expressions sont plus complexes que celles utilisées dans le premier modele, mais
restent néanmoins faciles A programmer. Les séries intervenant dans les expressions (4) et
(5) sont divergentes. Une troncature simple est effectuée quand le terme D,l,,1 s’annule.

Ce programme implanté, comme précédemment, en basic 5.1 non compilé sur un
microordinateur HP 9000-330 permet la détermination des valeurs des éléments du schéma équivalent
et de ’impédance vue d’un acces du circuit étudié en moins de 10 secondes.

¢ Validation du modéle

Nous avons utilisé les résultats expérimentaux précédents pour effectuer une comparaison
systématique entre les résultats théoriques obtenus par ce second modele et les résultats de mesure.

A titre d’exemple, nous présentons figure 12, les évolutions fréquentielles théoriques et
expérimentales de 1’impédance Z vue en porte 2 pour la topologie de circuit décrite figure 9.

On peut relever un trés bon accord entre les résultats théoriques et expérimentaux. En outre, et

contrairement au modgle précédent, ce modele donne des résultats précis méme pour des lignes
coaxiales d’impédance caractéristique différente de 50 ohms comme illusté figure 13.

1.1.1.5 Conclusion

A titre de comparaison, nous regroupons dans le tableau ci-dessous les caractéristiques des deux
modeles. :

Caractéristique premier modele second modele

Temps de calcul en < 5 secondes < 10 secondes
Basic 5.1 non compilé

Insertion dans un facile facile
logiciel de CAO rapide
Précision la précision sur la bonne

réactance est faible

Limite de validité L’impédance caractéristique | aucune, dans le cadre
de la ligne coaxiale doit des hypotheses faites
étre égale a 50 ohms
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Figure 12: Evélutions fréquentielle§ de 'impédance Z vue en porte 2 lorsque la ligne coaxiale

supérieure est chargée :
- soit par une charge non réfléchissante ;
- $0it par un court-circuit situé successivement 3 L; égale A 5mmet 12 mm.

- Les portes du guide d’onde rectangulaire sont chargées par des charges non réfiéchis-

santes.
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Figure 13:  Evolutions fréquentielles de 1'impédance Z lorsque la ligne coaxiale supérieure est

chargée par un court-circuit. Les portes du guide d’onde rectangulaire sont chargées
par des charges non réfléchissantes. La topologie de ce circuit est illustrée en encart.
L’impédance caractéristique de la ligne coaxiale est égale 2 107.3 ohms (A = 1,195
mm ; B=7,15 mm)
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Cette comparaison fait apparaitre une nette supériorité du second modele sur le premier. De ce
fait, 1a suite de notre étude sur les circuits de type “transition ligne coaxiale/guide d’onde” sera basée
sur la théorie analytique développée par WILLIAMSON.

1.1.2 Modélisation des circuits de type "transition ligne coaxiale/guide
d’onde/asymétrique”

Pour de multiples raisons (mécanique, adaptation d’impédance, ...) on peut étre conduit a
utiliser une configuration de type “transition ligne coaxiale/guide d’onde/asymétrique”. C’est
pourquoi nous nous proposons d’établir un modele de ces circuits.

1.1.2.1 Dérivation d’un schéma équivalent
Le schéma équivalent établi par WILLIAMSON pour ce type de circuit est illustré figure 14.

Le circuit équivalent a naturellement une configuration d’octopdle. La définition des quatre
acces est identique a celle du modele précédent, et est rappelée figure 15.

1.1.2.2 Signification physique des éléments localisés du schéma équivalent

Le schéma équivalent illustré figure 14 est composé d’éléments localisés dont la signification
physique est la suivante :

e les transformateurs de rapport N -1 et N3 1 traduisent I’excentrage des lignes coaxiales
par rapport au milieu du grand cdté du guide d’onde rectangulaire. Ils tiennent compte du
couplage entre le mode dominant du guide d’onde rectangulaire (TEp) et celui de chacune

des lignes coaxiales (TEM) ;
® B;y=Bn-Bp
¢ B;=Bp-By

ou:

— By est une susceptance traduisant 1’énergie emmagasinée par les modes évanescents
créés par I’ouverture introduite par la ligne coaxiale 1 ;

— B2 est une susceptance traduisant 1’énergie emmagasinée par les modes évanescents
créés par I’ouverture introduite par la ligne coaxiale 2 ;

® Xp,Xop,Bp ont la méme signification physique que pour le modele précédent.
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Figure 14:  Schéma équivalent des circuits de type “transition ligne coaxiale/guide d’onde/asymé-
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Figure 15 : Définition des acces de 1'octopdle
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1.1.2.3 Hypothéses introduites dans le modele

Les hypothéses établies pour le second modele sont applicables pour ce nouveau modele,
puisque tous deux sont basés sur 1a méme approche théorique. Pour des raisons de simplicité, nous
ajouterons une hypothese supplémentaire, a savoir que le conducteur central des deux lignes coaxiales
est identique entre les deux plans de référence 1 et 2 (cf figure 15).

1.1.2.4 Expressions analytiques des éléments localisés du schéma équivalent
Les différents éléments du schéma équivalent illustré figure 14 sont des fonctions de la

topologie du circuit étudié (cf figure 16) et leurs expressions analytiques données dans les références
[5] et [14] sont les suivantes :

l 2B4
— B L
= ,
E
H
o e I  iffenemmaren
2A
! .
2Bo
g 5 -

hod I1J,(k,B3)
2 -1 mD21+_ o 0
2 (DD Ay [0

B, = —210 . 211 [

mL{%)sin(koH) nokoHLn[ﬁ—‘]Ln(%]

pour B, > B, (1-6)
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b= st oL § 07 S| o
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T1m=Jo(rmA)Yo(rmBl)_Yo(rmA)‘[o(rmBl)

Tan=Jo(TpA) Yy (TpB2) =Y, (T,A) ], (TB2)

Jo(TmBy) . T

Tk |2l =
D, ===122es ] (T,A) . £
m~ 2 T2 Jo(ThA)S rmA,rmD,B

Jo(TpmB2) . Tom

210l m _

L) I“’2n Jo(TRhA)S I‘,,,A,I”,,.D,E
IR W AL Tz _
m= 9 T2 o(TmA) Jo(TmA)S (l“mA,I‘,,.D,B)

pour B, > B,

X5, XopsS *T', ontles mémes expressions analytiques que celles du second modgle décrit précédem-
ment.
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Remarques :  En changeant B; en By dans I’expresion de By on obtient I’expression de Bj; précé-
dente.

De plus, en prenant B,= B, nous obtenons B.; = B et Ny = N2. On retrouve alors
le méme schéma équivalent et les expressions analytiques des éléments localisés sont
identiques 2 celles du modele des circuits de type "transition ligne coaxiale/guide
d’onde/symétrique”.

Comme précédemment, ces expressions sont relativement complexes, mais restent néanmoins
faciles 2 programmer. Les séries intervenant dans les expressions (6), (7) et (8) sont divergentes.
Toutefois une troncature simple peut étre effectuée quand le premier des termes D22 ou D! s’annule.

Ce programme implanté, comme précédemment, en Basic 5.1 non compilé sur un
microordinateur HP 9000-330 permet la détermination des valeurs des éléments du schéma équivalent
et de I'impédance vue d’un accés du circuit en moins de 12 secondes.

1.1.2.5 Validation du modele

Nous avons validé ce modele par des comparaisons entre les résultats théoriques obtenus et les
résultats expérimentaux publiés dans la littérature [5 ; figure 3, figure 4].

A titre d’exemple, nous présentons figure 17 les évolutions fréquentielles théoriques et
expérimentales de I’impédance Z vue en porte 1 pour la topologie de circuit décrite ci-dessous.

r(——— Z=R+jx
T e

D=12,8 ¢cm
A -~ | H=57 cm
E E =D/2
H B1:0,713 ¢cm
— ' ~—— B2:=1,27 ¢m
{ 24 A=0,31cm
’ L1z:0em
124 —~——
) | 2Bo
D

Figure 18 : Topologie du circuit étudié

On peut relever un bon accord entre les résultats théoriques et expérimentaux.
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Figure 17 : Evolutions fréquentielles de 1'impédance Z lorsque la ligne coaxiale inférieure est

chargée par un court-circuit situé successivement a L3 égale 2 3.02cmet 6.04 cm.
Les portes du guide d’onde rectangulaire sont chargées par des charges non réfiéchis-
santes.
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1.1.2.6 Conclusion

Comme les précédents, ce dernier modele est facile a insérer dans un logiciel de CAO rapide. I1
permet de modéliser presque toutes les configurations de circuit de type ’transition ligne
coaxiale/guide d’onde/symétrique ou asymétrique” avec une bonne précision et des temps de calcul
trés raisonnables.

1.1.3 Modélisation des circuits de type "transition ligne coaxiale/guide
d’onde/gap"

Dans la gamme millimétrique, les circuits de type “transition ligne coaxiale/guide d’onde/gap”
(cf figure 19), sont trés utilisés pour la réalisation d’oscillateurs 4 diode avalanche ou a diode Gunn.
De ce fait, nous nous proposons d’établir un modele de cette configuration de circuit.

1.1.3.1 Dérivation d’un schéma équivalent

Le schéma équivalent établi par WILLIAMSON [3] pour ce type de circuit est illustré figure 20.
Ce schéma est similaire 2 celui du dernier modele décrit précédemment. Néanmoins les expressions
des éléments localisés Nj,Bp,B., sont différentes, comme nous le verrons ultérieurement (cf §
1.1.3.4). Cette similitude nous rappelle 1a modélisation proposée par EINSENHART [9], qui considére
I’ouverture coaxiale a travers les grands c6tés du guide d’onde rectangulaire comme un “gap”
équivalent ; ceci est illustré ci-dessous.

ouverture ("gap") equivalente
Jie N

Figure 21

Le schéma équivalent a encore une structure d’octopdle dont les quatre acces sont définis de la
fagon suivante : (cf figure 19)
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e le plan de référence de la porte 1 de cet octopdle est relatif 2 I’acces par la ligne coaxiale. II
est défini au niveau de la traversée du grand c6té du guide d’onde par la ligne coaxiale ;

e le plan de référence de 1a porte 2 de cet octopdle est relatif au nouvel acces au circuit intro-
duit par I’ouverture du conducteur central ("gap”). Il est défini au niveau de la discontinuité
du conducteur central ;

o les plans de référence des portes 3 et 4 de cet octopéle sont relatifs aux acces par le guide
d’onde rectangulaire. Ils sont définis au niveau de 1’axe SS’, comme précédemment.

1.1.3.2 Signification physique des éléments localisés du schéma équivalent

La signification physique des éléments localisés qui composent le schéma équivalent llustré
figure 20 est la suivante :

o le transformateur de rapport N, :1 traduit le couplage entre le mode dominant du guide
d’onde rectangulaire (TE 1p) et le champ électrique uniforme dans I’ouverture du conducteur
central ("gap”) ;

® By=B33—-Bp
ol :

— B33 est une susceptance traduisant 1’énergie emmagasinée par les modes évanescents
au niveau de I’ouverture du conducteur central ;

— By est une susceptance traduisant 1’énergie emmagasinée dans le guide d’onde au voi-
sinage du conducteur central par les modes évanescents créés par les discontinuités
introduites par les ouvertures.

® Bey=Bu—-Byp

¢ Xp,Xop,B11 ont la méme signification physique que pour le schéma équivalent précédent.

1.1.3.3 Hypotheses introduites dans le modeéle

Les hypothéses de base sont les suivantes :

¢ les métaux constitutifs de la ligne coaxiale et du guide d’onde rectangulaire sont considérés
comme parfaitement conducteurs ;

¢ seul le mode dominant TEg se propage dans le guide d’onde rectangulaire ;

¢ seul le mode dominant TEM se propage dans la ligne coaxiale ;

e le rapport 2—3 est inférieur a 0,25 (comme précédemment) ;

¢ le rapport % est compris entre 0,2 et 0,8 (comme précédemment) ;

¢ la dimension du “gap” est tres petite devant la longueur d’onde, puisque 1’on suppose le
champ électrique uniforme dans I’ouverture. Cette hypothese est justifiée dans les cas usuels.
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Figure 19:  Description d’un circuit classique de type “transition ligne coaxiale/guide
d’onde/gap”.

Définition des acces de 1’octopdle.
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Figure 20 : Schéma équivalent des circuits de type “transition ligne coaxiale/guide d’onde/gap”
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1.1.3.4 Expressions analytiques des éléments localisés du schéma équivalent

Les différents éléments du schéma équivalent sont comme précédemment des fonctions de la

topologie du circuit étudié (cf figure 22) et leurs expressions analytiques développées dans les
références [3] et [14] sont les suivantes :

|| 2
o i
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E ] |.2A
H
i
— ke
runREL
ad J-
D

Figure 22 : Topologie du circuit étudié

N, = Jo(koA)sin[%li}
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k - -]
=L | g adilked) 5 5 pEg2
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J1(ThA) 2
o)

2
D3 = j +I,A

m —I'IJO(F,,.A)S‘(I",,.A,F,,,D%)

2

SRR

Jo(TmB) {JO(FMB)Yo(rmA)“Ja(rmA)Yo(rmB)]
21 m +i

D =_ J

Les expressions analytiques des éléments localisés Xp,X,p,N1,B 11,5" sont identiques a celles du
modele précédent.

J1(x) est la fonction de Bessel de premiere espéce et d’ordre 1.

Remarque : La programmation est similaire au modele précédent, ainsi que le temps de calcul.

1.1.3.5 Validation du modéle

Nous présentons figure 23, les évolutions fréquentielles théoriques et expérimentales de
I’impédance Z vue en porte 1 lorsque le gap est chargé par une diode a capacité variable (variap)
polarisée en inverse successivement 2 0 volt et - 30 volts pour la topologie de circuit décrite ci-

dessous.

Cj(-30v)=0,45 pF
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f Z=R+jX

LR e | I+g§——
D:22 86mm
S E——— A H=10,16mm
B o] |22 E=D/2
I H B=*3,5mm
GV A:1.52mm
— L1=0mm
1K EL 1 Zs:6,96 mm
| - — G =0,449 mm
D
Figure 24

Les résultats expérimentaux ont été extraits de la référence [4].

On peut constater un tres bon accord entre les résultats théoriques et expérimentaux.

1.1.3.6 Conclusion

La modélisation des circuits de type "transition ligne coaxiale/guide d’onde/gap” utilise un
schéma équivalent identique & celui des circuits de type “transition ligne coaxiale/guide
d’onde/asymétrique”. De ce fait, nous retenons ce schéma équivalent pour la réalisation d’un logiciel
complet de CAO rapide permettant de caractériser tous les circuits de type “transition ligne
coaxiale/guide d’onde” dans la mesure ol les hypothéses de base sont vérifiées.
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Figure 23:  Evolutions fréquentielles de I'impédance Z vue en porte 1 lorsque le “gap” est chargé
par une diode varicap polarisée successivement 2 0 volt et - 30 volts. Les portes du
guide d’onde rectangulaire sont chargées par des charges non réfiéchissantes.
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1.1.4 Extension du modeéle pour la simulation des configurations usuelles
des circuits classiquement utilisés

Le modele de base décrit précédemment nous permet d’aborder maintenant la modélisation
complete des configurations usuelles de circuits pouvant faire intervenir les éléments additionnels
suivants :

¢ variation abrupte ou progressive des dimensions transversales du guide d’onde rectangulaire,
e iris selfique ou capacitif,

¢ transformateur d’'impédance quart-d’onde en ligne coaxiale,

o adapteur en ligne coaxiale,

o filtre en ligne coaxiale.

Ces éléments sont illustrés figure 25.

1.1.4.1 Transition abrupte ou progressive en guide d’onde rectangulaire

La transition entre les guides d’ondes rectangulaires standard et réduit, peut étre soit abrupte,
soit progressive, comme illustré figure 26. La transition abrupte est schématisée classiquement par une
capacité traduisant 1’énergie emmagasinée par les modes évanescents créés par la discontinuité.
L’expression analytique de cette capacité est classiquement développée dans la littérature [14]. Pour la
transition progressive, nous admettons qu’elle ne crée pas d’éléments localisés supplémentaires dans
le schéma équivalent de base.

1.1.4.2 Iris capacitif et selfique

Les iris constituent des obstacles réactifs. Ces obstacles réfléchissent les ondes progressives, ce
qui peut conduire a une structure résonnante. La cavité ainsi réalisée permet d’augmenter 1¢ coefficient
de qualité externe du circuit. :

Les iris capacitifs sont réalisés en modifiant localement la dimension du petit c6té du guide
d’onde, c’est-a-dire que localement on réalise une fenétre rectangulaire perpendiculaire au champ
électrique du mode propagé dans le guide d’onde rectangulaire (TE ¢ ), comme illustré figure 27a.

Les iris selfiques sont réalisés, par contre, en modifiant localement la dimension du grand c6té
du guide d’onde. Cela signifie que localement on réalise une fenétre rectangulaire parall¢le au champ
électrique du mode propagé dans le guide d’onde rectangulaire, comme illustré figure 27b.

Remarque:  on peut aussi réaliser localement une fenétre circulaire ou elliptique perpendiculaire-
ment 2 la direction de propagation. Suivant les dimensions de ’ouverture, ce type
d’iris est soit capacitif, soit selfique.

°
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Les expressions analytiques de ces différents type d’iris sont classiquement développées dans la
littérature [14]. '

1.1.4.3 Transformateur d’impédance quart-d’onde
Le transformateur d’impédance quart-d’onde est réalisé :

¢ soit en modifiant le diametre intérieur de la ligne coaxiale (cf figure 28a) ;
e soit en modifiant le diametre extérieur de la ligne coaxiale (cf figure 28b) ;

¢ soit en modifiant les deux diamewres de la ligne coaxiale (cf figure 28c).

Ces ruptures sont schématisées par des éléments localisés capacitifs, comme illustré figure 28.
Les formules analytiques déterminant ces capacités sont développées dans la littérature [14].

1.1.4.4 Impédance vue dans le plan de la diode

Le modele de base des circuits de type “transition ligne coaxiale/guide d’onde” permet, entre
autre, de déterminer I'impédance Z1 vue dans un plan quelconque de la ligne coaxiale, comme présenté
figure 29a. Or, pour réaliser un couplage optimal entre le circuit et le composant actif, il est nécessaire
de connaitre ’'impédance Z; vue dans le plan de la diode, comme illustré figure 29b. Cette impédance
Z4 est déterminée en ramenant I’impédance Z; dans le plan de référence de la diode. Ce changement
de plan de référence (1 — 2) peut &twe décomposé en deux transformations. La premiere
transformation 71 correspondant a la région W traduit la transition entre la ligne coaxiale et la ligne
radiale. La seconde transformation T; correspondant a la région W est équivalente a I’introduction de

la ligne radiale de hauteur Hd.
Nous présentons figure 29c, le schéma équivalent de ces deux régions. Il est déterminé 2 partir

de la théorie développée par GETSINGER (7] [16].

o Signification physique des éléments localisés du schéma équivalent

La signification physique des éléments localisés composant le schéma équivalent illustré figure
29¢ est la suivante :

Ch est une capacité d’effet de bord traduisant 1’énergie emmagasinée entre le conducteur central
et le conducteur extérieur par les modes évanescents créés par la rupture du conducteur cen-
tral ;

Cf» est une capacité d’effet de bord traduisant 1’énergie emmagasinée entre le conducteur central

et son image (d’apres la théorie des images) ;

Ly est une inductance traduisant la longueur de la ligne coaxiale équivalente a la hauteur Hd
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Figure 29 : Détermination de I'impédance Z; vue dans le plan de la diode
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Remarque:  Les caractéristiques de la ligne radiale sont. déterminées en appliquant le formalisme
de la "ligne de transmission” que ’on verra ultérieurement (cf § 1.2)

o Expressions analytiques des éléments localisés du schéma équivalent

Les expressions analytiques des éléments localisés illustrés figure 29¢ sont les suivantes :

- Clefs ¢
Cs=2I1Be c [b’bj

CfZ:znAST[E’E]

uoHd B
= -
et ?)

S _ 2H,
b 2B-d
£_2A-—d
b 2B-d

Les valeurs des fonctions % (; g) et % (%,i) sont déterminées 2 partir des abaques publiés par
GETSINGER [16].

¢ Influence du changement de plan de référence

Nous présentons figure 30 une évolution typique des impédances Zy,Z; etZ, en fonction de la
position du court-circuit mobile dans le guide d’onde rectangulaire, pour le circuit décrit en encart.

Nous relevons une grande différence entre 1’évolution de 'impédance Z; et les évolutions des
impédances Z; et Zy. La figure 30 illustre ’importance de la transformation T sur 1’adaptation
d’impédance entre le circuit et le composant actif.
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Figure 30 :  Evolution des impédances Z, ,Z; etZ4 2 la fréquence 14 GHz en fonction de 1a posi-
tion, dans le guide d’onde rectangulaire, du court-circuit mobile. ,
La topologie du circuit est décrite en encart. (boitier de diode W, décrit figure 64)
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1.1.5 Détermination du coefficient de qualité externe

Le coefficient de qualité externe est déterminé par 1’expression :
0. - Fo (X
2R, \OF )p_p.

- F, est la fréquence d’oscillation ;

- R, et X, constituent I'impédance vérifiant les conditions d’oscillation.

Une étude de I’évolution fréquentielle de I’impédance Z vue dans le plan de la diode autour de

la fréquence F,, nous permet donc de déterminer le coefficient de qualité externe du circuit.
La connaissance de ce coefficient de qualité externe nous permet :

o de déterminer a partir de 1’expression de HOBSON, une valeur approchée du “pulling” de
P’oscillateur ;

e de déduire le comportement de 1’oscillateur en bruit de modulation d’amplitude (M A) et de
modulation de fréquence (M F) si I’on connait le facteur d’exces de bruit du composant par
rapport au bruit thermique (“noise measure” : M)

Remarque : Expression de HOBSON :

2F 1
AF 1 00
pulling total Qw( SJ

ol : - § estle taux d’onde stationnaire 1i€ a I’impédance de charge.

1.1.6 Conclusion

Dans cette premiere partie, nous avons €tabli un modele relativement complet permettant de

décrire le comportement électromagnétique des configurations les plus usuelles de circuits de type

“transition ligne coaxiale/guide d’onde”, comme par exemple :

e les circuits large bande utilisés pour réaliser des mélangeurs ou des amplificateurs en réflec-
tion ;

e les circuits résonnants de type Kurokawa [23] utilisés pour réaliser des oscillateurs stables a
une ou plusieurs diodes.
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1.2 Modélisation des circuits a résonateur radial

La premiere partie de ce chapitre a été consacrée a la modélisation des circuits de type
“transition ligne coaxiale/guide d’onde”. Nous nous proposons dans cette seconde partie de modéliser
les circuits 2 résonateur radial, trés largement utilisés pour la réalisation d’oscillateurs et
d’amplificateurs & dipdles a résistance négative, spécialement en gamme millimétrique. Nous allons
présenter plusieurs modeles de complexité croissante, de fagon a permettre, comme précédemment la
caractérisation de presque toutes les configurations de circuit 2 résonateur radial couramment utilisées.
Ces configurations sont illustrées figure 31.

La caractérisation de tels circuits ne peut se faire de fagon précise 2 I’aide d’un simple schéma
équivalent, dans la mesure ot ils font intervenir un grand nombre de zones couplées entre-elles d’un
point de vue électromagnétique, ce qui nécessite la prise en compte localement de nombreux modes
évanescents.

Notre étude est basée sur la décomposition du circuit en un certain nombre de régions, comme
illustré figure 31a, ce qui nous conduit 2 calculer les champs €électromagnétiques dans chacune de ces
régions et 2 les raccorder. Il existe plusieurs méthodes pour traiter et chainer ces différentes régions.

Nous présentons deux approches possibles, et suivant le degré de complexité de la configuration
du circuit considéré nous choisirons la plus appropriée.

1.2.1 Premiére approche : calcul des champs électromagnétiques locaux

Cette premiere approche s’inspire des travaux de BIALKOWSKI [10]
¢ Dans une premiére étape, nous déterminons analytiquement les champs électromagnétiques
a 'intérieur de chacune des régions, comme illustré ci-dessous.

¢ Dans une seconde étape, nous raccordons ces champs €électromagnétiques aux différentes
interfaces pour aboutir 2 I’admittance Y, vue dans le plan de la diode.

o Dans une troisi¢me étape, nous validons cette premigre approche par des comparaisons avec
des résuitats expérimentaux.
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Figure 31 b: Configuration & hauteur de ligne radiale variable. Modele & 5 régions.

Figure 31 ¢: Configuration générale.

Figure 31:  Présentation des principales configurations de circuit & résonateur radial
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Figure 32 : Détermination des régions constituant le circuit & résonateur radial
1.2.1.1 Détermination des champs électromagnétiques dans chacune des régions
e Région 1

Nous supposons que les dimensions de cette région sont trés petites devant la longueur d’onde.
De ce fait, nous pouvons admettre que le champ électrique qui y régne est uniforme et s’écrit :

- -V
E ;= '6‘ uw,
ou: -V estla différence de potentiel aux bornes de ’ouverture (“gap”) définissant la région 1;

- G est la hauteur de cette ouverture ;

- ‘ i , .
- U, est le vecteur unitaire de 1’axe vertical oz (cf figure 32).

e Région 2
La région 2 peut étre considérée comme une ligne radiale de hauteur /1.

Nous pouvons admettre que seul le mode radial TMy, se propage dans cette région, puisque le
circuit posséde une symétrie de révolution autour de l'axe verticale o, et que la hauteur H; est
inférieure & la demi-longueur d’onde.

Par contre, nous prenons en compte les modes évanescents créés par la discontinuité introduite
par I’extrémité du disque.

¢ Champ électrique dans la région 2

En appliquant le théorme de superposition, le champ électrique dans la région 2 peut
s’exprimer de la fagon suivante :

—-)(2) - e d
Ez (r)=E52(r)~Edz(r) (1-9)

-
olt: - E 4 estle champ électrique appelé direct ou primaire. L excitation de ce champ électrique se
situe dans la région | ;

-
- E ;, est le champ électrique appelé secondaire, qui existerait en 1"absence d’ouverture ("gap”).
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¢ Détermination du champ électrique direct

En supposant que la ligne radiale constituant la région 2 est infinie et en écrivant la condition de
passage des champs €lectromagnétiques sur la surface cylindrique 7 = A, nous obtenons I’expression
suivante du champ électrique direct : (Le détail des calculs est développé dans 1’annexe 1).

l?dz(r)::{ E %cos[@JVsn(r)}i-)z
2

n=0 H>

oil : €,n €5t 1a constante de Neumann
1 n=0
80n= .
2 n#0

. {n0lG
Sln(—zg;) Hg)(rg),-)

&) e

VS, (1) =—Vcos(nnZsJ
H>

([ (a0} , am

- — | -k —21

: J [HzJ 2 kaH3
r'ﬁlz)=<

k <1

»_(alll all
2 |\ H, koMo

211 C
““n T MR

€,, - permittivité relative du milieu constituant la région 2

-
¢ Détermination du champ électrique secondaire E

-
Le champ électrique secondaire £ s, est calculé en supposant que I’ouverture (”gap”) n’existe

pas. Nous obtenons dans ce cas la configuration schématisée ci-dessous.
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L’expression générale donnant le champ électrique dans une ligne radiale de hauteur /> ol seul
le mode TMy, se propage s’écrit : [18]

Eg,-= E [Hz ]{X HP () + v, 0E (TPr )}

ol : - X,, Y, sont des constantes a déterminer.

En écrivant la condition de continuité du champ électrique tangentiel sur la surface cylindrique
r=A (c’est-a-dire:E;=0 en r=A),nous obtenons I’expression du champ électrique secondaire
suivante : '

™y

=] 2 e A1) r00) - r )2 ) 7

ol : - A, est une constante que 1’on calculera ultérieurement.

Une fois déterminées les expressions des champs électriques primaire et secondaire dans la
région 2, le champ électrique total dans cette région s’écrit : (cf 9)

E,=% f";—;'cos [%][A,,{Hff’(rf?r) I,(T®a)-J, (r§,2>r)H§2’(r§2>A)} + VS, r)}?z
n=o0

VS,,(r)=Vcos(n
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+ Champ magnétique dans la région 2

La relation générale reliant le champ magnétique au champ électrique pour une ligne radiale de
hauteur H s’écrit : [18] .

H¢(r)=~j—c£aEg’(r) (1-10)

[rof

- @ est la pulsation

- £ est la permittivité relative du milieu

Le champ magnétique dans la région 2 peut donc s’écrire :

i 5 ool LA s o on) -5 2]

o

(1-11)

ou:
- = —nf— .
02 ‘j;’—z ’
- M, impédance d’onde
e Région 3

La région 3 est définie comme indiqué figure 32 en supposant que la surface cylindrique de
rayon R et de hauteur H est infiniment conductrice.

Considérons tout d’abord le cas oil le guide d’onde rectangulaire est fermé A ses deux extrémités
par des charges non réfléchissantes. L ’introduction du court-circuit mobile sera étudiée ultérieurement
(cf §1.3.2).

e Champ électrique

Dans un repere de coordonnées cylindriques le champ électrique peut s’écrire en 7 =R de la
fagon suivante :
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3 < .. &g nIlz
EPR)= 3 F,,ﬁ"'lcos(—;l—-} (1-12)

n=o
ol : - F, est une constante que 1’on déterminera ultérieurementen r=R.
e Champ magnétique
Pour obtenir 1’expression analytique du champ magnétique dans cette région en r = R, nous
considérons les champs électromagnétiques rayonnés en mode transverse magnétique avec une

symétrie axiale et excités par le courant circulant a la surface du cylindre de rayon R et dont la
distribution suivant 1’axe vertical (oz) est supposée sinusoidale :

Eor) oo [2112
I(z)=l,,(—1j1—)cos(H ]

Pour ces ondes transverses magnétiques rayonnées, 1’expression générale reliant le champ
électrique au champ magnétique sur la surface cylindrique (Sc) en r= R est : [10]
21 21

t, J Ho(R)I® = =33 | (%’%] a®
" r=R

4

ol : - 7, est I'impédance d’onde en mode radial TM ..

Dans ces conditions d’excitation, le champ électrique peut s’écrire de la fagon suivante : (cf
annexe 2)

E,(r)=C(2)HP(T,r)

ol: -C(z estune fonction de la cote z ;

soit en dérivant par la variable r :
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D’od I’'impédance en mode radial tT,enr =R :

211
) <2>(rnR>
L Ho(R)d®

(1-13)

En utlisant la théorie des images ([18], [33]) nous pouvons maintenant déterminer 1’expression
analytique des champs électromagnétiques £¢3 et H$) en r = R, (cf annexe 2). Pour le guide d’onde
rectangulaire adapté 4 ses deux extrémités, I’expression de 7, est la suivante :

H{P (TWR) HP(TWR)+Jo(TaR) 2

T"=n"115,2>(1",,R) HP(T,R)+J1(T,R)=

m+—

E
£l

Mm—an

£= 3 H® (2|m| T,D)- +§ H(Z)(

mao

Des équations (12) et (13), on peut déduire I’expression analytique du champ magnétique dans
larégion 3 :

HY (R)= I F, 2o

[nnzj_f_kg_”ﬁz’(“’*)

(1-14)
n=o H H annHS)Z)(FnR)
Remarques : L’utilisation de la théorie des images suppose que le diametre de la tige (2 R) soit

inférieur au tiers de la dimension du grand c6té du guide d’onde rectangulaire. Or,
pour la plupart des circuits étudiés nous constatons que cette hypothese n’est pas
vérifiée. De ce fait, il faudrait introduire un terme correctif dans 1’expression ana-
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lytique de t,. Cependant par des comparaisons théorie-expérience, nous montre-
rons ultérieurement que ce terme correctif est négligeable.

e Région 4

La région 4 peut étre considérée comme une ligne radiale de hauteur Hj.
Le traitement analytique est identique a celui de la région 2.

¢ Champ électrique

A

En écrivant la condition de continuité du champ électrique tangentiel en r = C (E U 0),
nous obtenons I’expression analytique du champ électrique dans le région 4 :

E®(r)=13 j—_l—":cos[% [z-(H-H, )])D,, {H(oz’(rg*)r) J,(rc)-J, (rﬁj»)@”(rﬁ’c)}

H, Haka
r(4)=<
2 [nIT nll
k;—1— <1
4 [H4) Haka
21 C

€4 : permittivité relative du milieu constituant la région 4

e Champ magnétique

La forme générale (cf 10) nous conduit, pour ie champ magnétique a 1’expression analytique
suivante.

HE (r) = ggf}’—;'cos[%?[z—(H—H4)]] Z,%@Dn{Hﬁz’(q4’r)Jo(Fﬁ4’C)‘Jl(W’f)”f,”(ﬁ’d}
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1.2.1.2 Détermination de I’admittance vue dans le plan de la diode

L’admittance Y, vue dans le plan de la diode (c’est 2 dire le plan r = A de la région 1) peut
s’écrire :
- 2>
[T (E A H s
V2

Y, =

- -
ol -E ,H ;sontles champs électromagnétiques dans la région 1 ;

- V la tension aux bornes de 1’ouverture constituant 1a région 1 (car les champs électromagné-
tiques dans cette région sont supposés uniformes cf § 1.2.1.a) ;

—9
-ds=2I1 A dz.

Les expressions analytiques décrivant les champs électromagnétiques de la région 1 sont les
suivantes
V=

Gk

~ Hy=HY (r=A) (champ uniforme)

e 4

En appliquant les conditions aux limites en r = A nous obtenons 1’égalité suivante :

Hi=HY (r=4)=HY (r=A4)

Pour déterminer 1’admittance Y, il faut donc connaitre le champ magnétique H$?) (r = A) qui
fait intervenir la constante A, (cf 11).

Cette constante peut étre calculée en écrivant les différentes conditions aux limitesenr=R :
3) _ g2 (4)
E;(R)=E (R)+E,"(R)
HP(R)=HY (R)

HY (R)=HY (R)
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1.2.1.3 Validation du modéle

Pour valider cette premiere approche, nous devons connaitre théoriquement et
expérimentalement 1’admittance vue dans 1’ouverture. Or, expérimentalement nous ne pouvons pas
accéder facilement a cette admittance, du fait de I’ utilisation d’une ”sonde” qui nous impose le plan de
référence comme illusté ci-dessous.

e sonde

Yec f { plan de référence

l«— ligne coaxiale

Figure 34 : Description de la sonde de mesure

Pour le type de circuit illustré figure 35, les expressions analytiques des champs
électromagnétiques des régions 1 et 2 sont différentes de celles développées dans le modele théorique
précédent ("gap”). En effet dans la région 1 coexistent le mode TEM de Ia ligne coaxiale et le mode
radial TMy;. Ceci nous conduit & calculer de nouveau les champs électromagnétiques dans ces régions.

e Région 1
Nous supposons que le mode TEM de la ligne coaxiale se propage sans modification dans la

région 1. Cette hypothese est justifiée par le fait que la hauteur H; est trés petite devant la longueur
d’onde.

Avec cette hypothése I’expression analytique du champ électrique dans la région 1 s’écrit :

—_
al'
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Figure 35:  Description de la topologie du circuit expérimental
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ol -V estlatension aux bornes de 1’ouverture constituant la région 1 ;

- B ,A sont les rayons extérieur et intérieur de la ligne coaxiale.

e Région 2

Dans cette région, nous utilisons les résultats précédents. Seules les conditions aux limites
différent et conduisent a I’expression du champ électrique suivante :

B0 = £ oo S 2 (00 0 ) () 15,007

n=o

Y it 0 e L0 0 i W Gt W )

VS, (r)=4{2MBT@ -Z—C_[ng) (I‘S,”B) Jo (rg‘z)g) ~H® (I“;,Z)B) J1 (1"5.2)3)]

B<r<R

- Z. est I'impédance caractéristique de la ligne coaxiale
Remarques : Les calculs sont développés plus en détail dans 1’annexe 1.
¢ Champ magnétique

L’expression analytique du champ magnétique est obtenue 2 partir de la relation générale (cf
10). '

HY (r)= %,;:Tzcos (’% zJZ—————; ’;ELZ)[A,,{Hf (T@r) g, (rDA) - 1y (D7) HD (rf)A)} - fi-f) 58; [VSa( r)]}

Détermination de ’admittance Y,. vue dans le plan de référence de 1a sonde
L’admittance Y, vue dans le plan de référence de la sonde (c’est 2 dire dans le plan d’entrée de
la ligne coaxiale (cf figure 34)) peut s’écrire :

[ 1 B nH a5

VZ

Y, =



-55-

= -
ol -E ;,H |sontles champs électromagnétiques dans la région 1 ;

-
-ds =20rdrz.

Nous déterminons cette admittance de la méme maniere que précédemment. Nous sommes
maintenant en mesure de procéder & une comparaison théorie-expérience. Pour cela nous avons utilisé
a la fois les résultats expérimentaux publiés dans la littérature [10, fig. 2, 3] et ceux que nous avons
nous-mémes obtenus pour des configurations de circuits plus réalistes et a plus haute fréquence.

A titre d’exemple, nous présentons figure 36 les évolutions fréquentielles théorique et
expérimentale de I’impédance Z,. vue dans le plan de référence de la sonde pour le circuit décrit ci-
dessous.

E
e .
[~ D - D=22,86mm
E =Ds2
H4t.> .4_2_C_ H=10,16 mm
H2:=3,08 mm
H = ! T2k H4:3,08 mm
A:=1,52mm
HZQ* < 2A B =3,5mm
. 5 C=1,52 mm
4 } I 2B R*5 mm

— ec =R +j X
Figure 37 : Topologie du circuit étudié
On peut relever un bon accord entre les résultats théoriques et expérimentaux.
Pour compléter cette comparaison, nous présentons figure 38, les évolutions fréquentielles
théorique et expérimentale de cette méme impédance Z,. mais dans la bande Ku (12-18 GHz) pour la

structure de circuit illustrée ci-dessous. La description de la cellule de mesure sera présentée dans le
chapitre suivant.



RESISTANCE (en ohms)

REACTANCE (en ohms)
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COMPARAISON THEORIE-EXPERIENCE

50 -
°
40 -
30
- — théorie
20 e expérience
10 1
.
0 1) b 1 T T T ] L2 T L g 1
7 8 9 10 11 12 13
FREQUENCE (en GHz)
50
..] ] L 2
40 - .
30 1
20 1
— théorie
10 - ® expérience
0 -t
°
-10
7 8 9 10 11 12 13
FREQUENCE (en GHz)
Figure 36:  Evolutions fréquentielles théorique et expérimentale de I’impédance Z, pour la topo-

logie de circuit décrit figure 37. Les portes du guide d’onde rectangulaire sont char-
gées par des charges non réfléchissantes.
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REF 0.0 Units
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hp
c
s
////J/////
// ‘.—"‘/
_I_,A———" --T
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START 12.200000002 GHz
STOR 18.002000020Q GHz
2:511 Im )
REF @.9 Units
12.@ Units/
ha
C
— ,J.:/‘/‘/‘
|}
///
l—h/
START 12.000000000Q GHz
STOP 18.00000Q00000 GHz

Figure 38 :

expérience

théorie

Evolutions fréquentielles théorique et expérimentale de 1'impédance Z,. pour la topo-
logie de circuit décrit figure 39. Les portes du guide d’onde rectangulaire sont char-
gées par des charges non réfléchissantes.
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Figure 39 : Topologie du circuit expérimental

Nous pouvons constater un assez bon accord entre les évolutions fréquentielles théorique et
expérimentale. Les écarts observés résultent de plusieurs causes :

* la position de la sonde a ras du guide est difficile a obtenir avec précision ;

e la calibration de I’analyseur de réseau HP8510 dans le plan de référence de la sonde est trés
délicate vu les faibles valeurs de résistance (nous la détaillerons dans le chapitre suivant).

1.2.2 Seconde approche - modéle matriciel

Cette seconde approche s'inspire des travaux de B. BATES [11]. Elle est basée sur le
formalisme des lignes de transmission appliqué aux lignes radiales. De ce fait, les différentes régions
sont carcatérisées par des matrices conformément 2 la figure 40 b, ot les matrices [11] et [IV] sont des
matrices chaines et la matrice [III} est une matrice admittance. Les conditions de continuité des
champs électromagnétiques aux interfaces des différentes régions se traduisent par des matrices
appelées “matrices de couplage™([C], [C,], [C4D).

e Dans une premiere étape, nous déterminons les différentes matrices.

¢ Dans une seconde étape, nous “chainons” ces matrices pour aboutir a 1’admittance Y, vue
dans le plan de ia diode.

o Dans une troisieme étape, nous validons cette seconde approche par des comparaisons avec
des résultats expérimentaux.
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w
R ¥ R ———
. w

Figure 40 a: Description du circuit étudié.

| | |
O c, 3
LR A

r: r: r:R

| | |
Zd—>F__Cd__F H#CZI
. |

r:A r:A r:R r:R

Figure 40 b : Ecriture matricielle de la configuration de base (Modele a 4 régions).

Figure 40 : Présentation du modele matriciel pour le circuit A résonateur radial 2 4 régions.
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1.2.3 Détermination des différentes matrices

1.2.3.1 Formalisme des lignes de transmission appliqué aux lignes radiales

Considérons le cas d’une ligne radiale de hauteur B ou seuls les modes TM, existent, comme
illustré ci-dessous.
A,

////////////J.[////////////

5 f\»,E;,H-(-D
I
[TPITTTITTTTTATTTTTITTTITIT  «
p
region L
Figure 41

Les champs électromagnétiqﬁes du mode TM _ résultent classiquement de la combinaison d’un
champ incident (positif) et d’un champ réfléchi (négatif). Il s’écrit : [18]

r

- I1 -
E,(r)=E. (r)+E (r)=A"cos [%—z]ﬁff’ (Tr)+ 47 cos [%ZJHE)I.) (Tr)

- L€ nIl - 1
Hg,(r) =H;n(r) ~-Hg (r)=-j ﬁ[A+cos (?2]1-1(12) (I",,r) -A cos[%—z}H(ll)(Fnr)}

\

- A* et A” sont des constantes.

Appelons e, (r) et h, (r) les amplitudes complexes des champs €lectriques et magnétiques
telles que :
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en(r)=e,(r)+e, (r)=A"HP(T,r)+ A H P (T,r)

(1-15)
ha(r)=h.(r)=h_ (r) =-j$[A*H‘f)(rnr) - A—H(ll)(rnr)]
n
d’ot les champs électromagnétiques :
E,,,(r)=e,,(r)cos[1gzj
B
Hq,n(r):hn(r)cos(%g-z}
La puissance sortant de la surface cylindrique de rayon r=p s’écrit :
n
f r — - -
Pa(p)=) | (Ea(P)AH o(p))ds
apres calcul, nous obtenons :
1
-2-(-e,,(p)3)(2r1e h,(p)) n=o
Pn(p)= ) (p)B
..en p
5(——2——-—)(211.‘: he(p)) n#o
Posons :
e B
va(p)=- Z2iP)E
on (1-16)

irn(p)=2Ilph,(p)
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oll: -v,(p)estl’amplitude complexe de la tension en r=p associée au mode ™,,
- in (p) est ’amplitude complexe du courant en r =p associée au mode TM,,

- €,, €t la constante de Neumann

par analogie avec le formalisme des lignes de transmission, nous pouvons écrire : [19]

,

-dv,‘(r) . .
dr lq}"lrnzcn(p)ln(p)
{ ‘ (1-17)
diy(r)| __. T,
i dl' jlr=p- chn(P)vn(p)

ol : - Z., (p) est I'impédance caractéristique locale en 7= p donnée par :

‘B I,
en2Ilp ®E

Z,(p)= (1-18)

Si donc, nous assimilons la ligne radiale 2 une ligne de transmission son schéma équivalent
devient :

| | LN i2
UL | |

| B | = vl | v
TTTTTTTITTTTTTT —t—]—

| | R1 R2

R1 R2

Figure 42 : Schéma équivalent d’une ligne radiale
o Dérivation d’une relation matricielle

D’aprés le schéma équivalent de la ligne radiale, nous pouvons définir la matrice chaine
associée au mode TM,
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A’l Bn

[m(m}_ Vzn(Rz)}
i1n(Ry) i2.(R3)

En utilisant les expressions (15), (16), (17) et (18) nous obtenons les expressions de
Ap,.B,,C,,D,suivantes : -

C’l D’l

r 3

A, = n——ri"ﬁ[—yl (TuRo)Jo(TaRy) + 71 (TuR,) Y, (I“,,Rl)]
B 12 1, (TR o L) = Yo [T,Ro) o (TR
< ) » (1-19)
C,= jIL;)EsoanRz[Yl (T2Ro) 71 (TaRy) = 1 (TuR2) Y4 (r‘,,Rl)}
D,= Hg "R, [—J,, (TuR2) Y1 (T,R:)+ ¥, (T,R,) (ran)]

e Ecriture matricielle des champs électromagnétiques

Définissons : - [AL(p)] et [A 't ( p)] les matrices colonnes dont les éléments correspondent aux
amplitudes complexes des champs électrique et magnétique pour chaque mode TM
en r =p, dans la région L correspondante.

- |7 | 1a matrice ligne correspondant au vecteur modale de la région L. Elle s’écrit :
L g P g

Les champs électromagnétiques dans la région L, en r =p, peuvent donc s’écrire sous forme
matricielle [20] :

EL (p)=[ef][AL(p)]
’ (1-20)
HY (p)=[e}][A, ()]

¢ Relations matricielles reliant les champs électromagnétiques aux courants et tensions
correspondants
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Soit: - [1 L(p )] la matrice colonne dont les éléments correspondent aux amplitudes complexes des
courants pour chaque mode TM_, en r =p, dans la région L correspondante.

- [VL (p )] la matrice colonne dont les éléments correspondent aux amplitudes complexes des

tensions pour chaque mode TM,, en r =p, dans la région L correspondante.

La relation (16) conduit donc A :

[A},(P)] =2%p[IL(p)] (1-21)
v (p) ]
-2v.; (P)

[4,(p)] =E1;_ 1-22)
-2vy; (P)

1.3 Application du formalisme des.lignes de transmission a la
détermination des différentes matrices [II], [III], [IV]

Les hypotheses introduités dans le premier modele sont également valables pour ce modele
matriciel.

e Région 2

Dans cette région les modes TM_, étant orthogonaux, la matrice chaine [II] relative 2 la région
2 s’obtient donc en écrivant le systeme d’équations (19) pour chacun des modes TM,, en posant :

Rl =A

R2=R
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e Région 3

La matrice [III] relative 2 la région 3 est une matrice admittance. Elle est diagonale, puisque les
modes TM,; sont orthogonaux. Nous pouvons donc écrire :

[(R)]=[m][Vs(R)] avec is=y3v3, Vn .

e Détermination des éléments de la matrice [III]

D’apres 1’équation (12), le champ électrique dans la région 3 s’écrit :

EDR)= % Fn%cos(%-[—z] (en r =R) (1-23)
n=o0

D'apres (20) : [EQ (R)] = [ET][43 (R)]

d’ol :

E® (=% _;0",,3,,(R)cos[n71n-z) (1-24)

En égalant ces deux expressions ((23) et (24)) nous obtenons :
Fp==v3,(r)

La puissance véhiculée par le modé TM_ et sortant de la surface cylindrique de rayon r =R
s’écrit

1720 H - - -
P3,,(R)=5J: L (E O (RyAH ﬁ,f,f(R))ds

—_
ou: ~ds = Rd®dz

Soit en remplagant les champs électromagnétriques par leurs expressions analytiques (cf (20) et (14)) :

1|201R e, jk, H1(THR)
2 H ananZ) (F,.R)

P3,(R)=- v (R) o (125)
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Or le formalisme des lignes de transmission nous permet d’écrire trés simplement :

1
P3n(R)=3 Y3u¥3, (R) (1-26)

En égalant ces deux expressions ((25) et(26)) nous obtenons les éléments y3;, de la matrice

1] :
2
e = JaneonkoH(l (T+R)
In =T =l
Hzt, r‘nHS,Z)(r‘nR)
Remarques : - pour l'indice n = 0, I’admittance y3, est complexe. Cette admittance est relative au
mode de propagation dans le guide d’onde rectangulaire TE .
- pour les indices différents de zéro, I’admittande ys, est une pure susceptance. Elle
est relative au mode évanescent TM .
e Région 4

Dans cette région les modes TM, sont orthogonaux. La matrice chaine [IV] relative & cette
région s’obtient, comme 1a matrice [1I]; en écrivant le systéme d’équation (19) pour chacun des modes
TM,, en posant cette fois ci :

R,=R
Ry=C
1.3.0.1 Détermination des matrices de couplage [C,], [C,1,[C,]
e Matrice de couplage [C,]
Avec les hypotheses faites, 1a condition de continuité du champ magnétique en r= A s’écrit :

Z:+G/2 Z,+GI2

HY (r=A)dz = HP (r=A)d:

Z,-G/2 Z;-Gi/2

ot : Hy(r=a)=H; =constante (par hypoth&se le champ est uniforme dans la région 1)
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La transposition matricielle de 1’égalité précédente est la suivante :
Hi=[c,|[A;(r=4)] (1-27)

D’ot la détermination de [C4 ], matrice ligne dont les éléments sont donnés par :

j' Z:+G/2 . (n0IG
T s —
Z.-G/2 eanz (nnzs] ZHZ
Cgn="=5 = CO0s
'[ Z,+G/2 H; (QH_G)
2H>
Z
Z:-Gi2 d

* Matrice de couplage [C,]
La condition de continuité, 2 I'interface des régions 2 et 3 (r = R ), pour le champ magnétique
s’écrit :
Hy H,

HP(r=R)dz = | HP(r=R)do
o
Les modes TM, étant orthogonaux, nous obtenons, 2 partir de 1’équation (20) la relation
matricielle suivante :
[a380] = e[ )] 0-2)
D’ot la matrice de couplage [C,] entre les régions 2 et 3 dont les éléments sont donnés par :

H,
S
I € Ine Indz

Copm =

Ha N
L T 2T dz
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(
€om I1 n m. |7 n . m
Som B (~1)"sin| o H £ 2
Hz(g)z_(r_ng)zH( ) "’[H 2) H™ H
ch.n'-'-'< " e
L, am
{ H Hp

e Matrice de couplage [C,]

La condition de continuité du champ magnétique a I’interface des régions 3 et 4 s’écrit :

H H

HY (r=R)dz = HY (r=R)d:

H-Hs H-H,

Comme précédemment, nous pouvons écrire :
(4, (R)] =[c4] [45 (R)] (1-29)

D’ot [C,] matrice de couplage entre les régions 3 et 4 dont les €léments sont donnés par :

Emﬁ

3
cos[’%;— (H -H4)} ;’;‘: =1-’;-

C4m,n =

.

Nous sommes maintenant 3 méme de calculer 1’admittance Y.
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1.3.0.2 Détermination de 1’admittance Y, vue dans le plan de 1a diode

D’apras les relations (21), (28) et (29) nous pouvons écrire :

)] =[cy) |1 (R)]
[ (R)] =[c.] [ (R)]

La condition de continuité du champ électrique tangentiel, en r = R, nous donne la relation

matricielle suivante :

A REIADE AL

T
ou:Cyl et [C4]] sont les matrices [C,] et [C,] transposées.

Le systéme d’équation reliant entre-elles les matrices relatives aux amplitudes des courants et

des tensions est donc le suivant :

ol

' [Iz(R)]=[C2”13(R)]

[14(R)] = [C4] [13 (R)]
(1-30)

aml=le] facol+la] e

[ (R)] =[] [va (R)]

Nous pouvons maintenant déterminer I’admittance Y, vue dans le plan de la diode :

i1,v) sont respectivement le courant et la tension relatifs a la région 1, puisque les champs
électromagnétiques sont uniformes dans cette région.

De la relation matricielle (27) nous pouvons déduire :
i= [Cd] [12 (A )]

- la condition de continuité du champ électrique en r = A, nous permet de déduire la relation

matricielle suivante :
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o] =led v
T
ol: - [Cd] est la matrice [A] transposée.

Pour calculer I'admittance Y., il reste 2 déterminer le courant et la tension en r = A dans la

région 2. Pour cela, il suffit de résoudre le systeme d'équations (30), puis d’utiliser la matrice chaine
{11] pour accéder 2 [lz (A )] et [Vz (A )]

1.3.0.3 Validation du modéle matriciel

La comparaison théorie expérience souleve le méme probleme que précédemment. Cependant
seule une nouvelle détermination de la matrice de couplage [C,] est ici nécessaire pour accéder au plan
de référence expérimental, puisqu'il nous suffit de traduire le couplage de la ligne radiale constituant
la région 2 2 la ligne coaxiale de mesure. Cette nouvelle détenmination peut s'effectuer 2 partir de
travaux de WILLIAMSON {12]. Pour caractériser la transition entre la ligne coaxiale et la ligne
radiale. nous admettons que le mode TEM de la ligne coaxiale ne peut se coupler qu'au mode TMy,

de la ligne radiale. Cette hypothse peut se justitier dans la mesure ou la hauteur de la ligne radiale est
petite devant la longueur d’onde.

Nous présentons ci dessous, un schéma équivalent de la transition entre une ligne coaxiale et
une ligne radiale (12] :

1
2 ligne radiale :
|2 H
——P— ———
!
H2 / pu— ' l : ] |
441 — Vo Balw Bolw 2
2B ligne coaxiale g | 11 | —
—i ] |- ' 1:N '
2A . r=A z =0
= ' ligne radiale ligne coaxiale

Figure 43 : Schéma équivalent de la transition entre une ligne coaxiale et une ligne radiale

Les expressions des éléments localisés du schéma équivalent sont les suivantes :

an__ 5 & Ko(138)
Moo Hsz( ) HI9) Ko (T

By =

[10 (rDa)k, (128) -k, (F2a)1, (rfj’u)] -

ﬂ;—cot(koliz)
noLn ZJ

N
——
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aita Ji{koA) YolkoB) = Jo(koB) Y1 (koA)
Mol 4, (ko) Yo (koB) - Yo (kot) Jo (k0B

8
2L,,(;)
N=

II[J,, (ko) Yo (koB) = Yo (ko) T ("03)]

By =

De ce schéma, nous pouvons déduire la relation matricielle suivante :

Vl \'ZO(A)
ledt
i i2,(A)
ou:
N 0
(Cal=p l
—i(‘g'FNBZm

A ce stade, pour détenniner I'admittance Y, vue dans le plan de référence de la sonde, nous
utilisons le méme raisonnement que précédemment, en utilisant la nouvelle définition de la matrice de

couplage [C].

Pour mieux comparer les deux méthodes d'analyse des circuits 2 lignes radiales nous avons

considéré les mémes résultats expérimentaux que précédemument.

La figure 44 présente les évolutions fréquentielles théorique et expérimentale de 1'impédance
Z,cvue dans le plan de la sonde pour la topologie de circuit déja décrite figure 37.

On peut relever un bon accord entre les résultats théoriques et expérimentaux.

1.3.1 Comparaison des deux modeles

A titre de comparaison, nous regroupons dans le tableau ci-dessous les caractéristiques des deux

modeles de circuits & résonateur radial.
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REACTANCE (en ohms)
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COMPARAISON THEORIE-EXPERIENCE
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— théorie
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Figure 44 : Evolutions fréquentielles théorique et expérimentale de I'impédance Z,. pour la topo-

logie de circuit décrite figure 37. Les portes du guide d’onde rectangulaire sont char-
gées par des charges non réfiéchissantes.
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Caractéristiques Premier modele Modele matriciel
Temps de calcul < 37 secondes < 40 secondes
Insertion dans un logiciel assez difficile facile
de CAOQ rapide
Précision bonne bonne
tableau 3

La moindre modification dans la configuration du circuit 2 résonateur radial, nécessite en cas
d’utilisation du premier modele une réécriture presque complete des conditions aux limites. Ceci
explique la difficulté d’insertion de ce modele dans un logiciel de CAO rapide.

Au contraire la modélisation matricielle est trés souple et permet 2 partir du méme modele de
traiter des configurations trés différentes comme nous le verrons ultérieurement.

Comme de plus son insertion dans un logiciel de CAO rapide est également aisée, nous
proposons de nous intéresser uniquement a cette modélisation pour la suite de I’étude.

1.3.2 Prise en compte du court-circuit mobile dans le modéle du
résonateur radial inséré dans un guide d’onde rectangulaire

Dans ce type de modele distribué, I’introduction d’un court-circuit mobile est plus complexe
que dans un modele a éléments localisés. Plusieurs approches sont possibles. La plus classique fait
appel 2 la théorie des images [10]. Pour des problémes de temps de calcul nous avons préfére
introduire I'influence de ce court-circuit mobile en modifiant la matrice admittance [III] qui traduit
justement entre autre, ’influence du mode TE,, véhiculé par le guide d’onde rectangulaire, sur le
comportement électromagnétique des lignes radiales constituant les régions 2 et 4.

Si nous supposons que le court-circuit mobile est situé suffisamment loin du résonateur radial
pour ne pas perturber les modes évanescents proches de ce dernier, la nouvelle détermination de la
matrice [III] se limite uniquement au calcul de 1’admittance y3g en présence du court-circuit mobile.
Partons pour cela de la figure 45a et identifions les termes faisant intervenir les terminaisons du guide
d’onde dans le modele a éléments localisés et dans le modele matriciel.
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D
el F
-F L
_2R y
G
'n -;-_ZS

avec :-2—R—g 0,25

. B — e e

| X S

charges non réfléchissantes

Figure 45a: Circuit 2 résonateur radial. Les portes 3 et 4 du guide d’onde rectangulaire sont char-
gées par des charges non réfléchissantes.

.

Figure 45 b : _ Circuit a résonateur radial. La porte 3 du guide d’onde rectangulaire est chargée par
' un court-circuit mobile. La porte 4 quant-2-elle est chargée par une charge non réflé-
chissante.
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e Mode¢le des circuits de type "transition ligne coaxiale/guide d’onde/gap”

L’expression de 1’admittance ¥ vue dans le plan de !’ouverture(”gap”) s’écrit pour cette
modélisation (cf §1.1.3).

Y= 4 *+jB33= Z +jB33 (1‘31)
NokoHJo (kR)S N%[—; + jXL]
ol:  -Xp=Xp-3
-S*=58" (koR,ksD,E/D)
-B33=By+By
D’apres ces deux expressions, nous avons 1’égalité :
4 -t (1-32)

TokoH Jo (koR) S N%[‘Z; + jXL]

Cette relation met en évidence que les terminaisons non réfléchissantes du guide d’onde
rectangulaire sont prises en compte par le terme :

4
NokoHoJ s (koR) s*

¢ Modéle matriciel

Pour la topologie de circuit étudié, les matrices [C,], [C4], [II], [IV] se réduisent & la matrice
identité. De ce fait I’admittance Y vue dans le plan de I'ouverture s’écrit :

< 2
Y= 2 y3,C5

n=o

oll:  -ys3,sont les éléments de la matrice [II1]
- C4n Sont les éléments de la matrice [C ]
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En développant cette expression, nous obtenons I’expression (31). De ce fait, ces deux modeles
sont équivalents pour la topologie de circuit illustrée figure 45a.

L’admittance ys, est égale & :

4 211R 1 {koR)

B 33
nokoHJ,,(koR)S. S noH Jo(k,,R) (1-33)

, Nous retrouvons bien le fait que les terminaisons non réfiéchissantes du guide d’onde
rectangulaire sont prises en compte par 1’admittance ysq. Il nous reste maintenant a calculer cette
admittance en présence d’un court-circuit mobile.

¢ Détermination de I’admittance en présence d’un court-circuit mobile
Considérons le circuit illustré figure 45 b pour lequel la porte 3 est fermée par un court-circuit
mobile situé a une distance L variable du centre de la tige. La porte 4 quant 2 elle est fermée par une

charge non réfiéchissante.

Le modele a éléments localisés donne une admittance Y, vue dans I’ouverture ("gap”)

1
Ye=jBy+ ' (1-34)
ZeZL ,
N%[ZG‘P'ZL + JXL]
ob: -Zp=jZgtg(BiL)
CR.—a p2_(M¢_ 20
Bl ko (D) Ag
Par analogie avec la relation (31), cette admittance ¥, peut aussi s’écrire :
) 4
YL‘ =jB33 + (1'35)
NokoHJo (koR) S2

oll : - 57 est le terme tenant compte du court circuit mobile.

Nous nous proposons d’établir maintenant la relation lisant les termes S, etS”.
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D’apres I’égalité (32), nous pouvons écrire :

N 2
S"=R,+jX, = ~—31—V-2——[§2&+jx4
NokoH J, (k,,R)
et donc :
( 2
Ry = __2N3 z,
NokoHJ» (k,,R)
; ) (1-36)
4
X, = ___.__]\_/_2_____ X,
NokoHJs (koR)

N

En égalant les expressions (34) et (35) et en utilisant le systéme d’équation (36) nous obtenons :

S, =2R,sin’(B,L) + j[Xs +Rysin(2 {311,)] (1-37)

La relation (33) nous permet d’aboutir 2 :

4 _;21R J1{k.R)
NokoHJo(koR)S2 ~ Mol 1, (ioR)

Y30 =

ol : -5 est défini par I’expression (37)

1.3.2.1 Validation de la modélisation du court-circuit mobile pour les circuits a résonateur
radial

Nous présentons figure 46 les évolutions fréquentielles théorique et expérimentale de
I'impédance Z,. vue dans le plan de référence de la sonde pour la topologie de circuit décrite ci-
dessous.



RESISTANCE (en ohms)

REACTANCE (en ohms)
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COMPARAISON THEORIE-EXPERIENCE
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— théorie
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Figure 46:  Evolutions fréquentielles théorique et expérimentale de 1’impédance Z, pour la topo-
logie de circuit décrit figure 47.
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D=22,86mm
E=D/s2
T} (2R H=10,16 mm
% 1 H2=6,16mm
%/ - 4'—2"6' L;:?mem
% H2 - L =3 .5 mm
/ B=3,5
/////,. L R=5mm
' 2B " L =25,15mm

Figure 47 : Topologie du circuit étudié

On peut relever un bon accord entre les résultats théoriques de cette nouvelle modélisation et
les résultats expérimentaux publiés dans la littérature. [10]

Pour compléter cette comparaison, nous présentons figure 48 les évolutions fréquentielle
théorique et expérimentale de cette méme impédance Z,. mais en bande Ku (12 - 18 GHz) pour la
structure de circuit illustrée ci-dessous.

| D - D=15,8mm
! E=D/2
H=7,9mm
2|C H2:1,03 mm
E , H4 H H4:6,47 mm
A=0,45mm
I B :=1,55mm
{ H2 C=1,5mm
NR ' R=4,5mm
2A : L3 :30 mm
— <2B_

Zec =R + J X
Figure 49 : Topologie de circuit expérimental

Nous constatons un assez bon accord entre les évolutions fréquentielles théorique et
expérimentale de I'impédance Z,,. Les écarts observés résultent :
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Figure 48:  Evolutions fréquentielles théorique et expérimentale de I’impédance Z,. pour la topo-

logie de circuit décrite figure 49. La porte 3 du guide d’onde rectangulaire est chargée
par un court-circuit placé 2 une distance L, de I’axe SS’. La porte 4 quant-a-elle est
chargée par une charge non réfléchissante.
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e des difficultés de calibration de 1’analyseur de réseau ;

o de I’incertitude sur la position exacte du plan du court-circuit mobile. Cette définition est
rendue difficile par la présence de contacts coulissants et par 1’insertion de pieges quart-
d’onde 2 la fréquence centrale choisie (14 GHz)

1.3.3 Extension du modéle matriciel aux configurations de circuits a
résonateur radial les plus usuelles - Modéle a N régions

L’intérét du modele matriciel est de pouvoir multiplier le nombre de régions et donc la
complexité du circuit.

Pour simuler le comportement fréquentiel des circuits réels, il convient d’ajouter au modele a 4
régions :

e des ruptures 2 symétrie de révolution matérialisées par des lignes radiales(support de diode
par exemple) ;

¢ un accord réactif éventuel dans la ligne coaxiale (filtre de polarisation par exemple)

1.3.3.1 Les ruptures a symétrie de révolution

Les ruptures introduisent des nouvelles lignes radiales. Chaque nouvelle région peut étre
mod¢élisée par une matrice chaine {L;]. Sa détermination est identique aux matrices {U] et [IV]. Cette
nouvelle région est reliée aux deux régions voisines par deux matrices de couplage [M.;]et[M].
Comme les matrices [Cy], [C,] et [C,], ces deux matrices traduisent les conditions de passage des
champs électromagnétiques aux extrémités de cette nouvelle région. La détermination de ces matrices
est développée en annexe 3.

Afin de valider cette extension, nous présentons figure 50, les évolutions fréquentielles
théorique et expérimentale de 1'impédance Z,. vue dans le plan de référence de la sonde pour la
configuration de circuit décrite ci-dessous. Ce circuit fait intervenir S régions.
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Figure 50 :  Evolutions fréquentielles théorique et expérimentale de 1’'impédance Z,. pour la topo-
logie de circuit décrite figure 51. Les portes du guide d’onde rectangulaire sont char-
gées par des charges non réfléchissantes.
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Figure 51 : Topologie du circuit expérimental comprenant 5 régions

Nous pouvons relever un bon accord entre ces deux évolutions fréquentielles. Les écarts
observés proviennent essentiellement des imperfections des charges adaptées et du court-circuit
mobile. Nous reviendrons sur ces points au chapitre 2.

1.3.3.2 L’accord coaxial

L’accord coaxial est modélisé par une matrice de couplage [C.]. Cette matrice traduit le
couplage du mode TEM de la ligne coaxiale au mode TMy, de la ligne radiale constituant la région 4.
Elle est caractérisée de fagon analogue a la matrice [C]. 2 partir du schéma équivalent illustrée figure
43,

Pour valider cette modélisation, nous présentons figure 52, les évolutions théorique et
expérimentale de I’'impédance Z,,, vue dans le plan de référence de la sonde, en fonction de la position
du court-circuit mobile situé dans la ligne coaxiale conformément au schéma ci-dessous :

b .
- - D=15.8mm
E=D/2
' ' iu H=7,9 mm
! - H1=1,03mm
4——E———-—--J A H2=503mm
21¢ H4 H4=2,47 mm
<]> H A=0,45mm
- B=1,55mm
’ 101 1P C=1,5mm
.L | ! R=4,5mm
R2 [~ [ 2A R2=3,5mm
R} F:12GHz
B<

-Zec=R+jX

Figure 53 : Topologie du circuit expérimental
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Figure 52:  Evolutions théorique et expérimentale de I’impédance Z,, en fonction de la position
du court-circuit mobile situé dans la ligne coaxiale. Les portes du guide d’onde rec-
tangulaire sont fermées par des charges non réfiéchissantes.
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Avec les réserves précédentes nous pouvons conclure & un bon accord entre les résultats
théoriques et expérimentaux.

Remarques :  Ces erreurs de mesure sont d’autant plus importantes que I’impédance Z 2 caractériser
est faible.

Nous pouvons constater que le modele théorique décrit correctement la zone d’accord critique
déterminée expérimentalement.

1.3.3.3 Conclusion
L’extension du modele matriciel permet la prise en compte :

¢ d’un accord coaxial utilisé comme filtre de polarisation dans la ligne coaxiale d’alimenta-
tion ;

¢ de I’ajustement de la hauteur de 1’ensemble diode cap dans le guide d’onde rectangulaire ;

¢ du boitier de la diode notamment en gamme millimétrique. En effet, dans cette gammme de
fréquence le boitier ne peut plus &tre schématisé rigoureusement par des éléments localisés
car ses dimensions ne sont plus négligeables devant la longueur d’onde. Par contre, il peut
&tre décrit par une succession de lignes radiales [13].

Le modele matriciel nous permet donc de modéliser presque toutes les configurations de circuits 2
résonateur radial. ‘

A titre d’exemple, nous présentons figure 54 un circuit usuel en gamme millimétrique et sa
représentation matricielle associée.
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Figure 54:  Représentation matricielle d’un circuit en gamme millimétrique.
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CONCLUSION

Dans ce premier chapitre, nous avons réalisé une synthese des différents travaux les plus récents
concernant la modélisation des principales configurations de circuit en structure guide d’onde, Nous
avons compar€ ces différents modeles entre eux et surtout apporté des améliorations et des complé-
ments indispensables pour permettre I’analyse des topologies les plus modernes de circuit en guide
fermé. Nous avons validé toutes ces approches par des comparaisons avec des résultats expérimentaux
de la bande X (8 - 12, 4 GHz) 2 1a bande Ku (12 - 18 GHz).

Nous disposons a 1’heure actuelle :

e d’un modele précis permettant la description du comportement électromagnétique des cir-
cuits de type transition “ligne coaxiale/guide d’onde” ;

e d’un modele trés général permettant 1’analyse des circuits a résonateur radial ce quelle que
soit leur configuration.

L’intérét de ces modeles réside principalement :
e d’une part dans le fait qu’ils offrent une bonne précision tout en étant trés facilement insé-

rables dans des logiciels de CAQ rapide de circuits ;

e d’autre part, dans le fait qu’ils peuvent étre insérés dans des modeles plus complets de fonc-
tions électroniques microonde non linéaires basés sur le principe de 1’équilibrage harmo-
nique [35].



Chapitre 2

Application a I’étude des oscillateurs



Chapitre 2

Introduction

Nous avons consacré le premier chapitre & la modélisation des circuits en structure guide d’onde
rectangulaire. Dans ce second chapitre nous présentons les principaux résultats d’une €tude de circuit
pour la réalisation d’oscillateurs en gammes centimétrique et millimétrique.

Dans une premilre partie nous nous intéressons a une application particuli®re concernant les
oscillateurs de forte puissance a diode avalanche et temps de transit en bande Ku. Nous présentons
tout d’abord les circuits et dispositifs de test élaborés puis nous analysons les résultats obtenus tant
théoriques qu’expérimentaux.

Dans une deuxi¢me partie nous nous efforgons de dégager les principaux éléments permettant
de choisir et d’optimiser une configuration de circuit suivant 1’application visée (oscillateur moyenne
puissance, ou forte puissance, en régime d’oscillation continue (CW), ou impulsionnel).

2.1 Oscillateur a diode avalanche et temps de transit de forte
puissance en bande Ku

Cette étude consacrée a la conception et a la réalisation de sources de forte puissance en bande
Ku utilise nos propres résultats tant théoriques qu’expérimentaux concernant les circuits en structure
guide d’onde rectangulaire, mais aussi les résultats théoriques d’une étude d’optimisation des diodes
avalanche et temps de transit & [’arséniure de gallium développée au laboratoire par M. BERBINEAU
[22]. ‘

2.1.1 Description des circuits utilisés

Les principaux objectifs visés lors de la conception et de la réalisation des oscillateurs étaient :

o de permettre une caractérisation optimale des diodes avalanche et temps de transit (puis-
sance, rendement, fréquence) ;

e de permettre une mesure précise de I'impédance ramenée dans le plan de la diode en fonction
de la configuration de circuit utilisée.

La conception d’un circuit répondant & ces impératifs est relativement complexe. Le circuit
réalisé est schématisé figure 55. Nous n’en détaillons que les principaux éléments.
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¢ [’ensemble 1 peut éure :

~ soit une tige métallique constituant le conducteur central de la ligne coaxiale, comme
illuswré figure 55 ;

~ soit une tige métallique terminée par un transformateur d’impédance quart-d’onde a la
fréquence centrale, comme illustré ci-dessous (figure 56). L’anneau de téflon permet
d’abaisser I’impédance caractéristique du transformateur d’impédance et d’isoler élec-
triquement cette piece du reste de circuit ;

anneau de téflon

transformateur d impédance
quart-d onde

Figure 56

— soit un disque ("cap”) (cf figure 57) permettant de réaliser la configuration de circuit 2
résonateur radial.

disque ("cap”)
[

p I

Figure 57

e La piece 2 constitue un court-circuit mobile placé dans la ligne coaxiale de la porte 1. Elle
est réalisée en aluminium anodisé. La fine couche d’alumine permet de I'isoler électrique-
ment du reste du circuit, tout en offrant un excellent découplage des ondes hyperfréquences.
De plus, ce court-circuit mobile permet un accord réactif "série” dont on verra I’intérét par
la suite.
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Figure 55 : Description générale du circuit utilisé.
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e La piece 3 peut étre :

— soit un support de diode mobile & rattrapage de jeu (comme illustré figure 55). Ce
support comporte des pieges quart-d’onde & la fréquence centrale qui permettent de
minimiser les pertes et de mieux définir le plan du court-circuit limitant la ligne
coaxiale du c6té de la diode ;

— soit une sonde de mesure (cf figure 58). Cette sonde est constituée d’une ligne coaxiale
de faibles dimensions transversales, d’impédance caractéristique égale 2 50 ohms, dont
le conducteur central dépasse de 1,03 mm de I’extrémité de la ligne. Pour les mémes
raisons que précédemment, le support de sonde comprend des pieges quart-d’onde 2 la
fréquence centrale.

¢ La piece 4 constitue le guide d’onde rectangulaire qui peut présenter :
— une hauteur "normale” (7.9 mm) comme illustré figure 55 ;

— une hauteur réduite. Les différentes hauteurs retenues sont: 5 mm et 2.5 mm. La
transition entre le guide d’onde de hauteur "normale” et celui de hauteur réduite est
progressive, comme illustré figure 59.

e La pidce 5 constitue un court-circuit mobile dans le guide d’onde rectangulaire (cf figure
55). Il comporte des pi¢ges quart-d’onde a la fréquence centrale. IIs permettent, comme pré-
cédemment, une bonne définition du plan de court-circuit et des pertes minimales a cette
fréquence.

2.1.2 Dispositif expérimental de caractérisation

2.1.2,1 Mesure 4 ’analyseur de réseau

Toutes les mesures d’impédance ont été effectuées a 1’analyseur de réseau automatique HP
8510. Le plan de référence choisi est situé 4 I’extrémité de la ligne coaxiale comme schématisé figure

58.

La calibration de 1’analyseur de réseau nécessite par ailleurs I’insertion d’un certain nombre
d’impédances étalons. Vue la géométrie particuliere de la sonde de mesure, nous ne disposons
d’aucune impédance de référence directement utilisable. Nous avons donc df réaliser un “kit” de
calibration comprenant :

® un court-circuit, comme illustré figure 60a ;

e un circuit ouvert a anneau de garde (cf figure 60b). Ce blindage classique permet de refermer
toutes les lignes de champ électromagnétique et donc de minimiser le rayonnement. De plus
*  ladétermination de la capacité de bout d’une telle ligne est classique [17]
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sonde de mesure

reférence

ligne coaxiale (Zo=50 ohms)

Figure 58 : Sonde de mesure.

L= Ag ( longueur d ‘onde guidée)

Figure 59:  Transition progressive du guide d’onde rectangulaire.
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¢ une charge non réfléchissante. Elle est constituée d’une charge non réfléchissante en connec-
teur SMA que 1’on connecte a 1’extrémité d’une courte ligne coaxiale d’impédance caracté-
ristique égale 2 50 ohms prolongeant la sonde, comme illustré figure 60c. La charge ainsi
réalisée n’étant pas parfaite, nous la plagons dans deux plans de mesure différents distants
d’un quart de longeur d’onde a la fréquence centrale. Les deux impédances ainsi obtenues
permettent de définir le diametre du cercle 4 taux d’onde stationnaire égal a celui de la charge
(T.O.S.), dont le centre doit coincider avec le centre de 1’abaque de Smith.

o Qualité de I’étalonnage

L’étalonnage réalisé a partir de notre kit de calibration s’est avéré satisfaisant dans la plupart
des cas. Néanmoins la mesure de faibles impédances, présentant notamment des parties réelles de tres
faibles valeurs (voisines ou inférieures a2 1 ohm), laisse apparaitre des erreurs qui sont dues
principalement :

e aux imperfections des éléments étalons :

— court-circuit étalon non parfait. Le contact entre le court-circuit et la sonde n’étant pas
parfait il existe des résistances “parasites de contact” ;

- taux d’onde stationnaire de la charge non réfléchissante. Cette charge a été congue pour
nous permettre de connaitre dans deux plans distants d’un quart de longueur d’onde
I'impédance de la pseudo charge adaptée (en standard SMA). Cette conception nous
oblige & connecter deux fois la charge SMA ainsi que la ligne coaxiale d’impédance
caractéristique 50 ohms (cf figure 60c). Ces manipulations ne sont pas reproductibles
[21] et cette dispersion fait que les deux impédances mesurées n’appartiennent pas en
fait rigoureusement au méme cercle a taux d’onde stationnaire constant. De plus la
distance quart-d’onde séparant les deux plans de mesure est choisie a la fréquence
centrale. Pour des fréquences différentes, les deux impédances mesurées ne définissent
pas exactement le diametre du cercle 2 taux d’onde stationnaire constant.

e aux imperfections de I’analyseur de réseau [21]

— les erreurs de type aléatoire (bruit, durée de vie des connecteurs...) ;

— les erreurs dues aux dérives de I’environnement.
Ces imperfections sont cependant beaucoup plus faibles que celles liées & I’imperfec-
tion des étalons réalisés. :

e Prise en compte des discontinuités introduites par la sonde
Pour connaitre I’'impédance théorique dans le plan de référence de la mesure (cf figure 58), nous

devons prendre en compte les discontinuités introduites par la sonde. Pour cela nous introduirons le
quadripdle équivalent présenté figure 61.



Figure 60 b : Circuit ouvert étalon

connecteur SMA

_ligne coaxiale

/ (Zc=50 ohms)
il

Figure 60c: Charges non réfléchissantes étalon

_ Figure 60 : Description des éléments du "kit” de calibration.
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Figure 61 a: Description du circuit.
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ligne coaxiale

Figure 61 b: Schéma équivalent.

Figure 61:  Description des discontinuités introduites par la sonde de mesure.
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Figure 62 : Evolutions fréquentielles thérique et expérimentale de 1’'impédance Z,. du circuit dé-

crit en encart.

D=158mm;E=DR2;H=79mm;A=15mm; B=35mm;

L1 = Omm; L2 = 9,92 mm. Les portes 3 et 4 du guide d’onde rectangulaire sont
fermées par des charges non réfiéchissantes.
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Remarque : La détermination des deux capacités de rupture se fait classiquement a partir de courbes
issues de la littérature [17], [36]. Nous ne pouvons pas utiliser les expressions analytiques
[14], car les dimensions de la sonde nous conduisent hors du domaine de validité de ces
demniéres. :

Les valeurs ainsi obtenues sont néanmoins trés satisfaisantes vu le bon accord théorie
expérience observé et illustré figure 62.

2.1.2.2 Dispositif de caractérisation des oscillateurs

Le dispositif retenu est des plus classiques et est illustré ci-dessous :

ligne
unidirectionnelle mesureur
de puissance

T

© - 2N

'y

oscillateur _ atténuateur calibré
a tester de puissance
analyseur ' Figure 63:  Banc de mesure

de spectre

2.1.2.3 Résultats expérimentaux et interprétation
¢ Les diodes utilisées

Les diodes utilisées sont des diodes 2 I’arséniure de gallium a simple zone de dérive présentant
un profil différencié de type profil de READ. Ces diodes nous ont été fournies par Thomson D.A.G.

Les niveaux d’impédance terminale correspondant au point de fonctionnement théorique
optimal sont tirés de I’étude développée au laboratoire [22]. Connaissant par ailleurs la structure du
boitier W4 nous pouvons en déduire un schéma équivalent simple qui nous permettra de calculer
I'impédance de la diode en sortie de boitier que nous appelerons Z; (cf figure 64). Nous présentons
figure 65 I’évolution théorique de cette impédance vue en sortie du boitier en fonction de I’amplitude
de la tension hyperfréquence (Vyr) développée aux bornes de la diode.

Remarque : Par la suite nous écrirons Z4 =—Z4
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Figure 64 Schéma équivalent du boitier W,
Point de fonctionnement optimal de 1a diode ATT :
A V,=40,5V P.=39W
1, =400 mA N=24%
R (ohms) Vir =128V ,
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\\ R
\/ _ 6
5 L ' .
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Figure 65 : Evolution théorique de I'impédance Z4 en fonction de I’amplitude de la tension
hyperfréquence V.
Pour :

- une section de 3 108 m?
- un courant de polarisation de 400 mA
- une fréquence de fonctionnement de 14 GHz.

-
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e Circuit de type transition ligne coaxiale/guide d’onde”

Nous avons dans un premier stade inséré les diodes ATT dans un circuit ayant une configuration
de type "transition ligne coaxiale/guide d’onde”.

L’épaisseur d’alumine déposée sur le court-circuit mobile, permettant de refermer le circuit
hyperfréquence, dans la ligne coaxiale supérieure s’est avérée trop fine vu les tensions de polarisation
mises en jeu. Des claquages successifs ont fini par percer cette couche d’isolant que nous avons
remplacée par une bague de téflon d’épaisseur supérieure (environ 0.2 mm). Le court-circuit mobile
est ainsi transformé en une ligne coaxiale A trés basse impédance caractéristique (Z, # 5 ohms), comme
illustré ci-dessous :

ligne coaxiale
bague
de téflon

4

Figure 66

Cette modification s’est avérée néfaste dans la configuration de circuit choisie car elle rend
quasi impossible 1’obtention de trés faibles résistances au niveau de la diode. Ceci est illustré figure 67
ot 1’on peut noter la forte augmentation du niveau minimal de résistance par rapport au cas d’un court-
circuit idéal.

Cet effet explique en partie les pietres performances obtenues expérimentalement (F, # 12,8
GHz; P, =2,1 W) pour le courant de polarisation optimal. Pour une meilleure compréhension du
fonctionnement global de I’oscillateur nous présentons figure 68 1’évolution fréquentielle théorique de
I'impédance présentée par le circuit de charge a la diode pour la topologie de circuit expérimental
ayant donn€é les meilleurs résultats (cf figure 69). Nous avons en outre ajouté sur cette figure
I’évolution théorique de I'impédance de la diode en fonction de la tension hyperfréquence appliquée
aux bornes du boitier, pour la fréquence de fonctionnement de 12,8 GHz.
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Figure 67:  Evolutions théoriques de 1’impédance Z; en fonction de lé position, dans le guide
d’onde rectangulaire, du court-circuit mobile, pour la topologie de circuit décrite en

encart.
D=158mm;E=D2;H=79mm;A=1,5;B=35mm;L1=2,68mm;L2=
1,2mm.
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X (ohms)
204
F=12,8 GH
Ps 2,23w (fheorlque)
°712,1W (mesurée)
/fréquence (GHz)
13,2
104
V |
13 1o 2 Vi (volts)
4

14,2

~104

-20,

Figure 68 :

R (ohms)

—— Evolution fréquentielle théorique de I'impédance Z, pour la topologie du circuit
décrite figure 69. La porte 3 du guide d’onde rectangulaire est fermée par un court-
circuit placé  une distance L3 égale 2 15,3 mm de I’axe SS’. La porte 4 quant 2 elle
est fermée par une charge non réfléchissante.
= == Evolution théorique de I'impédance Z 4 en fonction de la tension hyperfré-
quence V. pour la fréquence de 12,8 GHz.



-102 -

D ]
g =J—-1
2B
B '4'-1 D = 15,8 mm
E=D/2

| L 2A H =79 mm

E A=15mm

H SR “— - B=35mm
" L1=11,65 mm

N L2=31mm

T2

Zc -R+jX
Figure 69 : Topologie du circuit expérimental

On peut constater que la modélisation donne une fréquence d’oscillation trés proche de celle
observée expérimentalement. En effet, I’intersection du lieu de la diode Z 4 (Vur) avec la courbe
représentative de 1’évolution fréquentielle de I'impédance ramenée par le circuit Z. () est unique et
se produit bien pour une fréquence de l'ordre de 12,8 GHz. Mais la tension hyperfréquence
correspondante est beaucoup plus faible que sa valeur théorique optimale. Il en résulte une diminution
de la puissance de 1’oscillateur. Notre approche théorique permet donc une description réaliste du
comportement de 1’oscillateur. '

¢ Circuit a résonateur radial

Dans un deuxi2me stade nous avons placé les diodes ATT dans un circuit a résonateur radial.
Les performances obtenues se sont cette fois avérées satisfaisantes puisque les niveaux de puissance
“hyperfréquence mesurés étaient trés proches des valeurs théoriques optimales. Les dimensions
géométriques du circuit expérimental aprés accord optimal sont données figure 70. Ces grandeurs ont
été introduites dans notre. logiciel de fagon A déterminer I’évolution fréquentielle théorique de
’impédance ramenée dans le plan de la diode. Cette évolution est présentée figure 71 ainsi que le lieu
Z 4(Vyr) 2 la fréquence d’oscillation F, = 14,04 GHz. Il apparait ici encore une trés bonne
concordance entre les résultats théoriques et expérimentaux.
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_ Fy: 14,04 GHz
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Figure 71 : Evolution fréquentielle théorique de I'impédance Z. pour la topologie du circuit

décrite figure 69. La porte 3 du guide d’onde rectangulaire est fermée par un court-
circuit placé 2 une distance L3 égale 2 9,1 mm de ’axe SS’. La porte 4 quant 2 elle est
fermée par une charge non réfléchissante.

- - - Evolution théorique de I'impédance Z4 en fonction de la tension hyperfré-
quence V- pour la fréquence de 14,04 GHz.
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H2’ . ' R=4,5mm
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i;f"'Zc = R +JX

Figure 70 : Topologie du circuit a résonateur radial expérimental

Nous avons ensuite relevé expérimentalement les évolutions de la puissance et de la fréquence
3 la sortie de 1’oscillateur ATT en fonction de la position du court-circuit mobile dans le guide d’onde
rectangulaire, tous les autres parametres d’accord du circuit étant figés. Ces évolutions sont données
figure 72. Il apparait sur cette figure que le fonctionnement de I’oscillateur devient instable pour
certaines positions du court-circuit mobile. Pour comprendre I’origine de ces instabilités nous avons
représenté figures 73a et 73b les évolutions fréquentielles théoriques de I’'impédance vue par la diode
pour deux positions du court-circuit mobile correspondant, l'une A un régime stable
expérimentalement, 1’autre 2 un régime instable. Pour analyser la stabilit¢ du circuit nous avons
reporté sur ces figures les lieux Z4 (Vyr) théoriques pour les fréquences de fonctionnement
potentielles. '

KUROKAWA a montré que la condition & remplir pour obtenir un fonctionnement stable était
la suivante [23] :

Vuro % @%.}%D sin(0+y)>o0 2-1)
oVur Vare Fo

- Vur est la tension hyperfréquence développée aux bornes du boitier a la fréquence de fonc-
tionnement F, ;
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P(dBm)

® expérience
- théorie
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Figure 72 :

b

1
4 1 Ll 1 1 ]

20 30

o

38

L3(mm)

Evolutions théorique et expérimentale de la fréquence d’oscillation et de la puissance

de sortie en fonction de la position (L3), dans le guide d’onde rectangulaire, du court-

circuit mobile. La topologie du circuit est décrite figure 69.
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2

o est le module de la dérivée de I’impédance de la diode vue en sortie de boitier par

Viiro

rapport 2 la tension hyperfréquence développée aux bornes du boitier, pour le point de fonc-
tionnement Vg, ;

9Z:(F)
oF

- est le module de la dérivée fréquentielle de I'impédance du circuit vue par la diode

pour la fréquence de fonctionnement £, ;

- 0Oety sont les angles définis de la fagon suivante :

La courbe 73a correspond a un point de fonctionnement stable, alors que la courbe 73b fait
apparaitre un point de fonctionnement instable, d’apres le critére de KUROKAWA (cf 2-1).

Apres cette étude en régime d’oscillation continue, nous avons utilisé cet oscillateur en régime
impulsionnel, en conservant le circuit 3 résonateur radial. Les diodes utilisées & cet effet présentent
une section plus importante, voisine de 10"7 m?2. Les simulations ont montré que le diametre optimal
du disque devait &tre égal & 7 mm. Pour ce diametre de disque nous avons relevé I’évolution de la
puissance créte de sortie en fonction du courant de polarisation, que nous présentons figure 74. Nous
obtenons des performances hyperfréquences intéressantes :

- la puissance : P#123W
- le rendement : nN#15%
- la fréquence d’oscillation : F, =14 GHz
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Figure 73a: Illustration d’un point de fonctionnement stable (L3 = 22 mm).

A

X (ohms)

L322 mm

t ——
1 2 R (ohms)

-

Figure 73b :  Illustration d’un point de fonctionnement instable (L3 = 26 mm).
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Figure 74 : Evolution de la puissance moyenne en fonction de la diode ATT a 14 GHz.
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Nous avons ensuite vérifié expérimentalement que cette valeur de diameétre du disque était la
meilleure pour la fréquence de fonctionnement désirée.

e Conclusion

Cette étude comparative a fait apparaitre une trés bonne concordance entre les résultats
théoriques et expérimentaux. Notre modele de composant permet donc une analyse détaillée et réaliste
du fonctionnement d’un oscillateur, tant au niveau de la puissance et de la fréquence de sortie, qu’au
' niveau de la stabilité.

2.2 Influence des différents parametres d’accord pour les
deux types de circuits envisagés

« Définition des parameétres d’accord
Nous distinguerons deux catégories d’éléments d’accord :

o les €léments pouvant &tre continuement ajustables :
— la position de la diode dans la ligne coaxiale ou dans le guide d’onde rectangulaire ;

- la position du court-circuit mobile dans le guide d’onde rectangulaire ;

e Les autres parametres géométriques du circuit, importants quant au comportement
électromagnétique de ce dernier mais qui sont soit figés, soit seulement interchangeables
apres démontage de la cellule du fait de la constitution mécanique de cette dernigre. Ces
parametres sont :

— le diametre de la tige ;
- le diametre du “cap”;
- le diametre extérieur des lignes coaxiales ;

— la hauteur du guide d’onde.

Nous nous proposons dans cette partie d’étudier I'influence des principaux parametres
permettant une meilleure compréhension du comportement électromagnétique du circuit étudié, la
grandeur électrique la plus importante pour nous étant le niveau d’impédance Z,, ramené dans le plan
de la diode.

De fagon a pouvoir vérifier expérimentalement certaines lois d’évolution nous avons limité les
simulations des deux types de circuit a la bande Ku.

Le but de cette étude est de présenter de fagon comparative les comportements, les avantages et
les inconvénients des deux types de circuits envisagés pour permettre au concepteur éventuel un choix
judicieux entre ces deux structures. ’
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2.2.1 Analyse du circuit de type “transition ligne coaxiale/guide d’onde”

e Influence de la position du court-circuit mobile dans le guide d’onde rectangulaire

Nous présentons figure 75, 1’évolution de I'impédance Z., ramenée dans le plan de la diode, en
fonction de la position du court-circuit mobile dans le guide d’onde rectangulaire, ainsi que cette
méme impédance lorsque les portes d’acces 3 et 4 du guide d’onde rectangulaire sont fermées par des
charges non réfiéchissantes. La topologie du circuit considéré est illustrée en encart.

Nous constatons que la position du court-circuit mobile (L3) est un parametre d’accord
essentiel. 11 permet en particulier d’obtenir des plans de réglage tels que I'impédance Z, présente de
trés faibles niveaux de résistance. Notons par ailleurs son influence déterminante sur la valeur de la
réactance et donc de la fréquence de travail.

s Influence des accords coaxiaux

Nous présentons sur les figures 76 a et 76 b les mémes évolutions que précédemment mais pour
plusieurs valeurs de la position du filtre de polarisation (cf figure 76a) et pour plusieurs valeurs de la
position de la diode (cf figure 76b). La topologie du circuit est identique 2 la précédente (cf figure 75).

Nous constatons qu’en ajustant :

— la position du court-circuit en porte 1 (L1), constitué par le filtre de polarisation ;
— la position de la diode dans la ligne coaxiale de la porte 2 (L2) ;

- la position du court-circuit mobile dans le guide d’onde rectangulaire (L3) ;

ce circuit permet d’adapter pratiquement toutes les valeurs d’impédance quelle que soit leur
localisation sur 1’abaque de Smith. Signalons toutefois que cette propri€té suppose que les court-
circuits soient parfaits tant en ligne coaxiale qu’en guide d’onde rectangulaire (cf § 2.1.2.3). Cette
contrainte peut étre partiellement levée dans le cas ol le guide d’onde rectangulaire est utilisé en
élément résonnant : cavité de type KUROKAWA. Nous étudirons ce type de circuit par la suite
(cf § 2.2.3).

Nous pouvons remarquer de plus que ces deux accords coaxiaux conjugés 4 I’action du court-
circuit mobile en guide d’onde permettent de satisfaire & la condition principale d’adaptation d’une
diode : obtention d’un faible niveau de résistance pour une valeur de réactance fixée.

Par ailleurs, il apparait que 1’influence de la position du court-circuit mobile dans le guide
d’onde rectangulaire est fortement dépendante de la position du court-circuit en ligne coaxiale
supérieure (1) mais peu de la position de la diode.

Ceci montre qu’aprés un choix judicieux de la position de la diode (L2), I’accord du circuit
pourra se limiter aux positions des court-circuits mobiles dans la ligne coaxiale (L1) et dans le guide
d’onde rectangulaire (L3).
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Figure 75 :

— Evolution de I’impédance Z., ramenée dans le plan de la diode (montée en boitier
W ) en fonction de la position du court-circuit mobile dans le guide d’onde rectangu-
laire. -

¥ L’'impédance Z, lorsque les portes d’acces du guide d’onde rectangulaire sont fer-
mées par des charges non réfléchissantes.

La topologie du circuit est schématisée en encart. D= 158 mm; E=D/2;
H=79mm;A=15mm;B=35mm;Ll=A,/4;L2=0mm
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Figure 76 :  Evolution de I’impédance Z, en fonction de la position de court-circuit mobile dans le
guide d’onde rectangulaire pour différentes positions du filtre de polarisation (Figure
76 a) et pour différentes positions de la diode (Figure 76 b). La topologie de circuit est
illustrée figure 75.
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Signalons enfin que ce circuit présente de faibles valeurs de coefficient de qualité externe
comme le montre la figure 78 b. Il pourra donc &tre utilisé avec profit pour les oscillateurs verrouillés
par injection sur de larges bandes de fréquence.

¢ Influence du diameétre de la tige de la ligne coaxiale

Nous illustrons figure 77 1’évolution de I’'impédance Z, ramenée dans le plan de la diode
toujours en fonction de la position du court-circuit mobile dans le guide d’onde rectangulaire, pour
différents diameétres de conducteur central de la ligne coaxiale. La topologie du circuit considéré est
illustrée figure 75.

Nous pouvons constater que le diametre de la tige a également une forte influence sur
I'impédance Z.. Cependant il apparait peu judicieux d’utiliser ce diametre comme élément d’accord
pour des raisons mécaniques. Nous le choisirons donc conformément au standard des lignes coaxiales
utilisées suivant les bandes de fréquence.

¢ Influence de la hauteur du guide d’onde rectangulaire

Pour mettre en évidence I'influence de la hauteur du guide d’onde rectangulaire sur le
coefficient de qualité externe du circuit, nous présentons figure 78a I’évolution fréquentielle de
I'impédance Z. ramenée dans le plan de la diode, pour différentes hauteurs de guide d’onde
rectangulaire et figure 78b I’évolution de 1’impédance Z4 vue en sortie (porte 4) du guide d’onde
rectangulaire. :

Nous pouvons constater que plus la hauteur du guide d’onde diminue (cf figure 78b) plus le
coefficicient de qualité externe du circuit devient faible.

La hauteur du guide d’onde rectangulaire est un parametre qu’il convient de figer avant la
réalisation du circuit. La sélectivité du circuit devra donc étre convenablement analysée avant la
définition et la conception de ce dernier.

¢ Conclusion
On peut donc conclure que ce circuit trés souple permet d’adapter presque tous les niveaux
d’impédance présentés par un composant au prix d’un double réglage des positions du court-circuit
mobile dans le guide d’onde rectangulaire et de celui situé dans la ligne coaxiale supérieure.

11 peut s’avérer extrémement intéressant :

~ pour caractériser des composants dont les éléments parasites d’encapsulation sont mal
connus, notamment en gamme millimétrique oll les éléments de connectique peuvent étre
prédominants sur 1'impédance présentée par la diode ;
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28 H ket

Figure 77 : Evolution de I’impédance Z, en fonction de la position du court-circuit mobile dans le
guide d’onde rectangulaire pour plusieurs diametres de tige. D = 15,8 mm; E=D/2;
H=79mm;B=35mm;L1=0mm;L2=0mm
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Figure 78 b :

Evolution fréquentielle de I’'impédance Z, ramenée dans le plan de la diode (montée
en boitier W,) pour différentes hauteurs de guide d’onde rectangulaire. La porte 3 de
ce dernier est fernée par un court-circuit placé 2 une distance L3 égale 2 0,9 mm de
I'axe SS’. La porte 4 quant 2 elle est fermée par une charge non réfléchissante. La
toplogie du circuit est décrite en encart. D= 158 mm; E=D/2; A=1,5mm; B =
3,5mm; L1 =2,65 mm L2 = 1,2 mm. (Prise en compte de I’impédance parasite du
filire de polarisation Z; = 5 homs (cf § 2.1.2.3).

AX(ohms)
12 14 16 18 F(GHz)

!

-504

\ H=26,9 mm

/H=7,9mm

']00-

Evolution fréquentielle de I'impédance vue en porte 4 du guide d’onde rectangulaire
pour la méme topologie de circuit que la figure 78a.

Pour une résistance d’adaptation de 1 ohm @, # 77 (H= 7,9 mm) (cf § 1.1.5)

Qex # 67 (H=6,9 mm).
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- pour la réalisation d’oscillateurs en régime d’oscillation continue ou impulsionnel présentant
une large bande de synchronisation par injection.

2.2.2 Analyse du circuit de type Kurokawa

A partir de 1a structure d’oscillateur présentée par RUCKER [37], KUROKAWA a imaginé de
coupler fortement une ou plusieurs lignes coaxiales & une cavité métallique résonnante {23], [38]. Les
composants actifs sont disposés 4 ’'une des extrémités de la ou des lignes coaxiales, ’autre étant
fermée par une charge non réfléchissante. Ce circuit conduit 2 la réalisation d’oscillateurs doublement
stabilisés : 1a fréquence de travail est imposée par la géométrie de la cavité tandis que les signaux
parasites éventuels non couplés 2 la cavité sont absorbés par la charge non réfléchissante. Un tel circuit
est illustré figure 79 dans une configuration a simple diode et en additionneur de puissance. Cette
structure de circuit est sans doute I’'une des meilleures existant & I’heure actuelle pour la réalisation des
sources stables. Le principe de base de ce type de circuit est de coupler tres fortement la ligne coaxiale
a la cavité de fagon & minimiser les pertes introduites par la charge non réfiéchissante. Ainsi il est
possible en premiere approximation d’ajuster séparément la fréquence d’oscillation sur une faible
plage (quelques pour cent) par accord de cavité, et le niveau de puissance de 1’oscillateur par variation |
du couplage de sortie.

De nombreux auteurs ont proposé un calcul analytique simple des propriétés de ce circuit [38],
[39], ... Ces calculs simples donnent de bons ordres de grandeurs lorsque la ligne coaxiale est couplée
purement magnétiquement 2 la cavité, comme illustré figure 79. Par contre lorsque la ligne coaxiale
traverse les deux grands cOtés du guide, le couplage de la ligne coaxiale 2 la cavité s’effectue a la fois
par les champs magnétiques et €lectriques et de plus la discontinuité introduite au niveau de la ligne
coaxiale est beaucoup plus importante. Les calculs deviennent donc plus complexes. Dans ce cas,
I’utilisation de notre modele plus rigoureux (prise en compte de la position de la ligne coaxiale dans le
guide d’onde rectangulaire et des diverses discontinuités) s’avere intéressante pour décrire le
comportement de ce type de circuit.

Nous présentons 2 titre d’exemple sur la figure 80 1’évolution fréquentielle typique de
I'impédance Z, vue dans le plan de référence choisi en porte 2 (ligne coaxiale) et pour la topologie de
circuit schématisée en encart.

Nous pouvons constater que I’accord réalisé au niveau de la diode est relativement sélectif et
que de plus, et trés logiquement a la fréquence de résonance de la cavité, pour une position judicieuse
du plan de référence (voisine de 3 A,/4) I'impédance Z, est minimale. Pour diminuer encore le niveau
de résistance, nous pouvons insérer un transformateur d’impédance quart-d’onde 2 la fréquence de
résonance, comme illutré figure 80.

Pour mettre en évidence I’influence de I’ouverture de I'iris sur le coefficient de qualité externe
du circuit et sur sa fréquence de résonance, nous illustrons figure 81 les évolutions fréquentielles de
I’impédance vue en sortie (porte 4) pour deux ouvertures différentes d’iris (I’iris modélisé est de type
selfique (cf § 1.1.4.2)). La topologie du circuit étudié est décrite en encart. On peut constater que
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Figure 79 : Circuit de type Kurokawa : (a) a simple diode, (b) additionneur de puissance
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Figure 80 : Evolution's' fréquemielle‘s de !"impédance Z,, lorsque la porteb 4 du guide d’onde rec-

tangulaire est constituée d’un iris selfique placé 2 une distance Ag/4 de I'axe S§’, et
est fermée par une charge non réfléchissante. La porte 3 quant a elle est fermée par un
cour-circuit placé a une distance A.;/4 de ’axe SS’ afin de réaliser une cavité. La porte
1 de la ligne coaxiale est fermée par une charge non réfléchissante.
D=158mm;E=D2;H=79mm;A=15mm;B=35mm;Ll1=0mm;L2=
14,2 mm.

1) sans transformateur d’impédance quart-d’onde 2 la fréquence de résonance

2) avec transformateur d’impédance quart-d’onde 2 la fréquence de résonance (Zt =
15 ohms).
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le coefficient de qualité externe diminue lorsque le couplage de la cavité au circuit de charge augmente
ce qui est tout a fait logique vu la définition de ce parametre :

-2

(]

Oex

olt: @, estle coefficient de qualité a vide,
B, est le couplage de la cavité au circuit de charge.

On peut noter par ailleurs la faible influence de I’iris sur la fréquence de résonance du circuit
qui pourra donc aisément étre réajustée grace au court-circuit mobile.

Signalons que ces résultats ont été€ obtenus sans prendre en compte les pertes métalliques. Ces
dernieres peuvent aisément étre introduites dans le modele, en s’inspirant de la théorie des lignes, et
en considérant un facteur de propagation complexe de la forme :

Y=0+jP
avec par exemple pour le guide d’onde [40] :

o. : le coefficient d’atténuation défini par :

s [2R) B )R

2 on, D3/2 Q(Ra)z‘l

>

ob: -Rg=1

Fo Jfio est la fréquence de coupure d’un guide d’onde,

f est la fréquence de travail
- G est la conductivité des parois métalliques du guide
- 1}, impédance d’onde dans le vide

- B : constante de phase définie par : B= z;__g_l’ ol A, est la longueur d’onde guidée
8

L’influence de ces pertes métalliques sur la valeur du coefficient de qualité externe est illustrée
figure 82 et montre que 1’on aboutit & des résultats réalistes.

o Conclusion
Le but de cette section n’était pas de présenter une étude exhaustive des circuits de type

KUROKAWA, mais de montrer que notre modele nous permet d’accéder a tous les parametres du
circuit en vue par exemple de I’optimisation d’un oscillateur stable.
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Figure81:  Evolutions fréquentielles de I’impédance vue en porte 4 pour deux ouvertures d’iris.

La topologie du circuit est illustrée figure 80.
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Figure 82:  Evolutions fréquentielles de 1'impédance vue en porte 4, (a) pour un circuit idéal, (b)

pour un circuit comprenant des pertes métalliques. La topologie du circuit est iden-
tique 2 la figure 80.
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2.2.3 Analyse des circuits a résonateur radial

Nous présentons ici le role des différents parametres géométriques définissant la topologie et le
comportement €électromagnétique des circuits a résonateur radial inséré en guide d’onde rectangulaire.
Tous ces parametres sont interdépendants et pour plus de clarté nous les introduirons par ordre
d’importance décroissante quant 2 leur influence sur le comportement global du circuit. Nous ne
considererons de plus que les parametres fondamentaux pour la compréhension du fonctionnement de
tels circuits.

¢ Influence de la hauteur de la lighe radiale

Nous présentons figure 83, I’évolution de 1'impédance Z,. ramenée au niveau de la diode en
fonction de la position, dans le guide d’onde rectangulaire, du court-circuit mobile et pour deux
valeurs de la hauteur de la ligne radiale. La topologie du circuit est schématisée en encart.

Nous constatons que plus la hauteur de la ligne radiale dans le guide d’onde est importante, plus
I’influence du court-circuit mobile est grande. Cette évolution parait logique dans la mesure ol cette
hauteur modifie considérablement la valeur du couplage du résonateur radial au guide d’onde
rectangulaire.

Nous illustrons figure 84, 1’évolution de cette méme impédance Z, en fonction cette fois de la
position du court-circuit mobile dans la ligne coaxiale constituant le filtre de polarisation, pour les
deux mémes hauteurs de la ligne radiale dans le guide d’onde rectangulaire (le guide d’onde
rectangulaire est chargé cette fois a ses deux extrémités par des charges non réfléchissantes).

Nous constatons, 3 nouveau, que plus la hauteur de la ligne radiale est importante, plus
I’influence de l’accord coaxial est grande. Ceci peut s’expliquer, comme précédemment, par
I’augmentation du couplage du résonateur radial au guide d’onde rectangulaire.

La hauteur de la ligne radiale dans le guide d’onde rectangulaire est donc déterminante pour la
valeur du couplage du résonateur radial au guide d’onde. En conséquence plus cette hauteur sera
importante et plus le résonateur radial sera sensible a I’environnement extérieur.

Nous présentons maintenant figure 85, I’influence de la hauteur (H,) de la ligne radiale sur
I'impédance Z. ramenée dans le plan de la diode, lorsque le guide d’onde rectangulaire est chargé a
ses deux extrémités par des charges non réfléchissantes. L obtention de faibles valeurs de résistance
ramenée n’est possible dans ce cas que si le disque est placé a une faible distance du grand coté
inférieur du guide d’onde. Ces évolutions sont importantes en vue d’un fonctionnement en espace
libre.
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Figure 83:  Evolution de I'impédance Z, ramenée dans le plan de la diode en fonction du court-
circuit mobile pour deux hauteurs de la ligne radiale dans le guide d’onde rectangu-
laire. La porte 4 est fermée par une charge non réfléchissante.
D=158mm;E=D/2;H=79mm;B_ =728 mm;R,=35mm;R=4,5mm
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-—H2=0,25mm

Figure 84 : Evolution de I'impédance Z. en fonction de la position du court-circuit mobile dans la
ligne coaxiale, pour deux hauteurs de la ligne radiale dans le guide d’onde rectangu-

laire. Les portes de ce demnier sont fermées par des charges non réfiéchissantes. La
topologie du circuit est illustrée figure 83.

Figure 85 : Evolution de I'impédance Z, en fonction de la hauteur de la ligne radiale dans le guide
d’onde rectangulaire. Les portes du guide d’onde sont fermées pour des charges non
réfléchissantes. La topologie du circuit est illustrée figure 83.



° Inﬂuence‘du diameétre du disque et de la tige

Nous présentons tout d’abord figure 86 1’évolution typique de l’impédance Z. ramenée au
niveau de la diode en fonction du diametre du disque pour les deux hauteurs de la ligne radiale déja
considérées et pour un guide d’onde rectangulaire fermé par des charges non réfléchissantes 2 ses deux
extrémités. La topologie du circuit est décrite figure 83.

Une telle configuration permet 1’ajustement de la réactance ramenée au niveau du composant
par simple modification du diametre du disque tout en conservant de trés faibles niveaux de résistance
ramenée si ce demier est situé a une faible distance du fond du guide d’onde rectangulaire (notons
toutefois le caractére inductif de cet accord). Dans le cas contraire on peut noter une forte évolution a
la fois de la partie réelle et de la partie imaginaire de cette impédance.

Nous illustrons maintenant figure 87 1’évolution de cette méme impédance Z. en fonction du
diametre de la tige pour les deux mémes hauteurs de ligne radiale lorsque le guide d’onde rectangulaire
est chargé a ses deux extrémités par deux charges non réfléchissantes.

Cette tige est physiquement indispensable pour assurer la polarisation continue de la diode. Son
diametre a une forte influence sur le niveau de résistance ramenée sur la diode alors que la réactance
ramenée est relativement insensible & ce parametre. Cette variation d’impédance augmente avec la
hauteur de la ligne radiale. Ceci est logique puisque la couplage du résonateur radial au guide d’onde
rectangulaire augmente dans ce cas comme nous 1’avons vu précédemment. '

¢ Conclusion

Ces résultats nous conduisent 3 distinguer deux modes d’utilisation possible de ce type de
circuit suivant la position du résonateur radial dans le guide d’onde rectangulaire.

1. Un fonctionnement ou les éléments d’accord externes sont prédominants pour 1’adaptation
du composant. C’est le cas ou le disque est fortement surélévé dans le guide d’onde rectan-
gulaire. Ce type de fonctionnement nécessite un ajustement convergent de tous les para-
metres d’acord (court-circuit mobile, accord coaxial, hauteur du disque, diametres du disque
et de la tige....). Cette utilisation sera plutdt réservée a la caractérisation de composants vu la
grande plage d’accord possible.

2. Un fonctionnement ot la géométrie du disque impose presque 2 elle seule I’accord fréquen-
tiel du composant, la position du court-circuit mobile dans le guide d’onde rectangulaire ne
permettant plus qu’un ajustage de la valeur de la résistance ramenée donc de la puissance
d’un oscillateur par exemple. Ceci correspond au cas ou le disque est placé a tres faible
distance du fond du guide d’onde rectangulaire et est illustré figure 88.

On notera cependant que la plage d’accord de la résistance augmente avec le diametre du
disque.
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10 — 2R (mm)

Figure86:  Evolution de I'impédance Z, en fonction du diametre du disque pour deux hauteurs de
" la ligne radiale dans le guide d’onde rectangulaire. Les portes du guides d’onde rec-
tangulaire sont fermées par des charges non réfléchissantes. La topologie du circuit est

illustrée figure 83.
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Figure 87:  Evolution de I'impédance Z, en fonction du diametre de la tige pour deux hauteurs de

la ligne radiale dans le guide d’onde rectangulaire. Les portes du guide d’onde sont
fermées par des charges non réfléchissantes. La topologie du circuit est schématisée
figure 83.
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Figure 88 : Evolution de I'impédance Z. en fonction de la position du court-circuit mobile dans le

guide d’onde rectangulaire pour différents diamétres du disque ($ = 2 R). La topo-
logie du circuit est schématisée figure 83



-128 -

2.2.4 Conclusion

Nous récapitulons dans le tableau ci-dessous ['utilisation typique des différents circuits.

Application souhaitée

Circuit répondant aux
caractéristiques demandées

¢ Caractéristisation des composants.
Circuit souple 2 faible coefficient de
qualité externe permettant d’adapter
presque tous les niveaux d’impédance
aux prix de nombreux accords mécaniques

¢ Circuit de type
“transition ligne coaxiale/guide d’onde”
(cf §2.2.1)

o Circuit 2 résonateur radial ou la ligne radiale
est fortement surélevée dans le guide d’onde
rectangulaire cf §2.2.3

o Circuit 3 un seul accord
Seule la position du court-circuit mobile dans
le guide d’onde rectangulaire peut étre
continuellement ajustée

o Circuit a résonateur radial placé a faible
hauteur vis 2 vis du fond du guide d’onde
rectangulaire (cf § 2.2.3)

e Circuit a coefficient de qualité externe

o Circuit de type Kurokawa (cf § 2.2.2)

élevé pour la réalisation d’oscillateur stable

2.2.5 Conception de modules préaccordés pour utilisation en gamme
millimétrique

En gamme millimétrique, les dimensions des boitiers des composants ne sont plus négligeables
devant la longueur d’onde. Ces boitiers font donc partie intégrante du circuit d’adaptation du
composant. D’oli I’idée de concevoir un boitier réalisant 2 lui seul 1’adaptation ou la préadaptation du
composant 2 I’impédance d’onde en espace libre ou & I’impédance caractéristique du guide d’onde
rectangulaire. Un tel boitier est appelé “module préaccordé” par ses concepteurs [34], [13]. Un tel
oscillateur peut fonctionner en espace libre, mais la propagation des ondes électromagnétiques est dans
ce cas omnidirectionnelle, comme illustré figure 89. Pour obtenir un flux de puissance directif et
minimiser les pertes il est intéressant d’insérer le module dans un guide d’onde pour réaliser par
exemple un oscillateur 2 un seul accord mécanique (position du court-circuit mobile dans le guide
d’onde). Pour décrire le comportement électromagnétique du module dans ce cas, il est nécessaire de
prendre en compte le milieu environnant (parois du guide d’onde, tige pour alimenter la diode, court-
circuit mobile, accord coaxial). Seule une analyse détaillée du comportement électromagnétique de
I’ensemble permettra de définir la configuration optimale du module.

Pour plus de clarté, dans cette partie, nous ne présenterons que les influences des différents




-129 -

=T T~
7

vue de dessus

Figure 89a: Propagation en espace libre. Figure 89b :  Propagation guidée.
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Figure 91 : Description du module préaccordé.
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éléments constituant le module préaccordé. Nous avons en effet montré précédemment (cf § 2.2.3) les
influences du milieu environnant sur le comportement d’un résonateur radial inséré dans un guide
d’onde rectangulaire. Ces influences seront identiques pour un module. Tous les résultats présentés
seront centrés sur 94 GHz. La topologie du circuit de base est schématisée figure 90. Pour cette €tude
nous considérons les portes du guide d’onde rectangulaire fermées par des charges non réfléchissantes.

Considérons le module préaccordé défini figure 91. Il comporte :

- un capot
- un anneau diélectrique (quartz ou alumine)
- un dissipateur thermique

- des connexions

¢ Influence des dimensions géométriques des différents éléments du module sur I’impé-
dance Z, ramenée aux bornes de la diode

e Le capot

Comme pour les circuits 2 résonateur radial (cf § 2.2.3) le diametre et I’épaisseur du capot sont
des parametres importants pour la définition du niveau d’impédance Z. ramenée dans le plan de la
diode. Nous présentons figures 92 a et 92 b les évolutions de cette impédance Z, en fonction de
I’épaisseur du capot (cf 92 a) et en fonction du diametre de ce dernier.

Nous pouvons constater que 1’impédance Z. augmente de fagon sensiblement monotone avec
I’épaisseur du capot et que le diametre de ce dernier est un parametre fondamental.

* L’anneau diélectrique

Nous illustrons figures 93 a et 93 b, I’influence de la nature et de I’épaisseur de 1’anneau sur le
niveau d’impédance Z, ramené dans le plan de la diode. Nous pouvons remarquer que ces deux
parametres influent essentiellement sur le niveau de réactance ramenée. Ces parametres pourront donc
étre utilisés pour 1’accord fréquentiel.

La hauteur de I’anneau est un autre parametre important a considérer. La figure 93 c illustre
I’évolution de I’'impédance vue par la diode en fonction de la hauteur de 1’anneau (ici en quartz). Cette
hauteur ne peut pas &tre augmentée exagérément si 1’on veut conserver le caractére préaccordé du
module (cf § 2.2.3). Il convient, pour obtenir un fonctionnement satisfaisant, de respecter la condition :

Hg<2R/10

ou: - Hgestlahauteur de I’anneau diélectrique
- R est le rayon du capot
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Figure 92 : Evolution de 'impédance Z, ramenée dans le plan de la diode (montée en boitier W ),

(a) en fonction de 1’épaisseur du capot, (b) en fonction du diametre du capot. La topo-
logie du circuit est schématisée figure 90.
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Figure93:  Evolution de I’impédance Z,, (a) en fonction de la nature du diélectrique de I’anneau,

(b) en fonction du diametre intérieur de I’anneau diélectrique, le diamétre extérieur

étant fixé a 0.4 mm, (c) en fonction de la hauteur de 1’anneau diélectrique, pour la
topologie du circuit illustré figure 90.
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e Le dissipateur thermique

La configuration du dissipateur thermique du composant peut étre différente suivant qu’il s’agit
d’un dissipateur intégré ou d’un dissipateur externe (diamant IIA par exemple), qui peut &tre noy¢ ou
non dans I’embase. ‘

Les dimensions géométriques de ce dissipateur thermique (hauteur, diamétre) influent tres
fortement sur le niveau de réactance ramené dans le plan de la diode, comme illustré figure 94. Le
niveau de résistance ramené est peu sensible & ces parametres. Le dissipateur est donc un élément
permettant d’ajuster le niveau de réactance de I’impédance Z, tout en conservant le méme niveau de
résistance. La configuration du dissipateur thermique sera donc a prendre en compte pour la définition
du module.

e Les connexions

Nous présentons figure 95 1’évolution de I'impédance Z. ramenée dans le plan de la diode pour
trois types de connexions préformées.

Nous pouvons constater que le niveau de résistance ramené sur la diode est trés peu dépendant
de la géométrie de la connexion. Par contre la variation du niveau de réactance est importante. Or en
pratique la forme exacte de la connexion est difficile 2 maitriser au cours des diverses opérations
technologiques, notamment la thermocompression sur le compesant semiconducteur. Cette incertitude
imposera donc I’utilisation d’un court-circuit mobile dans le guide d’onde rectangulaire. De plus vu
les variations importantes de la réactance, suivant le type de connexion utilisée, il faudra étre vigilant
au niveau du préformage de cette derniere.

e Conclusion

Nous récapitulons dans le tableau ci-dessous I’influence des différents éléments constituant le
module sur le niveau d’impédance Z; ramené dans le plan de la diode :

Influence importante Influence faible
sur - épaisseur et diametre du capot Permittivité, épaisseur et hauteur
résistance de I’anneau diélectrique
sur - épaisseur et diametre du capot - hauteur de I’anneau
la réactance| - épaisseur et permittivité de 1’anneau
diélectrique
- diametre et hauteur du dissipateur
thermique
- connexions )
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Figure 94:  Evolution de I’'impédance Z,, (a) en fonction de la hauteur du dissipateur thermique,

(b) en fonction du diametre (P 6) du dissipateur thermique. La topologie de circuit est
schématisée figure 90.
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Figure95:  Evolution de I'impédance Z en fonction des formes de connexions. La topologie du

circuit est illustrée figure 90.
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A partir de ces résultats il sera donc possible de concevoir un module préaccordé dans lequel
tous les parametres géométriques seront figés, & 1’exception du diametre du capot qui permettra la
choix de la fréquence sur une plage de fréquence de 1’ordre de 10 %. Dans cette plage de fréquence,
I’accord plus fin du circuit est obtenu par un ajustage final de la position du court-circuit mobile.

A titre d’exemple nous donnons ci-dessous les configurations possibles d’un tel module poui'
des diodes Gunn InP et ATT Silicium en émission continue & 94 GHz.

B
T T
' bl 2c
E
Ha |
H Y
" |
] |
= 9 =
A
1
Hd AT A , .
RPET |He H2

H7
r——Zg R+jX

Pour adapter le niveau d’impédance voisin de (-1 Q - j 2 Q) présenté par les diodes Gunn INP 2
94 GHz, I’une des topologies de circuit possible est la suivante :

D=254mm;E=D/2;H127mm; H4=1,033mm; H2=0,137 mm; H6 = 0,127 mm ;
H7=20um; Hd=20um; R=0,440mm; A2=04 mm; A6=02mm; A7 =0,1 mm;
Ad=175pum; B, =0,8 mm; A4 = 0,4 mm; L1 =0 mm, le module étant a ras du guide d’onde
rectangulaire.

Pour adapter le niveau d’impédance voisin de (-1 Q - j 9 Q) présenté par les diodes ATT
Silicium & 94 GHz (en régime CW), I’une des topologies de circuit possible est la suivante :

D=254mm;E=D2;H127mm; H4=0,833mm; H2=0,137mm ; H6 =0,127 mm ;
H7=50um;Hd=30um; R=0470mm; A2=04mm; A6 =0,2mm; A7=0,1 mm;

Ad =175 um; B, =0,8 mm; A4 =0,4 mm; L1 = 0 mm, le module étant A ras du guide d’onde
rectangulaire.

Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons analysé les principaux types de circuits en structure guide d’onde,
pour permettre & un concepteur de choisirla topologie du ctrcuit la plus adaptée 2 ses besoins.
L’utilisation d’un logiciel de CAO tel que celui que nous avons présenté dans le premier chapitre lui
permettra ensuite d’optimiser les divers parameétres de ce circuit.



Chapitre 3

Conception et réalisation d’une téte d’émission - réception en structure
quasi-optique en intégration hybride



Chapitre 3

Introduction

Si les applications traditionnelles des microondes (chauffage industriel, télécommunication a
longue distance, radars de surveillance, radars de poursuite,...) continuent de se développer 2 un
rythme soutenu, on assiste par ailleurs 2 I’introduction croissante des microondes dans les dispositifs
a vocation plus grand public comme les transports, I’ instrumentation domestique, la télébilleterie. Pour
répondre 2 cette nouvelle demande de systémes microondes, il faut prévoir la possibilité de produire
ces systémes en trés grande quantité et A faible coiit. Seule 1’approche circuit intégré hybride ou
monolithique permettra de satisfaire ces impératifs, puisque les systémes en structure guide d’onde
étudiés précédemment ne peuvent pas étre réalisés a faible cofit.

Pour faciliter encore la réalisation des circuits intégrés microondes un nouveau concept est
apparu récemment, faisant appel 4 une définition quasi-optique des circuits [24], [25]. Ce concept
présente ’avantage de supprimer les liaisons matérielles entre les différents composants constitutifs
d’un systeme, le transfert d’énergie s’effectuant soit par couplage électromagnétique soit par
rayonnement des ondes électromagnétiques.

Dans ce troisitme chapitre, nous présentons 1’étude et la réalisation d’une téte d’émission-
réception pour un radar doppler anti-collision embarquable, application développée en liaison avec le
LN.R.E.T.S. - CR.E.S.T.A. (Institut National de Recherche sur les Transports et leur Sécurité), plus
particulierement chargé du développement de 1’électronique du traitement du signal.

Pour répondre au cahier des charges fixé (directivité, portée d’environ 200 m, faible colit) tout
en préservant a cette téte d’émission-réception un aspect multiusage (communications courtes
distances, cinénometre...), nous avons choisi d’étudier et de réaliser un premier systéme en structure
quasi-optique en bande X.
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3.1 Principe

La téte d’émission-réception en intégration hybride quasi-optique repose sur le concept
d’antenne active illuminant un réflecteur directif. Le schéma de principe est illustré ci-dessous :

‘ 4 - ©
” — s w— - o — @MiISSION
retiecteur . .
. . - - Freception
dll’eCflf@ -— g B P

antenne active@

Figure 96 : Schéma de principe

L’originalité du systeme provient de I’intégration hybride quasi-optique de toutes les fonctions
de la téte d’émission-réception (oscillateur local, modulateur, mélangeur ou détecteur) sur le méme
élément rayonnant constituant I’antenne active.

Le schéma synoptique de I’antenne active est donné figure 97 ainsi que le schéma fonctionnel
correspondant.

3.2 Conception de ’antenne active

L’antenne active est constituée d’une antenne plaquée circulaire dans laquelle est directement
inséré un dipble a résistance négative (diode Gunn ou Impatt), comme illustré ci-dessous,
contrairement aux dispositifs plus classiques dans lesquels |’antenne circulaire est excitée par une
ligne microruban ou coaxiale, ce qui permet cependant d’élargir le choix des composants actifs aux
dipdles ou quadripdles.

Cette antenne joue donc ici le double réle d’élément rayonnant et de cavité résonnante fixant la
fréquence d’oscillation de I’élément actif.

alimentation

-

diode GUNN ou IMPATT

Figure 98 :  Description de I’antenne active.
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Figure 97 :  Schéma synoptique de la t€te d’émission-réception.
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3.2.1 Choix du mode de rayonnement

L’antenne circulaire peut étre classiquement assimilée 2 une cavité ouverte limitée par un mur
magnétique cylindrique [26], [27], comme illustré ci-dessous :

murs

| I I electriques

N\

diélectrique murs magnétiques

Figure 99 : Cavité résonnante
Dans cette cavité, les modes pouvant se propager sont du type TM_ .

Le mode de rayonnement choisi pour la réalisation de notre systeme quasi-optique est le mode
TM, . Les principales raisons de ce choix sont les suivantes :

e ce mode est le premier mode rayonnant (le mode TEM est peu rayonnant) et donc
le plus aisé a exciter seul ;

¢ le diagramme de rayonnement typique d’une antenne plaquée circulaire en mode
TM,, présente un lobe unique peu directif comme illustré figure 100. Ceci permet
donc un éclairement optimal aisé du réflecteur directif. Il est, en effet, généralement
admis que pour limiter le niveau des lobes secondaires sur un réflecteur directif, ce
dernier doit étre éclairé de telle fagcon que I’intensité de rayonnement de la source
d’excitation présente une décroissance de 1’ordre de 12 dB sur les bords du réflec-
teur par rapport 2 l’intensité au centre de ce dernier. La faible directivité de notre
antenne circulaire plaquée permet de réaliser ces conditions d’éclairement.

—- Plan E
--=Plan H

-50d8

Figure 100 : Diagramme de rayonnement du mode TMy,
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3.2.2 Dimensions géométriques de ’antenne active

L’étude théorique des antennes plaquées circulaires a fait 1’objet de nombreux travaux [26],
[27], [28]... Nous utilisons les résultats de ces études pour déterminer les caractéristiques
électromagnétiques et géométriques de ’antenne active.

La fréquence de résonance du mode TM, de la cavité est donnée par la relation

KiuC

fr= TTacye (3-1)

ol : -Kjjestle premier zéro de la fonctionJ’; (x) et vaut 1,84118 ;
- J’1(x) est la dérivée de la fonction de Bessel de premire espece d’ordre 1 ;
- C est la vitesse de la lumire dans le vide C = 3108 m/s ;
- €, est la permittivité relative du milieu constituant la cavité ;

- a. est le rayon effectif de I’antenne plaquée circulaire. Cette dimension tient compte des effets
de bord. Ce rayon peut étre déterminé en premire appproximation par la relation suivante :

1/2
2h Tla
=ajl+ Log|— |+1,7726 3-2
e a[ Has,[ 0g[2hJ+ J (3-2)

ou: - hestlahauteur du diélectrique de permittivité relative &, ;

- a est le rayon de |’antenne plaquée circulaire lui-méme donné par la formule approchée
suivante :

P
a=

(3-3)
2h K
Jl + m[Log (E’TJ+ 1, 7726}

8,974107
ol :-P =2
frer
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A partir des relations (3-1), (3-2), (3-3) nous pouvons déterminer la fréquence de résonance et
le rayon de I’antenne plaquée circulaire 2 utiliser.

Nous pouvons de plus déterminer I'impédance d’entrée de I’antenne en mode TM; en fonction
de la distance de la source d’excitation au centre de I’antenne (p). Cette impédance peut &tre
approximée par :

2
_1 Ji(kp)
Z.(p) =7 {Jl(ka)}

ol: -k=k,yE,

-G =G, +Gg + G, : admittance totale [27]
. Gy : admittance de rayonnement
. G4 : admittance traduisant les pertes diélectriques
. G : admittance traduisant les pertes ohmiques

Nous donnons figure 101 une évolution typique de I'impédance d’entrée de I’antenne en mode
TM,;, en fonction de la distance au centre de ’antenne. Le niveau de résistance négative terminal
hyperfréquence des diodes Gunn ou Impatt étant faible (typiquement inférieur & 5 ohms), la figure 101
nous montre qu'il faut placer 1'élément actf pres du centre de 1’antenne plaquée circulaire. Ce choix
présente cependant le risque d’une excitation simultanée du mode TEM trés peu rayonnant. Il est
toutefois possible d’éviter I’excitation de ce mode en interrompant les lignes de courant du mode
TEM. En effet, en comparant les configurations spatiales des lignes de courant des modes TM,; et
TEM, on peut constater que ces derniéres sont sensiblement orthogonales (cf figure 102). II est ainsi
possible de couper les lignes de courant du mode TEM sans perturber celles du mode TM;; en
réalisant de fines fentes dans la métallisation de la face supérieure de 1’antenne suivant le tracé de ces
dernieres.

Figure 102 : Configuration des lignes de courant du mode
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Figure 101 : Evolution de ’impédance d’entrée Z de I’antenne circulaire en mode TM,; en fonc-
tion de la distance au centre de I’antenne.
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3.2.3 Polarisation continue de I’élément actif

L’alimentation continue du composant actif se fait trés classiquement par I’intermédiaire d’un
filtre composé de deux (ou quatre) sections de lignes quart-d’onde 2 la fréquence de travail, I’une de
faible impédance caractéristique (Z) et 1’autre d’impédance caractéristique élevée (Z;) (cf figure 98).
L’impédance présentée par le filtre, transformée et ramenée dans le plan de l’antenne plaquée
circulaire, est sensiblement équivalente 2 un circuit ouvert a la fréquence de résonance de 1’antenne.
Le fil d’alimentation est quant a lui placé 2 un endroit du filtre ol I'impédance ramenée est équivalente
a un court-circuit, et ot donc la tension hyperfréquence est nulle.

3.2.4 Réalisation de ’antenne active et mesure du diagramme de
rayonnement

¢ Réalisation de I’antenne active

Le substrat utilisé pour la réalisation de 1’antenne plaquée circulaire présente les caractéristiques
suivantes :

o g,= 2,2 (permittivité relative du di€lectrique) ;
e h =0,508mm (hauteur du diélectrique) ;

o t= 17 um (hauteur de métallisation).

Pour une fréquence d’utilisation voisine de 10,3 GHz les relations (3-1), (3-2) et (3-3) nous
conduisent 2 un rayon de 1’antenne plaquée circulaire de 1’ordre de 5,4 mm.

Le composant actif utilisé est une diode Gunn encapsulée en boitier W5, dont les dimensions
géométriques et les éléments parasites sont illustrés ci-dessous. Ces diodes ont été fournies par

Thomson D.A.G.
0,2nH
1.3 gm
@ TH TG ® -
9.25mm; = @:2.8mm
0,15 pF Jf
\ T 1.48—

) UNC.2A

L 4 . \ . o
BOITIER W2
diode
Figure 103a :  Eléments parasites du boitier W, Figure 103b :  Dimensions géométriques du boitier W,

Figure 103 : Description du boitier W,.



- 146 -

En nous basant sur 1’évolution de I’impédance d’entrée de I’antenne plaquée circulaire en
fonction de la distance de I’excitation au centre de celle-ci (cf figure 101) nous avons choisi de placer
la diode 2 0,9 mm de ce dernier.

La fréquence d’émission de 1’antenne active ainsi réalisée était voisine de 10,8 GHz. Compte
tenu de I’incertitude sur les éléments parasites du boitier et sur le diamétre de la diode (donc sur son
impédance), nous pouvons admettre un bon accord théorie-expérience.

A une distance d’un metre, nous avons mesuré une densité de puissance pour cette antenne
active de ’ordre de 86 mW/m? (cette mesure a été effectuée dans une chambre anéchoide (cf figure
104) présentant des performances limitées en bande X).

¢ Diagramme de rayonnement

Le relevé du diagramme de rayonnement a été effectué dans la chambre anéchoide. -
La distance d entre I’antenne active et le cornet de réception étant supérieure au rapport =—,
cette mesure est donc réalisée dans les conditions de champ lointain.

Rappelons que: - D =2a est le diametre de ’antenne active (la plus grande dimension de 1’an-
tenne) ;

- A, est la longueur dans le vide.

Un relevé typique du diagramme de rayonnement de 1’antenne active excitée en mode TM,; par
la diode Gunn en bande X est illustré figure 105. Cette figure confirme que I’antenne active circulaire
en mode TM,; est peu directive.

3.3 Intégration d’une commande électronique de la
fréquence d’émission sur I’antenne active

Pour connaitre simultanément la vitesse et la distance de 1’obstacle ou pour transmettre une
information, il faut pouvoir moduler la porteuse générée par I’élément actif. Cette modulation est
effectuée classiquement par une diode & capacité variable (varicap). Le couplage de la diode varicap a
la cavité influe fortement sur la plage d’accord fréquentiel. Ce couplage s’effectue en plagant la diode
varicap en paralléle sur le circuit de la cavité. La plage d’accord fréquentiel désirée et I'impédance
d’entrée Z, (p) (cf figure 101) sont les deux parametres essentiels a la détermination de la position de
cette diode.

L’isolation des alimentations continues de la diode d’émission et celle de la modulation est
obtenue par une fine fente réalisée dans la métallisation de la face supérieure de I’antenne selon le
tracé des lignes de courant du mode TM |, comme illustré figure 106.
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Diagramme en polarisation directe

!

\
«-10 dBm

/
/
’
-

v

o
-80

puissance minimale décelable par le détecteur

Diagramme en polarisation indirecte

Figure 105 : Relevé typique du diagramme de rayonnement de |’antenne active excitée en mode
TM, en bande X (F, = 10,8 GHz)
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Figure 104 : Description de la chambre anéchoide et du banc de mesure automatique.
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Le circuit d’alimentation de la diode varicap est identique A celui utilisé pour la diode de
génération de puissance précédemment décrit (cf figure 98).

La diode varicap utilisée pour cette intégration en bande X, est une diode en puce au silicium
(afin de minimiser 2 la fois le prix de revient et I’encombrement).

La figure 107 présente un relevé expérimental de la bande d’accord électronique de la fréquence
d’émission de I’antenne active obtenue en bande X. On notera une variation de fréquence quasiment
linéaire de + 170 MHz. Pour cette plage d’accord fréquentiel la diode varicap est placée a 1,6 mm du
centre de I’antenne active et la diode Gunn est placée & 1,3 mm du centre de 1’antenne.

fente
antenne circulaire ‘

coupe A A

varicap
diode GUNN

alimentation

alimentation de la varicap

de la dicde GUNN

fente

Figure 106 : [Illustration de I’intégration d’une commande électronique de la fréquence d’émission
sur I’antenne active.
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F en GHz
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9.6753}~
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A
9.5753}
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94753}
/
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9.2753 L L ! -
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Figure 107: Relevé expérimental typique de la bande d’accord électronique de la fréquence
d’émission de I’antenne active en bande X.
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3.4 Intégration quasi-optique du mélangeur sur ’antenne
active

Pour recueillir le signal informatif modulant 1a porteuse réfiéchie par 1’obstacle, il faut procéder
4 un mélange. Cette fonction est réalisée par une diode Schottky qui se comporte en premilre
approximation comme une conductance non linéaire pompée par le signal issu de I'élément actif
générateur de puissance. Suivant la hauteur de barriere du contact métal/semiconducteur une
polarisation externe peut &tre nécessaire ou non.

Vu la structure quasi-optique du dispositif, 1a diode de mélange doit étre alimentée en voie OL
par le signal rayonné par la source émettrice, et recueillir en voie RF le signal réfiéchi par 1’obstacle.
Nous avons sélectionné des diodes en structure “beam-lead” (cf figure 108) permettant leur
thermocompression directe sur la surface supérieure de 1’antenne. Pour alimenter cette diode en voie
OL et RF nous imposons qu’elle soit traversée par les lignes de courant du mode rayonnant TM,,. A
cet effet, une bande conductrice est isolée par deux fines fentes réalisées dans la métallisation de la
face supérieure de I’antenne selon le tracé des lignes de courant du mode TM, ;, comme illustré figure
109.

Le type de diode utilisée pour réaliser la fonction de mélange en bande X est une diode silicium
a faible hauteur de barriere permettant d’envisager un fonctionnement sans source de polarisation
externe.

Pour obtenir le courant de polarisation optimal de la diode Schottky de mélange (proche
de 1,2 mA), trois parametres doivent &tre pris en compte :

¢ le niveau de puissance émis par la diode de génération ;

e la valeur du couplage de la diode Schottky 2 I’antenne, qui dépend essentiellement de I’ex-
centrage et de Ia largeur de la bande conductrice 2 laquelle est connectée la diode ;

¢ la valeur de la résistance introduite dans le circuit continu d’auto-polarisation. Ce dernier est
refermé par un trou métallisé situé au point A, dans un plan de court-circuit hyperfréquence
(cf figure 109).

L’information est recueillie aprés mélange,  la sortie d’un filtre réjectant la porteuse. Ce dernier
est identique au filtre de polarisation précédemment décrit (cf §3.2.3).

um | A B C D E F
min.| 670 1220 | 260 | 170 | 230 | 110
max.; 680 | 240 | 280 | 180 { 250 | 115

Figure 108: Description des diodes Schottky en structure "Beam-lead”.
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diode GUNN

/ alimentation

diode
SCHOTTKY Q
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Figure 109 : ' Illustration de I’intégration de la fonction de mélange sur I’antenne active.
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o Pertes de conversion d’un mélangeur en structure quasi-optique

Pour caractériser les mélangeurs en structure quasi-optique, on a été amené a définir le concept
de pertes de conversion isotropes (L) [29]. En effet, pour ces systémes quasi-optiques on ne peut
accéder qu’a la mesure de la puissance regue par I’antenne, et non a celle de la puissance arrivant en
voie RF du mélangeur comme dans le cas d’une mesure “classique ”. Ceci est illustré ci-dessous

Systéme classique Systéme quasi-optique

Pos Pie _ - = _] pl.
L=10LogZ% endB Lio=10LogZ2 endB
=10Log 7= en iso=10Log 7= en
Les pertes de conversion isoopes sont définies de la fagon suivante :
P iso
L;,=10Log endB
Pir
ou: - Pj, estla puissance regue par une antenne dite isotrope, mise a la place du systéme quasi-
optique 2 caractériser. Cette puissance est définie par :
A2
P —2. P dRF (3'4)

iso = a1l
ol : - Pggr est la densité de puissance dans le plan du systeme (cf tableau ci-dessus).

Remarque:  On relie les pertes de conversion (L) et les pertes de conversion isotropes par la rela-
tion :

Liso =

Q=
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ol : - G est le gain de 1’antenne.

Les mesures des pertes de conversion isotropes du dispositif quasi-optique seront détaillées par
1a suite (cf § 3.7).

3.5 Réalisation d’un systéme d’émission-réception

Pour obtenir un systeme directif, ’antenne active précédemment décrite, qui rappelons-le
présente un diagramme de rayonnement trés ouvert, doit illuminer un réflecteur ou une lentille
directive.

Différents types d’antennes directives sont envisageables dans notre application. Nous avons
regroupé leurs principales caractéristiques dans le tableau ci-dessous :

Caractéristiques des principales antennes directives en

gamme millimétrique
Directivité Niveau des lobes Compromis taille/ | Cofit de production
secondaires
directivité en série
Réflecteur +++ +++ ++ -
parabolique
réseau d’antennes + + + +
planes
Lentille de ++(+) +(+) + ++
Fresnel plane

Les impératifs que nous nous sommes fixés pour les caractéristiques de I’antenne directive sont
les suivantes :
o grande directivité : ouverture du faisceau 2 3 dB d’environ 2°;
¢ faible niveau des lobes secondaires : typiquement inférieur 2 -20dB ;
e bon compromis taille/directivité ;

e coit de production en grande série minimal.
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Les antennes planes en réseau ne sont pas directement compatibles avec la technologie quasi-
optique retenue. De plus, ces réseaux posent des problemes de réalisation et d’alimentation en gamme
millimétrique qui peuvent conduire & des cofits de production plus importants.

Notre choix s’est alors porté sur les deux autres structures compatibles avec la technologie
quasi-optique:

- 1a lentille de Fresnel en structure plane,

- le réflecteur parabolique.
Les raisons pour lesquelles nous avons conservé ces deux solutions sont les suivantes.

o La lentille de Fresnel est une structure quasi-optique originale pouvant étre utilisée soit en
réflexion soit en transmission ce qui permet une plus grande souplesse au niveau de la
conception du systéme.

En gamme millimétrique elle offre un compromis taille/directivité intéressant. Par
exemple, 2 94 GHz une telle antenne en réflexion offre les performances expérimentales
suivantes : [31]

- gain: 35dB
— ouverture du faisceaua 3dB : 1,7°
— niveaux des lobes secondaires < 20 dB

— diametre : 12,5 mm

De plus la stucture plane de cette lentille facilite son intégration dans un environnement
automobile et elle peut &tre produite en série a faible codt.

e Le réflecteur parabolique beaucoup plus utilisé permet également un trés bon compromis
taille/directivité. Ses caractéristiques électromagnétiques sont par ailleurs bien connues et il
peut étre utilisé comme étalon de comparaison pour 1’évaluation des performances des len-
tilles de Fresnel, en structure plane qui n’ont pas fait I’objet a ce jour d’études exhaustives.

3.6 Principe de fonctionnement de la lentille de Fresnel en
structure plane

Par analogie avec les calculs d’interférences en optique, le principe de HUYGENS-FRESNEL
permet le calcul général de la vibration diffractée en un point B par un plan diffractant dans le cas
d’une onde plane [32]. La construction de FRESNEL conduit a considérer des sources élémentaires
réparties sur des bandes circulaires diffractantes . Les diametres successifs de ces bandes sont choisis
de fagon 2 obtenir une contribution destructive des vibrations arrivant au point B comme illustré ci-
dessous :
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d+Ao/2
x
d B
Figure 110

Avec cette construction, les champs diffractés par les sources élémentaires successives arrivent
au point B en opposition de phase deux 2 deux. Pour obtenir une onde constructive en ce point (c’est
a dire un maximum de champ électrique) il faut que les ondes s’ajoutent en phase au point B. Pour
cela, il existe deux possibilités suivant que I’antenne est utilisée en transmission ou en réflexion :

¢ en transmission (cf figure 111a)
Le réseau réalisé pour une utilisation en transmission est constitué de rainures annulaires
taillées dans un matériau diélectrique 3 faible perte d’une profondeur 4 donnée par la
relation :
Ao
d = ——m——
2(er-1)

ou €7 est la permittivité du diélectrique.

Cet artifice permet d’obtenir un déphasage supplémentaire de 180° et donc un diagramme
constructif. Les rayons des anneaux d’un tel réseau vérifient alors la relation géométrique

suivante : [30], [41]
R,= Inf?»ﬁl %—ol

ol - f est la distance de la lentille au foyer (point B),

- R, est le itme anneau du systéme.
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métal

substrat

®

Figure 111: Description de lentilles de Fresnel en structure plane.
a) pour une utilisation en transmission,
b) pour une utilisation en réflexion.
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¢ en réflexion
Le systéme est dans ce cas composé de bandes circulaires gravées sur I'une des faces d’un
substrat diélectrique 2 faible perte, préalablement métallisé sur ses deux faces comme illustré
figure 111b. L’épaisseur du substrat diélectrique doit étre égale au quart de la longueur
guidée :

=2

=
de fagon 2 ajouter un déphasage de 180° entre les ondes réfléchies par les bandes circulaires
métallisées et celles réfléchies par le plan métallique réflecteur. Nous obtenons ainsi une
interférence constructive au point B. Les rayons des anneaux de ce réseau doivent vérifier la
relation suivante : [31]

b 2 4n-5
f +R,.n=f+ko( 3

] n=2,3,4...

ol: - Rj,estle rayon intérieur de la nieéme bande circulaire

- R, est le rayon extérieur de la nitme bande circulaire

3.7 Réalisation d’une téte d’émission-réception pour radar
doppler a courte portée
Nous avons réalisé une premiere maquette de téte d’émission-réception fonctionnant en bande

X et basée sur le concept quasi-optique précédemment développé. La structure de cette téte
d’émission-réception est illustrée ci-dessous :
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Figure 112 : Présentation de la téte d’émission-réception

Il est tr2s difficile d’effectuer une caractérisation rigoureuse et complete sur de tels dispositifs.
De plus, 1’équipement disponible au laboratoire dans le domaine du rayonnement est limité. C’est
pourquoi nous ne donnons dans le tableau 4 que des ordres de grandeur des parametres que nous avons
pu mesurer avec une précision acceptable. -

Pour illustrer la difficulté de ces mesures, nous présentons rapidement les méthodes retenues
pour mesurer les pertes de conversion isotropes du mélangeur et du minimum de signal décelable.

¢ Pertes de conversion isotropes

Nous avons effectué les mesures de pertes de conversion isotropes dans la chambre
anéchoide précédemment décrite (cf. figure 104). Pour ces mesures nous avons éclairé I’en-
semble du dispositif quasi-optique (cf figure 112), par I’intermédiaire d’un cornet précarac-
térisé. Connaissant la puissance injectée dans la ligne coaxiale alimentant le cornet ( P,), le
gain de ce cornet (Gci et la distance séparant le conet du plan du réflecteur parabolique
éclairant le mélangeur actif (d;}, nous pouvons en déduire la puissance isotrope Piso) par
’expression (3-4) ou P4gr est la densité de puissance rayonnée :

_ PG,
®RE 4m(ds)?

La mesure de la puissance du signal IF en sortie de mélangeur (P,p) nous donne directement
acces aux pertes de conversion isotropes :
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Piso

L, =10lo
o § Pir

o Evaluation de minimum de signal décelable

La puissance de signal regue ( Pr) d’un radar monostatique est donnée par la relation classique
suivante :

PeG
Pr = ————¢$§ 3-5
"= (an)2Re ¢ ' (3-5)
ou: - Pe est la puissance émise par la téte d’émission,

- G est le gain de 1’antenne,
- T est la surface radar équivalent de la cible,
- Se est la surface effective de I’antenne,

- R est la distance entre le radar et la cible.
Remarque : Cette relation ne tient pas compte des pertes atmosphériques.

La portée maximale d’un radar se détermine a partir de la relation (3-5) . Elle est égale a :

1/4
R = cSe PeG
T (4w)? Proin

ol Pryin est la valeur minimale de la puissance regue décelable par le récepteur.

Nous pouvons donc constater que pour améliorer la portée d’un radar, pour un type de cible et
d’antenne données, il faut :

¢ soit diminuer la puissance d’émission,

¢ soit diminuer les pertes de conversion et le facteur de bruit du mélangeur (c’est 2 dire amé-
liorer le rapport signal/bruit).

Nous avons effectué des mesures sur le terrain, en espace libre afin de mesurer
approximativement la portée maximale du radar pour une cible de surface équivalente voisine de 1 m?
(cette surface équivalente radar correspond sensiblement & la surface équivalente d’une personne).
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CARACTERISTIQUES EXPERIMENTALES DU PROTOTYPE

Type de radar Radar a émission continue
et modulation de fréquence
Fréquence d’émission 10,7 GHz
Puissance rayonnée isotrope de 1’antenne 86 dB/m?
activealm
Bande d’accord électronique + 100 MHz
Bande de fréquence doppler <100 KHz
en voie IF
Pertes de conversion 3dB
isotropes
Minimum de signal 59 pW
décelable
Portée pour une surface 2100m
équivalente d’obstacle de 1 m?

Tableau 4
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En connaissant la portée maximale du radar, nous pouvons évaluer la puissance minimale
décelable du radar donnée par la relation :

Pr . = oSe PeG
A (4m) RE

Les principaux résultats de ces mesures résumés dans le tableau 4 sont plutdt encourageants.
Toutefois la réalisation de ce premier prototype a mis en évidence un certain nombre de problemes.

¢ Problémes rencontrés sur le prototype
Les problemes rencontrés ont été de deux ordres :

Probléme thermique

Le prototype réalisé fonctionnait en régime d’oscillation continue. Cette émission continue pose
un probléme d’évacuation thermique. En effet, les diodes Gunn que nous avons choisies pour leur
faible tension de polarisation (< 12 v), qui les rend compatibles avec les batteries de la plupart des
véhicules, présentent un rendement de conversion trés faible. Typiquement, pour des niveaux de
puissance émise supérieurs 3 100 mW, la puissance continue a dissiper évolue entre 5 et 10 W. Pour
évacuer cette puissance dissipée sous forme de chaleur il faut monter 1’antenne active sur un
dissipateur thermique. Or, le principe méme de notre antenne active illuminant un réflecteur directif
nous interdit d’augmenter inconsidérément le diametre du radiateur sous peine de masquer une partie
importante du réflecteur, comme illustré ci-dessous, et d’augmenter dans de notables proportions le
niveau des lobes secondaires [42].

Réflecteur

Zone
masquée - -

Radiateur

Figure 113
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Pour résoudre provisoirement ce probléme thermique nous avons équipé le prototype d’un
ventilateur. Il s’agit bien siir d’une solution tout a fait provisoire. Cependant ceci nous a permis de
tester la compatibilité entre cette téte hyperfréquence et le traitement de signal développé par le
C.R.E.S.T.A et 12 encore d’identifier les problemes d’ordre électronique.

o Problémes dus a la démodulation parasite d’amplitude
Comme nous 1’avons mentionné le dispositif fonctionne en régime d’oscillation continue et
modulation de fréquence (CW-FM). La fréquence de 1’émetteur est modulée par un signal triangulaire

(systeme 2 double rampe). Or il est impossible de moduler une fréquence d’émetteur sur plus de
100 MHz sans que sa puissance d’émission ne varie un peu, comme illustré ci-dessous :

A"

Figure 114

Si la diode Schottky effectue 1’opération de mélange , elle se comporte également comme un
détecteur et I’on observe en sortie IF un signal parasite résultant du fait que la diode détecte les faibles
fluctuations du niveau de 1’émetteur qui apparaissent au rythme de la rampe, comme illustré ci-
dessous :

‘Vd signal parasite

w TN

Figure 115
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Pour des problémes de temps d’acquisition de signal et de précision de mesure la fréquence de
la rampe ne peut &tre soit supérieure 2 la plus haute fréquence doppler a mesurer soit inférieure a la
plus faible fréquence 2 traiter. La fréquence de la rampe se situant dans la plage IF utile il faudra donc
éliminer le signal parasite résultant par traitement numérique. Il est cependant évident que plus ce
signal parasite sera faible et plus le traitement numérique en sera simplifié.

Malheureusement nous avons vu que la diode de mélange devait étre trés fortement couplée a
1’antenne donc 2 la source de puissance pour obtenir des pertes de conversion faibles. Ceci implique
donc une forte sensibilité aux variations de puissance parasites de I’émetteur.

o Améliorations proposées
Probiéme thermique

Deux solutions peuvent étre envisagées
1) Alimentation de la diode en régime impulsionnel

Sans modifier le traitement de signal actuel il est possible d’envisager une réduction de la
puissance dissipée par I’émetteur en optimisant son fonctionnement a partir des diagrammes temporels
imposés 2 1’heure actueile par les composamts €lectroniques choisis pour effectuer ce traitement.

L’acquisition du signal a traiter nécessite 1.2 s et cette acquisition doit se faire environ toutes

les 4 ps. 11 est donc possible tout en conservant le principe de la rampe de n’émettre que pendant les
temps d’acquisition.

} o

1.2 ps
X e
44s
- H 4p - X
T
et
t
Figure 116

En premiére approximation la puissance dissipée sera donc multipliée par le facteur de forme :;!.

od: -0 estladurée de I’impulsion,

- T le taux de répétition du train d’impulsions.
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La puissance dissipée diminuera donc de plus d’un tiers, elle sera évacuée par le radiateur utilisé
a I’heure actuelle sans ventilation forcée.

A —

-
t
AF
AL I NG A AN
eoe
I

Figure 117: Evolution de la fréquence durant I'impulsion.

AF : glissement de fréquence ("’shirp™).



- 166 -

Notons cependant que ce type de fonctionnetnent en régime d’impulsions rapprochées entraine
un glissement de fréquence de 1'émetteur pendant 'impulsion. Ce glissement de fréquence est d 2 la
variation de température du composant semiconducteur fonctionnant sur la base d'un transfert
électronique associé a un temps de transit :

En premiere approximation la fréquence de 1'émetteur (F) & diode Gunn est donnée par :

F=

l;'|<

oll: -vestla vitesse limite des porteurs dans le semiconducteur,

- L est 1a longueur de zone active de la diode.

Or v une fonction décroissante de la température de la zone active, ce qui entrainera une
diminution de 1a fréquence pendant I'impulsion, comme illustré figure 117.

Cependant, comme le train d"impulsions est périodique, cette dérive de fréquence se reproduira
de fagon identique d’une impulsion a I'autre et I’on pourra donc essayer de I'annuler :

e soit en la prenant en compte numériquemnent. Mais cette solution parait compliquée.

¢ soit en modifiant la forme des impulsions appliquées a la diode.

En effet, la fréquence d’oscillation d’une diode Gunn est également fortement dépendante
de la valeur de sa tension de polarisation {43). Plus cette tension augmente et plus la
fréquence d’oscillation diminue et réciproquement sous 1'effet d'une légeére modulation de
I'épaisseur de la zone de transit des charges d’espace. 1l est donc possible d’envisager de
compenser les dérives fréquentielles de I’émetteur dues a I"échauffement de la diode par
I'application d’impulsions de tension présentant une forme appropriée ,comme illustré ci-
dessous :

Figl;re 118
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La diminution de la tension appliquée pendant ’'impulsion permet d’augmenter la fréquence et donc
de compenser les dérives thermiques. Ceci est illustré ci-dessous :

Spectre de fréquence de Spectre de fréquence
I’oscillateur non compensé de I'oscillateur compensé
Remarque:  Nous pourrons constater une Iégére dissymétrie du spectre de fréquence de |’oscilla-

teur compensé. Cette légere dissymeétrie est introduite par la surtension constatée lors
de I'établissement de 1'impulsion, comme illustré ci-dessous :
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Cette surtension est provoquée par le tres faible niveau de résistance présenté par la
diode Gunn.

2] Utilisation d’une antenne en transmission et non en réflexion

L’utilisation d’une lentille de Fresnel plane en transmission nous libérerait de la contrainte liée
2 la dimension du radiateur, comme illustré ci-dessous :

o —
antenne
—— “ " gctive
et
Réflexion Transmission

Figure 119 :

Cependant une analyse et des mesures plus rigoureuses des niveaux de lobes secondaires pour
la lentille de Fresnel plane en transmission doivent étre développées.

On remarquera que ces deux possibilités ne sont pas antagonistes et peuvent contribuer
ensemble 2 une nette amélioration du prototype.

¢ Limitation de la modulation parasite en voie IF
Ici encore deux solutions sont proposées.
1) Réalisation d’un mélangeur fonctionnant en détecteur différentiel.

Vu I'implantation de la diode de mélange sur le circuit, on constate qu’il est fort aisé de la
remplacer par deux diodes montées avec une polarisation opposée, comme illustré ci-dessous :
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: i

1diode 2 diodes téte-beche

Figure 120

D’un point de vue mélange le montage a deux diodes téte-béche se comporte comme deux
mélangeurs en parallele. Par contre la détection différentielle donne un signal démodulé trés faible.
L’utilisation des deux composants appairés devrait permettre de s’affranchir partiellement de cet effet
parasite.

Ce type de montage nécessite cependant ’implantation de deux diodes de mélange. Pour un
fonctionnement en bande Ka (26-40 GHz) ou au-dela, ces diodes devront étre des diodes Schottky
AsGa dont le coit est bien supérieur a celui des diodes Schottky Silicium (facteur 10 environ). Ce
point mérite donc réflexion pour un développement 2 faible coiit.

2] Séparation de I’antenne plaquée d’émission et de I’antenne plaquée de réception
Vu les faibles dimensions de 1’antenne active il est parfaitement envisageable de réaliser un

systéme bi-statique avec deux antennes distinctes : 1'une pour I’émission I’autre pour la réception,
alimentant ou alimentées par le méme réflecteur, comme illustré ci-dessous :

v vy \ \

Figure 121
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Le point le plus critique étant la sensibilité du mélangeur de réception, il serait préférable de
placer I’antenne de réception au foyer, soit de la parabole, soit de la lentille de Fresnel plaquée.
L’antenne d’émission étant légérement excentrée par rapport au foyer, le faisceau sera légeérement
déplacé. Ce faible déplacement du faisceau ne devrait pas géner le fonctionnement du radar.

L’alimentation OL du mélangeur s’effectuera cette fois par rayonnement de [’antenne
d’émission dont le diagramme, illustré figure 122, est trés large. Il sera de plus possible dans cette
configuration de placer la diode Schottky au point optimal de 1’antenne du récepteur, 12 ou les lignes
de courant sont d’intensité maximale.

Vu les faibles niveaux d’OL couplés a I’antenne de réception, il sera peut-étre nécessaire de
polariser la diode de mélanger par une source continue. Ceci s’avére de toute fagon indispensable pour
les diodes Schottky AsGa présentant une forte hauteur de barri¢re.

La séparation des deux antennes d’émission et de réception facilite de plus I’implantation des
composants en gamme millimétrique. En effet, les dimensions des antennes plaquées circulaires
(patch) deviennent si faibles dans cette gamme que l'implantation des différents composants
semiconducteurs pose de gros problémes méme en utilisant des diodes en puce.

Cette dernire solution est en développement a 1’heure actuelle au CHS (cf figure 13).

Conclusion

Dans cette derniere partie nous avons présenté une réalisation originale de t€te d’émission-
réception dans le domaine microonde basée sur le concept quasi-optique.

Les premiers résultats obtenus sont encourageants. Cependant, cette étude a pour 1'instant été
limitée 2 une étude de faisabilit€ et doit étre poursuivie pour 1’amélioration du dispositif, tant d’un
point de vue théorique qu’expérimental. :

Les principaux axes de ce travail concerneront :

¢ une modélisation plus rigoureuse de la lentille de Fresnel plane, permettant notamment la
détermination des niveaux de lobes secondaires et de 1’angle d’ouverture du faisceau.

¢ une extension fréquentielle en gamme millimétrique dans les fenétres de propagation atmos-
phérique 35 et 94 GHz ou au voisinage de la raie d’absorption de 1’oxygene voisine de 60
GHz.
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Radiateur

diode SCHOTTKY
(mélangeur)

varicap
(modulateur)

diode GUNN
antenne d émission

antenne de réccplion

diagramme de rayonnement

antenne de réception
antenne d emission

Figure 122 : Description de la téte d’émission-réception constituée de deux antennes circulaires.
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CONCLUSION

Au cours de ce travail, nous avons developpé, dans une premilre partie une modélisation des
circuits en structure guide d’onde. Ce travail a abouti 2 une formulation assez simple des parametres
électromagnétiques de ces circuits, que nous avons validés systématiquement par des comparaisons
théorie-expérience. Nous avons ensuite élaboré 2 partir de ces modeles un logiciel de CAO rapide et
transportable.

Dans une seconde partie, nous avons utilisé ces modeles pour ’analyse des principales caracté-
ristiques électromagnétiques des configurations de circuit en guide fermé les plus couramment utili-
sées en gamme millimétrique. Le but de cette étude était une meilleure compéhension du comporte-
ment de ces circuits permettant au concepteur éventuel des circuits millimétriques de choisir judicieu-
sement la topologie la plus adaptée 2 son probleéme tout en limitant le nombre d’éléments d’accord
mécanique.

Dans une troisieéme partie nous avons envisagé une nouvelle approche de circuit faisant appel
au concept quasi-optique. Cette nouvelle structure permet de supprimer les liaisons matérielles entre
les différents éléments constitutifs d’un systéme, le transfert d’énergie se faisant soit par couplage
électromagnétique soit par rayonnement des ondes électromagnétiques.

Cette étude, nous a conduit & concevoir et réaliser une téte d’émission-réception en bande X en
structure quasi-optique. Les premiers résultats obtenus trés encourageants ont ouvert la voie 2 des
travaux plus systématiques visant 2 une montée en fréquence du dispositif et une modélisation plus
rigoureuse des antennes de Fresnel en structure plane.

Il nous semble enfin que ce travail pourrait étre prolongé et élargi dans deux directions princi-
pales suivantes :

e investisagion systématique des différentes configurations de circuit compatibles avec une
structure quasi-optique et une intégration monolithique. Cette étude nécessitera a 1a fois une
bonne compréhension des fonctions a réaliser (génération de puissance, amplification, mé-
lange, détection, limitation, rayonnement des antennes...) mais surtout une trés bonne carac-
térisation électromagnétique des circuits.

¢ D’intégration quasi-optique de fonctions microondes completes pourra nécessiter I’ utilisation
de structure multicouche. Une étude théorique approfondie d’une nouvelle conception de
connectique 2 trois dimensions, sans liaison matérielle apparait porteuse d’un grand nombre
de solutions originales pour la réalisation de circuits microondes millimétriques notamment.
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2 Détermination du champ électrique dit “direct” des circuits 4 résonateur radial composés
d’une transition "ligne coaxiale/ligne radiale”

® @0 ®@
!

ligne coaxiale

ligne radiale

——
2B

La figure ci-dessus schématise la géométrie d’un circuit & résonateur radial composé d’une
transition “’ligne coaxiale/ligne radiale”. '

Nous détaillons ici la démarche des calculs pour obtenir 1’expression du champ électrique “di-

t14
.

rect
Les hypotheéses de base sont les suivantes :

¢ le seul mode de propagation (TEM) de la ligne coaxiale se propage sans déformation dans la
région 1. Cette hypothese est justifiée si la hauteur H; est trés petite devant la longueur
d’onde A.

e la ligne radiale constituant la région 2 est infinie.

—>

Remarque:  Sil estle couran relatif au mode TEM, d’apres 1’hypothese précédente, nous obte-
nons le courant - / .enr = B. Il en résulte que le mode TEM existe uniquement dans
la région 1. De plus, le champ élctrique est nul en r= B.

Continuité du champ électrique en =B
D’aprés la remarque précédente, I’équation de continuité s’écrit :

2
E2=E52=0



=>E52=
n

M8

(/]

nflz
{c,aV(r®B)+D,HP (IP8)) cos[—l-_-l-z—-)=

Ceci nous permet d’obtenir I’expression de D, en fonction de C, qui est la suivante :

_ CaHP(T{PB) - 2Calo(TRB) M
n= H@P(r8) .

Continuité du champ magnétique en r=B

L’équation de continuité relative au champ magnétique en r= B est la suivante :

1 2
H OTEM ~ H OT™M

ol Hl =-;I°— avec/ =1ZCOS[k2(Z_H2)]
STEM ~ 2118 € z.  sin(kH2)

N, ik 1
2 -y d%2 (O () ) (1(2) nllz
W= ¥ L (e28) 0,42 (0] s 2
Les modes étant orthogonaux, nous pouvons écrire :
’Hz jﬂz
n Nz
) H}PTEM COs (’1’1‘1'2—2)612 = ) HQZTM (%‘)dl (2)

A partir des équations (1) et (2) nous obtenons les expressions des constantes C, et D, qui sont
les suivantes :

[ 2)
= V. _ Zp & 1 Hy (r&Z)B)

"T4MB Z. H, ﬁLHsn(r;,z)B) Jo(Fs,l)B)—HS,Z)(W)B)Jl(F;,Z)B);

V. Zp €on | ( HP (1) - 2"’0(1‘52)3)‘
418 Zc Hy Tl p(r28) 4, (12 8) - ) (128) 1 [T2B)




En remplagant les constantes C,et D, par leurs expressions respectives, le champ électrique
direct s’écrit :

a5 7 T Sl WP (rn) 1, (1) - 1o frr) 1 ()
52 2T1B. Z, H H; H$2>(1“$.2>B)J,,(I‘gg)B)-H%(rg,zusp)f1 (rglz)g)

n=o0

Cette expression est valable pour r>Bcarpourr<B E (2) (r) est nul par hypothgse.

On peut encore écrire cette expression de la fagon suivante :

=2 - 80'{ nnz -
E dz(r)=n§o E;COS[—-]-:IZ—]VS”(r)u :

ou:

-V Zy [H D(r@rr) J, (TDB) - I, (T@r) HP (T2 B)]

Vs, () ={20BTR  Ze {Hﬁz’(FQ)B)Ja(I‘ﬁ.Z)B)—H5,2>(rg,2>3)fl(r;,z>3)] pour B<r

LO pour A £ r £ B



Annexe 2 (cf § 1.2.1.1)

Détermination de I’expression de I’impédance radiale 1, pour le mode ™,

D

\\\\y

' AN

charges non réfléchissantes

Pour déterminer I’expression de 1’impédance radiale dans le plan de la tige métallique t,, nous
considérons le syst2me composé d’une tige métallique de rayon R dans un guide d’onde rectangulaire
chargé 2 ses deux extrémités par deux charges non réfléchissantes comme illustré ci-dessus.

L’expression du courant excitant le ™€ mode, le long de la tige, est la suivante :

m
1,(z) =10,%ﬂcos[f'—i-{—3]

Drapres la théorie des images [33], {18], le systéme précédemment décrit est équivalent au
systéme illustré ci-dessous :
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Considérons dans un premier temps une tige entre deux plans métalliques infinis, comme
illustré ci-dessous :
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ige meétallique



Pour la n'*™ mode TM,,,, la fonction d’onde scalaire s, vérifiant 1’équation de Helmotz pour
ce systéme s’écrit de la maniere suivante (dans un repére de coordonnées cylindriques) :

’ - nllz
v, =CyJ, (F,,p)cos (-1—3—-) p<R
\ljn=4

x

\p:= CZHf)z) (an) cos ['—lll;—zJ p2

v

ou : Cyet(, sont des constantes.

L’expression du champ électrique relatif a cette fonction d’onde scalaire est la suivante :

1 az\l’n 2
Ezn"‘f%l: 922 -k \Vn]

En écrivant les conditions aux limites en p= R , on détermine les constantes C; et C».
Les conditions aux limites sont les suivantes :

E_ =E =R

{ w=En €0p=
+ -
H¢n-H¢n=JZn eﬂp=R .
ol J, est Ia densité de courant pour le mode TM,, ..

Le champ électrique s’écrit :

:-Zgr,,R 51-51,;115,2’(1*3)1,, (T.p) pour p<R
E

m=
-——2-1}-1",;13E:EJszo(TnR)HE)Z)(Fn.p) pour p2R

En utilisant la théorie des images, le champ électrique £, (7) s’écrit :

Ezn (r)= Eznn'ge + Ezm'mage

ou: Ejgge estle champ électrique excité par le courant circulant le long de la tige métallique entre
deux plans métalliques comme précédemment décrit.

E znimage €St le champ €lectrique résultant de toutes les contributions des tiges images en p =R

¢ D’apres I’étude précédente, nous pouvons exprimer Ezpsige €t Eznimage



¢ Eqniige == ST2R = JunJo(T,R)HS (T,R)

® Enimage = 2::;_,., - gr,Z,R 0"1;12;: Jo (rnR)ng) (rnP)

ou p est défini de la maniere suivante :

image m

Par hypothese le diametre de la tige est petit, nous pouvons considérer en premiére approxima-

tion que J,, est indépendant de & et nous pouvons donc calculer la valeur moyenne p= R du champ
électrique Eznimage-

1 r
zn image — 211, znzmage

or:
11
[ H2(T,p)d @ # 211/, (T,R)HY (T,x)  [ef 18]
donc :
e L B
Ep(r)=- gl-l“iR é]o(l“nR) HP(T,R)+J,(T,R)Z }
ou:

m+

$=3 HP(2|m| T,D)- b H(Z)[2

m
m#0o

s



en mode radial, on peut exprimer le champ magnétique He en fonction du champ électriqué de la
fagon suivante :

Ho(r)=-j p[aa Em(r)J B
donc He(r)=+j %rnRJo (r‘,,R)[H§2>(r,,R) +J, (r,,R)z ]

L’impédance radiale est définie par (cf 1-50) :

n
_ij(lz)(F,,R)[ Em(r=R)d®
rs‘s)HS,Z)(I‘,,R

= 200

Hon(r=R)d®

o

En remplagant les champs électromagnétiques par les expressions précédemment obtenues, on
déduit I’expression suivante :




Annexe 3

Détermination des matrices de couplage entre deux lignes radiales

1. Premier type de matrice de couplage

La figure ci-dessus schématise un type de transition possible entre deux lignes radiales. Nous
donnons ici I’expression générale de la matrice de couplage traduisant ce type de transmission.

La condition de continuité du champ magnétique dans le plan de transition (T) s’écrit :

Zo+2 Z g+ 2
I zH(Z)(r=T)dz=j SHD (r=T)dz
Zsz—%-2 ¢ Zsz‘%z- @

ou: -HP (r=T)=[ej]A2(r=T)
-Hy(r=T)=[e]]A\|(r=T)

[e{],[e{] sont les vecteurs modaux des régions 1 et 2.

[A'l (r=T )A[Az (r= T)] sont les vecteurs colonnes dont les composantes sont les amplitudes
complexes des champs magnétiques des régions 1 et 2

Puisque les modes TM,,; sont orthogonaux entre-eux, nous pouvons écrire :
[4, (r=T)]=[mc)] {4, (r=T)

ot MC, est la matrice de couplage composée de (N2+1) * (N1+1) éléments définis de la fagon
suivante :



w2

Jzﬂ*‘? o
il e d o
2-72"‘52 € 12 2md2

el = cos[:—’,‘(Z— (Za -‘-”2—‘))]

ol
nw w
e;n=005{w—z(z—(zsz—f))]
Apres calcul, on obtient I’expression suivante :
Eom 4 n m  Int nanm| . (A%, nxN nt mmn wa
— 7 —||~1} sinj—a+—|-sin|]—b+— our— # — ,aveca=Z; ~-Z,+—
Wz(r_;_u]z_(ﬂ)zw{( ) (W] 2] (Wl 2)} P wip w2 si-Ss27
M (m,n) = % "

w1 wip w2

cos (EEJ(ZS -Zg+ (n - m) g) pourn——E .

2. Second type de matrice de couplage

Afin de déterminer la matrice de couplage relative a ce type de transition, nous décomposons
cette derniére de la fagon suivante :

|
W, —-t_ —_
1 A |z
© M

’ e @
i L=0
| e e
| |
T T

ou la région 3 est en fait considérée de longueur nulle.



D’apres le paragraphe précédent, les condtions de continuité du champ magnétique s’écrivent
(en r=T):
[4yr= )=o) [4; =7
[45(r=T)]=[M,,).[4,(r=T)]
= [M.,].[4,(r=T)|= [, ][4} (r=T)]

Si, de plus, on fait I’hypothese que la rupture entre la région 3 et la région 2 est faible, on peut
alors considérer que le nombre de modes est identique dans les deux régions, et donc :

[ay¢r=D] =] ][4, r=7)]

,

L nw nﬂ:)

;o/’:(nm)z ( TW‘[( 1) sm( ?)—sm(.w.;b.,.?

Z

M (m,n)= pour nwtqt%? avec a= ZSI“Zs3+KV2-§ b=Zg-Zg- W3
\‘CO{%(ZS.?‘ZS])*'(n—m)g} pour %—%
;‘;’:(rm]z (,,,n)zwz{( 1 sm(wz +"—2’5]-sm($v—’§b+%‘ﬂ

Mcz(m,n)=J pOur'—;Vl:';tVs avec a=Zg, “Zs3+“2,3 b =Zg-Zg- w2/3
~ocos[W (253"232) (ﬂ—m);—tJ pom%E:"p;_?
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RESUME

Au cours de ce travail, nous développons un modele
électromagnétique simple de circuits hyperfréquence en structure guide d'onde
rectangulaire. Ce modele permet de traiter les circuits du type "transition ligne
coaxial/guide d'onde”, et les structures a résonateur radial, qui sont les circuits
les plus utilisés pour la réalisation des principales fonctions microondes en
gamme d'ondes centimétriques et millimétriques. Le modéle développé est
suffisamment rapide pour étre inséré dans un logiciel de CAO, tout en offrant
une précision suffisante. Les résultats obtenus avec ce modéle sont validés par
comparaison avec des résultats expérimentaux jusqu'en bande Ku. Puis ce
modéle est utilisé pour la conception et la réalisatioin d'oscillateurs de forte
puissance a diode a avalanche et temps de transit en bande Ku. Ce travail fait
l'objet de la premiére partie de notre mémoire.

Dans une seconde partie, nous abordons une étude de faisabilité
d'une téte d'émission-réception pour un radar doppler anti-collision
embarquable. Le dispositif congu et basé sur un concept nouveau de circuit
hybride : la structure quasi-optique.

Nous décrivons les principaux résultats obtenus sur un prototype
réalisé en bande X et analysons les améliorations envisageables afin d'obtenir un
dispositif plus performant et conforme au cahier des charges.

MOTS CLES : Guide d'onde rectangulaire Fonctions microondes
Transition ligne coaxiale/guide d'onde Emission-réception
Résonateur radial Radar doppler

Logiciel de CAQ




