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I. Introduction

1.1 Les tubes électroniques a travers |'Histoire

"Cela n’a aucune sorte d’utilité]...] il s’agit simplement d’une expérience qui prouve que Maz-
well, le Maitre, avait raison - nous avons juste ces mystérieuses ondes électromagnétiques, que
nous ne pouvons voir a l’oeil nu. Mais elles sont bel et bien la."[1]" Ainsi le physicien Germa-
nique Heinrich Rudolf Hertz (1857-1894) parlait-il de ses expériences qui prouvaient l’existence
des ondes électromagnétiques prévue par la théorie de James Clerk Maxwell (1831-1879) [2].
L’Histoire a peu aprés démenti cette affirmation, mais Hertz eut malheureusement une vie trop
courte pour le constater. Il se passa vingt-deux ans entre la théorie de Maxwell et sa preuve
expérimentale par Hertz, et plus d’un siécle fut nécessaire pour passer de simples étincelles, dé-
clenchées & distance aux bornes d’un éclateur, aux applications telles que la téléphonie sans fil,
le four & micro ondes, la radio ou encore le RADAR (RAdio Detection And Ranging). Autant
d’applications dont nous ne pouvons nous passer aujourd’hui et qui ont, entre autres, dépendu
et dépendent encore souvent du développement et de la recherche sur les tubes électroniques.
Durant la totalité du XX¢ siécle, le développement des tubes a toujours été corrélé avec le besoin

de ses applications en fréquences toujours plus hautes & des puissances toujours plus grandes.

Le tout premier tube électronique est baptisé Audion par son créateur, ’Américain Lee De
Forest (1873-1961), en 1907 [3]|. Dans une diode a vide, une grille est intercalée entre la cathode
et 'anode. Une faible variation de tension de grille provoque une forte variation de tension sur
I’anode. Ainsi, il est possible de détecter des signaux électromagnétiques de faible puissance
et, par extension, de les amplifier. L’ Audion est dés lors naturellement utilisé, d’abord comme
récepteur puis comme émetteur, dans les batiments de 'U.S. Navy [4]. Des systémes dérivés
de cette "valve", développés par Gustave Ferrié (1868-1932) en France, sont utilisés dans les
tranchées a partir de 1916. Ce n’est qu’aprés la guerre que I’Audion et ses dérivés, la tétrode,

puis plus tard la pentode, sont utilisés dans des applications civiles comme la radiophonie.

Les travaux de Hertz ayant démontré qu'une onde électromagnétique est réfléchie par une
surface métallique, les prémices du développement des systémes de détection par ondes élec-
tromagnétiques voient le jour dés le début des années 1900. Durant ’année 1904, 1’Allemand
Christian Hiilsmeyer (1881-1957) obtient un brevet pour un systéme de détection des navires,
le Telemobiloskop. Contre toute attente, son appareil ne rencontre que peu de succés aupres des
autorités militaires et finit par tomber dans I'oubli. Ce n’est que durant les années 1930 que les
systémes radar tels que nous connaissons sont développés. Ces radars doivent étre capables de
détecter des objets de relativement petites tailles (des avions par exemple) a une distance la plus
grande possible. En conséquence, la source de puissance électromagnétique de ces instruments
doit étre capable de générer des fortes puissances a des petites longueurs d’onde (hautes fré-
quences). Dans le début des années 1930, la seule source de puissance respectant ces critéres est
un tube électronique appelé magnétron, dont le prototype, con¢u par Albert Hiill (1880-1966) de

la General Electrics, existe depuis 1921 [5].

1. Traduction de 'auteur
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Les premiers systémes radars utilisant un magnétron comme source de puissance sont déve-
loppés parallélement en Russie et en France durant 'année 1934. Le premier systéme frangais
fonctionnel est développé par Henri Gutton au centre de recherche de la Compagnie Générale de
la Télégraphie Sans Fil?. Le premier batiment & en étre équipé est le paquebot Oregon. Le radar
utilise un magnétron fonctionnant a 16 cm de longueur d’onde pour une puissance de 10 W.
Des améliorations apportées a celui-ci, notamment au niveau de sa cathode, permettent aux
forces alliées de disposer d’un systéme de détection opérant & une puissance de 1 kW dés le mois
d’Avril 1940. La production a grande échelle de ce tube est effectuée aux Etats Unis et équipe
les radars anglais durant la seconde guerre mondiale. Durant les combats aériens 1'utilisation des
magnétrons donnait un net avantage a la Royal Air Force sur les forces de I’Axe qui, dans leurs
systémes de détection, utilisaient des klystrons |6], plus fiables mais moins puissants a I'époque,

et donc de moins longue portée.

Le début des années 1940 s’ouvre sur le développement du tube a onde progressive (TOP),
marquant ainsi une réelle évolution dans le domaine des communications sans fil. Nils Lindenblad
décrit, dans son brevet de 1940 [7], un appareil capable d’amplifier des ondes électromagnétiques
grace & un faisceau d’électrons. Cet appareil utilise déja une structure a onde lente hélicoidale et le
signal & amplifier est introduit dans le tube par une grille, placée en aval de la cathode, et dont la
tension peut étre modulée (modulant ainsi le faisceau). Cependant, nous devons le développement
du premier TOP tel que nous le connaissons aujourd’hui a Rudolf Kompfner, en 1943 [8]. La
théorie linéaire de cet instrument est publiée par John Pierce en 1947 [9]. L’invention du TOP
marque le début de I'ére de la téléphonie sans fil. La décennie voit aussi émerger 1'utilisation
des klystrons dans les accélérateurs linéaires ainsi que I'invention du premier four a micro ondes,

donnant ainsi au magnétron une nouvelle application qui touchera par la suite le monde entier.

Ce n’est que durant les années 1950 que la recherche sur les tubes explose vraiment. En
1953, A. Nordsieck développe la premiére théorie non-linéaire d’interaction dans les TOP [10],
ce qui permet de modéliser, pour la premiére fois, leur comportement & saturation. La décennie
voit naitre le tube & cavités couplées qui, en raison de son bon compromis entre puissance et
largeur de bande, est dés lors utilisé dans les radars et dans les systémes de contremesures. De
nombreux tubes dérivés des TOP & hélice apparaissent, comme les tubes ring and bar ou les
tubes & double hélice, dont le réle est de supprimer les oscillations. C’est pendant cette période
que les oscillateurs sur onde inverse apparaissent en France et aux Etats Unis. Enfin, on assiste
& une réduction de la taille et du poids des TOP de type 'O’, ce qui les rend trés intéressants

pour les applications spatiales naissantes.

A partir des années 1960, les applications des tubes se diversifient grace a différentes amé-
liorations apportées aux tubes existants et & 'apparition de nouveaux types de tubes, tels que
les gyrotrons, permettant d’augmenter la puissance des sources a des fréquences toujours plus
hautes. Les premiéres applications pratiques des TOP dans les communications par satellites

(télévision, radio, fax...) voient le jour. Ces applications, qui faisaient partie du domaine de la

2. qui deviendra plus tard Thales Electron Devices
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Source: B. Levush, Naval Research Laboratory
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FIGURE 1.1 Caractéristique Pf? des différentes familles de tubes électroniques en
fonction du temps depuis les années 1930.

science fiction jusqu’alors, sont de nos jours trés répandues. L’augmentation de la puissance des
sources eut un impact important en astrophysique, puisqu’il était alors possible de déterminer
grace aux radars, mieux que par la simple observation, les distances nous séparant des astres,
ainsi que leur période de giration. L’amélioration ainsi que la réduction de la taille et du cotit
des magnétrons ont permis ’essor du marché des fours & micro-ondes, dont I'intérét n’est plus a
démontrer aujourd’hui. Le développement des gyrotrons a rendu possibles les premiéres études
expérimentales de fusion thermonucléaires, et I'utilisation de klystrons a faisceaux multiples dans
les accélérateurs s’est banalisée. Dans le méme temps, les technologies lices aux TOP, comme les
collecteurs multi-étages, ont permis d’augmenter leur rendement énergétique, ce qui fait d’eux,
de nos jours encore, des candidats de choix pour les systémes de réception et d’émission des

signaux embarqués dans les satellites de télécommunications.

Les tubes électroniques ont eu un fort impact sur le développement de nos sociétés modernes
et sur notre mode de vie, et il y a fort & parier que l'impact de ces instruments perdurera
par la suite en raison de leur importance dans des projets d’envergure internationale (fusion,
accélérateurs ...). Bien que les amplificateurs a état solide aient, en raison de leur faible cofit,
supplanté le tube électronique dans les applications requérant de faibles puissances & basses et
moyennes fréquences, ce dernier reste la seule option pour générer des signaux électromagnétiques
de hautes fréquences a de fortes puissances (voir courbe 1.1), avec de forts rendements. Les

travaux effectués durant cette thése portent sur les tubes électroniques a onde progressive de
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type 'O’, dont les applications concernent en grande partie les télécommunications et les radars,
et dont nous détaillons le principe de fonctionnement ainsi que les deux principaux modéles

analytiques dans la section suivante.

1.2 Modélisation et simulation des TOP de type 'O’

Tous les tubes fonctionnent sur le méme

Source: Thales Electron Devices

principe : transférer I’énergie cinétique d’un
faisceau d’électrons en énergie électromagné-
tique. Il en existe cependant de plusieurs
sortes, possédant chacune une certaine géo-
métrie lui permettant d’opérer sur une cer-
taine gamme de fréquences et de puissances.

Nous nous intéressons dans cette thése aux Tt

tubes électroniques de type 'O’. Cette famille
de tubes regroupe les TOP a hélice, les TOP a FIGURE 1.2 — Coupe d’un TOP a hélice.

cavités couplées, ainsi que leurs dérivés. Dans cette section, nous détaillons les principes généraux
du fonctionnement des TOP a hélice, qui constituent le terrain de jeu de ce travail de thése. Nous
présentons aussi briévement les modéles analytiques et les codes existants permettant d’étudier

leur comportement.

1.2.1 Principe de fonctionnement

Wehnelt

Un TOP comporte trois parties (voir figure 1.2) :

Un canon a électrons.

— Une ligne d’interaction. Cathode
Un collecteur. Faisceau
Le role du canon a électrons est d’émettre et d’accélé-

rer des électrons afin de former un faisceau laminaire.

Pour ce faire, une cathode métallique est chauffée, de
maniére & ce que les électrons du métal se retrouvent
en surface de celui-ci. Ces électrons sont arrachés a la
matiére et accélérés par une anode, située en aval de FIGURE 1.3 Schéma d’un canon de Pierce.
la cathode. Le long de leur trajet dans le canon, on

fait converger les électrons vers 'axe du systéme grace & un Wehnelt (voir figure 1.3).

Les électrons accélérés sont introduits dans la ligne d’interaction. Le signal que ’on souhaite
amplifier (onde de circuit) est introduit dans celle-ci au moyen d’'un coupleur situé directement
en aval du canon. Le signal amplifié est recueilli au niveau d’un second coupleur situé en amont

du collecteur. La ligne d’interaction est composée d'un tube métallique dans lequel transitent
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conjointement ’onde de circuit et le faisceau d’électrons confiné soit par une série d’aimants
permanents, soit par une bobine. Si le faisceau est beaucoup plus rapide ou beaucoup plus lent
que la phase de I'onde, les électrons voient un champ de force moyen nul et tout se passe comme
si les deux systémes s’ignoraient. Pour réaliser 'amplification, les électrons doivent donc avoir
une vitesse proche de celle de I'onde. Dans un tube métallique, une onde se propage a la vitesse
de la lumiére. Possédant une masse, les électrons ne peuvent approcher cette vitesse qu’au prix
d’une dépense d’énergie colossale dans le canon. Plutot que d’accélérer les électrons, on cherche
donc & diminuer la vitesse de 'onde de circuit le long du trajet des électrons. Ceci peut se
faire de différentes maniéres, engendrant les différents types que nous avons mentionnés dans le

paragraphe précédent, toutes basées sur le fait de rallonger le trajet de ’onde de circuit.

Dans le cas des TOP & hélice, une hélice

Source: Thales Electron Devices

métallique maintenue par des béatonnets di-
électriques est introduite dans le tube métal-
lique (voir figure 1.4). On peut comprendre in-
tuitivement comment la présence de cette hé-
lice ralentit I'onde de circuit. Cette derniére
transite a la vitesse c le long des spires de
I’hélice, et non plus le long du trajet des élec-
trons. Sur une longueur d, correspondant &
I’espace inter-spires, I'onde parcourt une dis-
tance proche de 27a, ol a est le rayon de 'hé-
lice. Ainsi, la distance parcourue par I’onde est

multipliée par un facteur proche de 2mwa/d, et

sa vitesse longitudinale est donc divisée d’au-
tant. On choisit a et d de telle sorte que 'onde FIGURE 1.4 - Maillage d’un tiers de pas d'une ligne
de circuit soit synchronisée avec le faisceau. a hélice. Le vide est maillé en vert, les
batonnets sont maillés en bleu.
En introduisant une onde hyperfréquence

(HF) a lentrée de la ligne d’interaction, on crée une variation du champ électrique de I'onde de
circuit au cours du temps. Celui-ci est, selon I'instant, positif ou négatif. En conséquence, selon
I'instant d’entrée d’un électron dans la ligne, celui-ci sera soit accéléré, soit ralenti. On forme
ainsi périodiquement des paquets d’électrons. Si le faisceau est légérement plus rapide que la
phase de 'onde de circuit, celui-ci aura tendance a ralentir, cédant ainsi son énergie cinétique
au potentiel de 'onde de circuit. Un TOP & hélice est habituellement composé de plusieurs
sections, comprenant chacune de 50 a 100 tours. Chaque section est séparée par des atténuations
permettant de réduire les instabilités pouvant se développer lors de 'amplification. Dans la
section de sortie, le faisceau ayant ralenti, on fait souvent varier les caractéristiques de 1'hélice
afin que I'onde de circuit reste en synchronisme avec le faisceau. Ce procédé de fabrication, appelé

"taper", était déja présent dans le brevet de N. Lindenblad.
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FiGURE 1.5 Méthode utilisant le circuit des télégraphistes.

Lorsqu’ils atteignent l'extrémité de sortie de la ligne d’interaction, les électrons, ayant ac-
quis une dispersion en énergie, terminent leur voyage dans le "collecteur". Bien souvent, celui-ci
comporte plusieurs électrodes chargées & différents potentiels, dont le role est de diminuer pro-
gressivement la vitesse des électrons et de collecter ceux-ci selon leur énergie. En utilisant un
collecteur, on évite que les électrons dissipent toute leur énergie sous forme de chaleur en frappant

de plein fouet le fond du collecteur. On augmente ainsi le rendement du tube.

1.2.2 Les premiers modéles analytiques d'interaction dans les TOP

Les deux modéles standards d’interaction dans les TOP furent développés par J. R. Pierce [9]
et A. Nordsieck [10] en 1947 et 1953 respectivement. Dans cette section, nous expliquons succine-
tement leurs fondements physiques ainsi que leurs limitations. Ces modéles, bien que relativement
simples, contiennent la plus grande partie de la physique du probléme. Avant l'apparition des
codes de simulation, ces modéles constituaient les seuls outils permettant aux ingénieurs de di-
mensionner les TOP. Les deux modéles présentés ci-aprés sont des modeéles a une dimension,
c’est-a-dire que les variations des quantités physiques dans les directions transverses a la direc-
tion de propagation z ne sont pas prises en compte. Cette simplification est bonne en premiére
approximation puisque l'interaction dans les TOP a majoritairement lieu dans la direction de

propagation.

1.2.2.1 Le modéle linéaire de Pierce

Dans son modeéle, Pierce suppose que le faisceau d’électrons est un fluide chargé dont la
dynamique est soumise au champ électrique de I’onde de circuit. De plus, il approxime la structure
a onde lente du TOP par un circuit électronique. La courbe de dispersion de celui-ci est proche
de celle de la structure & onde lente au voisinage de la fréquence de fonctionnement du TOP.
En réponse & la modulation du courant du faisceau engendrée par 'onde de circuit, le faisceau
induit un courant dans le circuit, modifiant la tension aux bornes de celui-ci, et donc I’amplitude

de I'onde de circuit. Le modéle de Pierce décrit donc deux systémes en interaction.
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Le circuit équivalent utilisé par Pierce, puis plus tard par Brillouin [11], est le circuit des
Télégraphistes, représenté sur la figure 1.5. Les équations décrivant le TOP dans ce modéle
sont donc, d’'une part, les deux équations fluides pour le faisceau, et d’autre part, les deux
équations des Télégraphistes pour la structure & onde lente. En linéarisant ces équations et en
supposant que les quantités dynamiques du probléme varient de maniére harmonique, c’est-a-dire
proportionnellement a ¢/@t=2) on w est la fréquence de travail du TOP et 8 le nombre d’onde
associé a cette fréquence, Pierce transforme les équations aux dérivées partielles de son probléme
en un systéme de quatre équations linéaires couplées. En annulant le déterminant de la matrice

du systéme, il en déduit ’équation de dispersion du TOP.

La relation de dispersion déterminée par

Pierce est une équation polynémiale du qua- 1 trods rapide

triéme degré ayant [ pour inconnue. Pour
qu’une onde s’amplifie, il faut donc que le
nombre d’onde qui lui est associé soit un
nombre complexe. Il faut de plus que la par-
tie imaginaire de ce nombre, donnant le taux

. s mode lent
de croissance de l'onde par unité de longueur, / T

soit supérieure & zéro. La relation de disper- "y p
FIGURE 1.6 — Courbes de dispersion des différentes

ondes en présence dans le modéle de
£ 2 2 . 9 .

fréquence donnée, la présence de quatre ondes Pierce. L’onde inverse et le mode ra-

pide de charge d’espace ne jouent au-

cun role dans le processus d’ampli-

de circuit se propage dans la direction opposée fication. Le mode lent interagit avec
I’onde directe.

sion posseéde quatre racines dénotant, pour une

dans le TOP (voir figure 1.6). L’onde inverse

au déplacement des électrons. Elle ne joue en

général aucun role dans le processus d’amplification, tout comme 'onde rapide de charge d’es-
pace, bien que cette derniére se propage dans le méme sens que le faisceau. Le couplage entre
I’'onde lente de charge d’espace et I'onde directe de circuit est donc & 'origine de I'amplifica-
tion. Dans la bande de fonctionnement d’un tube, ces ondes ont des nombres d’onde de parties
réelles égales et de parties imaginaires opposées, de telle sorte que la quantité d’énergie totale

est conservée. Une onde est donc amplifiée (I'onde de circuit) et la seconde est atténuée.

Le modéle de Pierce est un modéle perturbatif valable uniquement en petit signal, c’est-a-dire
lorsque la partie alternative des grandeurs physiques est négligeable devant leur partie statique. Il
s’agit un modéle linéaire, c’est-a-dire que le gain du TOP ne dépend pas de 'amplitude de 'onde
que l'on introduit dans celui-ci. Puisque le faisceau d’électrons est un milieu non-linéaire, cette
hypothése peut ne pas étre satisfaisante dans certains cas. Ce probléme a amené A. Nordsiek a

développer un modéle non-linéaire d’interaction dans les TOP.
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1.2 Modélisation et simulation des TOP de type 'O’

1.2.2.2 Le modéle non-linéaire de Nordsiek

Le long de I'axe du TOP, le champ électrique de 'onde de circuit oscille entre des valeurs
positives et négatives. Ainsi, un électron se trouvant dans une région ou le champ est négatif
sera accéléré, alors qu’il sera ralenti si il se trouve dans une région ou le champ est positif. Si
I’amplitude du champ de circuit est suffisamment grande, un électron peut étre accéléré a une
vitesse supérieure & la vitesse de phase de 'onde. Il peut alors atteindre une région ou il sera
décéléré. Dans cette région, I’électron peut alors ralentir jusqu’a une vitesse inférieure a la vitesse
de phase de 'onde de circuit. Il sera alors "rattrapé" par celle-ci et sera de nouveau positionné
dans une région ot il sera accéléré. L’électron, piégé dans le potentiel de ’onde, ne contribue plus
au processus d’amplification. L’amplitude de celle-ci finit par atteindre une valeur constante le
long de I'axe. On dit que le tube "sature". Lors de ce phénoméne, plusieurs électrons, ayant des

vitesses différentes, peuvent se chevaucher en une méme position.

Le modéle de Nordsieck difféere du modeéle de Pierce par la représentation du faisceau d’élec-
trons. Celui-ci n’est plus vu comme un fluide, mais comme un ensemble de particules. De plus,
Nordsieck s’intéresse aux coordonnées généralisées des électrons et de I’onde de circuit & travers
I'utilisation d’un formalisme Lagrangien. Cette formulation permet la description de la vitesse
des électrons comme une fonction multivaluée de ’espace. Elle permet donc de décrire la satura-
tion de 'onde de circuit dans le cas ot le gain d’'un TOP devient trés grand, ou encore lorsque le
TOP opére a une trés forte puissance d’entrée. Dans le modéle de Nordsieck, les forces de charge
d’espace, couplant directement une particule avec les autres, ne sont pas prises en compte. Ceci
permet de repérer une particule par sa vitesse et par I'instant auquel elle est entrée dans le TOP.
Les variations de 'amplitude de ’onde de circuit sont alors calculées en prenant en compte les
contributions au processus d’amplification de plusieurs particules entrant dans le TOP & des

instant différents.

Notons que, dans le modéle de Nordsiek comme dans le modéle de Pierce, la structure a
onde lente est décrite par la ligne des télégraphistes. Le formalisme Lagrangien décrivant celle-ci
est développé. On peut trouver les calculs détaillés des modeles de Pierce et de Nordsiek dans

I'ouvrage de Rowe [12].

1.2.3 Les codes d'interaction

Les modéles de Pierce et de Rowe permettent de se faire une bonne idée des caractéristiques
de fonctionnement d’'un TOP. Cependant, le modéle de Pierce ne permet pas de traiter les
phénoménes non-linéaires comme la saturation. Le modéle de Rowe, quant a lui, ne prend pas en
compte les phénoménes liés & la charge d’espace, ce qui peut étre problématique si l'on souhaite
étudier un TOP dont le faisceau est trés intense. De plus, ces deux modéles ne prennent en
compte que les variations axiales des quantités physiques. Or, dans certains cas, il peut s’avérer

nécessaire de prendre en compte les phénoménes lies a des effets radiaux (élargissement du
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faisceau d’électrons proche de la saturation) ou azimutaux (onde inverse dans les TOP & hélice).
Un modéle analytique prenant tous ces éléments en compte n’existe pas & I’heure actuelle. On a

donc souvent recours a des codes de simulation numérique.

Il existe a ’heure actuelle un certain nombre de codes de simulation permettant d’étudier
Iinteraction dans les TOP. Ces codes peuvent étre classés dans deux catégories :

— Les codes dits "généraux".

— Les codes dits "spécialisés".

Dans un code général [13], [14], [15], la structure interne d'un TOP est décrite géométrique-
ment par un maillage. Dans ce maillage, on résout numériquement les équations de Maxwell et
des équations pour la dynamique du faisceau d’électrons. Les techniques d’intégration les plus
utilisées pour résoudre ces équations sont la méthode des éléments finis [16], la méthode des
intégrations finies, ou encore la méthode des différences finies [17]. Un tube est un dispositif sur-
dimensionné (beaucoup plus long que large). En conséquence, la taille des maillages utilisés dans
les codes généraux devient rapidement gigantesque. Par exemple, considérons un TOP & hélice de
deux cents tours. Pour mailler une spire de I’hélice, 2. E* noeuds sont en moyenne nécessaires. Le
maillage total du tube comporte donc 4. E% noeuds. Puisque les champs électrique et magnétique
sont définis par trois composantes chacun, le nombre d’inconnues, et donc la taille du probleme
(en omettant le faisceau d’électrons) et N = 24.E5. Les codes généraux, bien que décrivant toute
la physique du probléme, nécessitent donc des ressource de calcul trop importantes pour pouvoir

étre utilisés dans l'industrie.

Contrairement a d’autres domaines faisant intervenir des plasmas ou des faisceaux de parti-
cules, la partie d'un code général nécessitant le plus de temps de calcul n’est pas tant la résolution
de la dynamique du faisceau que la résolution des équations de Maxwell. Ainsi, depuis les pré-
mices de la simulation de l'interaction dans les TOP, on utilise des modeéles spécialisés dont le
but est de décrire le probléme avec moins d’inconnues que dans les modéles généraux. Les équa-
tions de Maxwell ne sont pas intégrées directement, et une formulation réduite permet de décrire
I’onde de circuit. La plus répandue parmi celles-ci est 1a méthode des circuits équivalents, utilisée
par Pierce. Cette méthode peut étre employée pour simuler les TOP a cavités couplées [18] car
des circuits équivalents décrivant la structure & onde lente avec une précision acceptable ont été
développés [19], [20].

Dans le cas des TOP & hélice, un certain nombre de codes spécialisés utilisent la ligne des
télégraphistes pour représenter la structure a onde lente |21], [22]. Néanmoins, cette représenta-
tion n’est valable que sur une faible portion de la bande de fonctionnement du tube. On peut
trouver un schéma équivalent représentant mieux la courbe de dispersion d’une hélice dans [23].
Néanmoins, le choix des valeurs des capacitances, inductances et résistances utilisées dans le
circuit est laissé a l'utilisateur et il est difficile de prendre en compte plusieurs modes de pro-
pagation de fagon précise. Une autre méthode [24] utilise un modeéle approché d’hélice afin de
déterminer une équation dynamique pour 'onde de circuit. Dans ce modéle, il est supposé que

I’onde est monochromatique. Cette formulation est différente de celle des circuits équivalents car
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1.2 Modélisation et simulation des TOP de type 'O’

Nom du code | modéle de faisceau | modéle de ligne | domaine de résolution
CHRISTINE PIC Hélice en feuille Domaine fréquence
CST PIC Général Domaine temps
MUSE Fluide Télégraphistes Domaine fréquence
GATOR PIC Enveloppe Domaine temps

IBC PIC Télégraphistes Domaine temps
LATTE (MUSE) Lagrangien Télégraphistes Domaine fréquence
MAGIC PIC Général Domaine temps
MVTRAD PIC Enveloppe Domaine fréquence
KARAT PIC Général Domaine temps

TABLE 1.1 Parameétres d’entrée du code de faisceau d’électrons

elle découle directement des équation de Maxwell [25] . A ce titre, elle posséde certains points
communs avec le modeéle discret de Kuznetsov [26] que nous étudions dans ce manuscrit, mais

elle ne décrit pas la méme physique.

Bien souvent, dans les modeéles spécialisés, les champs induits par le faisceau ainsi que le
champ de circuit sont décrits par des équations aux dérivées partielles en temps et en espace. En
physique des tubes, deux approches sont utilisées pour les intégrer :

— L’approche temporelle, qui ne fait aucune hypothése sur la fréquence de travail du TOP.
— L’approche fréquentielle, dans laquelle on suppose que les grandeurs du probléme varieront
au cours du temps comme e, Il est facile de prendre en compte plusieurs fréquences
dans ces modéles, mais celles-ci doivent toutes étre multiple d’une fréquence fondamentale
(modéles multi-fréquentiels).
La seconde approche méne a une représentation plus réduite du TOP que la premiére, et les
codes issus de celle-ci sont en général trés légers, tant en termes de ressources de calcul que de
mémoire vive. En conséquence, elle est de loin la plus utilisée. De plus, elle correspond mieux au
fonctionnement d’un tube puisque celui-ci travaille en général a une fréquence donnée. Cependant,
pour certains problémes importants, faisant intervenir un large spectre en fréquence (transitoires),
ou faisant intervenir des fréquences que 1’on ne peut pas prévoir a I’avance, l'approche temporelle

semble plus convenable & utiliser.

Les codes d’interaction spécialisés utilisant une approche temporelle sont plutot rares. Le code
GATOR [24] est fondé sur une approche temporelle, mais 1’équation décrivant I'onde de circuit
dans ce code n’est valable qu’a une fréquence donnée. Ce programme est donc & la frontiére
des domaines fréquentiel et temporel. Le tableau 4.1 répertorie certains des codes d’interaction

existants ainsi que leurs caractéristiques (modéle de faisceau, modéle de ligne, approche utilisée).

1.2.4 La simulation des tubes chez Thales Electron Devices

Le service de calcul scientifique de Thales Electron Devices a, au fil du temps, développé et
mis & la disposition des ingénieurs tout un panel de codes d’aide & la conception des tubes électro-

niques. Parmi ces codes, certains sont voués & simuler les phénoménes liés & I'électrodynamique
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dans les TOP. Certains codes calculent les trajectoires des électrons dans le canon d’'un TOP. Ces
trajectoires sont relevées dans le plan de sortie du canon et peuvent étre utilisées comme données
d’entrée des codes d’interaction. Ces derniers permettent d’estimer le gain acquis par 'onde de
circuit ainsi que les trajectoires électroniques le long de la ligne. Ces trajectoires, relevées a la
sortie de la ligne, sont ensuite utilisées comme données d’entrée des codes de simulation pour les

collecteurs. Les codes Thales Electron Devices permettent donc de simuler la totalité d’'un TOP.

Parmi les codes d’interaction de Thales, les deux que nous ferons intervenir dans ce manuscrit
sont le code TUBH et le code MVTRAD-2D. Ces codes sont utilisés de maniére intensive par les
ingénieurs et donnent en général des résultats en bon accord avec I'expérience. Aussi, ces codes
nous ont servi de référence pour valider les différents codes temporels que nous avons écrits
durant cette thése. Les codes TUBH et MVTRAD-2D sont tous deux des codes fréquentiels et sont
généralement utilisés pour simuler des TOP & hélice. Ce sont de plus des codes grand signal, dans
lesquels le faisceau est décrit par un modeéle particulaire. Ces codes prennent donc en compte le

phénoméne de saturation de l'onde de circuit.

Le code TUBH differe du code MVTRAD-2D du fait qu’il est basé sur un modéle & une dimension.
Dans TUBH, le faisceau d’électrons est vu comme une série de disques chargés se déplacant sur
I’axe du tube. Le code MVTRAD-2D est basé quant & lui sur un modéle & deux dimensions du
TOP, dans lequel les électrons sont vus comme des anneaux chargés se déplacant le long de 1’axe,
dont le rayon peut s’élargir, et pouvant entretenir un mouvement de giration autours de l'axe
du tube. Le code MVTRAD-2D est donc beaucoup plus riche que le code TUBH puisqu’il permet
de prendre en compte les variations de diamétre du faisceau, qui peuvent avoir un fort impact
sur les performances d’'un tube. De plus, ce code permet de décrire, plus précisément qu’on ne
peut le faire avec TUBH, la distribution en énergie du faisceau d’électrons lorsqu’il entre dans le

collecteur.

TUBH et MVTRAD-2D fournissent & I'utilisateur différents parameétres importants d’'un TOP. On
peut par exemple estimer le gain et le rendement d’un tube lorsqu’il fonctionne a une fréquence
donnée. On dispose de plus de différents diagnostics permettant d’étudier les trajectoires des
particules ou encore leur distribution en énergie le long de la ligne d’interaction. Il est aussi
possible d’effectuer des calculs paramétrés; d’obtenir le gain d’un tube sur toute une bande
de fréquence, ou encore la puissance de sortie d’un tube en fonction de sa puissance d’entrée.
Cette liste de diagnostics n’est pas exhaustive et un nombre impressionnant de combinaisons sont
possibles. L’important est de comprendre que ces calculs sont rendus possibles grace a leurs trés
courts temps d’exécution. En effet, sur un ordinateur de bureau, pour un tube de cinquante tours,
calculer le gain d'un tube, pour des paramétres de faisceau fixés (courant, tension, rayon) et a

une fréquence donnée, est instantané en utilisant TUBH et dure quelques secondes avec MVTRAD-2D.
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1.3 Contexte de la thése : le domaine temporel

Les codes fréquentiels TUBH et MVTRAD-2D remplissent parfaitement leur réle d’aide & la concep-
tion des TOP chez Thales Electron Devices. En effet, ils permettent aux ingénieurs de connaitre
trés rapidement l’effet que la variation d’'un parameétre du tube aura sur ses performances. De
plus, ils permettent d’étudier certains aspects importants de la stabilité des TOP. Dans certains
cas cependant, il semble plus adéquat d’utiliser un modéle temporel. Ces cas regroupent :

— les phénoménes faisant intervenir un trés grand nombre de fréquences, comme les transi-

toires lors de ’allumage du tube,

— les phénomeénes faisant intervenir des fréquences qui ne peuvent étre prévues avant 1’exé-

cution du code, comme certains types d’oscillations parasites.
Ces deux types de phénoménes ne représentent pas la majorité des cas auxquels s’intéressent
les ingénieurs chez Thales Electron Devices. Néanmoins, ils peuvent jouer un réle crucial sur les

performances d’un tube. Leur étude est donc trés importante.

Nous avons précédemment expliqué que 'utilisation de codes fondés sur une approche tempo-
relle générale pouvait donner lieu & des temps de calcul extrémement longs. Pour une entreprise
telle que Thales, on pourrait méme statuer que I'utilisation de tels code est interdite dans I’état

actuel des performances informatiques. La question posée en début de thése était la suivante :

"Puisque les modéles temporels généraux ne peuvent étre utilisés, est-il possible d’utiliser a la

place un modéle temporel spécialisé, permettant d’effectuer des calculs en un temps raisonnable 2"

Tout au long de cette thése, nous nous sommes donc intéressés & un modeéle spécialisé d’in-
teraction dans les TOP en domaine temporel. Comme nous le verrons par la suite, ce modéle,

appelé "modeéle discret non-stationnaire d’excitation d’un guide d’onde périodique"

, permet,
mieux qu’avec la méthode des circuits équivalents, une bonne description de la ligne d’inter-
action avec un nombre extrémement réduit de paramétres. Contrairement a I’approche utilisée
dans le code GATOR, I'approche utilisée dans le modéle discret ne fait aucune hypothése sur les

fréquences présentes dans le tube. Il s’agit donc d’'un modéle pleinement temporel.

Ce modéle, développé par S. P. Kuznetsov dans les années 1980, n’avait été utilisé, & notre
connaissance, que par N. M. Ryskin et al. en 2007 pour simuler un tube & cavités couplées en
une dimension. Le modéle discret offrait en conséquence une approche originale a notre probléme

puisqu’il n’avait jamais été appliqué aux TOP a hélice.

Les principaux travaux de recherche effectués durant cette thése ont suivi trois axes :
— L’application du modéle discret & un TOP & hélice en une dimension via le développement

d’un code temporel, HelL-1d. La validation de ce code a été effectuée en comparant nos

n

3. Nous utiliserons 'appellation plus courte de "modéle discret" dans le suite de ce document.
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résultats avec ceux obtenus par le code TUBH. Cette étude nous a permis d’avoir un ordre
de grandeur des temps de calcul d’un code utilisant le modéle discret.

— L’écriture d’un code a deux dimensions, HelL-2D, permettant de mieux décrire l'interaction
des les TOP & hélice. Nous avons pu ainsi estimer le temps de calcul d’un tel code temporel,
incluant plus de physique que son homologue & une dimension. La validation de ce second
code a été effectuée en comparant nos résultats avec ceux obtenus par le code MVTRAD-2D.

— Le développement d’une variation du modéle discret permettant de mieux prendre en
compte les phénoménes de réflexions d’ondes aux extrémités de la ligne & retard. Cette
méthode a été implémentée dans le code HelL-2D et permet d’étudier certains aspects de
la stabilité d’un tube qu’il serait difficile de traiter avec un code fréquentiel.

Chacun de ces points a donné lieu a une publication [27], [28], [29].

Nous avons logiquement choisi d’organiser la suite de ce manuscrit en quatre chapitres tech-
niques et un chapitre de conclusion. Le chapitre 2 rappelle les travaux effectués antérieurement
& cette thése. Nous y décrivons le modéle analytique tel que développé par Kuznetsov et rap-
pelons les avancées apportées par Ryskin et al. & ce modeéle. Le chapitre 3 décrit le modéle
numérique a une dimension que nous avons utilisé dans le code HelL-1D. Nous présentons des
résultats obtenus avec ce code et nous les confrontons aux résultats obtenus avec TUBH. Nous
étudions certaines possibilités offertes par le modeéle discret pour étudier la stabilité d'un TOP.
Le chapitre 4 présente le modele numérique & deux dimensions sur lequel le code HelL-2D est
fondé. Nous présentons des résultats numériques obtenus avec ce code et les comparons avec des
résultats obtenus avec MVTRAD-2D. Le chapitre 5 présente la méthode que nous avons développée,
permettant de prendre en compte, de maniére précise, les réflexions d’ondes aux extrémités de
la structure a onde lente. Des résultats en I'absence et en présence d’un faisceau d’électrons sont
présentés. Nous concluons ce travail de these dans le sixiéme et dernier chapitre. Nous rappelle-
rons les principaux problémes posés par le modéle et nous donnerons des idées susceptibles de

les résoudre.

16



Chapitre 2
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II. Théorie discréte de Kuznetsov

Dans ce chapitre, nous nous intéressons au modéle discret non-stationnaire de Kuznetsov. La
premiére partie présente les idées ainsi que les étapes mathématiques permettant d’obtenir les
équations de la dynamique du champ électromagnétique interagissant avec le faisceau dans le
cadre de ce modeéle. Dans la seconde partie, nous faisons une synthése des avancées théoriques et
pratiques apportées par Ryskin et al. au modéle original. Enfin, dans la troisiéme partie, nous

concluons sur les avantages et inconvénients liés a I'utilisation de celui-ci.

2.1 Deétermination des équations du modéle

2.1.1 Cadre du modéle

Dans le modéle discret, on considére une structure & onde lente de période d, dans laquelle
se propage un faisceau d’électrons. La dynamique d’un champ électromagnétique se propageant

dans la structure vérifie les équations de Maxwell

V.D(r,t) = p(r,t)

V.B(r,t) =0 (2.1)
V X E(I‘,t) = —8tB(I',t)

V x H(r,t) = j(r,t) + oD (r,t),

ou D = cE et B = yH sont les vecteurs de déplacement électrique et d’induction magnétique, E
et H sont les champs électrique et magnétique, j et p sont les densités de courant et de charge,
€ est la constante diélectrique et p est la permeéabilité magnétique. A ces équations viennent
s’ajouter les conditions aux limites appropriées au probléme que ’'on souhaite traiter. Dans le
cadre du modele discret, nous verrons qu’il est primordial (voir paragraphe 2.1.3) que celles-ci
soient du type bord conducteur. De plus, il faut que les conditions aux bords ne dépendent pas

du temps. La relation suivante résume ces deux conditions
E(r,t) x n=E(r) x n=0, sur 99 (2.2)

ou 0f2 est le contour interne de la structure & onde lente et n est le vecteur normal & 0f) dirigé

vers 'extérieur de ce contour.

Puisque la structure est périodique, alors une onde monochromatique s’y propageant a froid
vérifie la condition de Floquet. Cette condition indique qu’a une fréquence donnée w, entre deux
périodes consécutives de la structure, le champ se déphase d'une quantité constante ¢ = [(d,
ot B est le nombre d’onde. A chaque valeur de w correspond une valeur de 3 qui dépend de la
géométrie de la structure. La relation entre 8 et w est bien souvent non-linéaire. On dit alors
que la structure est "dispersive". Le modéle discret de Kuznetsov consiste & utiliser une forme
spéciale de transformation de Fourier spatiale prenant en compte le théoréme de Floquet afin

d’exprimer (2.1) sur une base de fonctions appropriées a notre probléme.
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2.1 Détermination des équations du modéle

2.1.2 Le théoréme de Floquet et la transformation de Kuznetsov

En tout point de I'espace et a tout instant ¢, on peut décomposer le champ électromagnétique

se propageant dans la direction z sur la base de Fourier

d [T°°. ,
E(z,y,t) = / Es(y,t) e Pz dg, (2.3)

=5 .

ou z est la position le long de I'axe, y sont les coordonnées transverses et 8 est le nombre d’onde
correspondant a la composante de Fourier Eg au temps t. Dans le cas d’une ligne périodique, on

peut introduire la notation du champ en harmoniques d’espace

2m
d

27

d = " —iBgz d d
E(zy,1) = - B, (y,t) e 7 dg = & /0 Es (,y.t) dB, (2.4)

mJo 27

ou B, = f+ 2mq/d est la g-iéme harmonique d’espace de 5. D’aprés la formule précédente, il est
évident que tous les termes Eg vérifient la condition de Floquet qui se formule mathématiquement

ainsi au temps t et pour tous y,z et n
Eg (2 +nd,y,t) =Eg(2,y,t) e (2.5)

D’apres (2.5), on constate que la composante § du champ électrique est déphasée n fois de la

quantité ¢ = Bd sur n périodes. En combinant les deux équations précédentes, on peut déterminer

la transformation suivante proposée par S. P. Kuznetsov

27

d

B(tndy.t) =5 [ Bslay.e Hds, (2.6)
0

de telle sorte que pour une valeur donnée de z, les termes E (z + nd, y, t) sont les coefficients de

la série de Fourier discréte classique

+00
Es(2,y,t) = Z E (2 +nd,y,t) e, (2.7)

n=—oo

La transformée (2.7) sera d’abord utilisée pour décomposer les équations de Maxwell (2.1)
sur la base des modes propres de la structure a froid (3,t). On simplifiera ces équations dans
cette base. Puis, la transformation inverse (2.6) sera utilisée pour écrire les équation simplifiées

dans l'espace de départ (r,t).

2.1.3 Le modeéle de Kuznetsov

Dans cette partie, nous détaillons certaines étapes mathématiques nécessaires a I’obtention
des équations du champ électromagnétique dans le modéle discret. Un développement trés com-

plet de la théorie est présenté par N. M. Ryskin et al. dans la référence [30]. En premier lieu, on
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II. Théorie discréte de Kuznetsov

peut montrer qu’en appliquant la transformation (2.7) aux équations de Maxwell, la composante

de nombre d’onde 8 du champ électromagnétique vérifie les équations suivantes

V.Dﬁ (I‘,t) = pPB (I‘,t)
.B t = 0
V-By (1) (2.8)
V x Eﬁ (I‘, t) = —8t BB (I', t)
V x Hg (r,t) = -]ﬁ (r,t) + O Dy (r,t),

ou Eg et Bg sont les champs dans la structure en présence des densités de charge et de courant
ps et jg. Les équations ci-dessus sont ensuite décomposées sur les modes propres de la structure
en introduisant pour chaque mode s les fonctions propres E; 3 et B, 3. Ces fonctions corres-
pondent aux solutions de propagations d’'une onde électromagnétique dans la structure a froid.
En conséquence, elles possédent les propriétés suivantes :

— Ces fonctions vérifient les équations de Maxwell-Poisson sans terme source et Maxwell-

Thomson a froid (elles sont solénoidales)

V.Esﬂ (I‘) = 0

V.B,s(r) = 0. (29)

— Pour un mode de propagation, a une valeur de § correspond une unique fréquence ws (3).
Ainsi, par définition, les équations de Maxwell-Faraday et Maxwell-Ampére a froid four-

nissent deux propriétés supplémentaires des fonctions propres

VX Eas() = —iws(8)Bag(r)
V x Hgp(r) = iws(B)Dsp(r).

Considérons le probléme en présence de faisceau d’électrons, c’est a dire les équations (2.8).

(2.10)

Puisque la divergence d’un champ magnétique est toujours nulle, il en découle que les fonctions
B, s constituent une bonne base de fonctions pour exprimer Bg. Ce terme est dépendant du
temps et de l'espace et, puisque les conditions aux bords ne dépendent pas du temps, on peut
écrire ce terme sous la forme du produit d’'une amplitude dépendant du temps et d'une fonction
dépendant de 'espace. En décomposant Bg sur les modes propres de la structure a onde lente,

on peut donc écrire
“+oo
B (r,t)=» Cup(t)Bss(r). (2.11)
s=1

Une expression analogue & (2.11) pour le terme Eg ne peut pas étre obtenue de maniére aussi
directe, par simple superposition. En effet, en présence d'un faisceau d’électrons, le champ Eg
n’est pas une fonction solénoidale (sa divergence n’est pas nulle). Cependant, on peut supposer
que ce champ est la somme d'un terme de divergence nulle, correspondant & 'onde de circuit,
et d’'un terme de divergence non-nulle correspondant au champ de charge d’espace. Le terme

de divergence nulle doit alors s’écrire sous une forme analogue a (2.11) et il faut lui ajouter un
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2.1 Détermination des équations du modéle

champ dérivé du potentiel de charge d’espace du faisceau pour obtenir le champ total. On peut

donc écrire

EB sc
= r—/—
Eg(r,t) =Y Cop(t)Esp(r) =V s (r,t), (2.12)
s=1
E;ir

ol ¢g est le potentiel de charge d’espace du faisceau. Notons que dans la pratique, le premier
terme du membre de droite de la relation (2.12) correspond au champ de circuit Eg ¢, alors que

le second terme représente le champ de charge d’espace Eg .

En introduisant les équations (2.12) et (2.11) dans les équations (2.8) et aprés quelques

manipulations, on obtient une relation sur laquelle il vaut la peine de s’attarder un peu

1

diCis (1) = ity () Cop () = —55 [

lig (r,t) — €0y (Vs (r,t))] .Elg(r) d’r. (2.13)

Dans cette équation, le facteur de normalisation Ny, correspondant & I'énergie électromagnétique

stockée dans une période de la structure, est défini par

0 , 818 #1
/ (Esp-Dig+Byg . Hig) dV = { s (2.14)
Vo

2N, ,sis=1
ou Vp est le volume d’'une période de la structure. La relation (2.13) décrit I’évolution de I’am-
plitude du champ électromagnétique de vecteur d’onde 8 sur le mode s. En introduisant (2.10)

dans la partie de U'intégrale de (2.13) contenant le potentiel de charge d’espace, on obtient

/ e@thﬁg.E:BdV:iﬁt V.V x Hy gdV . (2.15)
Vo ' Ws Vo '
Puis, en utilisant successivement 'identité remarquable V. (A x B) = A.(V x B)-B.(V x A)

et le théoréme de la divergence, on peut montrer que
/ eatv¢5.E:5dV:Z8t/ VqﬁngZﬁndS, (2.16)
Vo ’ Ws o0 ’

ou n est le vecteur unitaire orthogonal & I’élément dS de la surface 02 contenant le volume V.
Le membre de droite de 'équation (2.16) est nul. En effet, puisque le bord interne est métallique,
le terme V ¢g X HZ,,B est orthogonal au vecteur n, impliquant une contribution nulle & l'intégrale
sur cette partie du domaine d’intégration. De plus, les fonctions vectorielles V ¢ 5 et H, g vérifient
la condition de Floquet. On prouve alors aisément que la contribution & I'intégrale sur le port

d’entrée compense celle sur le port de sortie.

En conséquence, le terme contenant le potentiel de charge d’espace dans I’équation (2.13)

est nul, et seul le terme de courant du faisceau d’électrons joue un role dans l'intégrale. Aprés
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II. Théorie discréte de Kuznetsov

quelques manipulations, 1’équation (2.13) devient

dtCS’g (t) — Ws (,3) C ,g

.E} 2.1

ou l'intégrale porte alors sur le volume entier de la structure V. Les équations réduites dans
I'espace (r,t) s’obtiennent finalement en appliquant la transformée (2.6) aux équations (2.17),
(2.12) et (2.11). Tous calculs faits, on obtient

d;C sn _Z Z Qsmc’sn m = QN/ (I‘) dr (218)
et
+o0o  +o00
Ert) = Y Y Cin(WEan(r) — Vol(r,1)
oo Too (2.19)

B(r,t) = Y Y Con(t)Ben(r).

s=1n=-—o00

Notons que les termes Cs ,,, Qs 5, Eg , et B, sont définis en utilisant la transformée (2.6) comme

Cs’n (‘[;) = / C ,,3 —znﬂd dB
d 7
Qs = o), @ (B) e~ 4B
2 (2.20)
d [ —infBd
E;,(r) = o ; E;s(r)e ds
d 4
B;,(r) = o ; B; s (r) g~ inbd dg.

2.1.4 Interprétation physique du modéle

Les équations (2.18) et (2.19) constituent le coeur du modéle discret. Nous dédions donc cette
partie & leur interprétation physique. Ces équations décrivent l'excitation d’'un champ électro-
magnétique dans une structure infiniment longue dans la direction z et périodique de période
d. Nous verrons qu’elles correspondent en pratique & une expression réduite des équations de
Maxwell. Les considérations présentées dans cette partie seront qualitatives et nous reportons le

lecteur au chapitre 3 pour une analyse plus quantitative sur la précision du modéle.

En tout premier lieu, on remarque que le modéle est composé de deux parties :
— Une équation dynamique ayant les termes C,, pour inconnue (équation (2.18)).
— Deux équations permettant de recomposer les champs totaux a partir des inconnues Cs

(équations (2.19)).
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2.1 Détermination des équations du modéle

Dans I’équation (2.18), la notation C,, équivaut a Cs (z = nd,t). On voit dans cette équation
que, pour le mode propre s, ce terme est couplé a ses voisins Cs p—m = Cs ((n — m)d, t). Puisque
(n,m) € Z2, ces voisins sont distants d'un multiple entier de la période. Ainsi, ’équation (2.18)
réduit la dynamique du champ électromagnétique dans toute la structure & la dynamique d’une
seule amplitude Cs, par mode et par période de la structure. La force du couplage entre les
différentes amplitudes est donnée par les coefficients €2 ,,, qui, d’apres (2.20), sont les coefficients

de Fourier de la courbe de dispersion du mode s que 1’on considére.

L’équation (2.18) met en lumiére le couplage de 'onde avec le faisceau d’électrons. Dans
I'intégrale, le terme Eg,, correspond & la forme du champ électrique associée a la période n de la
structure. En prenant le produit scalaire de cette forme de champ par la densité de courant du
faisceau et en intégrant sur le volume total de la structure, on obtient un terme ayant la dimension
d’une puissance. Le membre de droite de ’équation (2.18) correspond donc a la puissance déposée
par le faisceau d’électrons sur le s-iéme mode de la n-iéme période de la structure a onde lente.
En résumé, dans le modéle discret, un mode de propagation & chaud est vu comme une série
d’amplitudes (cellules) couplées entre elles par les coefficients de Fourier de la courbe de dispersion

du mode a froid. Ces cellules interagissent avec le faisceau d’électrons.

A chaque instant, le champ électromagnétique total dans toute la structure de propagation
est recomposé grace aux équations (2.19). On voit dans ces derniéres que, pour obtenir une
solution exacte, il est nécessaire de sommer les amplitudes sur un nombre infini de modes de
propagation. Néanmoins, on comprend intuitivement que la prise en compte de certains modes
seulement sera nécessaire afin de traiter avec une précision suffisante le couplage de I'onde de

circuit avec le faisceau.

Pour un mode s donné, les deux relations (2.18) et (2.19) font intervenir des sommes sur
les cellules; elles mettent en lumiére le couplage des cellules les unes avec les autres. Etant
donné que ces sommes possédent un nombre infini de termes, le couplage d’'une période avec ses
voisines s’étend théoriquement sur une longueur infinie. Dans la pratique, ceci est évidemment
impossible. La somme dans 'équation (2.18) sera tronquée. On peut se faire une idée de la
vitesse de convergence de la méthode en terme de caractéristiques dispersives par rapport & un
mode de propagation donné. Supposons qu’'une onde directe de fréquence w; et de déphasage par
période ¢ = Bd se propage sur un mode s de la structure. En I’absence de faisceau d’électrons,
les amplitudes Cj ,, solutions de (2.18) pourront s’écrire sous la forme

Csn (t) = Cipeste™mo (2.21)
ou Cfy, est 'amplitude normalisée du champ électromagnétique de ’onde se propageant dans la
structure & onde lente. En introduisant cette expression dans (2.18) et en y annulant le terme

source, on obtient

—+00
_ Z 9 ime 2.22
Ws = s,m€ s ( - )

m=—0oQ
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II. Théorie discréte de Kuznetsov

soit la série de Fourier ayant pour coefficients les termes de couplage €2 ,,. Ainsi, limiter I’étendue
du couplage entre cellules dans le modéle aura pour effet d’engendrer une erreur qui diminuera
a la méme vitesse que convergera la transformée de Fourier de la courbe de dispersion du mode
s. Dans le chapitre 3, nous verrons que, pour le probléme auquel nous nous intéressons, cette
convergence est rapide. En conséquence, un petit nombre de coefficients () ,,, seront nécessaires

pour obtenir une précision suffisante.

2.2 Synthése des travaux de Ryskin et al.

A notre connaissance, bien que cette théorie fiit développée par S. P. Kuznetsov au début
des années 80 [26], elle ne fut exploitée dans un cas proche de la réalité par N. M. Ryskin et al.
que plus de vingt ans plus tard (voir [30], [31] et [32]). Dans cette partie, nous présenterons les
améliorations théoriques et pratiques apportées par Ryskin ef al. au modéle de S. P. Kuznetsov.
L’orientation de ces travaux porte sur :

— Le développement d'un modéle d’interaction en régime petit signal.

— La détermination de conditions aux extrémités permettant de traiter le cas d’une ligne de

longueur finie.

— L’application du modéle discret & un cas approché de tube & cavités couplées en une

dimension et ’étude des possibilités offertes par celui-ci pour étudier des phénoménes non-

stationnaires.

2.2.1 Relation de dispersion en régime petit signal a une dimension

Dans la théorie de Pierce on détermine la relation de dispersion en régime petit signal du TOP
a chaud en couplant une ligne modélisée par un schéma équivalent avec un faisceau d’électrons
fluide linéarisé. On peut similairement obtenir la relation de dispersion du TOP en régime petit
signal dans le modéle discret. II faut pour cela coupler I’équation (2.18) avec les équations fluides

linéarisées. Cette partie rappelle les hypothéses et résultats principaux de ce modéle.

Dans le cas d’'un modele & une dimension, I'équation (2.18) décrivant la dynamique de I'onde

de circuit devient

“+oo
1
dtcs,n (t) —1 Z Qs,mCs,n (t) = _W /L Ihf (Z,t) 'E:,n (Z) dZ, (2'23)

ou L est la longueur de la structure a onde lente, I}¢ la partie non-stationnaire du courant du
faisceau et Ej ,, est la composante longitudinale du champ propre. La dynamique du faisceau est

décrite par les équations fluides qui s’écrivent

3tp + 821 =0

(2.24)
v + vd,v = n(Es+ Eeir)
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ou 7 est le rapport charge sur masse d’un électron, p est la densité linéique de charge du faisceau
d’électrons, v sa vitesse fluide longitudinale et I = pv son courant a l'instant ¢ et & la position z.
Par souci de généralité, on suppose que la dynamique du faisceau est soumise & la fois au champ
électrique de l'onde de circuit FE¢ et au champ électrique de charge d’espace Eg.. Ce dernier

vérifie ’équation de Maxwell-Poisson

9. Bge = = (2.25)

En linéarisant les équations fluides et I’équation de Poisson, puis en supposant que les grandeurs

physiques du probléme varient en temps et en espace de facon harmonique, c’est-a-dire comme

iwt— LBz

e , on détermine les équations petit signal du faisceau

wpr — Pl = 0
wvr  — /81)07)1 - _“7 (ESC + Ecir)
B h (2.26)
sc = 11—
Beo
Ly = PoV1 + P1Yo

En combinant ces équations, on obtient facilement une relation entre la partie alternative du

courant du faisceau d’électrons et le champ électrique de 'onde de circuit

.wvplp

lWECir ; (227)

2
[(w — 51)0) — wz Ihf = —
ou vy est la vitesse moyenne du faisceau d’électrons en entrée de ligne, w, = \/npo/€o la fréquence
plasma du faisceau, Iy le courant statique du faisceau et Vj sa tension d’accélération. En effectuant
une série de manipulations sur I'équation (2.23) et en ne prenant en compte que la premiére
harmonique d’espace du champ de circuit, on peut déterminer une deuxiéme relation couplant

Iyt et B¢y pour le mode s
(w — ws) Eeir = i Z:8%0g It (2.28)

o1, pour une valeur donnée du nombre d’onde (3, w; est la fréquence de 'onde dans la structure
a froid, Z. est I'impédance de couplage définie ci-dessous, et v, = Jgw la vitesse de groupe a

froid. Dans I'équation (2.28), 'impédance de couplage Z. est définie par la formule

2

’ES,B d
282N, v,

Z:(B) (2.29)

En combinant les équations (2.27) et (2.28), on simplifie E., et Iy et on obtient la relation de

dispersion du modele discret en régime petit signal

(w — Bug)? — wz] (w — ws) = 282wC?vgvy, (2.30)
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II. Théorie discréte de Kuznetsov

ou C = Z.Iy/4Vy est le parameétre de Pierce.

En premier lieu, on peut remarquer que I’équation (2.30) ressemble fortement a la relation

de dispersion de Pierce
[(w - 6v0)2 - wg] (w2 — v(%BQ) = 25244126'31)0% ,

ol vy est la vitesse de phase de I'onde se propageant dans la structure a froid. Cependant,
I’équation de Pierce est un polynome du quatriéme ordre en w et en 3, alors que ’équation du
modeéle discret est un polynome d’ordre 3 en w et n’est pas un polynoéme en 3. En effet, en

introduisant (2.22) dans (2.30), on obtient

“+oo

(w — Bug)? — wﬂ <w - E Q&melmﬂd) = 2B82wC3vv, . (2.31)
m=—0oQ

Ainsi, en utilisant la relation de Pierce, il est commode de travailler a fréquence réelle fixée

pour calculer quatre racines complexes 3;—1 2 3 4, dont la partie imaginaire nous donne le taux de

croissance de l'onde de circuit par unité de longueur, nous permettant ainsi de déterminer le gain

d’un tube sur ’axe en régime petit signal. Ces racines peuvent étre déterminées analytiquement.

Une telle opération dans I'équation (2.31) est rendue bien plus difficile par la présence de la
somme dans le terme entre parenthéses. Il semble alors plus naturel de travailler & une valeur fixe
de 3 réel dans I'équation (2.30). Cette méthode a pour avantage de nécessiter la résolution d’un
polynoéme d’ordre 3, ce qui peut se faire analytiquement. A l'issue du calcul, on trouvera alors
trois racines complexes w;—1 23 dont la partie imaginaire nous donnera le taux de croissance de
I’onde par unité de temps et non plus par unité de longueur. Cependant, en supposant que le taux
de croissance spatial de 'onde est faible devant la longueur d’onde, i.e. Im {5} /Re {8} < 1, on

peut utiliser la relation bien connue [33]
Im{w} = —Qm {B} vy (2.32)

pour déterminer le gain de chacune des trois ondes sur l'axe.

L’interaction est donc vue de maniére différente par le modéle de Pierce que par le modéle
que nous décrivons dans cette partie. Sur les figures 2.1 et 2.2, nous avons représenté (qualita-
tivement) la courbe de dispersion du premier mode d’une structure a onde lente hélicoidale en
rouge et les deux ondes de faisceau en bleu marine. Comme nous I’avons expliqué dans la partie
d’introduction, dans le modeéle de Pierce (figure 2.1), on travaille & une fréquence donnée pour
déterminer quatre nombres d’onde complexes. On trouve alors que quatre ondes sont présentes
dans le tube lors de 'interaction; trois ondes directes w/B > 0 et une onde inverse w/f < 0.
Dans le modéle de Ryskin (figure 2.2), on travaille a une valeur de (3 et on détermine trois valeurs
complexes de w. On trouve ainsi que trois ondes sont présentes dans le tube et on remarque que

toutes vont dans la méme direction. L’onde inverse est absente de ce modéle en domaine S.
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FIGURE 2.1 — Modéle de Pierce, on détermine FIGURE 2.2 — Modéle de Ryskin, on détermine

quatre solutions fB;—1 234 € C en trois solutions w;—1 2.3 € Cen tra-
travaillant & une valeur de fré- vaillant & une valeur de nombre
quence w € R. d’onde g € R.

Nous nous proposons a présent d’étudier le comportement du modeéle de Ryskin par rapport
au comportement petit signal d’'un tube réel. Nous avons développé un code test en langage
C, dont le but est de résoudre 1’équation (2.30) pour une valeur donnée de [ en prenant les
paramétres de faisceau ([o, Vo) ainsi que de ligne (Z.,vy) comme données d’entrée. Plusieurs
scripts écrits en Python permettent d’automatiser I’exécution de ce code afin de paramétrer son

exécution sur les grandeurs physiques d’entrée.

Sur la figure 2.3, les courbes rouge, verte et bleue représentent la relation de dispersion du
TOP. On a représenté en noir les courbes de dispersion de chaque systéme, faisceau et onde de
circuit, lorsqu’ils ne sont pas couplés. Comme attendu, on voit que seule I'onde lente de charge
d’espace se couple avec I'onde de circuit sur une certaine bande de fréquence. Sur cette bande de
frequence, deux des trois fréquences solutions de (2.30) sont complexes. Ces deux fréquences ont
la méme partie réelle mais ont des parties imaginaires opposées. La fréquence purement réelle
correspond & ’onde rapide de charge d’espace lorsque ’on considére les systémes découplés. Sur
cette figure, 'amplification peut avoir lieu sur une large bande de fréquences (de 10 & 20 GHz)

ce qui est une des caractéristiques du tube & hélice.

Aprés avoir obtenu la valeur complexe des fréquences correspondant au nombre d’onde de
travail, on peut estimer la valeur de la partie imaginaire de § en utilisant la relation (2.32). On
peut donc estimer le gain du tube sur une certaine bande de fréquence pour des paramétres de
faisceaux fixés, et étudier I’effet d’une variation d’un de ces paramétres. Sur la figure 2.4, nous
avons représenté le gain d’un tube pour plusieurs valeurs de la tension du faisceau obtenu par le
modeéle en domaine 5. On constate qu’en diminuant la tension du faisceau (sa vitesse moyenne),
le gain du tube se déplace vers les plus hautes fréquences. Ceci est cohérent avec la figure 2.3.
En effet, en diminuant la vitesse du faisceau, on diminue la pente de la droite du mode lent de
charge d’espace. Ainsi, si ’on considére les systémes découplés, cette droite intercepte la courbe
de dispersion du mode d’hélice a une fréquence d’autant plus grande que la pente de cette droite
est faible. De plus, on peut voir que le gain est d’autant plus fort qu’il se déplace vers les basses

fréquences (les petits nombres d’ondes dans le cas présent), ce qui est cohérent avec le fait que
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FI1GURE 2.3 Courbe de dispersion d’'un tube & hélice obtenue avec le modéle de
Ryskin. On a représenté en couleur les modes rapide et lent de charge
d’espace (rouge et bleu) ainsi que le premier mode de propagation
d’une hélice (vert). Les courbes en noir sont les courbes de dispersion

des systémes découplés w = [Svg+w, (traits et pointillés, onde rapide),
w = Pug—w, (traits, onde lente) et w = w;, (pointillés, onde de circuit).

I'impédance de couplage de la ligne augmente habituellement lorsque 8 diminue. C’est le cas

pour le mode que nous considérons ici.

La figure 2.5 représente le gain en fonction de la fréquence de fonctionnement sur une partie
de la bande du premier mode du méme tube pour différentes valeurs du courant du faisceau.
Lorsque le courant augmente, le gain se déplace vers les plus hautes fréquences. Ceci s’explique
par 'augmentation de la fréquence plasma qui déplace la droite du mode lent de charge d’espace
vers de plus basses fréquences. De plus, on remarque que plus le courant augmente, plus le gain
du tube est grand. En effet, en augmentant le courant a vitesse de faisceau constante, le nombre
d’électrons cédant leur énergie a I'onde augmente. Finalement, plus le courant augmente, plus la

bande d’amplification est large, ce qui correspond bien au comportement naturel d'un tube |34].

2.2.2 Application du modéle discret a un TOP a cavités couplées

Un obstacle a I'application du modeéle discret dans sa version décrite par les équations (2.18)
et (2.19) est dia au fait que la somme dans (2.18) comporte un nombre infini de termes. Dans
un cas pratique numeérique, cette somme doit étre tronquée car le nombre de périodes N dans

un TOP est fini, et aussi en raison des capacités de stockage mémoire limitées des ordinateurs.
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FI1GURE 2.4 Courbes de gain d’'un TOP & hélice sur la bande passante du premier
mode pour différentes valeurs de tension d’accélération du faisceau.

Il en résulte en général que 'approximation d’un systéme de référence sera d’autant plus précise
que le nombre de termes pris en compte dans la somme est grand. En premiére approximation,
Ryskin et al. ont limité ce nombre a deux coefficients €2, ,,, non nuls, ce qui revient a traiter le

cas d’un tube fictif dont la courbe de dispersion vérifie I’équation

Aw

w(¢p) = wo + Awcos(¢), avec Qg = wp et Q) = — (2.33)
Dans ce cas, 'équation (2.18) s’écrit alors
. Aw 1 . .
d:Cp, —iwoCp, —i—— (Cr—1 + Chg1) = — 5 / j(r,t) . EX, (r) d®r, (2.34)
2 ON, |y :

ou l'indice s = 1 a été rendu muet par souci de clarté.

En supposant que la ligne contient N périodes, il faut calculer la dynamique des amplitudes
C1,...,Cn grace aux équations (2.34) qui leurs sont associées. Or, I'équation (2.34) régissant la
dynamique de 'amplitude C] fait intervenir I'amplitude Cy qui n’est pas censée exister dans la
réalité. Néanmoins, puisqu’on ne peut pas introduire de puissance HF dans le modéle discret par
les conditions aux bords, ce couplage constitue le seul moyen d’exciter la cellule C; par I'extérieur
si ’on pose des conditions aux extrémités appropriées. Un couplage de nature similaire entre les
cellules Cy et Cy11 peut étre mis en lumiére en écrivant I’équation (2.34) régissant la dynamique

de la cellule Cy. Ce couplage constitue le seul moyen d’évacuer la puissance HF contenue dans
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FiGURE 2.5 Courbes de gain d’'un TOP a hélice sur la bande passante du premier
mode pour différentes valeurs de courant du faisceau.

la structure & onde lente. Ainsi, on peut voir le systéme total comme une ligne de longueur
finie (cellules C1 & Cy) connectée a ses extrémités a deux guides d’entrée et sortie de longueur
semi-infinie. Seules les cellules C; a C interagissent avec le faisceau (voir figure 2.6). Afin de
prendre en compte certains phénoménes de réflexions en entrée et sortie de ligne, N. M. Ryskin
et al. imposent, dans leur modéle, que les guides d’entrée et de sortie aient des caractéristiques
dispersives différentes de celles de la structure a onde lente. Ils écrivent la relation de dispersion

de ces guides
w (1) = wo + AQcos(v) , avec AQ > Aw. (2.35)

Ainsi, la dynamique des amplitudes des cellules C,, .1 et Cp,~ ny suit la relation.

AQ

dtCn - iWQCn - ’ZT (Cn—l + Cn_l,_l) = 0, (236)

On peut ainsi déterminer des conditions aux bords bien posées pour le cas ou le tube fonctionne
a une fréquence donnée w. En effet, dans les guides d’entrée/sortie, en 1’absence de faisceau

d’électrons, la solution de I'équation (2.36) peut s’écrire sous la forme

C, = (Cine*"mp + C’refemw) e“t  pourn <1

- (2.37)
Cn = C’outeilm’bem}t , pour n > N,
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FIGURE 2.6 Schéma du systéme étudié par N. M. Ryskin et al. Un mode de propa-
gation de la structure a onde lente (cellules C,cq,n]) est couplé avec
un faisceau d’électrons. Cette structure a onde lente est connectée en
entrée et sortie a des guides d’onde ayant des caractéristiques disper-
sives différentes. Chacune des cellules est couplée a sa premiére plus
proche voisine a gauche et & droite.

ou Ci, et Cler sont les amplitudes des ondes directe et inverse dans le guide d’onde d’entrée
et Coyy 'amplitude de I'onde directe dans le guide de sortie (voir figure 2.6). En pratique, Cj,
est une donnée du probléme que ’on peut déduire de la puissance de 'onde que 'on souhaite

introduire dans le guide d’entrée
P, = e (2.38)

En introduisant les expressions (2.37) dans (2.34) et (2.36) pour n = 0,1, N et N+1, on détermine

quatre équations servant de fermeture au systéme

diCret  + Z@ (e Vet — € WtCH) = *i%e’“ﬂc‘in
(de —iwo) C1 — 2 (BZUJtCref + ) - i%e*iwtqn + P 239)
(dt —iwg) Cn  — % (CN |+ e INFDY it o ) = Py '
diCout  + ¥ ( ei(N“We*"“tCN) - 0

ou

P, =

1
- i B3
mu[ﬁ n@T

La dynamique des cellules Cpcjp y_1) est donnée par la relation (2.34) puisque celles-ci ne sont
pas couplées au guide d’entrée ou de sortie. Finalement, le systéme décrivant la dynamique des
amplitude dans toutes les périodes de la structure & onde lente s’écrit sous la forme matricielle

suivante

4C(t)+A(t) .C(t)=P (), (2.40)
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ot A est une matrice tri-diagonale de dimension N +2, C est le vecteur contenant les amplitudes
(Cref, C1...Cn, Cout) et P contient la puissance de I'onde introduite dans la ligne ainsi que celle

introduite par le faisceau.

Dans la référence [32], Ryskin et al. présentent des résultats obtenus grace a un code de
simulation basé sur le modeéle que nous venons de détailler. Dans le code, le faisceau est modélisé
par une méthode "particle in cell" ce qui permet de prendre en compte le comportement non-
linéaire du tube. Il y est démontré que, dans sa version non-stationnaire, le modéle discret respecte
les comportements linéaire et non-linéaire (compression de gain) d'un systéme proche d'un TOP
a cavités couplées. De plus, il est démontré que le modeéle discret permet d’étudier certains
phénoménes non-stationnaires ainsi que de déterminer les caractéristiques courant-tension d’une
oscillation auto induite. En conséquence, ces études précédant la thése donnaient bon espoir que

le modéle discret pourrait s’appliquer dans le cas d’'un TOP & hélice.

2.3 Avantages et inconvénients du modéle discret

Le premier intérét du modéle discret par rapport aux modéles généraux utilisés dans certains
codes commerciaux est qu’il s’agit d’'un modeéle réduit. 11 utilise une décomposition modale sur
la structure a froid pour exprimer le probléme sous une forme simplifiée. Le nombre de degrés
de liberté du systéme couplé est alors réduit mais les cas d’application de ce modéle deviennent

limités (périodicité) par rapport aux possibilités données par un modeéle général.

Mieux que les modeéles fondés sur une représentation de I’onde de circuit par des circuits
équivalents, le modeéle discret permet une description exacte des caractéristiques dispersives des
modes de propagation & froid sur toute la bande. En effet, il suffit pour ce faire d’augmenter
le nombre de coefficients € ,,, pris en compte dans la somme de I’équation (2.18), c’est-a-dire
d’augmenter la portée du couplage entre une cellule et ses voisines. De plus, d’aprés ’équation
(2.19), il est facile de prendre en compte plusieurs modes de propagation, puisqu’il suffit d’ajouter

autant de termes que nécessaire dans la somme sur 'indice s.

Le modéle discret donne la possibilité de décrire les aspects tridimensionnels du tube. En
effet, le champ électromagnétique total dans la structure est déterminé par I’équation (2.19) qui
nécessite la connaissance des formes de champ Ey ,, et By ;,. Ces formes de champ sont définies par
les transformées données par I’équation (2.20) et nécessitent, pour un mode donné, de connaitre
les solutions de propagation & froid pour différentes valeurs de 3, E g et B, g. Celles-ci peuvent
étre obtenues soit par des modéles analytiques, soit par des mesures expérimentales, soit par des
résultats de codes de simulation 3D. Dans le dernier cas, le champ calculé prend en compte les
propriétés des matériaux. En conséquence, la forme de champ nécessaire dans le modeéle discret

peut inclure toutes ces propriétés.

Finalement, on voit, d’aprés le membre de droite de I’équation (2.18), que seul le volume du

tube contenant des électrons jouera un réle dans les échanges d’énergie et d’impulsion entre le
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faisceau et I’onde de circuit (si j = 0, la contribution est nulle). La connaissance du champ propre
dans ce volume est, elle aussi, nécessaire. Bien que dépendant des conditions sur le bord interne
du tube (fourreau), seule sa valeur dans le volume contenant le faisceau nous intéresse. Puisque
ce champ propre ne variera pas au cours du temps, il suffit de la calculer une fois pour toutes et
de ne conserver que la partie qui nous intéresse. En d’autres termes, lorsque 'on utilise le modéle

discret, il est inutile de simuler tout le tube. Seul le volume interne a 1’hélice nous intéresse.

Un modéle réduit n’est par définition utilisable que pour une certaine gamme de problémes,
dépendant des hypothése posées a l'origine. Concernant le modéle discret, une de ces hypothéses
est celle de la périodicité de la structure a onde lente dans la direction z. En conséquence, dans
sa forme initiale, le modéle discret ne sera valable que pour les TOPs possédant un tel type de
structure. Ceci pose un probléme si I’on souhaite simuler un TOP possédant un "taper" de sortie
(changement de période dans la section de sortie), ce qui est trés souvent le cas. De plus, cette
hypothése rendra difficile la prise en compte précise des réflexions d’onde dues & un changement

de géométrie, comme c’est le cas en entrée ou en sortie de ligne.
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ITI. Modéle numérique 1D

Ce chapitre est consacré a 'application du modéle discret au cas du TOP & hélice. Nous
présentons un modéle & une dimension ainsi que le code de simulation que nous avons développé.
Dans ce modéle, la courbe de dispersion de la structure a onde lente de référence est issue d’un
calcul tridimensionnel. Elle correspond donc mieux a un TOP réel que dans [32]. Ceci constitue
une avancée importante vers la simulation pratique des TOP avec le modéle discret. Dans une
premiére section de ce chapitre, nous détaillons nos hypothéses. Dans la seconde section, nous
décrivons le modéle de faisceau d’électrons utilisé. Dans la troisiéme section, nous expliquons
comment l’équation d’évolution de ’onde de circuit peut étre intégrée au cours du temps, et
nous expliquons comment nous obtenons la forme du champ électrique. Le code HelL-1D ainsi
que des résultats numériques obtenus avec celui-ci sont présentés dans la quatriéme partie. Nous

concluons sur cette étude dans la cinquiéme section.

3.1 Hypothéses de travail

Dans I’absolu, les aspects tridimensionnels

de la géométrie ont une influence sur les per-
formances d’'un TOP. En premiére approxima-
tion, il est cependant raisonnable de négliger
les variations des grandeurs physiques (champ
électrique, densité de courant du faisceau etc.)
dans les directions transverses a la direction
de propagation. C’est cette méme approxima-
tion que nous avons faite dans le modéle petit
signal & une dimension présenté au chapitre
précédent. Dans ce chapitre, nous détaillons

un modéle grand signal de TOP en domaine

temporel.

m

Dans ce modeéle, le faisceau d’électrons est

vu comme une assemblée de disques uniformeé- SN A0 VDA W S AR S /SN W ——
z

ment chargés, ayant un rayon égal au rayon

. | . | |

FIGURE 3.1 Schéma du modéle de faisceau a une
par leur position et leur vitesse le long de 1’axe dimension. Les particules sont vues
comme des disques chargés. Le fais-
ceau transite dans un cylindre métal-
sont prises en compte par une méthode analy- lique engendrant ainsi un champ de
charge d’espace sur ’axe du systéme.

moyen du faisceau, b. Ces disques sont repérés

du TOP. Les forces de répulsion entre électrons

tique qui nécessite de connaitre la densité de
charge du faisceau. Celle-ci est estimée grace a une interpolation analogue & celle effectuée dans
un code "particle in cell". La ligne a retard est quant & elle représentée par le modéle discret.
Par souci de simplicité, on suppose que seul le mode fondamental de I’hélice joue un réle dans

I'interaction. Nous négligeons par ailleurs le champ magnétique de l'onde de charge d’espace.
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g,
Qjv1

2Az

FI1GURE 3.2 — Interpolation d’une charge sur les noeuds du maillage dans la méthode
Particle in Cell.

Finalement, le champ électrique propre le long du rayon du faisceau est approximé par sa valeur
sur I’axe du TOP.

3.2 Modéle de faisceau a une dimension

Dans notre modele & une dimension, le faisceau est vu comme un flux cylindrique d’électrons
se propageant sur I'axe d’une hélice assimilée & un cylindre métallique de rayon a > b. Nous
souhaitons que notre modeéle décrive les aspects non-linéaires du TOP. Il faut donc que le modéle
décrivant le faisceau soit non-linéaire. Les deux approches non-linéaires de faisceau les plus
connues, pouvant étre employées en un temps raisonnable en une dimension, sont 1’approche
Vlasov dont nous ne parlerons pas ici, et I’approche particulaire, communément utilisée dans
la communauté des tubistes. Parmi les modéles utilisant cette seconde approche, la méthode
"Particle in Cell" (PIC) [35], [36] est de loin la plus employée (voir table 4.1). Dans ce chapitre
nous détaillons comment cette méthode peut étre utilisée pour simuler le faisceau d’électrons

d’'un TOP en une dimension.

3.2.1 Principes de la méthode "Particle in Cell" en coordonnées cylindriques

Dans une coupe transverse du faisceau, on suppose que les densités de charge et de courant
de celui-ci sont constantes le long du rayon du faisceau. Il n’est donc pas important de simuler
tous les électrons du faisceau puisqu’on considére que leurs trajectoires sont rectilignes. On peut
donc se représenter une tranche de faisceau comme une macro-particule ayant une forme de
disque (voir figure 3.1). Chaque macro-particule posséde une charge dépendant des paramétres

macroscopiques statiques du faisceau.

Dans la méthode "particle in cell" & une dimension, le domaine de calcul est un segment de

droite que l'on découpe en mailles, aux extrémités (noeuds) desquelles on calcule les quantités
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qui nous intéressent. On cherche tout d’abord & estimer la densité de charge sur les noeuds
du maillage & partir d’une distribution de macro-particules. Afin d’estimer la densité de charge
du faisceau p (z,t), on suppose que la charge de chaque macro-particule s’étale avec une forme
particuliére le long de I’axe. Alors qu’en mécanique classique on considére que la charge associée
a une particule est une fonction de Dirac de I'espace, dans la méthode PIC, la fonction de Dirac

est ainsi remplacée par une fonction de forme. A un instant donné, on peut écrire que
1
p(z,t) = Vo Z apS (2 — 2p) (3.1)
™o

ol g, est la charge totale de la macro-particule, z, est sa position & I'instant ¢, S est une fonction
de forme et V,,, = mb?Az est le volume d’une tranche de faisceau de largeur Az et de rayon b.
Dans notre modéle & une dimension, on choisit une fonction de forme triangulaire, de base égale
a 2Az, et de hauteur égale a 1. Ainsi, la charge de la macro-particule est entiérement distribuée

sur ses plus proches noeuds voisins (voir figure 3.2).

La résolution de ’équation de Poisson dans un modéle & une dimension a géométrie cylin-
drique peut mener, si on cherche a la résoudre numériquement, & certaines inconsistances. Il
existe des astuces numériques palliant partiellement ces problémes [11]. Cependant, nous préfé-
rons estimer la valeur du champ de charge d’espace par une méthode analytique, approximant
mieux ce dernier. Dans cette méthode, on utilise les fonctions de Green du Laplacien afin de
déterminer une relation entre la densité de charge du faisceau et son champ électrique de charge
d’espace. Cette méthode est décrite dans [12] et est utilisée par le code présenté dans [32]. On

peut démontrer que

!
2|1z —z

Qﬁiob/p(z/’t> exp T sgn (z—z/> .dz/, (3.2)

Ey (2,t) =

ou Fg. est le champ électrique de charge d’espace induit par un faisceau de densité de charge p,

et sgn(.) est la fonction signe.

3.2.2 Intégration des équations du mouvement des électrons

La dynamique des macro-particules est soumise au champ électrique de charge d’espace et
au champ électrique de I'onde de circuit. Ainsi, le mouvement d’une macro-particule p est décrit

par les équations de la dynamique comme

dtvp = 7n [Esc (Zp, t) + Eir (Zpa t)]

dizp = vy,

(3.3)

ou Fy. et Eg sont les valeurs des champs électriques de charge d’espace et de I'onde de circuit &
la position z, et a I'instant ¢. Puisque ces champs sont calculés sur les noeuds d'un maillage, dont

les noeuds ne coincident pas avec les positions des particules, il faut encore une fois interpoler afin
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d’estimer la valeur du champ total s’appliquant sur la particule. Dans notre modéle, cette seconde
interpolation est du méme type que celle que nous avons présenté dans la partie précédente. La

seule différence est que l'interpolation s’effectue alors & partir du maillage vers les particules.

Les équations de la dynamique des électrons du faisceau sont résolues pour chaque particule
en utilisant la méthode des différences finies. Cette méthode, ainsi que son utilisation, sont
détaillées dans le chapitre suivant. Retenons pour l'instant que le temps est discrétisé selon un
pas constant At, et que les opérateurs de dérivation sont approximés par des opérateurs aux
différences divisées (schémas). Dans notre modéle, le schéma utilisé pour intégrer les équations

(3.3) au cours du temps est appelé schéma centré en temps. On obtient les relations approximées

vn+% . ’Uni%
P N L = 5[Buw (2, nAL) + Eg; (2, nAt) ] (3.4)
Ak TS |
At P
+1 . . "
ou vg % est la vitesse de la particule au temps t = (n + %)At et z, est sa position au temps

t = nAt. D’aprés la premiére équation de (3.4), les valeurs au temps t = nAt du champ électrique
de charge d’espace et du champ électrique de I’onde de circuit sont requises pour obtenir la valeur
de la vitesse d'une particule au temps ¢t = (n+ %)At. Puisque la position des particules est connue
au temps t = nAt, alors, d’aprés I'équation (3.1), il est possible d’estimer la densité de charge
du faisceau au méme instant. En utilisant la relation (3.2), on obtient alors naturellement une
estimation du champ de charge d’espace & l'instant t = nAt. Le champ électrique de I'onde de
circuit doit étre estimé au méme instant. Nous verrons que, pour ce faire, il faudra disposer d’une
estimation de la densité de courant du faisceau a l'instant ¢t = (n — %)At. Puisque la vitesse des
particules est estimée & cet instant, I’estimation du champ de circuit au temps t = nAt viendra

elle aussi naturellement.

3.2.3 Injection du faisceau

L’injection du faisceau consiste a déterminer, a partir de parameétres macroscopiques (cou-
rant, tension, rayon du faisceau ...), les paramétres de chaque macro-particule (charge, vitesse)
lorsqu’elle entre dans le domaine de simulation. Supposons que la tension d’accélération du fais-
ceau a la cathode soit égale & V. En vertu de la loi de conservation de I’énergie, on peut écrire

que

1

§mv§ =qVh soit , vg = /21nVp, (3.5)

ol vy est la vitesse moyenne du faisceau en entrée de ligne. Le courant du faisceau Iy est défini
par le nombre de charge passant & travers une surface unité par unité de temps. En faisant

I’hypothése quune macro-particule est introduite dans la zone de simulation tous les k£ pas de
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ITI. Modéle numérique 1D

temps, k € N, alors la charge portée par une macro-particule est donnée par la relation
qp = lo EAL. (3.6)

En I’absence d’onde de circuit, le faisceau d’électrons est donc décrit comme une assemblée
de disques de charge g, transitant dans le tube avec une vitesse v, = vg. On peut facilement

déterminer la densité de charge stationnaire du faisceau par la relation

Iy

e 3.7
V2nVomh? (37

Iy = pg’UoT('b2 , Soit pg =

3.3 Modeéle de ligne a une dimension

Dans cette partie, nous décrivons le modéle temporel

de ligne a retard. Nous détaillons les problémes rencon- Ne €1 €9

trés et les solutions que nous avons choisies pour les ré- 1 113% | 6.4%
soudre. Nous démontrons tout d’abord qu’il est possible 5 | 55% | 1.4%
d’utiliser le modéle discret avec une précision suffisante 10 | 3.2% | 0.6%
dans le cas des TOP a hélice. Nous expliquons ensuite la 20 | 1.9% | 0.2%
maniére dont nous procédons pour obtenir la forme de 40 | 1.8% | 0.1%

champ d’un TOP a hélice en une dimension. Une bonne
TABLE 3.1 Erreurs commises par le mo-

déle dans le cas d’'un TOP a
ce champ, et il est donc primordial d’en avoir une bonne hélice.

description de l'interaction dépend en grande partie de

estimation. Nous décrivons ensuite les conditions aux extrémités de la ligne. Nous proposons une
extension de la méthode proposée par Ryskin et al., pouvant s’appliquer & n’importe quel type
de TOP. Nous détaillons finalement une marche a suivre afin d’intégrer I’équation (2.18) au cours

du temps.

3.3.1 Précision du modéle

La courbe de dispersion d’une structure a onde lente est, dans le modéle discret, décomposée
sur la base de Fourier. Dans le cas des TOP & cavités couplées, cette décomposition rend la
représentation de la ligne extrémement réduite car sa courbe de dispersion ressemble fortement
a une des fonctions de base utilisée par le modéle (une fonction cosinus). En conséquence, les
coefficients de Fourier successifs d’une telle courbe de dispersion deviennent trés vite d’amplitude
négligeable. Trés peu de coefficients sont alors nécessaires pour bien décrire les caractéristiques
de dispersion d’'un mode, et le couplage entre les différentes cellules de celui-ci ne porte que sur

de petites distances.

Si on considére la courbe de dispersion du premier mode d’une structure & onde lente héli-
coidale (en trait plein noir sur la figure 3.3), on comprend intuitivement que la décomposition de

celle-ci sur la base de Fourier nécessitera plus de termes. Toutefois, méme dans ce cas, le modéle
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301 reference —— | "
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FIGURE 3.3 Précision du modéle discret pour le premier mode d’une ligne & retard
de type hélice.

discret reste applicable car cette courbe de dispersion est périodique en S8. Le modele discret
équivaut aux équation de Maxwell si un nombre infini de coefficients de couplage €, est pris
en compte dans I'équation (2.18). Ceci est impossible a réaliser dans le cas d’une application
numérique. Il est donc important d’étudier 'effet de considérer seulement un nombre fini, et si
possible petit, de coefficients de couplage. Dans ces conditions, "approximation de la courbe de

dispersion s’écrit (2.22), qui devient

ne

w(@)= ) Que™, (3.8)

m=—nec

si on tronque la série de Fourier au rang fini n.. La bonne ou mauvaise représentation d’'un TOP
dans tout modéle spécialisé dépend en grande partie de ’approximation que fait ce modéle de sa
courbe de dispersion. Puisque la précision du modéle discret converge vers un mode de référence
comme la transformée de Fourier de celui-ci, on peut au premier regard prévoir que celle-ci sera
plus lente dans le cas d’une hélice que dans le cas des cavités couplées; d’une part en raison de
la forme globale de la courbe de dispersion, d’autre part en raison des singularités présentes au

niveau des bords de bande de celle-ci dans le cas d’une hélice.

Nous avons représenté en courbes de couleur sur la figure 3.3, pour plusieurs valeurs de n., les
courbes de dispersion du premier mode d’une hélice a froid approximée par le modéle discret. Sur
cette méme figure, nous avons représenté en trait plein noir la courbe de dispersion de référence.
On remarque sur cette figure que ’approximation faite par le modéle discret est d’autant meilleure

que n. augmente. Pour n. = 20, la courbe approximée se superpose pratiquement avec la courbe
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FiGURE 3.4 Courbe du champ électrique propre d’'une période de la structure le
long de 'axe. La position est exprimée en nombre de périodes.

de référence. La table 3.1 représente ’erreur commise en moyenne par le modéle discret pour
différentes valeurs de n.. Dans la seconde colonne du tableau, I’erreur est obtenue en rapportant

Ierreur absolue & la fréquence courante, c’est-a-dire

1 iy
.
™ Jo

ou, pour un déphasage par pas ¢ donné, w est la fréquence de référence et @ est la fréquence

w—w

w

‘ Ldo, (3.9)

approximée. Dans la troisiéme colonne du tableau, 'erreur est obtenue en rapportant 'erreur

absolue a la fréquence centrale de la bande passante, c’est & dire

1 ™
€ = —— |0 —w| .do, (3.10)
Two Jo

ol wy est la fréquence centrale de la bande passante. Ainsi, la moyenne présentée dans la deuxiéme
colonne donne une trés grande importance a 'erreur commise au niveau des bords de bande, alors
que la troisiéme colonne est une moyenne plus globale. On remarque, grace a cette table, que
I'erreur commise par le modéle discret sur ’ensemble de la bande du mode est de l'ordre du
pourcent si un nombre de coefficients fini et petit (n. &~ 20) est pris en compte. L’erreur commise
par le modéle discret est donc acceptable, et en conséquence, il est clair que celui-ci pourra

correctement s’appliquer aux TOP a hélice.
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3.3.2 Obtention du champ propre

Les équations (2.18) et (2.19) font inter-
venir la forme des champs électrique et ma-
gnétique associée a la période n, E, et B,.
Celles-ci peuvent étre déterminées a partir
des formules (2.20). Leur détermination néces-
site donc de connaitre les solutions de propa-
gation d’une onde électromagnétique dans la
structure & froid sur toute la bande du mode
que I’on considére. Dans notre modéle, on né-
glige l'effet du champ magnétique. De plus, on
ne cherche & déterminer la valeur du champ
électrique propre que sur l'axe du systéme.
Puisque cette valeur dépend de la géométrie a
trois dimensions de I’hélice ainsi que des pro-
priétés des matériaux du TOP, méme un mo-
déle & une dimension prendra partiellement en

compte ces éléments.

On peut estimer la valeur du champ élec-
trique propre de trois maniéres différentes. Tl
existe d’une part des procédés expérimentaux
permettant de mesurer la valeur de ce champ
sur 'axe du TOP. 1l existe aussi des approxi-
mations analytiques. Nous avons pour notre

part choisi d’utiliser le code fréquentiel de pa-

FI1GURE 3.5 — Exemple de calcul HELMOTH-3D. Un

maillage d’un pas de l’hélice est ef-
fectué. La valeur du champ électrique
en tout noeud du maillage est déter-
minée en intégrant ’équation d’Helm-
holtz par la méthode des éléments fi-
nis.

rameétres a froid Thales HELMOTH-3D. Ce programme est un code utilisant la méthode des éléments

finis pour résoudre I’équation d’Helmholtz. En maillant une période de I’hélice, il permet de cal-

culer d’'une part le déphasage d’une onde de fréquence w entre les deux ports du maillage et

d’autre part, le champ électrique en tout point du maillage. Un exemple de résultat obtenu avec

HELMOTH-3D est présenté sur la figure 3.5. On obtient les solutions de propagation Eg qui nous

intéressent en relevant la valeur du champ électrique sur I'axe du maillage. En pratique, le code

HELMOTH-3D donne la valeur de I'impédance de couplage sur ’axe de la structure. On peut dé-

terminer le champ électrique pour une valeur de 8 en combinant la définition de 'impédance de

Es(2) = /2521\75%920 (B)e5= (3.11)

couplage
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avec la formule (2.4)

d k=—o0

[\/ 2ﬁ,§Ns%ch (B)e Prze=infrd] qg (3.12)

ou By, = B—}—QlfT”. Le processus d’amplification dans une hélice fait intervenir I’harmonique d’espace
k = 0 seulement, aussi on négligera 'effet des harmoniques d’espace d’ordres supérieurs. La figure

3.4 représente le champ propre E,, d’une spire d’hélice ainsi calculé.

Le modéle de champ propre que nous avons présenté dans cette section ne dépend d’aucun
paramétre fréquentiel. Si on fait travailler le tube & froid & une ou plusieurs fréquences, alors
les coefficients de couplage, combinés & la forme du champ propre, feront que le champ total
résultant du modeéle discret aura

— la/les "bonnes" longueurs d’onde.

— la/les "bonnes" amplitudes.

3.3.3 Conditions aux bords

Nous avons vu dans le chapitre 2 que 'application pratique du modéle discret en domaine
temporel n’a été rendue possible que grace au développement de conditions aux extrémités bien
posées pour I'équation (2.18). Néanmoins, dans [32], les conditions développées n’étaient valables
que pour des structures a onde lentes dont la courbe de dispersion est un cosinus. Nous avons
donc dia adapter cette méthode aux TOP a hélice. Nous détaillons cette adaptation dans ce

paragraphe. Notons que la méthode présentée plus bas est valable pour n’importe quel type de

TOP.

Nous supposons que la ligne & retard, décrite dans le modéle discret par ses coefficients de
couplage ,—_n... n., €st connectée a ses deux extrémités a des guides d’entrée et sortie, définis
par des coefficients de couplage I';,—_1,0,1. On suppose de plus que le guide d’entrée est similaire
au guide de sortie, et on impose que ces guides aient une période d, égale & celle de la ligne a
retard. Puisque les guides d’entrée et de sortie sont décrits par trois coefficients seulement, leur

relation de dispersion s’écrit
w(¥) =T+ 2I'1 cos() . (3.13)

On utilise le méme principe que dans le chapitre 2, c’est-a-dire que ’on suppose que la solution

de propagation d’une onde dans les guides d’entrée et de sortie peut s’écrire

C, = (Cine*"ml’ + Crefemw) et ,sin <0,
- (3.14)
Cp = Coue ™eiet ,sin>N.
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En introduisant ces expressions dans ’équation de la dynamique des cellules constituant les
conditions aux extrémités, on détermine 2(n. + 1) équations. Celles-ci s’écrivent

— Pour n=0:
[dt + irleiw:| Cref — iFle_i“tcl = —iFle_wCi (3.15)

— Pour n € [1,n.] :

Ne n—1
d,C,, — iChere™ Z Qe et _ Z Qi Coem

e m=n m=—"nc (316)
= iCiue ™ Z Q™ + P,
m=n
— Pour n € [N —n., NJ :
Ne ' n—N-—1 ' '
dCr—i > UuCpgn —iCoue™™ Y Que™et = P, (3.17)
m=n—N m=—"nc
— Pourn=N+1":
[dt n z'rle—iﬂ Cout — iT, Oy N DY =it _ (3.18)

ol Cler est 'amplitude de 'onde réfléchie dans le guide d’onde d’entrée, Cyyt est 'amplitude de
I’onde transmise dans le guide d’onde de sortie, 1 est la valeur du déphasage par pas de ’'onde
de fréquence w dans les guides d’entrée et de sortie, et IV est le nombre de périodes de la ligne a

retard. P, est la puissance introduite par le faisceau dans la cellule n.

Les équations décrivant les cellules de la ligne a retard n € [n.+ 1, N —n, — 1] restent
inchangées (par rapport a l'équation (2.18)), car ces cellules ne sont pas couplées avec celles
composant les guides d’onde. Finalement, le systéme décrivant ’onde de circuit peut encore une

fois s’écrire sous la forme matricielle
dGC(t)+A(t).C(t)=P(¢) . (3.19)

Dans la section suivante, nous présentons la méthode que nous employons pour 'intégrer dans

le code HelL-1D.

3.3.4 Intégration de la dynamique de I'onde de circuit

Considérons un mode de la structure & onde lente a froid sur lequel se propage une onde
directe monochromatique. A chaque instant ¢, le champ dans la structure vérifie la condition de

Floquet, et on peut écrire que

Crrm (t) = Cyy () €2,
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FI1GURE 3.6 Comparaison de différentes méthodes pour la résolution de 1’équation
(2.18).

En introduisant cette expression dans l’équation (2.18), on prouve alors facilement que C,, (t)

vérifie I’équation
d;Cp (t) —w (¢) Cn (t) =0, (3'20)

dont la solution analytique est C,(t) = C,(0)e™!. Nous avons tenté d’intégrer I'équation (3.20)
par plusieurs méthodes différentes afin de déterminer, sur un critére principal de robustesse,
laquelle nous allions utiliser dans le code HelL-1D. Sur la figure 3.6, nous avons représenté la
partie réelle de la solution analytique de cette équation en traits noirs. Le temps en abscisse est
exprimé en nombre de périodes de I’onde. Nous avons divisé chaque période en trente intervalles
ou la solution & différents instants est représentée par des croix noires. En plus de la solution
analytique, nous avons tracé les solutions obtenues en résolvant I'équation (3.20) par les diffé-
rentes méthodes numériques testées. La méthode upstream meéne & une solution divergente. Les
méthodes downstream, prédicteur-correcteur ménent quant a elles a des solutions convergeant
vers zéro. Seules les méthodes centrée et de Runge-Kutta du 4éme ordre a pas adaptatif semblent
donner un résultat pertinent. Néanmoins, on peut remarquer que la méthode centrée se déphase
petit a petit par rapport a la solution exacte. La méthode de Runge-Kutta du quatrieme ordre,

ne présentant pas ce défaut, semble donc étre la plus robuste.

Nous avons tracé sur la figure 3.7 la solution analytique (en trait plein en croix) et la solution
numeérique obtenue par la méthode de Runge-Kutta (en cercles rouges) entre les temps équivalent
aux périodes 997 et 1000. Le temps de transit de I’onde le long d’une section de tube de cinquante

tours étant de 15-20 périodes, on considére mille périodes de 'onde comme un temps long. On
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FIGURE 3.7 — La méthode de Runge-Kutta du quatriéme ordre reste satisfaisante
sur de longs laps de temps au regard de la solution analytique.

remarque donc que la solution numérique reste fidéle & la solution analytique méme aprés des
temps longs pour un pas de temps relativement grand. La méthode de Runge-Kutta du quatriéme
ordre constitue donc une "bonne" méthode pour intégrer ’équation d’évolution de I'onde de

circuit dans le code HelL-1d. Ce code est présenté dans la section suivante.

3.4 Le code Hell-1D

Dans cette section, nous présentons les caractéristiques du code HelL-1d (pour Helix Line
1d) dérivé des modeles de faisceau d’électrons et de ligne détaillés dans les deux précédentes
sections. Nous présentons les résultats obtenus avec ce code d’interaction lorsque le tube simulé
opére sous des conditions normales. Ceci nous permet de valider le programme. Nous verrons de
plus qu’il est possible, avec ce code, d’étudier un type important d’oscillation dans les TOP :

loscillation sans HF.

3.4.1 Organisation du code

Le code d’interaction HelL-1d est écrit en langage C. Il est composé de deux modules. Le
premier résout les équations de la dynamique des électrons et calcule le champ de charge d’espace
associé a la distribution de particules. Le second résout ’équation de la dynamique de 'onde de
circuit. A ce titre, dans ce second module, on trouve une routine calculant le second membre de

I’équation (2.18), une routine actualisant les amplitudes C), en utilisant la méthode de Runge-
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FIGURE 3.8 - Courbe de dispersion de I'hélice ~ FIGURE 3.9 Impédance de couplage utilisée
simulée. pour le calcul du champ propre.

Kutta d’ordre 4 & chaque pas de temps, et enfin une routine recomposant le champ au regard

des équations (2.19).

3.4.2 Fonctionnement usuel d'un TOP

Un modéle acceptable d’interaction doit étre capable

de décrire correctement les comportements linéaire et Vi 3.5 kV
non-linéaire d’'un TOP dans des conditions "normales" Iy 50 mA
d’utilisation. Par "normales", nous entendons des condi- b 0.78 mm
tions dans lesquelles le TOP n’oscille pas. Nous ne L, 26 mm

sommes pas encore capables, a I’heure actuelle, de si-
TABLE 3.2 — Paramétres d’entrée du code

muler un tube comportant des changements de pas ou pour le faisceau d’électrons.

des "severs" (atténuations). La comparaison de notre
code avec des tubes de série fabriqués chez Thales Electron Devices est donc impossible. Ce-
pendant, il est possible de valider le code HelL-1d en comparant ses résultats avec des résultats

obtenus avec d’autres codes, ou encore avec des résultats issus de modéles analytiques.

Parmi les codes fréquentiels utilisés chez Thales Electron Devices, le code TUBH prend comme
hypothése les invariances radiale et azimutale des quantités physiques. Ainsi, ce code se rapproche
du code Hell-1d et peut étre pris comme référence pour valider notre code. De plus, le modéle
de Pierce s’est affirmé, au cours des années, comme une référence pour estimer le gain d’'un TOP

en régime petit signal. Il peut donc, lui aussi, étre pris comme référence.

La figure 3.10 représente le gain sur I’axe d’une section de tube de 50 tours pour une fréquence
de travail de 13 GHz en régime petit signal. Les paramétres a froid de la structure sont donnés par
les figures 3.8 et 3.9, et les paramétres du faisceau d’électrons sont répertoriés en table 3.2. Trois
courbes ont été tracées sur la figure. La courbe en noir représente I’onde amplifiée du modéle de

Pierce. La courbe en rouge représente le gain obtenu avec le code fréquentiel TUBH. La courbe
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FIGURE 3.11 — Gain du tube sur une bande fré-
quence en régime petit signal.

FIGURE 3.10 — Gain du tube sur 'axe & une fré-
quence f = 13 GHz en régime pe-
tit signal.

en bleu représente le gain obtenu avec le code temporel HelL-1d. On remarque que les courbes
obtenues avec les deux codes sont presque similaires. De plus, a partir de la position z = 15 mm,
ces deux courbes viennent se superposer avec la droite obtenue par le modéle de Pierce. Cette
derniére n’est pas en bon accord avec les deux codes pour z < 15 mm, en raison du fait qu’elle ne
représente qu'une des quatre ondes présentes dans le tube. Néanmoins, on peut conclure, d’aprés
cette figure, que le modéle discret donne de bons résultats comparés & la théorie petit signal et
a un autre code de simulation en domaine fréquentiel. Notons qu’afin d’éviter les effets parasites
diis aux réflexions, nous avons effectué le calcul avec HelL-1D sur une hélice de 150 tours, et
nous avons stoppé celui-ci avant que ’onde, réfléchie a la sortie, ne revienne dans les 50 premiers

tours.

La figure 3.11 représente le gain de la section sur une large portion de la bande passante du
mode que ’on considére. La courbe en rouge a été obtenue avec TUBH et la courbe en bleu avec
HelL-1d (pour une section de 50 tours cette fois). D’aprés cette courbe, on pourrait & premiére
vue penser que le modéle discret se comporte mal sur de petites échelles de fréquences. En effet,
la courbe en bleu montre des extrema locaux oscillant & une valeur moyenne correspondant
environ au gain représenté par la courbe en rouge. Ce phénoméne, appelé communément ripple
de gain, est bien connu des expérimentateurs, et est dii aux réflexions d’onde en entrée et sortie
de tube. Puisque celles-ci ont été qualitativement introduites dans notre modéle, il n’est pas
étonnant d’observer ce phénomeéne. Une description théorique du ripple de gain est donnée dans
la référence |37]. Ainsi, si I'on lisse le gain obtenu par HelL-1d autour de sa valeur moyenne,
on peut dire que les deux codes sont en trés bon accord. Cette affirmation est particuliérement
vraie pour les fréquences situées entre 15 et 20 GHz. En effet, sur cet exemple, I'amplitude du
coefficient de réflexion a ’entrée et & la sortie de la ligne est minimale au milieu de la bande de

fréquences du mode.
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FIGURE 3.12 Schéma d’une auto excitation.

3.4.3 Oscillations

L’un des intéréts des codes temporels est qu’il est possible, a travers leur utilisation, d’exami-
ner certains phénomeénes non-stationnaires qu’il serait difficile d’étudier avec des codes fréquen-
tiels. Ces phénoménes peuvent étre classés en deux catégories

— On trouve dans la premiére catégorie les phénoménes faisant intervenir deux fréquences
proches. Bien que ceux-ci puissent étre étudiés avec des codes multi-fréquentiels, 1'uti-
lisation de tels codes améne a des temps de calculs trés longs. En effet, dans un code
multi-fréquentiel, chaque fréquence existant dans le tube doit étre un multiple entier d’une
fréquence fondamentale. Par exemple, si on veut étudier un phénomeéne faisant intervenir
des ondes a fop = 20 et fo; = 21 GHgz, il faudra introduire dans le tube les fréquences
fi=14a fig =19 GHz, et donc résoudre une équation différentielle pour chacune des 21
ondes de circuit, méme si dix-neuf de celles-ci n’auront aucun effet sur le comportement
du tube.

— Laseconde catégorie contient les phénoménes émergeant a des fréquences inattendues, c¢’est-
a-dire pour lesquelles on ne sait prédire a ’avance les fréquences d’apparition. Les codes
temporels peuvent trouver leur application dans ces phénomeénes puisqu’ils apparaissent
naturellement lors de l’exécution du code. En utilisant un code fréquentiel, il faudrait
effectuer un balayage fin en fréquence sans étre assuré d’observer le phénoméne.

Afin d’illustrer les possibilités offertes par le modéle discret en termes d’oscillations, nous
avons choisi de présenter une simulation d’auto-excitation effectuée avec le code HelL-1d. Cette
oscillation démarre sans qu’il y ait besoin d’exciter I’onde de circuit dans le tube par un signal
extérieur. En conséquence, détecter cette oscillation avec un code fréquentiel peut étre fastidieux
puisqu’on ne connait pas a l’avance sa fréquence de déclenchement. Elle démarre sur un bruit
s’amplifiant grace a un gain de boucle, et donc grace aux réflexions en entrée et sortie de ligne.
Lors du développement d’'un TOP, la premiére étude effectuée sur la stabilité du tube consiste a

vérifier que celui-ci n’oscille pas sans HF. Simuler cette oscillation est donc d'un grand intérét.

En raison des fluctuations de courant du faisceau [38], il existe toujours, a l'intérieur du

tube, un bruit d’amplitude généralement faible sur un large spectre de fréquence. Si ce spectre
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FiGURE 3.13 — Evolution de 'amplitude du signal de sortie du tube lors d’une auto-
excitation.

couvre la bande d’amplification du TOP, un gain de boucle peut se développer lorsque, pour ces
fréquences, la quantité de réflexions est suffisamment grande a ’entrée et & la sortie de la ligne

a retard. Le facteur d’amplification de boucle peut étre défini par la formule suivante
Floop = F; Fy, pin pout eQiﬁL ) (3.21)

ou Fy et Fy, sont les facteurs d’amplification lors des trajets direct et inverse de I'onde, piy et pout
sont les facteurs de réflexion en entrée et sortie de ligne, 8 est le nombre d’onde correspondant
a la fréquence de la composante du bruit et L est la distance entre l'entrée et la sortie (voir
figure 3.12). Si 'amplitude du bruit aprés une boucle est supérieure a ’amplitude du bruit avant
la boucle, alors au fur et & mesure des boucles, on verra I’amplitude du bruit croitre. Ainsi, la

condition de démarrage de 'amplification du bruit & une certaine fréquence peut s’écrire
Floop > 1. (3.22)

Au bout d’un certain temps, ’amplitude du bruit finira par saturer de telle sorte que la condition

sur le facteur d’amplification de boucle deviendra
Floop = 1. (3.23)

En conséquence, I'auto-excitation n’émerge pas a n’importe quelles fréquences. Lorsque le systéme

ne sature pas, il faut que

| Floop| > 1 (3.24)

c’est-a-dire que les fréquences d’intérét doivent bénéficier d'un gain et d’une quantité de réflexions

suffisante pour émerger. L’oscillation sélectionne en premier lieu une bande de fréquences. De
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FIGURE 3.14 Spectre de puissance en fréquence du signal de sortie pour différentes
périodes de temps.

plus, d’aprés I’équation (3.23), une sélection des raies d’oscillation est effectuée en fonction de
la phase de l'onde et de la longueur du systéme. Considérons le cas ou pi, = pout = —1i |p|. En
transformant I’équation (3.23), on peut montrer que seules les fréquences dont le déphasage par

pas associé vérifie la condition

2k+ 1)

keN 3.25
sy k€ (3.25)

¢ =

peuvent émerger lorsque le systéme sature.

La figure 5.8 représente 'amplitude du signal de

sortie du tube lors d'une auto-excitation simulée avec Vi 3.5 kV
HelL-1d avec les parameétres de faisceau présentés dans Iy 200 mA
la table 3.3. A partir du début de la simulation (¢t = 0) b 0.78 mm
jusqu’a t = 30 ns, il semble qu’il n’y ait aucun signal 1, 26 mm

sortant du tube. En réalité, un tel signal croissant est

présent, mais I’échelle utilisée en ordonnées sur la courbe  T,prr 3.3 - Paramétres d’entrée du code
est trop grande pour que nous puissions le voir. A par- de faisceau d’¢lectrons.

tir de 30 ns et jusqu’a 65 ns, on observe ’apparition d’un signal en sortie de tube alors que,
rappelons-le, aucun signal n’est introduit en entrée. Ce signal croit et finit par saturer en ampli-

tude aprés 65 ns, en raison des effets non-linéaires liés au faisceau d’électrons.
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3.5 Discussion

Le figure 3.14 représente le logarithme décimal du spectre de 'amplitude du champ électroma-
gnétique dans le guide d’onde de sortie durant différentes périodes de temps lors de 'oscillation.
Les courbes en rouge, vert, bleu et violet correspondent & des fenétres de temps prises durant
la croissance de l'oscillation. Les courbes en orange, gris et noir correspondent & des fenétres de
temps pour lesquelles 'amplitude du champ sature (voir figure 5.8). Entre 0 et 20 ns, le spectre
montre qu’une puissance commence & apparaitre en sortie sur une bande de fréquences contenue
entre 5 et 11 GHz. Cette bande ne correspond pas au maximum de gain du tube, mais aux fré-
quences auxquelles le gain, pondéré par la quantité de réflexions aux extrémités, sont suffisants
pour faire osciller le tube et faire croitre l'amplitude de cette oscillation. Cette croissance est
illustrée par les courbes en vert, bleu, violet et orange. En effet, on remarque grace a ces courbes
que le niveau de puissance de sortie est d’autant plus fort que la fenétre du spectre est prise loin
dans le temps. De plus, sur chacune de ces courbes, on observe un certain nombre de maxima
locaux, qui correspondent & des fréquences ayant une phase vérifiant une condition analogue a
celle décrite par I’équation (3.25). Sur les courbes en bleu et en violet, on peut remarquer 'appa-
rition et la croissance de la premiére harmonique des fréquences d’oscillation d’origine, dénotant
le comportement non linéaire du TOP. Lorsque le régime de saturation est atteint, I’amplitude du
signal de sortie ne croit plus, comme le démontrent les courbes en orange, gris et noir. Puisque la
bande d’oscillation d’origine est située relativement bas en fréquence et que la bande du mode est
relativement large (0 & 32 GHz), on voit apparaitre la troisiéme puis la quatriéme harmonique des
fréquences d’oscillation. Le spectre du signal de sortie sur une fenétre située entre 280 et 300 ns
nous montre que, parmi les multiples fréquences d’oscillation au départ, une seule fréquence a

7.48 GHz (et ses harmoniques) finit par persister.

3.5 Discussion

Bien qu’étant simple, le modéle numérique que nous avons décrit dans ce chapitre nous a
permis de prouver que le modeéle discret peut s’appliquer aussi aux TOP & hélice. Les problémes
posés par une telle application, ainsi que les méthodes employées pour résoudre ces problémes, ont
été présentés. 11 a été démontré que le code HelL-1D, issu de ce modéle, respecte quantitativement
le comportement attendu d'un TOP. Ce code donne en effet des résultats en bon accord avec
la théorie de Pierce et avec le code de simulation fréquentiel TUBH, utilisé chez Thales Electron
Devices. De plus, nous avons montré qu’il était possible, avec notre code temporel, d’étudier
loscillation sans HF grace a la prise en compte des réflexions a U'entrée et a la sortie de la

structure a onde lente.

L’écriture du code HelL-1D nous a permis d’estimer le temps de calcul d’'un code & une
dimension issu du modéle discret. Pour un calcul servant & estimer le gain d'un TOP de cinquante
tours & une fréquence donnée, une centaine de secondes sont nécessaires sur un Intell Xéon cadencé
a 3.2 GHz. Cette durée, bien que plus de cent fois supérieure & la durée d’un calcul effectué avec

TUBH, reste raisonnable.
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Dans le cas d’une oscillation, il est cependant impossible de généraliser le temps de calcul,
puisque celui-ci dépend en grande partie du courant du faisceau. Si ce courant est proche du
courant d’accrochage de 1’oscillation, alors I'oscillation peut prendre de nombreuses heures pour
se déclencher, méme avec un modeéle & une dimension. Néanmoins, nous avons démontré dans [27]
qu’il est possible d’estimer le courant d’accrochage d’'une oscillation & partir d’un petit nombre
(deux ou trois) de calculs rapides, effectués a différents courants de faisceau supérieurs au courant
d’accrochage. Nous pouvons ainsi statuer que, dans le cadre d’un modéle & une dimension, le

modéle discret s’avére suffisamment efficace pour étre utilisé a des fins de design.

Dans la plupart des cas cependant, une description du TOP a une dimension n’est pas
suffisante pour représenter correctement Iinteraction. On fait alors appel a des modéles & deux
ou trois dimensions, généralement plus lourds en ressources de calcul. Un tel modéle fait I'objet

du chapitre suivant.
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IV. Modéle numérique 2D

Dans le chapitre précédent, nous avons montré que le modeéle discret peut s’appliquer aux
TOP & hélice en une dimension. L’invariance radiale des grandeurs physiques, qui constitue une
bonne approximation dans certains cas, peut ne plus étre valable dans d’autres cas. Par exemple,
lorsqu’un tube fonctionne proche de la saturation, le faisceau d’électrons ralentissant a tendance
& s’élargir. En conséquence, le gain en sortie peut étre largement sous-estimé par un modéle &
une dimension. De plus, un modéle & deux dimensions permet de prévoir avec plus de précision
la distribution en énergie des particules en fin de ligne. Or, cette distribution est une donnée

d’entrée fondamentale des codes de simulation de collecteurs.

Dans ce chapitre, nous détaillons les étapes nécessaires a I'élaboration d’'un modéle numeérique
non-stationnaire non-linéaire d’interaction & deux dimensions dérivé du modéle discret. Le code
bidimensionnel issu de ce modéle est décrit. Dans ce code, 'onde de circuit est représentée dans
le cadre du modéle discret et le faisceau d’électrons est modélisé par une méthode "particle in

cell", ce qui permet de prendre en compte les effets non-linéaires.

La premiére section de ce chapitre détaille les hypothéses du modéle & deux dimensions afin
d’en déterminer les limites d’application. Dans la seconde section, nous présentons la partie du
modéle décrivant le faisceau d’électrons. La troisiéme section du chapitre porte sur le modéle
d’onde de circuit & deux dimensions. Nous y expliquons comment obtenir un champ propre pour
une structure hélicoidale a4 deux dimensions. Dans la quatriéme partie, nous présentons le code
HelL-2d et nous étudions son comportement lorsque I'on simule un TOP & hélice. Des résultats
numériques sont présentés dans cette partie. Enfin, nous concluons sur le travail effectué dans la

cinquiéme section.

4.1 Hypothéses de travail

Dans l'approche a une dimension décrite au chapitre précédent, nous avons négligé toutes
les variations radiales des quantités physiques du probléme. Celles-ci sont néanmoins approxi-
mativement prises en compte par l'intermédiaire du calcul du champ de charge d’espace et du
champ de 'onde de circuit. Dans la plupart des cas cependant, un modéle & deux dimensions
(r,z) est nécessaire. Dans ce chapitre, on suppose que la ligne a retard est de rayon constant.
Cette hypothése permet de satisfaire la condition de périodicité de la structure a onde lente dans
le modele discret. Comme nous ’avons fait pour le modeéle & une dimension, nous nous intéres-
sons seulement aux phénoménes se déroulant dans la région d’interaction. A ce titre, nous ne

simulons ni le canon & électrons, ni le collecteur. Il faut donc introduire des conditions d’injection

et d’évacuation du faisceau a I'entrée et a la sortie du domaine de simulation.

Nous avons écrit dans le chapitre 2 que seul le volume contenant le faisceau était nécessaire
pour calculer les échanges d’énergie entre 'onde de circuit et le faisceau, et donc la dynamique du
systéme couplé. En conséquence, seul le volume contenu dans le diamétre interne de 1’hélice sera

simulé. Bien que le champ propre de I’'onde de circuit puisse étre facilement connu dans cette zone,
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4.2 Modéle de faisceau a deux dimensions

il n’en est pas de méme pour le champ de charge d’espace qui ne pourrait étre rigoureusement
déterminé que par un maillage total de toute la structure. Nous souhaitons a tout prix éviter ceci.

Ainsi, nous approximons le bord de 1'hélice par un cylindre métallique parfaitement conducteur.

Parmi les phénomeénes non-linéaires ayant lieu dans un TOP, la compression de gain doit étre
prise en compte par le modeéle. Pour cette raison, de la méme maniére qu’au précédent chapitre,
nous modélisons le faisceau d’électrons par une méthode "particle in cell", & deux dimensions
en espace et trois dimensions en vitesse. Dans un souci de généralité, et puisque, pour certains
tubes, des effets relativistes peuvent entrer en jeu, la dynamique du champ de charge d’espace
et du champ d’induction magnétique seront décrites par les équations de Maxwell-Faraday et

Maxwell-Ampére, et la dynamique relativiste des particules sera prise en compte.

Ce modéle & deux dimensions nécessite en plus la prise en compte de I'expansion radiale du
champ propre. La ot 'on moyennait le champ propre sur le rayon du faisceau, il faut & présent
calculer la valeur de ce champ en tout rayon du domaine. Ceci peut se faire de plusieurs maniéres.
On peut soit utiliser des codes de simulation & trois dimensions, soit, comme nous I’avons fait,

employer une méthode analytique.

4.2 Modéle de faisceau a deux dimensions

Le probléme auquel nous nous intéressons est celui de la dynamique d’un faisceau d’électrons
se propageant dans un tube métallique et au calcul des champs qu’il induit. A tout instant
et en tout point de 'espace, la dynamique des champs dépend elle-méme de I'état du faisceau
d’électrons a travers les termes sources des équations de Maxwell p et j. En conséquence, afin de
décrire la dynamique globale du systéme, il faut d’une part estimer les termes sources en présence
d’un champ électromagnétique et d’autre part utiliser ces termes sources afin d’actualiser la
valeur du champ électromagnétique. La résolution des équations de Maxwell (section 4.2.1) et

Iestimation des termes source (section 4.2.2) sont deux processus séparés.

4.2.1 Intégration des équations de Maxwell

La géométrie a laquelle nous nous intéressons est cylindrique. On suppose de plus que les
inconnues du probléme sont invariantes selon la direction # car, dans un tube a hélice, I’harmo-
nique d’espace n = 0 de 'onde de circuit est dominante. Or, celle-ci est & symétrie de révolution.

Sous ces hypothéses, les équations de Maxwell-Faraday et Maxwell-Ampére s’écrivent

B, —0, Ey
o | By | =—| 0.E. -0, E, (4.1)
B, %& rEy
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IV. Modéle numérique 2D

FiGURE 4.1 — Utilisation d’un maillage imbriqué pour résoudre les équations de

Maxwell.
Er _82 BG 1 jr
O Ey = 0. B, — 0, B, o 5 Jo ) (42)
E, %ar rBy Jz

dans la base cylindrique. On approxime les bords du domaine de simulation' par un cylindre
métallique limité par le rayon interne de I’hélice de telle sorte que les composantes du champ
électrique parallele (FE, et Ey) a ce cylindre sont nulles. Puisque le probléme considéré est a
symeétrie de révolution, seule la moitié d'une coupe longitudinale de cylindre constitue le domaine

de simulation, et on considére des conditions de bord symétriques sur 1’axe de celui-ci.

En raison du fait que nous travaillons en domaine temporel, nous avons choisi la méthode des
différences finies (FDTD) [39], [40] pour discrétiser les équations (4.1) et (4.2). Cette méthode
consiste & approximer les opérateurs aux dérivées partielles 0y, 0, et 0, par des opérateurs aux
différences divisées (appelés schémas). On peut déterminer ces schémas grace aux développe-
ments de Taylor. En général, il existe plusieurs schémas différents pour approximer un opérateur
aux dérivées partielles. Seules des dérivées premiéres apparaissent dans les équations auxquelles
nous nous intéressons. Afin d’'intégrer les équations de Maxwell, nous utiliserons par la suite un
schéma centré en temps et en espace. Celui-ci consiste & approximer la dérivée d’une fonction

Oy f (z,.) par ses valeurs en © — Ax/2 et x + Az/2

flz+Azx/2,.) — f(z— Azx/2,.)

0. f (@) =

+o (A$2) (4.3)

ou Az est le pas de discrétisation. L’erreur commise par le schéma est proportionnelle au carré
de celui-ci. En divisant par deux le pas de discrétisation, on divise par quatre l’erreur commise

par le schéma.

1. le diamétre interne de I’hélice
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4.2 Modéle de faisceau a deux dimensions

Le schéma centré est approprié a la discrétisation des équations (4.1) et (4.2). Découpons le
domaine de simulation (un rectangle) en mailles rectangulaires de dimensions égales telles que
r; = tAr, z; = jAz et intégrons ces équations a pas de temps At constant tel que t, = nAt.
En positionnant les inconnues des champs électrique et magnétique sur des maillages imbriqués
tel que représenté sur la figure 4.1, on détermine le schéma centré en temps et en espace suivant

pour 'équation de Maxwell-Faraday

n .
nt3 _ B"—% _ At B,
Tigth Tigth Az
E" —E" E7 —E7
1 1 Tl Tl Z., 11 Z.. 1
B;H-z _ B;L 3 + At it5,J+1 it35,] . i+1,J+5 R (44)
i+ +3 i+hg+d Az Ar
1 1
n+3 _ n—s At : n - m
BZH—%,J’ - BZH%J + i Ar (4 DB, — 1, |
et pour I'équation de Maxwell-Ampére
( n+2 nt+
B9 f 1 B9 ? 1 A 1
Ertl — Em N it5.0t3 it5.0-3 o _t ntg
T.o1 . - .1 . L
it+3,d i+%,d Az €y T2
n+% nti n+1i nti
2 =B B. i —B: 3.
gl — g oA |l TTamh | TReha  TRode | Abadd (45)
0; - eij c ]9 .
i , Az Ar € "
2 1 1 1
n+1 - Em + Atc (Z + E)B""'é - (Z - E)B”"‘i _ ﬁ ntg
2,01 - 2.1 A 2 0.1 .,1 2 0. 1 .,1 jzi,j
\ i,J+5 i+ 3 1 AT i+5.0+3 i—5,i+73 €0

En premier lieu, on peut remarquer que les instants de calcul du champ électrique et du vecteur
d’induction magnétique sont décalés d’'un demi pas de temps. Le champ électrique est calculé &
chaque multiple entier du pas de temps (exposants n et n + 1) alors que le vecteur d’induction
magnétique est calculé & chaque multiple demi-entier (exposants n—% et n+ %) En conséquence,
le schéma présenté ci-dessus est bien centré (d’ordre 2) en temps. De plus, en considérant 1’équa-
tion de Maxwell-Faraday, on remarque que le calcul de chaque composante du champ d’induction
magnétique a une position utilise les valeurs du champ électrique situées radialement ou longi-
tudinalement a un demi pas d’espace de chaque coté de celui-ci. Par exemple, le calcul de la
composante By au nceud situé en Titd et 2.

J+
situés a la méme position radialement mais décalés d’'une distance Az/2 a gauche et a droite de

1 fait intervenir les champs électriques radiaux
2

celui-ci ainsi que les champs électriques axiaux situés a la méme position longitudinalement mais
décalés d'une distance Ar/2 au dessus et en dessous de celui-ci. En d’autres termes, le calcul
de By fait intervenir la boucle de champ électrique située autour de celui-ci. Un raisonnement
similaire peut étre fait pour toutes les composantes du champ électromagnétique. Le schéma
utilisé est donc aussi centré en espace. Notons que, dans les équations (4.35), chaque composante
de la densité de courant devra étre estimée & la méme position que sa composante de champ

électrique correspondante si I'on souhaite conserver la précision d’ordre 2 du schéma en espace.

59



IV. Modéle numérique 2D

4.2.2 Principes de la méthode "Particle in Cell"

La résolution de I’équation de Maxwell-Ampére fait intervenir la densité de courant du fais-
ceau. Ainsi, pour calculer ’état du champ électrique au pas de temps n + 1, il faut a la fois avoir
estimé :

I’état du champ électrique au pas de temps n,

— T’état du vecteur d’'induction magnétique au pas de temps n + %,

la densité de courant du faisceau au pas de temps n + %
Il existe un certain nombre de méthodes permettant d’évaluer cette quantité, dont les trois
principales en physique des plasmas sont le modéle fluide, le modéle de Vlasov et enfin le modéle
"particle in cell" (PIC). Le modéle fluide ne peut pas étre utilisé pour étudier les phénomeénes
proches de la saturation d’'un TOP, régime dans lequel la plupart des TOP fonctionnent, car
la vitesse fluide ne peut étre multivaluée en un point de I'espace. L’équation de Vlasov, quant
a elle, nécessiterait & chaque pas de temps l’estimation d’une fonction de distribution en cingq
dimensions pour chaque point du maillage. Elle donnerait donc lieu & des problémes de stockage
mémoire et de temps de calcul. Dans le cadre de ce modéle a deux dimensions, nous avons donc
choisi d’utiliser la méthode PIC qui, comme nous le préciserons ultérieurement, posséde elle
aussi ses faiblesses. Néanmoins, celle-ci est assez générale et légére pour traiter les phénoménes

non-linéaires en un temps raisonnable et avec une précision suffisante.

Dans la méthode PIC, le faisceau d’électrons est représenté par une assemblée de particules
chargées. Celles-ci peuvent se déplacer en tout point du domaine que l'on considére, et pas
seulement sur les noeuds du maillage. Aussi, pour estimer la densité de charge et la densité de
courant sur les nceuds du maillage, il est nécessaire d’interpoler. Evidemment, tous les électrons
ne sont pas simulés et on introduit un objet appelé macro-particule qui peut étre vu comme un
groupement de particules ayant une certaine forme dont va dépendre l'interpolation. Autrement
dit, dans la méthode PIC, on calcule les densités de charge et de courant du faisceau grace aux

relations

p(r,t) = qusp (r —rp,t) (4.6)

j(r,t) = Z GpVvpSyp (* —Tp, 1) (4.7)
P

ol g, est la charge totale portée par la macro-particule p, v, est sa vitesse et .S, est la fonction de
forme associée. A titre d’exemple, la fonction de forme associée a un seul électron pourrait étre
une distribution de Dirac. Dans le cas d’une macro-particule, on cherche a interpoler la charge
et le courant sur les nceuds d’un maillage de telle sorte que la distribution choisie est différente
d'un pic de Dirac. Il existe une multitude de fonctions de forme couramment utilisées. L’une
d’entre elles par exemple consiste & assigner la charge totale d'une macro-particule au nceud le

plus proche (Nearest Grid Point method). Cette méthode a néanmoins l'inconvénient de créer
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FIGURE 4.2 — Interpolation linéaire de la charge d’une particule sur les nceuds du
maillage.

de brusques sauts de densité, tout particulierement quand le nombre de particules par maille est

faible.

Afin de régler ce probléme, nous avons utilisé une méthode d’interpolation linéaire qui consiste
& assigner la charge d’une particule aux quatre nceuds les plus proches de la macro-particule. Le
poids assigné a chaque nceud est calculé en fonction de la distance qui le sépare de la macro-
particule. Dans le cas cylindrique & deux dimensions, une macro-particule est assimilée a un
cercle ayant pour centre l'axe du tube. Cette macro-particule découpe une maille en quatre
couronnes de volumes généralement différents (voir figure 4.2). L’interpolation linéaire que nous
utilisons revient & pondérer la charge associée a chaque noeud du maillage par une quantité
proportionnelle au volume de la couronne diagonalement opposée a celui-ci (voir figure 4.2).
Ce volume est rapporté au volume total de la maille afin de conserver la charge totale de la

macro-particule. Ainsi, les poids associés aux différents nceuds de la figure 4.2 sont

N
= ‘/tot
wo = V2
‘/tot

Vi (4.8)
= ‘/tot
wy = ‘/4
‘/tot
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FIGURE 4.3 — En utilisant des maillages imbriqués, Vi, varie selon la composante
que l'on cherche a calculer.

et on calcule la contribution de la macro-particule a la densité de charge & chaque noeud du

maillage par les relations

Pi,j = 7 9
"7 Viot
w2
Pi+1,j = 174
B Viot
Pi+l,+1 = 17 4
B Viot
Wy
Pij+1 = 7 9
" Viot

ou p; ; est la contribution de la macro-particule a la densité de charge au nceud (7, 5), Viot est le
volume total de la maille (¢,7) (dépendant du rayon), g, est la charge de la macro-particule et
v, sa vitesse. D’aprés I'équation (4.35) seule la densité de courant nous intéresse pour calculer
la dynamique du champ électrique. Puisque nous avons choisi d’utiliser des maillages imbriqués,
le volume total Viot peut varier d’'une composante de la densité de courant & l'autre comme
illustré sur la figure 4.3. Sur cette figure, nous avons représenté le maillage associé au calcul de
la densité de courant. On remarque que les volumes totaux Viu . et Vio g utilisés pour estimer

la pondération nécessaire au calcul des composantes j, et jy de la densité de courant sont égaux
Viot,z = Viot,g = T AT Az 21 (4.10)
En revanche, le volume Vi ., nécessaire au calcul de la pondération pour la composante jg, vaut
Viotyr = TAr Az (20 4+ 1) . (4.11)

Par extension, les volumes V;—; 234 sont eux aussi différents selon la composante a laquelle on
s’intéresse. Cette particularité est prise en compte dans le code & deux dimensions résultant de

ce modéle.

4.2.3 Intégration des équations du mouvement des électrons

Lors de l'interaction, une macro-particule est soumise a la fois aux champs électriques de

charge d’espace et de circuit ainsi qu’aux champs d’induction magnétique induit et de circuit.
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4.2 Modéle de faisceau a deux dimensions

Ces champs sont définis aux nceuds de I'un ou 'autre des maillages imbriqués que nous avons
détaillés dans la section 4.2.1. Puisque les macro-particules peuvent voyager dans tout le domaine
de simulation et pas seulement sur les nceuds du maillage, il faut interpoler le champ de force
total & l'endroit ot chacune de celles-ci se trouve & partir des champs définis sur les noeuds
du maillage. L’interpolation choisie est similaire & celle que nous avons utilisée dans la partie
précédente, a la différence prés que cette interpolation se fait a présent dans le sens inverse (on

interpole une quantité a partir des nceuds du maillage vers les macro-particules).

Afin d’intégrer les équations relativistes du mouvement des particules, on utilise encore une

fois un schéma centré

n—{-% o TL—% ”""% n—%
u u _ i E" i u +u « B"
At mo 29
4.12
rn+1 r’ un-i—% ( )
At T nrl’

ou " est le paramétre relativiste de la macro-particule au temps t = n At, u” = y"v", mg est la
masse de la macro-particule au repos et ¢ est sa charge. Notons que les champs électrique E" et
d’induction magnétique B” résultent de l'interpolation décrite au paragraphe précédent. L’inté-
gration de ces équations est effectuée par la méthode de Boris [35] en coordonnées cylindriques.
Dans cette méthode, le mouvement d’'une macro-particule durant un pas de temps est scindé
en un demi-mouvement d’accélération dit au champ électrique, suivi de deux demi-mouvements
de rotation di au champ magnétique, suivi d'un dernier demi-mouvement d’accélération di au

champ électrique. Pour ce faire, on pose

u_ = u"z + gﬂ "
mo
4.13
un-i—% = u + q_At n ( )
+ 2m0

ol u_ est la vitesse de la macro-particule aprés la premiére demi accélération, u est sa vitesse a
lissue de la rotation suivant la premiére demi-accélération et u™*2 est sa vitesse a la fin du pas
de temps. En introduisant les relations (4.13) dans la premiére équation de (4.12), on détermine

I’équation suivante

Wp—u- 9 My tu- g (4.14)
At mo 29" ’

qui correspond bien & un mouvement de rotation seul. Les trois composantes de la vitesse sont
calculées mais on ne résout la seconde équation de (4.12) que pour les composantes radiale et
axiale. Remarquons ici que les vitesses des macro-particules sont estimées chaque multiple demi-
entier du pas de temps n—l—% ce qui permet d’en déduire les composantes de la densité de courant

aux mémes instant, comme requis par I’équation (4.35).
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FIGURE 4.4 — Conditions aux bords sur I’axe et sur le bord métallique du domaine.

4.2.4 Conditions aux bords

Dans les trois sections précédentes, nous avons expliqué le calcul numérique
des champs induits par le faisceau.
— de la dynamique du faisceau sous I’action de ces champs.
Il reste néanmoins & détailler les conditions aux bords du domaine fermant les équations de

Maxwell.

4.2.4.1 Sur le bord métallique et sur I'axe du domaine

Le domaine de simulation est un cylindre métallique & base circulaire. Seule la moitié d’une
section de cylindre est simulée. Nous cherchons donc a poser des conditions aux bords du domaine
pour que le probléme de Maxwell soit bien posé sur le bord métallique de ce cylindre ainsi que
sur son axe de révolution. On sait poser mathématiquement la condition sur le bord métallique

concernant le champ électrique
Exn=0, (4.15)

On doit donc poser que E, = Ey = 0 sur la surface. Gréce au maillage imbriqué que nous avons
choisi, aucune condition n’a besoin d’étre posée sur la composante radiale E, puisque sa valeur
sur la surface n’a pas besoin d’étre connue. On s’intéressera seulement & cette composante & une
demie maille radiale en deca de la surface. La condition sur cette surface pour la composante

radiale du champ magnétique B, est évidente puisque le champ électrique est purement radial

B, =0. (4.16)
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4.2 Modéle de faisceau a deux dimensions

Les composantes azimutale et axiale du champ magnétique sur la surface n’ont, elles non plus, pas
besoin d’étre connues. On voit donc que le maillage imbriqué simplifie grandement les conditions

aux bords.

Sur l’axe, il est tout d’abord évident que le champ électrique azimutal Fy est nul. En consé-
quence, la composante radiale du champ d’induction magnétique B, ’est aussi. Ainsi, le calcul de
la composante axiale du champ électrique ne dépendra que de la densité de courant du faisceau

sur l'axe.

4.2.4.2 Injection du faisceau

Par la suite, nous nous intéresserons aux phéno-
meénes ayant lieu dans la section d’interaction unique-
ment. Peu nous importe I'état du faisceau dans I'espace
situé entre la ligne et la cathode. La figure 4.5 représente
I’état du systéme dans le plan d’entrée. Le faisceau, de
rayon b, transite dans le tube métallique de rayon a. La

densité de charge du faisceau, supposée uniforme, est

définie par
Iy
= 7 4.17
100 7Tb2\/27']—Vk ( )
FIGURE 4.5 Schéma du faisceau dans le
ou I est le courant du faisceau et V) est la tension a plan d’entrée.

la cathode. On peut utiliser le théoréme de Gauss pour
calculer le champ électrique de charge d’espace di a la présence du faisceau en fonction du rayon.

D’aprés la géométrie du probléme, ce champ est purement radial. On démontre facilement que

£0o

E.(r) = —r, sire0,0]

2¢q

oo b (4.18)
Er(r) = 26077 SiT’E[b,d],

ce qui nous donne la condition & poser pour le champ électrique sur le bord d’injection du
faisceau d’électrons. I faut ensuite déterminer les vitesses des particules correspondant & ce
champ d’entrée. En utilisant les relations (4.18), on déduit facilement le potentiel de charge

d’espace en fonction du rayon

V(r):V(0)+p40—€T02, sir € [0, D]
i o , | (4.19)
V) =VO)+ [1+21n(b)} . sirelba.

Le potentiel sur 'axe V' (0) est inconnu. Cependant, puisque le potentiel en r = a est égal au

potentiel de la cathode qui peut étre mesuré, on peut exprimer Vj en fonction de V grace a la
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IV. Modéle numérique 2D

seconde expression de I’équation (4.19)

V(0) =V —’110—:)02 [1+21n (%)} . (4.20)

En introduisant cette relation dans la premiére équation de (4.19), on obtient le potentiel de

3

charge d’espace en fonction du rayon a l'intérieur du faisceau en fonction de parameétres connus

b r? a
V)=V T [1 b2+21n(b)]. (4.21)

Pour chaque particule, la loi de conservation de I’énergie doit étre respectée & l'injection. En

supposant que le faisceau traverse le plan d’entrée sans vitesse radiale, celle-ci s’écrit

(vpo +up2) =0V (rp), (4.22)

DO | =

oll v, g et vy . sont les vitesses azimutale et axiale de la particule traversant le plan d’entrée au
rayon r = 7,. La composante vy, g peut étre facilement déterminée en connaissant les champs
d’induction magnétique dans le plan d’entrée By ainsi que sur la cathode By grace a la relation

de Busch [41]. En supposant que la cathode est plane et circulaire de rayon ry, celle-ci s’écrit

; (4.23)

et on détermine ainsi la vitesse axiale de la particule en utilisant cette relation et les relations
(4.21) et (4.22)

Upz =/ 20V (rp) — V5. (4.24)

L’établissement de conditions aux limites pour le champ d’induction magnétique sur le plan
d’entrée est aussi nécessaire. Celles-ci peuvent étre déterminées grace a la vitesse azimutale des
particules que nous venons de déterminer. Sur le plan d’entrée, seul B,(r) doit étre déterminé.
En combinant I’équation de Maxwell-Ampére stationnaire et le théoréme du rotationnel, on peut

établir la relation suivante

/andS:,uO/jdV. (4.25)
S

En considérant un volume de longueur dz, les contributions du membre de droite sur les surfaces

circulaires du volume se compensent et ’équation précédente s’écrit

27 r
f (B.ug — Byu.,) dl = o / / (jous + joug) 7 dr' db. (4.26)
0 0
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4.2 Modéle de faisceau a deux dimensions

ol u, et uy sont des vecteurs unitaires dans les directions longitudinale et azimutale respective-

ment. Pour déterminer B,, il faut donc résoudre 1’équation

-
rB, = ,uo/ Jor dr (4.27)
0
ou

. Vo (T) £o sir e [05 b]
Jo (r) = (4.28)
0 sir € [bal .

En utilisant la relation (4.23) qui est valable pour une trajectoire entrant a n’importe quel rayon

r, on prouve alors facilement que

B 2
B,(r) = uogon ‘;: — Byr? sire0,b]

B (4.29)
B,(r) = % [OT — Bkr,%b] sir e [b,al .

Le probléme est alors bien posé en entrée de domaine.

4.2.4.3 Condition PML

Puisque ’approche utilisée pour simuler le faisceau d’électrons est une approche électroma-
gnétique, une onde se propageant dans le tube serait totalement réfléchie en bout de section si
rien n’était fait pour ’évacuer. Nous souhaitons éviter cet effet indésirable. Ceci peut étre effectué
en introduisant des conditions aux limites absorbantes. Il en existe de plusieurs types [42], [43],
[44]. Parmi celles-ci, nous avons choisi d’utiliser la condition "Perfectly Matched Layer" (PML)
de Béranger. Celle-ci a pour avantages d’étre valable sur une tres large bande de fréquence et de
requérir peu de ressources machine comparé a d’autres méthodes. On peut trouver le formalisme
cylindrique de cette condition d’absorption dans [45]. Celle-ci a de plus déja été implémentée
dans un code "particle in cell" [46]. Nous avons donc pu nous inspirer de ces travaux pour traiter

notre probléme.

Supposons qu’'une onde se propage d'un milieu A vers un un milieu B. A l'interface située
entre ces deux milieux, une portion de 'onde sera réfléchie vers le milieu A et la portion restante
sera transmise vers le milieu B. La quantité de réflexions & une fréquence particuliére est donnée

par la relation

Zp —ZA

= ZB= 24 4.30
Zp+Za (4:30)

p
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ol Z;m—a,B sont les impédances des deux milieux définies par leurs constantes diélectrique e, et

magnétique (i, comme

T = 2 (4.31)

€m
Si Z4 = Zp, alors la quantité de réflexions & l'interface des deux milieux est nulle. Pour notre
probléme particulier, la condition PML consiste & relier l'extrémité de la section d'impédance
Z 4, représentant le tube, a un milieu fictif d'impédance Zg = Z 4. afin d’annuler les réflexions a
I’extrémité du tube. Néanmoins, une onde se propageant dans le milieu B, que nous appellerons
"couche PML", finirait par se réfléchir a I'extrémité de celui-ci. En conséquence, il faut que les
constantes diélectrique et magnétique dans la couche PML soient complexes afin que 'onde se

soit atténuée suffisamment avant d’avoir atteint le bord de celle-ci.

Dans le cas ou le milieu A n’est pas un diélectrique, il est possible, grace a 'approche utilisée

par D. M. Sullivan dans [47], de réécrire les équations de Maxwell dans tout le domaine sous la

forme
( o (%)
O By (r,t) + B,(r,t) = —(VxE).u,
€0
8th(r,t)+U(Z)Bg(r,t) = —(V X E).UQ
€0 (4.32)
O B, (r,1) = —(VXE).u,
t
0(2)/ (V x E) .u,.dt
\ €0 0
et
o(z) 9 1.
O E, (r,t) + E . (r,t) = ¢(V xB).u——j
€0 €0
o (2) 2 1
Oy Eyg (r,t) + p Ep(r,t) = ¢ (VXB).UQ—:]Q
0 10 (4.33)
o E, (r,t) = A(VxB).u——j.
€0
t
+a(z)/ Z(V x B) .u, — ljz.dt,,
\ €0 0 €0

ou o (z) est une conductivité fictive valant zéro dans le milieu A et étant croissante dans la
couche PML. Ces équations sont ensuite discrétisées dans le formalisme des différences finies. 11

est de plus possible de les intégrer dans un schéma centré en temps et en espace comme nous
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4.2 Modéle de faisceau a deux dimensions

I'avons fait dans les équations (4.34) et (4.35). Dans la couche PML, celles-ci deviennent

mn _ mn
n+i Vj+1 n—32 At E9i,j+1 Egm.
Bq«,_ 1 - ... 1 -
i+ aj+l i+ 5 aj—&-l Az
2 2
En _E’n ETL _En
ntl 'Yj+% ~1 At Tivd 41 Tivls Fit1,i+d i+
BGJrl +1 = o 9+l +1 + le% Az B Ar
it5,J+t35 ]+% 1T TY ]_;'_% (434)
ntl no1 At T, )
= B, ? 1H)E} —iBy
it d . Fird . + iA?;l (i +2 ) Oipry — W0,
o At
J k k
+ 2 - [ i+ 1E,; —iFE }
€ — i Ar ( ) Oit1.d 0
{ k=0
n+i n+i
B, ? -B, *
2
1 _ i At Tl Ty At i
Titd.s aj litdi aj Az €0
B n+1 n-i—l n+ n+l
Btz _ g3 B2 2
prtt = Jipn + Atc® | Priged T Pnoy PRl PRl _ At
0; a; 03,5 a; Az Ar €00
At 02 1 n+ . 1 n+i At n+i
P [V S ROV S - L
it ii+3 tAr | 27 Yir kg4 27 YL+l €0
n
Ojl CNAE [, 1 gkl 1, k+l At? p+l
+ Z . (i+5)By —(i—5)B, - J
€0 = 1 Ar 27 Vit dg+d 27 Vi-di+} €0
ol
oAt oAt
aj =1+ -2 et g =1--2—. (4.36)
260 260

Il a été démontré empiriquement [17] qu'une utilisation optimale de la méthode PML était

obtenue lorsque

2 € i\’ .
= -—— >0, 4.37
717 3 At (Npml) )= (4.37)
ou j = 0 correspond au nceud situé a l'interface entre la section simulée et la couche PML et
Npm est la largeur, en nombre de nceuds, de la couche PML.

4.2.5 Raffinements nécessaires

Nous nous sommes pour l'instant appliqués a bien poser le probléme de la dynamique du
faisceau d’électrons en termes de conditions aux bords et de schéma d’intégration des équations
de la physique. Un schéma descriptif de ’algorithme utilisé dans le code de faisceau d’électrons
que nous avons écrit est présenté en figure 4.6. Nous avons commencé cette étude par la simulation
d’un faisceau confiné dans un cylindre métallique décrit par les caractéristiques reportées en table
4.1.
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Action:

[Im’tfa?fsatfon des champs

[Infr?'a?fsarr'on des particules

1 (faraday.c) |

J

(push.c)

o

—J

1 (injector.c)

Estimation des termes sources

[Llﬂ] {Injecr?'on/suppr‘ess?'on des particules

(trans.c)

i [Réso?utﬁon de Maxwell-Ampére

(ampere.c)

[

LE n+d

= Eul!

FIGURE 4.6 Schéma descriptif de 'algorithme de la partie du code d’interaction
résolvant la dynamique des électrons par la méthode PIC.

Chez Thales Electron Devices, un certain nombre de codes permettent de simuler la dyna-

mique dun flux d’électrons dans une géométrie donnée. Parmi ceux-ci, le code MVTRAD-2D, un

code fréquentiel utilisé pour étudier U'interaction dans les TOP, permet de visualiser I’état des

particules. Ce code est lui aussi un code PIC. Cependant :

Le faisceau du code MVTRAD est un faisceau dit "électrostatique”. On résout explicitement

A¢ = —p/ep et une correction relativiste est apportée pour obtenir le champ magnétique.

— Le code MVTRAD-2D est un code dit fréquentiel pour la propagation de 'onde de circuit et

temporel pour la propagation du faisceau d’électrons.

Dans le code MVTRAD, il est possible de faire
travailler le tube avec ou sans HF. Ainsi, en
I’absence de signal HF, si on utilise les mémes
parameétres d’entrée (voir table 4.1) dans le
code MVTRAD et dans le code temporel de fais-
ceau décrit dans les sections précédentes, on

devrait trouver des résultats proches.

La figure 4.7 représente les positions (r, 2)
des particules du faisceau simulé lorsque le ré-
gime stationnaire est établi avec MVTRAD (fi-
gure 4.7-(a)) et avec le code de faisceau tem-
porel (figure 4.7-(b)) aprés 15000 At, une du-

rée qui, d’apreés la valeur de At, est largement

Tension faisceau

Courant faisceau

Rayon faisceau

Rayon hélice

Champ magnétique ligne
Champ magnétique cathode
Rayon cathode

Longueur section

Pas de temps

Vi, =29 kV
I, =58 A
b=1mm

a = 2.5 mm
By = 1500 G
By =300 G
7, = 2.55 mm
[, = 81 mm

At = 0.15 ps

TABLE 4.1 — Paramétres d’entrée du code de fais-

ceau d’électrons.
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4.2 Modéle de faisceau a deux dimensions

z (mm)

FI1IGURE 4.7 Comparaison entre les faisceaux obtenus avec MVTRAD sans puis-
sance d’entrée (en rouge) et le code issu du modeéle PIC temporel (en
bleu).

supérieure au temps de remplissage du domaine par le faisceau (5500 At). On peut remarquer
que les trajectoires des particules obtenues par les deux codes de simulation sont trés différentes.
Puisqu’il a déja été validé, le code MVTRAD peut étre pris comme référence, on en déduit que notre

code doit étre amélioré.

4.2.5.1 Correction de Poisson

Les équations de Maxwell-Ampeére et de Maxwell-Faraday sont consistantes avec les équations

de Maxwell-Thomson et Maxwell-Poisson en posant 1’équation de conservation de la charge

Dans un code PIC, du fait de I'interpolation utilisée pour estimer p et j, I’équation (4.38) peut ne
pas étre vérifiée ce qui implique alors que les équations de Maxwell-Ampére et Maxwell-Faraday
ne sont plus consistantes avec 1’équation de Maxwell-Poisson. Nous avons choisi d’utiliser la

méthode de Marder [48] pour résoudre ce probléme.

La correction de Poisson de Marder consiste & ajouter a I’équation de Maxwell-Ampére un

pseudo courant proportionnel au gradient de I’erreur commise sur 1’équation de Maxwell Poisson

F =v.E-" (4.39)

€0
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FIGURE 4.8 Position des particules du faisceau a différents instants de la simula-
tion, n; = 8000 (haut), n; = 25000 (centre), ny = 100000 (bas).

1
HE = AV xB-—j+DVF, (4.40)
€0

ou D est un coefficient de diffusion arbitrairement choisi. En utilisant les trois équations précé-

dentes, on démontre facilement que F' vérifie alors I’équation de diffusion suivante

1
O F —DAF=——(V.j+0:p) . (4.41)
0

Ainsi, I'algorithme revient a faire diffuser 'erreur F'(r,¢) vers les bords du domaine. Une routine
effectuant la correction de Marder a été implémentée dans notre code de faisceau temporel.
Cette routine vient, en toute logique, s’appliquer aprés celle calculant le champ électrique. 1
s’agit d’une routine itérative. L’erreur a I’équation de Poisson, FO, est tout d’abord calculée dans
tout le domaine. Puis le terme correctif DV F est ensuite ajouté dans I'équation (4.40). Une
nouvelle erreur F! est ensuite calculée avec le champ corrigé, et le terme DV F'! est de nouveau

ajouté dans I'équation (4.40). Puis, on itére le processus.

La figure 4.8-(a) représente la position (r,z) des électrons du faisceau apreés 8000 At. On
voit sur cette figure que l'utilisation de la correction de Marder n’a pas été vaine. En effet,
les trajectoires des particules obtenues avec MVTRAD et avec le code temporel sont maintenant
similaires. Ces 8000 At correspondent & un temps légérement supérieur au temps de transit des

électrons le long de la section. Ainsi, pour le premier mode de propagation d'un tube & hélice,
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FIGURE 4.9 — Carte de la composante longitudinale £, du champ électrique & dif-
ferents instants de la simulation, n; = 8000 (haut), n; = 25000
(centre), n; = 100000 (bas).

puisque la vitesse de groupe de 'onde de circuit est proche de sa vitesse de phase, ce temps serait

suffisant pour estimer le gain d’un tube & une fréquence donnée.

Néanmoins, si on souhaite étudier des phénoménes ayant lieu sur des temps longs, il faut
s’assurer que le faisceau reste stable. Les figures 4.8 et 4.9 représentent les positions des électrons
du faisceau et la composante longitudinale du champ de charge d’espace aprés 8000A¢, 25000 At
et 100000 At. On voit qu’au bout de 100000 pas de temps, le faisceau s’est écarté de 1'état

stationnaire de référence.

La figure 4.11-(a) représente le spectre de puissance en fonction du nombre d’onde de la
composante longitudinale du champ de charge d’espace aux instants 8000 At (en trait plein
rouge), 25000 At (en tirets et pointillés bleus) et 100000 At (en tirets vert). Au cours du temps,
les composantes de petite longueur d’onde (grandes valeurs de 3) qui, au départ, sont négligeables
devant les composantes de grande longueur d’onde (correspondant aux variations de diamétre
du faisceau), deviennent de plus en plus fortes. Il convient de pallier & cet effet indésirable du

modeéle.

4.2.5.2 Lissage spatial

Les instabilités numériques que nous avons présentées au paragraphe précédent sont bien
connues [35], tout comme les moyens de s’en affranchir. Dans les codes ou les conditions aux

bords sont périodiques, une maniére de procéder est de venir directement filtrer les composantes
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FIGURE 4.10 Aprés 5000000 de pas de temps avec le lissage spatial : (a) - champ
électrique longitudinal de charge d’espace. (b) - position (z,r) des
particules. (c) - espace des phases (z,v,/c).

de longueur d’onde parasites dans l’espace de Fourier. Cette méthode a l’avantage d’étre en
général trés rapide en utilisant l'algorithme "Fast Fourier Transform" (FFT). Néanmoins, une
telle approche ne peut étre appliquée dans notre cas, puisque le systéme étudié ne posséde pas

de conditions aux bords périodiques.

Une alternative au filtrage direct dans l'espace de Fourier est la méthode de lissage spatial.
Une telle méthode est utilisée dans le code d’interaction pour klystrons FCI [49]. Dans cette
méthode, on estime tout d’abord les densités de charge et de courant sur les nceuds du maillage.
Puis, ces quantités en chaque noeud j sont ré-estimées par pondération de leurs valeurs aux
neeuds voisins. La plus simple des méthodes de lissage consiste & faire intervenir seulement les

plus proches voisins. On calcule la quantité a; lissée de a; au nceud j en appliquant la formule

i Waj+1+aj+Waj_1
T 1+2W ’

(4.42)

ol W est le poids assigné aux nceuds voisins.

Le spectre en nombre d’onde de la quantité lissée peut étre déterminé en calculant la série

de Fourier de a;

(4.43)

I Waj+1 +a; + Waj,1 iBjAz _ 1+ WCOS(BAZ)
is=2 1+ 2 CT YT I aw

ou ag est le spectre en longueur d’onde de la quantité non-lissée. A Tinverse du filtrage direct

dans ’espace de Fourier, il n’est pas possible de filtrer seulement une partie du spectre avec le
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FIGURE 4.11 — Spectre en nombre d’onde du champ électrique longitudinal de
charge d’espace : (a) Non-lissé. (b) Avec quinze lissages F}.

lissage spatial. Toutes les composantes sont mo-
difiées. En conséquence, le facteur de pondéra-
tion doit étre choisi de telle sorte que le lissage
spatial minimise l'effet du filtrage pour les lon-
gueurs d’ondes auxquelles on s’intéresse et maxi-
mise l'atténuations des longueurs d’onde para-
sites. Il est de plus possible de cumuler des lis-
sages avec des facteurs de pondération similaires
ou différents. Sur la figure 4.12, nous avons repré-
senté I'atténuation produite par les deux types de
filtrages les plus utilisés sur un spectre ag unité.
La courbe en tirets et pointillés bleus représente
le filtrage F} ou 'on a choisi comme facteur de
pondération W = % L’autre courbe en trait plein
rouge représente un second filtrage Fy composé

de deux filtrages successifs W = % puis W = —%.

14
= (b)
|
|
12
|
.I
1"
1
'
8 =
0 5000 10000
wave number g
1
Foe{i) N F. = {112
05 \
0
0 n'2 1

paz

F1GURE 4.12 — Effet du filtrage spatial sur le

contenu du spectre en longueur

d’onde pour un filtrage Fy, W =
1 (en tirets et pointillés bleu) et
pour un filtrage F» composé de
deux filtrages successifs W = %

puis W = —2 (en trait plein

rouge).

On voit que l'application d’un second filtrage permet de diminuer I'atténuation dans la région

centrale du spectre. On pourrait penser que le filtrage F, est meilleur que le filtrage Fi, car il

conserve une plus large partie du spectre et supprime donc moins d’informations.

Cependant, le choix de la méthode dépend des longueurs d’onde de ’instabilité parasite. En

général, plusieurs filtrages successifs avec des pondérations identiques doivent étre effectués. Cela

est d’autant plus nécessaire que les macro-particules du faisceau portent une forte charge (faisceau

intense). Si I'on souhaite moins atténuer le spectre, il faut utiliser le filtrage F». Néanmoins,

pour une longueur d’onde particuliére, ’atténuation avec le filtrage F5 nécessite un nombre plus

important de filtrages successifs qu’avec le filtrage F; et prend donc plus de temps.
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La figure 4.10 représente 1'état du systéme aprés 5000000 pas de temps en faisant quinze
lissages F; successifs par pas de temps. On voit que les trajectoires des particules (b) sont
trés proches de celles déterminées avec MVTRAD. De plus le profil des trajectoires dans I'espace
des phases (¢) montre que les instabilités de petites longueurs d’onde sont absentes, ce qui est
confirmé par la carte du champ électrique axial (a). La figure 4.11-(b) représente le spectre en
longueur d’onde de la composante F, du champ électrique pour le faisceau lissé. On voit que
toutes les composantes de petite longueur d’onde ont été atténuées et qu’il ne reste plus que les

composantes liées aux variations de diameétre du faisceau.

4.3 Modéle de ligne a deux dimensions

Dans le modéle a une dimension, nous avons considéré que le champ électrique propre de
chaque période de la structure était constant le long du rayon du faisceau. La valeur de ce
champ était déterminée & partir de la définition de I'impédance de couplage. Il faut, dans un
modéle & deux dimension, fournir une description plus fine du champ électromagnétique propre
de chaque période. Nous devons d’une part estimer toutes les composantes des champ électrique
et magnétique. De plus, utiliser une moyenne radiale de ces champs serait sans intérét. Nous
avons donc besoin d’estimer la valeur de chaque composante le long du rayon de ’hélice. Un
nouveau modéle de champ propre, valable dans un modéle & deux dimensions, doit donc étre

développé.

4.3.1 Equation d'ondes en coordonnées cylindriques

On peut imaginer plusieurs maniéres d’estimer la valeur du champ propre électromagnétique
associé a chaque période de la structure. Une premiére méthode, un peu brutale, serait de dé-
terminer, a l’aide de logiciels de calculs & trois dimensions (comme HELMOTH-3D), I'amplitude de
chaque composante du champ électromagnétique se propageant dans la structure a froid & une
fréquence donnée, c’est-a-dire E, 53 et B, 3. En utilisant la transformation (2.20), on obtiendrait
alors les termes E; ,, et B, ,, en tout point de la ligne & retard. Puisque nous considérons un modele
4 deux dimensions, il faudrait alors effectuer une transformée de Fourier de ces champs en trois
dimensions selon la variable 6, afin de ne retenir que la composante fondamentale (la moyenne)
de ceux-ci. Ce processus serait long. Notons que des approximations analytiques peuvent étre
utilisées afin de d’estimer les valeurs de E; g et B 5. Néanmoins, celles-ci manquent souvent de

précision.

En conséquence, nous avons choisi de développer un modéle semi-analytique afin de calculer
les termes Eg, et B, ,. Ce modéle fait tout d’abord appel au code de simulation de Thales
Electron Devices HELMOTH-3D afin d’estimer la valeur de 'impédance de couplage sur ’axe de la
ligne a retard. Une approche analytique est ensuite utilisée afin de déterminer, & partir de cette

valeur, I’expansion radiale de chaque composante du champ électromagnétique.
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4.3 Modéle de ligne a deux dimensions

Dans une ligne de propagation périodique cylindrique, on peut décomposer le champ élec-

trique en harmoniques d’espace selon z et selon 0. A une fréquence donnée, on peut donc écrire

(r,2,0) ZZE”” ) Ve ihnz (4.44)

o m est un indice représentant la composante du champ (r, z ou 6), E;;” est 'amplitude de
I’harmonique d’espace de degré n selon z et v selon 0, et 8, = By + 2nm/d. Le champ électrique
est solution de I’équation d’Helmholtz. En introduisant, dans cette équation, l’expression (4.52)
correspondant & la composante longitudinale du champ, on démontre aisément que les coefficients

E2" vérifient I’équation

n,V

1 E
d%ENY + ;dTEQ’” - :2 (V2 +92r%) =0, avec 72 = B2 — (w/c)?, (4.45)

dont les solutions sont les fonctions de Bessel modifiées de premiére et seconde espéce d’ordre
v, I, (yr) et K, (yr). Connaissant ainsi la dépendance radiale du coefficient EZ"”, on peut écrire

que
EXY(r) = e L, (yar) (4.46)

On peut démontrer que I'homologue de E7*” (r) pour le champ magnétique, B, (r), suit la

méme loi selon 7. On peut alors écrire
B2V (r) =02"1, (yar) - (4.47)

Dans les équations (4.46) et (4.47), les termes ez’ et bz"” sont des scalaires & déterminer.

4.3.2 Solution générale

En introduisant la relation (4.46) dans l’expression (4.52), on obtient facilement, pour la

composante longitudinale du champ électrique
(r,z,0) ZZ@"”I Anr) €0 1Bnz (4.48)

et une relation similaire peut étre développée pour le champ magnétique

B, (r,z,0) ZZb””I Anr) €V0eBnz (4.49)

n

En introduisant les expressions (4.48) et (4.49) dans les équations de Maxwell-Faraday et Maxwell-

N , . . . . n,v
Ampére sans terme source, on détermine facilement les relations reliant les termes £ >~ (r) et
—
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FIGURE 4.13 — Schéma de I’hélice en feuille

B»” ,(r) aux termes e2”” et b2"”. Apres quelques manipulations on obtient

REP () = WD (ar) 4 38t (Yalurs () + 2 L (ar))
RB (1) = ggewu NGB (len (u) + L)
VB (1) = —Bs eI, (ar) — b (qnlisr (ar) + I 7)) o
B (1) = —BuUL (ar) + el (%1V+1<w>+ “1, () -

Les expressions (4.50) permettent ainsi, en utilisant P'expression (4.48), de déterminer les solu-

tions exactes du probléme de Maxwell sans termes sources en géométrie cylindrique.

4.3.3 Champ propre pour une hélice

La géométrie d'une hélice est invariante selon une translation de longueur Az effectuée
conjointement a une rotation d’angle Af = 2rAz/d. En conséquence, pour le mode auquel
on s’intéressera dans la suite, on doit retrouver, au multiplicateur de Floquet prés, une solution

identique des champs apres cette transformation. En posant

z = 2 +Az
0 = 6 +A0
I'équation (4.48) devient
By (r,2,0) = emif07 o=ifoA Z Z EM (1) it 1% i (4.51)
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4.3 Modéle de ligne a deux dimensions

La condition citée au début de ce paragraphe est donc respectée uniquement si n = v. En
P 3 . n,rv n,v . 21 P .
conséquence, I'amplitude des termes Fy, et By, sera nulle si n # v. Pour une hélice, ’équation

(4.48) devient alors

En (r,z,0) = Z E" (r)efe=thnz (4.52)

De plus, le réle joué par I’harmonique d’espace n = 0 du champ de circuit est proéminent
dans le processus d’amplification dans un TOP & hélice. Par la suite, on négligera donc 'effet
des harmoniques d’espace d’ordres supérieurs dans notre modéle de champ. Puisque n = 0, la
géométrie du champ est invariante selon 6, ce qui rejoint I’hypothése que nous avons faite au
paragraphe 4.2.1 de ce chapitre. Celle-ci permet par ailleurs de simplifier les équations (4.50),

qui deviennent alors

Bo
EX(r) = j=e (yor)

Yo

Bo
BY(r) = =00 (vor)

0 (4.53)
Ej(r) = —j—b2I (vor)

Yo

BY(r) = j— eI
0 (T) j’}’oCQ €41 (PYOT) )

ou l'indice v = 0 a été rendu muet pour une meilleure lisibilité. D’apres 1’équation (4.46), pour
le mode que l'on considére, on peut identifier eg a la valeur du champ électrique sur ’axe de
la ligne a retard. Ce champ peut étre déterminé grace & un calcul a froid effectué avec le code
HELMOTH-3D. En pratique, celui-ci fournit la valeur de I'impédance de couplage Z° sur 'axe de
la ligne. On utilise donc la relation

o_[E2OF _ |of

70 — =
¢ 263 P 2682 P

(4.54)

pour revenir au champ électrique. Récemment, une amélioration du code HELMOTH-3D, fournissant
I’admittance magnétique de la ligne a retard en un certain rayon, a été développée. On pourrait
donc facilement déterminer le champ magnétique de 1'onde de circuit en utilisant cette grandeur.
Néanmoins, lorsque le code HelL-2D a été développé, cette fonctionnalité de HELMOTH-3D n’était
pas encore disponible. Nous avons donc utilisé le modeéle de 'hélice en feuille [50] afin d’estimer

le champ magnétique de I'onde de circuit.

Dans ce modeéle, on approxime I’hélice par un cylindre parfaitement conducteur dans la
direction du bobinage (voir figure 4.13). Il est possible d’approximer le champ électromagnétique &
'intérieur et a 'extérieur de I’hélice. A 1’extérieur, ce champ n’est néanmoins pas bien approximeé
car on suppose dans le modeéle que les batonnets maintenant 1’hélice dans le tube sont absents.
Cependant, cette approximation n’a aucune incidence sur le probléme que l’on traite, puisque

seul le volume intérieur a I’hélice nous intéresse.
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Dans une hélice réelle, on peut se représenter ’espace inter-spires comme une capacitance.
Dans le modéle d’hélice en feuille, on suppose que le champ électrique en r = a est, a la fois per-
pendiculaire & la direction de conduction, et dans le plan tangent au cylindre, comme représenté
sur la figure 4.13. D’aprés cette figure, on peut écrire que

1 0

EJ (a) = —WEZ (a) . (4.55)

En introduisant cette expression dans la troisiéme équation de (4.53), on obtient

0
0 A Io (yoa) 1 0
_ 4,
b= "7 I, (hoa) cotg (1) (4.56)

ce qui permet de déterminer toutes les composantes des champs électrique et magnétique se

propageant & froid en fonction de €? uniquement

Err- ('I", zZ, t) = 362@11 (,yo,r,) e’i(wtfﬂoz)
Y0
Ey (r7 2, t) _ 6 IO (PYOQ) z(wt—ﬁoz) (457)
“T1 (70a)
| B (r,2,t) = el (yor) €' 0%)
( Io(yoa) 1 L
B, t) = 000 T i(wt—Boz)
(r,z,t) € I1 (roa) ootz (@) 1 (hor) e
By (r,z,t) = Il (or) et—507) .
70 Io (va) 1 o
B, (r,z,t) = —ied" I (var) el @t=Bo2)
( ) w I (vpa) cotg (1) o (o7)

oil ) est estimé grace a la relation (4.54). Les équations (4.57) et (4.58) permettent de calculer
le champ propre d’une période de la structure en utilisant les troisiéme et quatriéme relations
des transformées (2.20). Notons que les relations (4.57) et (4.58) ne sont valables que pour

I’harmonique d’espace n = 0.

4.4 Le code HellL-2D

Le code HelL-2D est issu des modéles pour le faisceau d’électrons PIC et pour la ligne a deux
dimensions que nous avons décrits dans les parties précédentes. Il permet de traiter les phéno-
ménes d’interaction dans un TOP en prenant les aspects bidimensionnels en compte. Dans cette
partie, nous décrivons ’organisation du code et nous présentons quelques résultats numériques.
Ces résultats démontrent que le modéle discret est applicable en deux dimensions pour traiter
le fonctionnement usuel d’'un TOP ainsi que les phénoménes d’oscillations. Comme le modéle de

faisceau est non-linéaire, le phénomeéne de saturation est pleinement pris en compte.
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FIGURE 4.14 — Courbe de dispersion du premier FIGURE 4.15 Valeur de I'impédance de cou-
mode de 'hélice simulée plage du premier mode de I’hélice

4.4.1 Caractéristiques du code

Le code HelL-2D est organisé globalement de la méme maniére que son homologue a une
dimension décrit dans le chapitre précédent. Il comporte lui aussi deux modules
— Un module résolvant les équations de la dynamique du faisceau.
Un module résolvant les équations de la dynamique de 'onde de circuit.
Néanmoins, 'amélioration apportée dans HelL-2D est que les effets radiaux sont pris en compte.
Ainsi, 1a ou HelL-1D calculait le champ propre sur I'axe, HelL-2D calcule ’expansion radiale de
celui-ci en utilisant les équations (4.57), (4.58) et les transformeées (2.20). Le calcul de la puissance

dans I'équation (2.18) fait, lui aussi, intervenir des grandeurs variant radialement.

La phase d’initialisation est plus complexe dans HellL-2d que dans HelL-1d. En effet, le
terme de densité de courant j dans I'équation (2.18) est la partie non-stationnaire de la densité
de courant du faisceau. Or, la méthode PIC nous donne une estimation de la densité de courant
totale. Dans le code a une dimension, on suppose que I’état stationnaire est un faisceau de
densités de charge et de courant constantes le long de 1'axe. Dans le cas d'un faisceau & deux
dimension, il n’est pas possible d’agir de maniére similaire, notamment & cause des variations du
rayon du faisceau le long de I’axe de la section. Il faut donc, avant la phase de calcul d’interaction,
déterminer un état stationnaire du systéme sans HF. Une phase de remplissage du domaine de
simulation par le faisceau d’électrons est donc nécessaire pour calculer cet état stationnaire.
Ce dernier n’a pas a étre recalculé si I'on effectue des calculs a différentes fréquences pour des

parameétres de faisceau fixés.

Durant la phase de calcul de l'interaction, aprés la phase d’initialisation, l'allongement des
temps de calcul par rapport & un cas monodimensionnel est autant da & la résolution de la
dynamique du faisceau qu’a la résolution de la dynamique de 'onde de circuit. En effet, dans
HelLl.-2D on injecte plusieurs trajectoires dont chaque particule sera décrite par cinq coordonnées

(3 en vitesse et 2 en espace). Toutes les interpolations (particules vers la grille ou grille vers les
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particules) demandent elles aussi naturelle-
ment plus d’opérations. La résolution des 06
équations de Maxwell doit étre effectuée en
plusieurs valeurs de r. De plus, les raffinements
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sance introduite dans chaque période, c’est-a-

beaucoup plus longue puisqu’elle fait interve-
FIGURE 4.18 — Module du coefficient de réflexion a

Ientrée et & la sortie de la ligne a re-
tard du TOP simulé

nir beaucoup plus de noeuds et de compo-
santes. Il en va de méme pour la recomposition
du champ électromagnétique de l'onde de circuit (équation (2.19)). En résumé, un pas de temps

de HelL-2D nécessite beaucoup plus d’opération qu’un pas de temps de HelL-1D.

Finalement, la dynamique de 'onde de circuit (equation (2.18)) est décrite et résolue de la
méme maniére qu’on le faisait en une dimension. Ceci inclut les conditions de bord ainsi que la
méthode de résolution numérique de 1’équation. Nous reportons le lecteur au Chapitre 3 pour de

plus amples précisions sur le sujet.

4.4.2 Fonctionnement usuel d'un TOP

Afin de valider le code HelL-2D, nous avons tout d’abord vérifié que celui-ci se comportait
bien lorsqu’on 'utilise pour simuler un TOP & hélice en régime de petit signal. Les résultats

obtenus avec HelL-2D sont comparés aux résultats obtenus avec le code Thales MVTRAD-2D. Ce
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dernier, basé sur un modéle en domaine fréquentiel, est utilisé quotidiennement par les ingénieurs
chez Thales, et donne en général des résultats en bon accord avec les mesures expérimentales.
Les paramétres d’entrée décrivant la ligne et le faisceau sont les mémes dans les deux codes. Ces

parameétres sont représentés sur les figures 4.14, 4.15 et en table 4.2.

4.4.2.1 Petit signal

Le premier test effectué a été de calculer le gain du tube & une fréquence donnée avec
MVTRAD-2D et HelL-2D. Nous avons représenté sur la figure 4.16 le gain du tube le long de
I’axe lorsqu’une une onde de faible puissance (P, = —20dBm) est introduite dans le systeme. La
courbe en tirets vert représente le résultat obtenu avec MVTRAD-2D et la courbe en trait plein rouge
est le résultat obtenu avec HelL-2D. Afin d’éviter tout phénomeéne parasite di aux réflexion, nous
avons effectué le calcul avec HelL-2D en prenant une hélice de 150 tours. Nous avons stoppé le
programme avant que l’'onde réfléchie & I'extrémité de sortie de cette ligne ne soit revenue dans
les cinquante premiers tours. Ainsi, on constate que les résultats obtenus avec les deux codes

concordent.

La courbe 4.17 représente le gain du méme tube

pour les mémes paramétres de faisceau sur une portion Vi 3650 V
de la bande du mode d’hélice considéré. La encore, la Iy 50 mA
courbe en tirets verts représente le résultat obtenu avec b 0.45 mm
MVTRAD-2D et la courbe en trait plein rouge est le résul- a 0.78 mm
tat obtenu avec HelL-2D (avec une hélice de cinquante d 0.52 mm
tours). On peut tout d’abord remarquer que les deux By 700 G
courbes suivent la méme tendance. Si on devait repré- By 0GQG
senter le gain moyen obtenu avec HelL-2D, on trouverait - 0.78 mm
que le maximum de celui-ci serait trouvé, comme avec L, 26 mm

MVTRAD-2D, & une fréquence proche de 13 GHz. Néan-

moins,similairement a ce que l'on voyait en une dimen- T,prp 4.2 - Paramétre  du  faisceau
sion, la courbe obtenue avec HelL-2D posséde des ex- d’électrons et de la ligne
trema locaux. Ceux-ci sont encore une fois dus a ’adaptation imparfaite de la ligne a retard a

ses extrémités.

On observe que le gain obtenu avec HelL-2D est inférieur d’environ 1 dB & celui obtenu avec
MVTRAD-2D. Cet écart de notre code par rapport & MVTRAD peut s’expliquer par les phénomeénes de
réflexions. Pour une fréquence donnée, notons F' le facteur d’amplification de 'onde de circuit le
long du TOP. Notons p et 7 les coefficients de réflexion et de transmission en entrée et en sortie de

ligne. En régime linéaire, on peut écrire la matrice de transfert du systéme "entrée-ligne-sortie"

1 (—pu+Pv 1—p*F >

T=— ) (4.59)
1—|p] F—p* p(1+F)
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IV. Modéle numérique 2D

ou I'on a imposé les relations p = i |p| et 7 = 1/1 — |p|®. Cette matrice permet de relier 'amplitude

des ondes a la sortie du systéme a ’amplitude des ondes & ’entrée du systéme par la relation

C'i Cout
=T. . 4.60

as représente 'amplitude d’une onde excitant le systéme par sa sortie. En supposant que celle-ci
est nulle, on détermine aisément la relation entre Cyyt et Ci,. Si 'amplitude du coefficient de

réflexion est faible, on peut écrire

F

Con ™ 1=

Cin . (4.61)

D’apres cette formule, si le gain du systéme sans réflexion (MVTRAD-2D) est de 12 dB, il suffit d'un
coefficient de réflexion tel que |p| = 0.17 pour que le gain estimé par le systéme avec réflexion
(HelL-2D) soit de 11 dB. La figure 4.18 représente le module du coefficient de réflexion du TOP
simulé & 'entrée et a la sortie de la ligne a retard. En confrontant cette figure avec la figure 4.17,

on peut voir que les ordres de grandeurs sont bien respectés.

4.4.2.2 Grand signal

Le comportement du modéle en régime

P Bernardi of al . ©IEEE 2011

grand signal est illustré sur la figure 4.19. Les 10

HelL-2D —
deux courbes représentent le gain du tube pour MVTRAD-2D ~---

une fréquence de 17.2 GHz, qui correspond a BNRREEEn iy,
une fréquence pour laquelle les réflexions sont
faibles, en fonction de la puissance d’entrée.

Sur les deux courbes le gain reste en premier

output gain (dB)
(%]

lieu constant jusqu’ad une puissance d’entrée

de 25 dBm. Puis celui-ci augmente jusqu’a 35 \

dBm et finit par décroitre pour des puissances

d’entrée plus élevées. La stagnation du gain 010 20 30 40 50

pour les petites puissances d’entrée est le com- P —
portement attendu du TOP puisqu’elle corres- FIGURE 4.19 — Gain du tube en fonction de la puis-
pond au régime petit signal (le gain du tube sance d'entrée

ne dépend pas de la puissance d’entrée). La décroissance du gain pour les fortes puissances d’en-
trée est elle aussi attendue puisqu’elle correspond au phénomeéne non-linéaire de sursaturation.
La croissance du gain entre 25 et 35 dBm est quant a elle un phénomeéne inattendu. Nous ’expli-
quons de la fagon suivante : la puissance d’entrée est suffisamment grande et le tube suffisamment
long (ici N = 50). En bout de section, le faisceau d’électrons a ralenti jusqu’a des vitesses aux-
quelles le transfert de puissance du faisceau & 'onde de circuit se fait plus efficacement. Cette

explication est en accord avec la figure 2.4 du chapitre 2, sur laquelle on peut voir qu’a une
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fréquence donnée, supérieure a la fréquence pour laquelle le gain est maximum, le gain du tube

augmente alors que la tension du faisceau diminue.

4.5 Discussion

Dans ce chapitre, nous avons démontré que le modeéle discret peut s’appliquer dans le cas
bidimensionnel. En effet, le code HelL-2D, issu du couplage entre un modéle de faisceau PIC
électromagnétique et une ligne a retard basée sur le modéle discret, se comporte bien au regard
du comportement attendu d’'un TOP. De plus, les résultats obtenus avec ce code sont comparables
a ceux obtenus avec le code fréquentiel MVTRAD-2D. Cependant, les temps de calcul des deux codes
sont bien différents. Considérons un tube & hélice de 50 tours. Le temps nécessaire & MVTRAD-2D
pour calculer le gain & une fréquence donnée est de quelques secondes sur un PC récent, alors
qu’il est d’environ dix minutes en utilisant He1L-2D. Ainsi, pour les calculs standards (la plupart
des calculs), les codes fréquentiels doivent étre utilisés. En dimension supérieure & un, un code
temporel spécialisé (tel que HelL-2D) ne doit étre utilisé que si le probléme étudié ne peut étre

traité avec un code fréquentiel.

Pour preuve, considérons la courbe en traits pleins rouges sur la figure 4.17. Pour tracer
cette courbe, 350 points, et autant de calculs & différentes fréquences, ont été nécessaires?. En
comptant dix minutes par calcul, plus de deux jours sont nécessaires & HelL-2D pour obtenir les

résultats alors qu’en utilisant MVTRAD-2D, quelques dizaines de minutes suffisent.

Si le code HelL-2D ne peut en aucune sorte étre utilisé & des fins de conception, il peut en
revanche étre employé pour étudier un petit nombre de phénomeénes non-stationnaires propres aux
TOP. Parmi ces phénoménes, I'oscillation sans pilotage, que nous avons présentée dans le chapitre
3, peut s’avérer d’'une grande importance. Néanmoins, pour que celle-ci soit convenablement
décrite, il est important de développer, dans le modeéle discret, des conditions aux extrémités
représentant mieux les réflexions d’onde. De telles conditions sont présentées dans le chapitre

suivant.

2. Ce grand nombre de calculs était nécessaire pour décrire les ondulations de gain.
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Chapitre 5

Controle de |'adaptatio

par un défaut local
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V. Contréle de ’adaptation

Les deux principaux obstacles a une application réellement pratique du modéle discret pour
la simulation du TOP sont d’une part I’hypothése de périodicité de la ligne a retard et d’autre
part la difficulté de poser des condition aux limites réalistes pour I'équation (2.18). Ces deux
obstacles ont la méme origine : la brisure de ’hypothése de périodicité. Concernant la seconde
problématique, les conditions aux bords développées par Ryskin et al. dont nous avons parlé
au Chapitre 3 permettent de traiter des lignes de longueur finie et d’introduire des réflexions.
Néanmoins, le facteur de réflexion engendré par ces conditions est soumis au choix des guides
d’entrée et de sortie, et il est difficile de faire correspondre ce facteur de réflexion a celui engendré
dans la réalité par le couplage de I’hélice a un guide coaxial dans toute la largeur de bande. Ces
conditions aux bords peuvent étre tout spécialement problématiques puisque, si le coefficient de
réflexion est surestimé dans le modéle, il peut arriver que le tube simulé oscille alors que le tube

réel n’oscille pas, ou inversement.

En conséquence, il est trés important d’améliorer ces conditions de bords. Dans ce chapitre,
nous présentons une méthode, variation du modéle discret, permettant de résoudre ce probléme.
Une premiére section détaille les fondements théoriques de la méthode ainsi que les éléments
principaux. La seconde partie présente les résultats numériques a froid obtenus par un code test
issu de notre méthode ainsi que quelques résultats a chaud obtenus aprés I'implémentation de la

méthode dans notre code HelL-2D.

5.1 Théorie

5.1.1 Principe de la méthode de défaut

Dans la méthode présentée par Ryskin et
al., la totalité du systéme est composée d’un
segment de longueur finie représentant la ligne
aretard et de deux segments de longueur semi-
infinie bordant celle-ci et que nous pouvons
voir comme des guides d’entrée et de sortie.
Si on choisit ces guides comme ayant des ca-
ractéristiques dispersives différentes de celle de
la ligne & retard, alors une onde se propageant
dans le systéme est partiellement réfléchie lors-

qu’elle arrive au niveau des transitions. La

Thales 081010

quantité de puissance réfléchie dépend des ca-
FIGURE 5.1 — Isocontour du champ électrique se pro-

pageant dans un coupleur d’hélice.
choisis & ces extrémités. On voudrait controler Résultat obtenu avec le code Thales
MAX-3D.

ractéristiques de la ligne a retard et des guides

ces réflexions. Malheureusement, contréler les

réflexions dans le modéle discret revient a introduire des effets diis & une géométrie complexe a
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5.1 Théorie

trois dimensions (voir figure 5.1) dans un modéle oul nous avons supposé que le champ électro-

magnétique se propage dans une seule direction. La tache semble d’emblée difficile a réaliser.

Dans la réalité, une géométrie complexe a trois dimensions n’est pas le seul moyen d’engendrer
des réflexions. On peut par exemple introduire un défaut dans une ligne périodique. Dans la
méthode des guides d’onde, c’est exactement ce qu’il se passe. Le défaut, introduit a I’endroit ou
les caractéristiques dispersives changent, engendre des réflexions. Du point de vue mathématique,
ces réflexions sont induites par la variation des coefficients de couplage €2, ,,, d'une cellule a I'autre.
La quantité de réflexion dépendra de la fagon dont les coefficients de couplage varient. Si I'on
souhaite controler la quantité de réflexions, il faut étre capable de déterminer les coefficients de
couplage adéquats : la quantité de réflexions engendrée par le modéle doit correspondre & une
courbe de facteur de réflexion en fonction de la fréquence sur toute la bande du mode que 'on
considére. En conséquence, dans la suite, ces coefficients ), constitueront nos inconnues. La
possibilité d’introduire des réflexions résulte du fait de changer la valeur de ces coefficients d’une

n N . .
2721 c’est-a-dire les coefficients

cellule a 'autre. Les coefficients d’'un mode s, €1 ,,,, deviennent (2
de couplage d’une cellule n associée & un mode s. De cette maniére, il est possible d’introduire

un défaut adéquat dans la ligne.

D’abord, nous considérerons le probléme a froid. Ainsi, ’équation (2.18) devient
dCopn () —i Y AMCon(t)=0. (5.1)

Le but de la méthode est de déterminer les coefficients any)n correspondant a un défaut local

ayant les méme propriétés de réflexions qu’un coupleur d’hélice par exemple. L'idée de notre
modéle est d’'utiliser des solutions de propagation a froid & différentes fréquences pour déterminer
ces coefficients. La connaissance de ces solutions permettra de construire un systéme linéaire
d’équations ayant les coefficients any)n pour inconnues. Par la suite, on ne considérera qu’un seul
mode de propagation et on supposera que le défaut local est placé entre les cellules Cy et C. Bien

que le test n’ait pas été effectué, nous pensons que la méthode présentée ici pourrait constituer

une piste pour traiter les structures non périodiques dans le cadre du modéle discret.

5.1.2 Equations de connexion du défaut

On considére un mode d’une structure a onde lente périodique dans le cadre du modéle
discret. Celui-ci peut étre vu, & froid, comme une série de cellules couplées. On suppose de plus
qu'un défaut local est introduit dans la ligne entre les cellules Cy et C; (voir figure 5.2). D'une

maniére générale, les solutions de propagation d’une onde monochromatique de fréquence w et
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C'in B =C
LLLS UL L L
MW

FIGURE 5.2 — Introduction d’un défaut local dans une ligne périodique.

de déphasage par pas ¢ dans la structure s’écrivent

Cn(t) = (C’ine_i”‘z’ + Crefemd’) et sin<0
4 4 ' (5.2)
Cn(t) = (C+e_m¢ +C_ em‘z’) et sin>0,

ou l'on a supposé que le défaut, représenté sur la figure 5.2, pouvait étre excité a la fois par une

onde directe d’amplitude Cj, et par une onde inverse d’amplitude C_.

En introduisant les expressions (5.2) dans I’équation (5.1) correspondant a une cellule n = —k,
k > 0 placée a gauche du défaut, on peut déterminer ’équation suivante reliant les amplitudes

P . . . . . n
des différentes ondes et faisant intervenir les coefficients inconnus Qq(n)

+00 +oo
C;pek? (w - Z ank)eimd)) +  Cepe e (w — Z Q,Slk)eimd))
m=k N mek (5.3)
= Z Q(__nlj) (eiw’(};e*im‘ﬁ + eiik‘ﬁc_eim‘z’) .
m=k+1

Une relation du méme type peut étre obtenue en utilisant une cellule n = k, £ > 0 placée a

droite du défaut

C+e_ik¢ (w— Z Q(Iig@e_im‘b) + C_¢k? (w— Z QUﬂr),@eim‘b)

m=—k+1

Ces équations seront par la suite appelées équations de connexion car elles permettent de

connecter les amplitudes des différentes ondes a travers les coefficients de couplage. Ce sont

90
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5,?) a partir des solutions de

ces équations qui seront utilisées pour déterminer les coefficients €2
propagation a froid. Ces solutions seront connues ce qui nous permettra de donner la relation

entre les amplitudes des différentes ondes pour une fréquence donnée.

5.1.3 Caractéristiques du défaut

En général, dans un systéme réel tel un coupleur d’hélice, les facteurs de réflexion p et de
transmission 7 pour une fréquence donnée sont des nombres complexes dont la phase et le module
dépendent de la géométrie. Cette géométrie ne peut pas directement étre prise en compte dans
le modéle discret. Cela est tout particuliérement vrai lorsque la géométrie du systéme que 'on
souhaite traiter est complexe, comme c’est le cas pour un coupleur d’hélice. En conséquence, il
est possible de fixer le module du coefficient dans le modéle simplifié comme étant égal & celui du
systéme réel. Mais égaliser les phases n’aurait pas de sens puisqu’on suppose que le systéme est
périodique dans le modéle simplifié. Le choix que nous ferons pour caractériser le défaut dans le
modéle simplifié sera de supposer que le défaut est sans pertes et sans longueur. Ce défaut peut

étre vu comme un quadrupole électrique. Ainsi, sa matrice de diffusion S définie par
C’ref _ p T ' Ci -3 Ci (55)
Cy TP C_ C_

S.(s"'=1. (5.6)

est unitaire, c’est a dire

(S*)" est la matrice transposée de la conjuguée de S et 1 est la matrice identité. Comme le défaut

est choisi sans longueur dans le modéle simplifié, son coefficient de transmission est réel
T=|7|, (5.7)

et on peut déterminer le coefficient de réflexion a partir de la relation (5.6)
p=|p|e® = +iy/1— |7 (5.8)

5.2 Reconstruction du systéme couplé

5.2.1 Détermination des coefficients

Les relations (5.3) et (5.4) montrent que les caractéristiques dispersives et de réflexion du
défaut local peuvent correspondre exactement a celle d’un systéme réel si un nombre infini de
coefficients de couplages est pris en compte pour chaque cellule. En effet, les sommes dans

ces équations possédent un nombre infini de termes. Dans la pratique, cela est impossible et
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FIGURE 5.3 — Le défaut doit réagir de la méme maniére & une excitation par une
directe ou inverse.

on supposera donc que le modéle spécialisé approxime le systéme réel suffisamment bien si un
nombre fini n. de coefficients de couplage est pris en compte a gauche et a droite de chaque
cellule. En conséquence, le nombre de termes dans les sommes des équations (5.3) et (5.4) est de

2n.. La précision de la méthode dans ces conditions sera étudiée rétrospectivement.

La méthode que nous développons ici permet de construire un défaut qui répondra de la
méme maniére qu’il soit excité par une onde venant de sa gauche ou de sa droite (voir figure
5.3). Il découle ainsi naturellement que

— Une onde directe d’amplitude Cj, est réfléchie avec une amplitude Cief = pCi, et est

transmise avec une amplitude Cy = 7 Cyy,.

— Une onde inverse d’amplitude C_ est réfléchie avec une amplitude Cy = pC_ et est

transmise avec une amplitude Ciof = 7C_.

En considérant ces deux cas, on peut déterminer deux équations pour 1'équation (5.3)

c ) —7 c—1 —q —
e pilmtk)é + pe i(m+k)p Q(*k) N nz re—ti(m—k)o Q( k) o (5 9)
7 o " ~he g em )
m=—k e £ pet m=k+1 e+ pet
ne ne—l  i(m—k)¢ —i(m—k)o
—; _k e + pe —k
> el + 3 e = (510)
m=—%k m=k-+1
et deux équations pour (5.4)
e gi(m—k)¢ —i(m—k)¢ me l
e + pe _
Te—/i)kqb o+ Y emal) = (5.11)
m=k m=—k+1
Ne —i(m—k)¢ nel o i(m+k)p i(m+k)g
Te + pe~ (k)
Z kb | pe—ike Q%) + Z eiké | pe—ike Qo =w, (5.12)

m=k m=—k+1
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5.2 Reconstruction du systéme couplé

ot les valeurs de p et 7 utilisées dans ces équations sont obtenues en utilisant la méthode présentée
en section 5.1.3. Ainsi, dans les équations (5.9) a (5.12), les termes ¢, p et 7 sont connus pour une
fréquence particuliére w. En conséquence, les termes ng) et Qg{k) sont bien les seules inconnues.
On obtient donc un systéme d’équations linéaires dont les inconnues sont les coefficients de

couplage.

Les équations (5.9) et (5.10) décrivent les cellules situées a gauche du défaut. Chaque équation
fait intervenir 2n, inconnues. Supposons que pour 7 fréquences différentes w;—1 .., on connaisse
les valeurs ¢;, p; et 7; du systéme réel. Il est alors possible d’écrire 2n,. équations différentes par
cellule en utilisant les équations (5.9) et (5.10). Ainsi, on peut déterminer les 2n, coefficients de
couplage associés a chaque cellule située a gauche du défaut. Il suffit de procéder de la méme
maniére en utilisant les équations (5.11) et (5.12) pour déterminer les coefficients de couplage

associés aux cellules situées & droite du défaut.

Il convient en dernier lieu de faire deux remarques. La premiére concerne le cas ou l'on
suppose que le défaut posséde un coefficient de transmission 7 = 1. Sous cette hypothése, p =0
et chaque équation (5.9) a (5.12) revient a I’équation (2.22) du chapitre 2 qui décrit une ligne
périodique sans défaut. La seconde remarque concerne les cellules situées loin du défaut, c’est-
a-dire situées au moins & n. périodes en amont ou en aval du défaut. Lorsque l'on résout les
systémes permettant de déterminer les coefficients de couplage associés a ces cellules, on trouve
que ces coefficients sont égaux a ceux de la ligne sans défaut, ce qui n’est pas évident au premier
abord. Ceci peut étre interprété comme le fait que, loin du défaut, celui-ci ne perturbe pas la

propagation de I'onde de circuit.

5.2.2 Résultats numériques a froid

Dans cette section, nous présentons des résultats numériques obtenus avec un code de simu-
lation test écrit en Python basé sur la méthode proposée. Les données d’entrée du code sont la
courbe de dispersion du premier mode d'une structure a onde lente de type hélicoidal ainsi que le
coefficient de réflexion sur toute la bande du mode di au couplage de cette hélice avec un guide
coaxial. La courbe de dispersion de I'hélice a été calculée avec le code Thales de paramétres &
froid HELMOTH-3D et le coefficient de réflexion a été calculé avec le code Thales MAX-3D en utili-
sant la géométrie présentée sur la figure 5.1. A partir de ces données, le code test détermine les
coefficients de couplage associés & chaque cellule dans le modéle simplifié. On choisit n, points
sur les courbes données en entrée du code. Une fois le systéme simplifié construit, une puissance
est introduite dans ce systéme, aux extrémités duquel on a posé des conditions de guides semi-
infinis. Le programme résout le probléme de propagation d'une onde pour différentes valeurs de

la fréquence de travail.

La figure 5.4 illustre la vitesse de convergence du modéle simplifié vers un systéme de référence
lorsque le nombre de coefficients de couplage pris en compte n. augmente. Les trois sous-figures

(a) représentent le facteur de réflexion du défaut en fonction de la phase de I'onde qui se propage
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dans la structure & onde lente. Les données d’en-
trée calculées avec un code & trois dimensions
sont représentées par les courbes en traits pleins,
les n. solutions de références choisies sur ces
courbes sont représentées par des cercles et les
réflexions générées par le modele simplifié sont
représentées par des tirets. Nous avons de plus
lo” + | ?

qui devrait idéalement étre égale & 1 sur toute

représenté en pointillés la quantité

la bande. Les trois sous-figures (b) représentent
la fréquence de 'onde de circuit en fonction de
son déphasage entre les cellules Cy et C;. Elles
illustrent donc la vitesse de convergence avec
n. du modéle simplifié¢ au regard des caractéris-
tiques dispersives. On remarque sur ces figures
que, plus n. est grand, mieux le modéle simpli-
fié approxime le systéme de référence. Comme
on pouvait s’y attendre, les caractéristiques dis-
persives et de réflexions du modéle simplifié sont
exactement les mémes que celles du systéme de
référence pour les fréquences choisies comme so-

Iutions d’identification des coefficients de cou-
plage.

La figure 5.5 représente l'erreur commise par
le modéle simplifié sur le coefficient de réflexion
(a) et sur la courbe de dispersion (b) pour n. =
20. L’erreur € commise sur chaque quantité est
calculée pour chaque valeur de déphasage selon

la formule
(5.13)

ol a est la valeur pour le systéme de référence
et a est la valeur obtenue avec le modéle simpli-
fie. D’apreés la figure 5.5, nous pouvons affirmer
qu’une erreur inférieure a 1% peut étre atteinte
sur le coefficient de réflexion et sur les caracté-
ristiques dispersives sur 80% de la bande. Cette

bonne précision a été obtenue sur un cas loin
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ne = 20.

d’étre idéal en prenant en compte un nombre fini et petit de coefficients de couplage. Finale-
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ment, on peut remarquer sur la figure 5.5 que le maximum d’erreur est obtenu pour des valeurs de

fréquence proche des bords de bande. Les phénoménes tenant place a ces fréquences ne pourront

donc pas étre étudiés en utilisant cette méthode.

5.2.3 Résultats numériques a chaud

La méthode de contréle des réflexions par
un défaut local, présentée dans le paragraphe
précédent, a été implémentée dans notre code
de simulation HelL-2D. Nous présentons dans
ce paragraphe les premiers résultats numé-
riques & chaud issus de ce code. Nous prenons
ici en exemple le cas de 'auto-excitation car
le role des réflexions dans celle-ci est primor-
dial. Par la suite, nous avons fixé un coefficient
de réflexion constant sur la bande passante du
mode en entrée et en sortie de ligne. Les para-
meétres du faisceau d’électrons sont répertoriés

dans la table 5.1. La figure 5.6 représente le

15
10
@
p. &
£
m
o
5t
0 4 A i
5 10 15 20

frequency (GHz)

FIGURE 5.6 Gain obtenu avec MVTRAD-2D.

gain petit signal d'une section de cinquante tours en fonction de la fréquence de fonctionnement

calculé avec MVTRAD. Un résultat proche de celui-ci aurait pu étre obtenu avec le code HelL-2D.

Néanmoins, la durée de calcul de celui-ci (10 minutes par fréquence) n’est pas compétitive avec

MVTRAD (10 secondes par fréquence). Puisque le coefficient de réflexion est constant sur toute la

bande, cette figure nous permet de prévoir qu’en cas d’oscillation, des raies devraient apparaitre

prés de la fréquence pour laquelle le gain de la section est maximum (= 10 — 11 GHz).

La figure 5.7 est en accord avec cette der-
niére affirmation. Nous avons représenté sur
cette figure le logarithme décimal du spectre
en fréquence de 'amplitude du champ en sor-
tie de tube pour différente fenétres de temps
lors d’une simulation. Pour celle-ci, le facteur
de réflexion est fixé en entrée et en sortie & une
valeur |p| = 0.7 sur toute la bande du mode
considéré. Au cours du temps, on voit 'ampli-
tude du signal de sortie augmenter, puis satu-
rer. Lors de la croissance de 1'oscillation, nous
avons superposé le profil du gain petit signal

obtenu avec MVTRAD avec le spectre d’oscilla-

Vi

By,

Tk

3650 V
200 mA
0.45 mm
0.78 mm
0.52 mm
1200 G
0G

0.78 mm

26 mm

TABLE 5.1 — Paramétre du faisceau d’électrons et de

la ligne

tion (courbes verte, bleue et violette) afin de pouvoir observer que les fréquences concernées

par Doscillation correspondent au maximum de gain. Comme attendu, lorsque le systéme sature,
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FIGURE 5.7 — Spectres de "amplitude du signal de sortie lors d’une simulation ol
lon a fixé |p| = 0.7. Les différentes courbes correspondent a différentes
fenétres de temps lors de la simulation.

seules certaines fréquences, filtrées par la condition de phase (équation (3.25)), émergent et on

peut observer la présence de raies aux harmoniques des fréquences fondamentales d’oscillation.

La figure 5.8 représente le logarithme décimal de la valeur absolue du signal de sortie en
fonction du temps pour différente valeurs du coefficient de réflexion. On remarque que le temps
de déclenchement de 'oscillation est d’autant plus grand que le coefficient de réflexion est faible.
De plus, le taux de croissance de l'oscillation par unité de temps est d’autant plus grand que le
coefficient de réflexion est grand, i.e. 79.8 > To.75 > To.70 > To.68- L.e comportement du modéle est
donc en bon accord avec la réalité. Dapres la courbe en orange, on pourrait étre tenté d’affirmer
que pour [p| = 0.65, le tube n’oscille pas. Afin de vérifier si tel est bien le cas, nous avons
représenté sur la figure 5.9 le taux de croissance de loscillation simulée en fonction du module
du coefficient de réflexion en cercles rouges. Puisque le critére d’oscillation (équation (3.21)) est
proportionnel ! au carré de |p|, nous avons tracé le polynome du second degré passant par les
points définis en |p| = 0.8, 0.75 et 0.70. On remarque que le point défini en |p| = 0.68 suit cette
méme tendance. La courbe en pointillé coupe 1’axe des abscisses en p = 0.52. Cette valeur est la

valeur maximum estimée pour laquelle le tube n’oscillera pas.

Puisque le coefficient de réflexion est supposé constant sur toute la bande, les raies d’oscil-
lation apparaissent & des fréquences pour lesquelles le gain est grand. D’aprés la figure 5.6, la

fréquence d’oscillation principale est f = 9.8 GHz. Le gain petit signal calculé par MVTRAD pour

1. Dans le cas ou les réflexions sont égales en entrée et en sortie.
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FIGURE 5.8 Signal de sortie du TOP au cours du temps pour différentes valeurs
du coefficient de réflexion.
cette fréquence est 9.8 dB. Ainsi, en considé- 03
computed
rant le critére d’oscillation, on peut estimer la best fit
valeur limite du coefficient de réflexion pour
laquelle le tube oscillera. Cette valeur vaut : oo |
environ 0.56 dans les conditions citées précé- g
demment. En conséquence, ’estimation obte- &
01|
nue par la simulation est en accord avec le cri-
tére théorique d’oscillation. Ainsi, la méthode
de controle des réflexions par un défaut local 1
0.4 05 06 07 08

dans le modéle discret semble aussi applicable !
reflexion factor

en présence d'un faisceau d’électrons. ] o
FIGURE 5.9 — Critére d’oscillation.

5.3 Discussion

La méthode présentée dans ce chapitre constitue une amélioration du modéle discret, puis-
qu’elle permet de prendre en compte, de maniére plus précise qu’avec la méthode présentée dans
[32], les réflexions aux extrémités d’'une ligne & retard. Dans sa forme actuelle, cette méthode
ne permet pas d’exciter un mode de la structure & onde lente & I'extérieur de sa bande de fré-

quence. Ceci pourrait s’avérer problématique pour I’étude des TOP & cavités couplées, mais ne
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pose pas de probléme pour les TOP & hélice. Nous avons présenté des résultats d’oscillation sans
pilotage obtenus avec cette méthode, et avons montré que celle-ci se comporte bien au regard du

comportement théorique attendu.

Cependant, un point important de notre modéle reste & améliorer. D’aprés la figure 5.4,
la quantité ]p|2 + ]7]2 n’est égale & un que pour les solutions choisies comme référence pour
identifier les coefficients wgnn)@ Bien que cette quantité se rapproche de un & mesure que le nombre
de solutions augmente, cette loi n’est pas exactement conservée. Ceci est di au fait que la matrice
décrivant la ligne résultant de la méthode n’est pas exactement symétrique. En conséquence, une
amélioration de cette méthode pourrait venir de conditions d’identification dans lesquelles la

symeétrie des coefficients de cette matrice soit imposée explicitement.
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Chapitre 6

Conclusion et idées pou

de futurs travaux

Durant cette thése, nous avons étudié le modeéle discret de Kuznetsov, qui n’avait été ap-
pliqué, antérieurement & nos travaux, qu’a un TOP & cavités couplées. Nous avons d’une part
montré comment adapter ce modeéle pour le rendre applicable aux TOP & hélices et, d’autre
part, nous avons écrit des codes de simulation afin de justifier cette application. A I’issue de
cette theése, deux codes de simulation, a une et deux dimensions, ont vu le jour. Nous avons pu
ainsi explorer les possibilités offertes par le modéle discret pour simuler I'interaction dans les
TOP a hélice en domaine temporel. De plus, un effort a été apporté quant a la prise en compte
précise des phénomeénes de réflexions aux extrémités de la ligne & retard dans le modéle discret.
Ces phénoménes n’étaient jusqu’alors décrits que qualitativement. En résumé, dans cette thése,
nous avons utilisé le modeéle discret dans le cadre des TOP & hélice, ce qui n’avait jamais été

effectué jusqu’alors, et nous avons apporté une amélioration intéressante a ce modéle.

Gréace A ces travaux, nous avons pu estimer le temps de calcul nécessaire a un code fondé sur
le modele discret dans des cas ot le TOP fonctionne dans des conditions normales (calculs de
gain) et dans des cas o le TOP oscille. Si le code a une dimension HelL-1D permet d’obtenir le
gain d’un TOP en un temps raisonnable (de 'ordre de la minute), il n’en va pas de méme pour
le code & deux dimension HelL-2D, qui requiert des ressources de calcul plus conséquentes. Quoi
qu’il en soit, pour les calculs standards, il existe environ deux ordres de grandeur entre les temps
de calculs des codes fréquentiels et temporels. En conséquence, l'intérét des codes temporels &
des fins de conception est inexistant. Cette affirmation est autant valable pour les codes généraux
que pour les codes spécialisés. Thales Electron Devices devrait donc continuer a utiliser ses codes

fréquentiels TUBH, MVTRAD-2D et MVTRAD-3D lorsqu’il s’agit de conception.

Malgré cette conclusion un peu pessimiste, il convient de tempérer un peu. Si les codes tem-
porels ne sont d’aucune utilité pour la conception, il sont cependant les seuls outils permettant
de traiter des phénomeénes purement non-stationnaires tels que les transitoires lors de l'allu-
mage d'un TOP, ou encore certains types d’oscillations comme les oscillations sans pilotage (voir
chapitre 3 et 5), ou les oscillations en régime piloté [51]. Thales Electron Devices devrait donc
déterminer si I’étude de ces phénomeénes est important pour ’entreprise, afin de pouvoir statuer

sur la continuation, ou l'abandon, des travaux amorcés durant cette thése.
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Dans le cas ou ces travaux devraient étre poursuivis, il faudrait encore améliorer le modéle
discret. En effet, il est & ’heure actuelle impossible de simuler la plupart des TOP de série
fabriqués chez Thales Electron Devices en utilisant un code fondé sur le modéle discret, et ce,
malgré les arrangements que nous lui avons apportés. La raison de cette impossibilité est, d'une
part, qu'un TOP comporte généralement plusieurs sections séparées par des severs et, d’autre

part, que le pas de I’hélice peut étre amené a changer le long de 'axe.

Dans leur application du modéle discret a un TOP & cavités couplées, Ryskin et al. intro-
duisent des pertes dans les cavités en introduisant une partie imaginaire au coefficient 5 d’un
mode [30], [31]. On peut facilement imaginer qu'’il est possible de modéliser un sever dans le
modele discret en partant du méme principe. La description d’une ligne non-périodique dans le
modéle discret poserait en revanche plus de problémes, puisqu’une telle description contredirait
I’hypothése de base du modele. Néanmoins, plusieurs pistes pourraient étre explorées. Comme
dans MVTRAD-2D, on pourrait supposer que la ligne est localement périodique. Cette approche
serait certainement valable pour les structures & onde lente dont le pas varie peu. Pour les struc-
tures & onde lente dont le pas varie plus amplement, nous pensons que ’approche présentée au
chapitre 5 de ce manuscrit pourrait contenir les éléments de base d’une solutions possible. En
effet, on pourrait essayer de construire un systéme réduit, dont les coefficients anr)n seraient iden-
tifiés a partir de plusieurs solutions de propagation d’'une onde dans la structure & pas variable
en I'absence de faisceau. Néanmoins, puisque ces méthodes n’ont pas été essayées, nous préférons

pour l'instant émettre des réserves quant a leur utilisation.
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Résumé

Ce mémoire porte sur la modélisation et la simulation non-stationnaires de l'interaction entre
le faisceau d’électrons et I'onde électromagnétique dans les tubes & onde progressives (TOP) &
hélice. Le TOP étant un instrument sur-dimensionné, les modéles non-stationnaires généraux
sur lesquels se basent la plupart des logiciels commerciaux nécessitent de trop grosses ressources
de calcul pour pouvoir étre utilisés en un temps raisonnable pour des activités de conception

industrielle. Il est donc nécessaire de faire appel a des modéles dits spécialisés.

Cette thése porte sur le modéle discret non-stationnaire d’excitation d’un guide d’onde pério-
dique de S. Kuznetsov. Avant nos travaux, il avait été démontré (N. Ryskin et al., 2007) que ce
modeéle pouvait s’appliquer aux TOP & cavités couplées dans le cadre d’'un modéle & une dimen-
sion. Néanmoins, il n’existait alors aucune étude venant confirmer ou infirmer son application

aux TOP a hélice.

Lors de cette thése, nous avons démontré, via le développement d’un code & une dimension
(HelL-1D), que le modéle discret s’applique convenablement aux TOP & hélice. L'utilisation de
ce modeéle dans un code & deux dimensions (HelL-2D) a, elle aussi, été effectuée. Enfin, nous
avons développé une méthode permettant de contréler quantitativement les réflexions d’onde
aux extrémités de la ligne a retard dans le modeéle discret. Cette derniére étude constitue une

avancée importante vers la simulation pratique des TOP en utilisant le modéle discret.

Abstract

The current report deals with the non-stationary modeling and simulation of the interaction
between an electron beam and an electromagnetic wave in helix traveling-wave tubes (TWTs).
The TWT is an oversized device, and so the non-stationary commercial software which is based on
general models requires a huge amount of computational resources. Consequently, such software

is useless for industrial design activities. Specialized models are thus needed.

This thesis is about S. Kuznetsov’s non-stationary discrete model of excitation of a periodic
waveguide. Before our works started, it had been proven that this model could be applied in
order to simulate coupled cavities TWTs in one dimension (N. Ryskin et al., 2007). However,

nobody had studied the application of the discrete model to helix TWTs.

During this Ph. D.; by building a one dimensional code (HelL-1D) we demonstrated that
the discrete model can be applied to helix TWTs. We also implemented this model in a two-
dimensional code (HelL-2D). Finally, a method that permits to take into account the reflexions
phenomena at the extremities of a delay line in the discrete model has been developed. This
last study is an important improvement towards the practical simulation of TWTs by using the

discrete model.



