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INTRODUCTION 

Place de ce volume dans le Traité d'Électricité, d'Électronique et dÎlectrotechnique 
Ce volume se situe à la frontière supérieure, dans le domaine des fréquences, du 

Traité d'Électricité. Il considère en effet des signaux radioélectriques à variation extrême
ment rapide, dont les périodes sont situées entre les picosecondes et les nanosecondes. Les 
hyperfréquences sont surtout utilisées dans trois types d'applications : 

• le radar, qui sert à la détection et à la mesure ; 
• en télécommunications, elles assurent des liaisons dirigées, notamment dans le 

domaine spatial ; 
• le chauffage, le séchage, la cuisson des matériaux les plus divers. 

Les deux premiers types d'applications sont liés à l'information. Dans le radar, les 
hyperfréquences permettent d'acquérir une certaine information, contenue dans le signal 
d'écho réfléchi par un obstacle. La position et la nature de celui-ci sont déterminés en 
comparant les signaux émis et reçus après réflexion. En télécommunications, les hyperfré
quences servent de support à l'information, qu'il s'agit souvent de transmettre sur de très 
grandes distances. Quant au dernier type d'applications, il utilise une propriété remarqua
ble qu'ont les hyperfréquences de chauffer en profondeur. Il s'agit dans ce cas d'un trans
fert d'énergie. Cette propriété a trouvé de nombreuses applications dans la vie de tous les 
jours, depuis la cuisine jusqu'au traitement de diverses maladies. A l'avenir, les hyperfré
quences pourront peut-être aussi servir au transport d'énergie électrique à grande distance. 

Les applications des hyperfréquences se situent donc à cheval entre les domaines de 
l'information et de l'énergie ; les applications les plus traditionnelles se trouvent toutefois 
dans le premier domaine. 

C'est au cours de la seconde guerre mondiale, au début des années 1940, que les 
hyperfréquences ont vu le jour. A l'instar des autres domaines de l'électricité, leur déve
loppement a été riche en transformations et en rebondissements spectaculaires. Si les 
principaux domaines d'applications sont maintenant bien établis, des changements pro
fonds continuent à se faire, surtout au niveau de la technologie. Les guides d'ondes 
cèdent la place aux structures planaires, moins encombrantes et plus faciles à réaliser. 
Quant aux tubes générateurs de signal, s'ils gardent leur place aux puissances élevées, ils 
ont été détrônés ailleurs par des semiconducteurs, d'abord par des diodes, à leur tour 
progressivement remplacées par les transistors. 

Il peut paraître téméraire de préparer un ouvrage traitant d'un sujet en évolution. 
Les informations présentées ne risquent-elles pas d'être déjà dépassées lors de la paru
tion ? Si risque il y a, ce risque existe dans tous les domaines d'intérêt des ingénieurs. 
C'est précisément la tâche de ceux-ci de faire évoluer les techniques, pour fournir des 
solutions toujours plus favorables... Il ne faut cependant pas trop craindre une désuétude 
précoce : chaque domaine possède plusieurs niveaux de complexité, dont certains vieillis
sent moins vite que d'autres. 

A titre d'exemple, considérons un radar. Son fonctionnement est basé sur l'écho 
électromagnétique. Les ondes se propagent et sont réfléchies selon les lois immuables qui 
régissent l'univers. Certes, nos connaissances de ces lois sont imparfaites. Néanmoins, les 
modèles dont nous faisons usage pour cerner la réalité décrivent celle-ci de façon suffi
samment précise pour que la différence soit indétectable dans la plupart des cas. Encore 
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faut-il choisir le modèle adéquat. La vitesse de la lumière, le quotient de la puissance 
reçue par la puissance émise sont imposés par la physique et par la géométrie du système, 
non par ses caractéristiques techniques. Même son organisation interne est pratiquement 
immuable : elle doit comporter au moins un émetteur, une antenne, un récepteur, un dis
positif d'interconnexion et un ensemble de traitement des signaux. Ce n'est qu'au niveau 
des composants, où l'aspect technologique prédomine, que le risque de désuétude devient 
réel. Néanmoins, en plaçant chaque composant dans une boîte noire, décrite par sa 
matrice de répartition, on peut encore raisonner valablement même si on ignore le 
contenu exact de la boîte. Il faut ici distinguer ceux qui utilisent les boîtes et ceux qui les 
fabriquent. Si on s'adresse aux utilisateurs, on peut écrire un ouvrage cohérent qui reste 
raisonnablement à jour. 

Comme le contenu des boîtes noires évolue, aucun livre ne permet de rester long
temps informé des toutes dernières réalisations. L'ingénieur doit donc aussi avoir accès à 
des sources continues d'information, qui lui donnent la possibilité de se maintenir au cou
rant dans le domaine de spécialité qu'il a choisi. Il dispose dans ce but de nombreuses 
revues techniques spécialisées, il peut aussi prendre part aux congrès, symposia et confé
rences organisés dans son domaine d'intérêt. Pour qu'il puisse comprendre et assimiler ce 
qu'il lit et ce qu'il entend, il faut qu'il dispose d'un certain niveau fondamental de 
connaissance. L'enseignement polytechnique, ainsi que cet ouvrage qui lui est associé, 
visent à fournir ces bases, qui sont indispensables pour assurer une formation continue. 

Organisation générale de ce volume 
Le premier chapitre décrit brièvement le contexte des hyperfréquences : bandes de 

fréquences utilisées, périodes, longueurs d'ondes. Les propriétés les plus caractéristiques 
sont passées en revue et un bref historique retrace les étapes les plus importantes. Les 
équations de Maxwell en notation complexe sont présentées, ainsi que les conditions aux 
limites (décrites plus en détail dans Electromagnétisme). 

L'utilisation des hyperfréquences est traditionnellement liée à celle de tuyaux métal
liques, les guides d'ondes. Plus récemment, la panoplie des lignes de transmission s'est 
étendue, incorporant notamment les lignes planaires (microruban) et les guides diélectri
ques (fibres optiques). L'étude des ondes guidées par des structures uniformes fait l'objet 
du deuxième chapitre. 

Pour définir une fréquence d'oscillation stable, il faut disposer d'un circuit réson
nant. Cette fonction est assurée en hyperfréquences par des cavités ou résonnateurs, le 
plus souvent des enceintes métalliques faiblement couplées à une ou plusieurs lignes de 
transmission. Le chapitre trois considère d'abord une cavité fermée, puis détermine le 
schéma équivalent et la réponse en fréquence d'une cavité couplée. 

La génération et l'amplification de signaux hyperfréquences font usage d'interactions 
entre un champ électromagnétique et des particules chargées. La présentation de ces phé
nomènes fort complexes ne peut être ici que descriptive, donnant un aperçu des principes 
de fonctionnement. Le chapitre quatre décrit ainsi les principaux tubes et semiconducteurs 
utilisés pour produire ou amplifier un signal hyperfréquences. 

Un tel signal est défini par une puissance et une fréquence, ou par un ensemble de 
ces deux grandeurs (spectre de raies). Les principaux procédés de mesure sont présentés 
dans le cinquième chapitre, qui décrit également les sources d'erreurs les plus significa
tives. 

Un système est un assemblage de composants : pour pouvoir le définir, il faut 
connaître les caractéristiques des composants dont il est formé. Ceux-ci sont représentés 
par leurs matrices de répartition. Les principales contraintes imposées par la linéarité, la 
réciprocité, la symétrie, la conservation d'énergie sont décrites au chapitre six. Un catalo
gue des composants le plus souvent rencontrés en hyperfréquences complète ce chapitre. 

Les méthodes utilisées pour mesurer le transfert et la réflexion de signaux par les 
composants font l'objet du septième chapitre. 

L'ouvrage se termine par une description des principales applications actuelles des 
hyperfréquences : le radar, les télécommunications (faisceaux hertziens, satellites), les 
applications industrielles et domestiques de chauffage, de mesure et de contrôle, les appli-
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cations médicales et les effets biologiques. L'emploi éventuel d'hyperfréquences pour la 
transmission de puissance est brièvement évoqué. Dans chaque cas, les particularités de 
l'application et les principaux problèmes rencontrés sont présentés. 

Une série d'annexés de caractère mathématique et physique complète cet ouvrage au 
chapitre neuf. En particulier, une section présente les analogies qui existent avec le 
domaine de l'acoustique (voir Électroacoustique). 

Remarques relatives à !utilisation des différents modèles de la réalité 
Le domaine des hyperfréquences recouvre une gamme d'applications de nature très 

diversifiée. On y trouve un grand nombre de problèmes des plus variés. Au niveau fon
damental, les théories de base font appel à des mathématiques souvent ardues. En 
revanche, beaucoup d'applications pratiques sont encore de caractère empirique. Entre ces 
deux extrêmes, la théorie et la pratique ont toutes deux une part dans la réalisation de 
dispositifs. Cet ouvrage vise à donner une vue d'ensemble de toute cette variété. Il passe 
en revue les théories fondamentales, décrit les méthodes de mesure et présente succincte
ment les principales applications. 

La même variété se retrouve dans l'utilisation de modèles de différents niveaux de 
complexité. L'étude des guides d'ondes et des cavités se base sur le modèle de Maxwell. 
Celui-ci est encore adéquat pour considérer les interactions entre le champ électromagné
tique et un faisceau d'électrons dans la plupart des tubes générateurs et amplificateurs 
d'hyperfréqunces. Pour traiter d'autres composants actifs, notamment les semiconducteurs, 
il faut faire appel à la physique quantique. Pour caractériser et mesurer les composants, 
on utilise la matrice de répartition, définie dans le modèle de Kirchhoff (voir Théorie des 
réseaux de Kirchhoff). En hyperfréquences, les termes de cette matrice sont le plus sou
vent des fonctions transcendantes. 

Conventions 
Le Traité d'Électricité est composé de volumes (vol.) repérés par un chiffre romain 

(vol. III). Chaque volume est partagé en chapitres (chap.) repérés par un nombre arabe 
(chap. 2). Chaque chapitre est divisé en sections (sect.) repérées par deux nombres arabes 
séparés par un point (sect. 4.2). Chaque section est divisée en paragraphes (§) repérés par 
trois nombres arabes séparés par deux points (§ 2.3.11). Les références internes stipulent 
le volume, le chapitre, la section ou le paragraphe du Traité auquel on renvoie. Dans le 
cas de la référence à une partie du même volume, on omet le numéro de celui-ci. 

Les références bibliographiques sont numérotées continûment par volume et repérées 
par un seul nombre arabe entre crochets : [56]. 

Un terme apparaît en italique maigre la première fois qu'il est défini dans le texte. 
Un passage important est mis en évidence lorsqu'il est composé en italique gras. 

Un paragraphe délicat ou compliqué est marqué par le signe • précédant son repère 
numérique. Un paragraphe qui n'est pas indispensable à la compréhension de ce qui suit 
est marqué par le signe D précédant son repère numérique. 

Les équations hors texte sont numérotées continûment par chapitre et repérées par 
deux nombres arabes placés entre parenthèses et séparés par un point (2.153) ; une équa
tion est mise en évidence par son numéro imprimé en caractère gras (1.3). Les figures et 
tableaux sont numérotés continûment par chapitre et repérés par deux nombres arabes 
précédés de fig. (fig. 2.54) ou tab. (tab. 1.2). 
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CHAPITRE 1 

NOTIONS FONDAMENTALES 

1.1 PRINCIPALES DÉFINITIONS 

1.1.1 Définition : hyperfréquences 
Le terme hyperfréquences sert à désigner une bande de fréquences située entre 

environ 300 MHz et 300 GHz, caractérisant de ce fait des signaux comportant entre 
300 millions et 300 milliards de périodes par seconde (de 3 · 108 à 3 · 1011 Hz, fïg. 1.1 ). 
Ces limites ont un caractère arbitraire : elles permettent surtout de localiser le domaine 
des hyperfréquences entre celui des ondes employées pour la diffusion de la radio et de 
la télévision (fréquences plus basses) et celui des rayons infrarouges (fréquences plus 
élevées). 

1.1.2 Nomenclature : décades UHF, SHF et EHF 
La désignation plus fine des gammes de fréquence fait usage d'un classement par 

décades (tab. 1.2). La bande des hyperfréquences recouvre approximativement les 
trois décades des ultra hautes fréquences {UHF), supra hautes fréquences (SHF) et 
extra hautes fréquences (EHF). L'emploi de préfixes superlatifs peut prêter à confu
sion : extra est-il vraiment plus grand que supra? et les deux que ultra? Et ensuite, 
qu'est-ce qui est plus grand que extra? Comme on n'a pas trouvé de terme supérieur 
adéquat, on parle alors de rayons infrarouges, visibles, ultraviolets (fig. 1.1 ). 

Les hyperfréquences sont aussi divisées en gammes plus étroites, liées aux bandes 
normalisées d'utilisation des principaux guides d'ondes (tab. 2.14 et 2.19). 

1.1.3 Energie d'un photon aux hyperfréquences 
Du point de vue de la physique quantique, le rayonnement électromagnétique 

est un flux de photons d'énergie hf où / est la fréquence et h la constante de Planck 
(4,14* 10_15eVs ou 6,63* 1O-34Js). En hyperfréquences, un photon a donc une énergie 
située entre environ 1,2 · 10~ 6 et 1,2 · 10 - 3 eV. 

1.1.4 Ordre de grandeur des périodes 
La période T des signaux hyperfréquences, qui est définie par l'inverse de la 

fréquence / , se situe entre 3 ns (nanosecondes) et 3 ps (picosecondes). 

1.1.5 Longueur d'onde 
Pour une onde électromagnétique se déplaçant dans l'espace à la vitesse de la 

lumière c0 = 2,997925... 10 m/s, la longueur d'onde, définie par X = C0 If= C0T 
( § III.6.2.4), se situe entre 1 m et 1 mm pour un signal hyperfréquences. 



2 HYPERFRÉQUENCES 

eV 

103 

10" 

10" 

10 

10" 

10" 

- 1 0 " 

- 10 

10" 

10" 

10 j 

J_ 
Hz 

RAYONS GAMMA 

RAYONS X 

ULTRAVIOLET 

- 101! 

ίο1· 

VISIBLE 

s fibres optiques 

INFRAROUGE 

HYPERFREQUENCES 

- fours 
- 10* 

TELEVISION 

- 1 0 6 

RADIO 

Fig. 1.1 Subdivisions du spectre électromagnétique. 

1.1.6 Synonyme : microondes 
Le terme de microondes, qui est une traduction de l'anglais microwaves, est sou

vent employé en lieu et place d'hyperfréquences, notamment pour les applications de 
chauffage. Il dénote la petitesse des longueurs d'ondes par rapport à celles dont on fait 
usage en radiodiffusion. Ici aussi, l'emploi d'un préfixe relatif peut prêter à confusion : 
on pourrait logiquement s'attendre à ce que les microondes aient des longueurs d'onde 
de l'ordre de micromètres et non pas, comme c'est effectivement le cas, entre les milli
mètres et les mètres. 

1.1.7 Synonymes : ondes décimétriques, centimétriques et millimétriques 
Une manière plus précise de définir les décades (tab. 1.2) consiste à parler res

pectivement d'ondes décimétriques (UHF), centimétriques (SHF) et millimétriques 
(EHF). 

1.1.8 Remarques dimensionnelles 
La longueur d'onde d'un signal hyperfréquences est du même ordre de grandeur 

que les éléments employés pour le produire et le transmettre. Il n'est de ce fait pas pos
sible de supposer qu'il s'agit d'éléments ponctuels, comme on le fait dans les approxi
mations de théorie des circuits (vol. IV). La notion de tension n'est par ailleurs pas 
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Tableau 1.2 Division, nomenclature et attribution des hyperfréquences. 
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définie de façon univoque, puisque le champ électrique ne dérive pas d'un potentiel 
scalaire. 

Il n'est pas possible non plus de supposer que les éléments soient grands par 
rapport à la longueur d'onde, approximation qui est à la base de l'optique géométrique. 

En hyperfréquences, il est donc nécessaire de considérer de façon complète les 
champs électriques et magnétiques définis par le modèle de Maxwell (vol. III). C'est 
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par conséquent grâce aux hyperfréquences qu'on a pu vérifier la validité de ce modèle. 
Pour étudier et exploiter le domaine des hyperfréquences, il a fallu mettre au point des 
méthodes et inventer des composants spécifiques à ce domaine. 

1.1.9 Autre définition des hyperfréquences 
Par extension, le terme hyperfréquences sert également à désigner l'ensemble des 

méthodes et des composants développés pour permettre d'exploiter la bande de fré
quences définie au paragraphe 1.1.1. 

1.1.10 Domaine comparable : acoustique 
Comme le son dans l'air a une vitesse de propagation de l'ordre de 300 m/s, 

inférieure d'un facteur d'un million environ à celle de la lumière, les longueurs d'onde 
situées entre 1 mm et 1 m correspondent en acoustique à la bande de fréquences allant 
de 300 Hz à 300 kHz. Or, c'est dans cette bande que se situent les principales sources 
acoustiques, notamment la voix humaine et la musique. Il existe de ce fait une simili
tude entre hyperfréquences et acoustique, deux domaines dans lesquels les longueurs 
d'onde des signaux sont du même ordre de grandeur que les dimensions des éléments. 
Certaines méthodes développées en acoustique sont donc transposables aux hyperfré
quences et vice-versa (sect. 9.5 et vol. XXI). 

1.2 PROPRIÉTÉS DES HYPERFRÉQUENCES 

1.2.1 Bande passante 
La grande bande passante disponible favorise l'emploi des hyperfréquences en 

télécommunications. Le débit d'information qui peut être transmis sur un canal étant 
directement proportionnel à la bande passante de celui-ci (vol. XVIII), un calcul sim
ple montre que la bande s'étendant de 300 MHz à 300 GHz permet d'acheminer 999 
fois plus d'information en un temps donné que toutes les bandes situées en dessous de 
300 MHz. De ce fait, l'emploi des hyperfréquences permet de faire face aux besoins 
croissants en canaux de télécommunications. 

Cette propriété est directement liée à la fréquence du signal. Des quantités encore 
bien plus considérables d'information pourraient, selon cet argument, être transmises 
dans les bandes des infrarouges et du visible, dans des systèmes à laser et à fibres opti
ques (sect. 2.10 et §8.2.15). 

1.2.2 Transparence de la ionosphère 
La ionosphère est un ensemble de couches ionisées, ou un plasma d'électrons, 

qui entoure le globe terrestre à des altitudes situées entre 50 et 10 000 km ( § 8.2.6). 
Ces couches ionisées sont produites par le rayonnement solaire, leurs caractéristiques 
(altitude, densité) fluctuent considérablement entre le jour et la nuit. Elles dépendent en 
plus des saisons et surtout de l'activité solaire. 

La propagation d'ondes électromagnétiques à l'intérieur de la ionosphère est 
similaire à celle dans un guide d'ondes (chap. 2). Les signaux de fréquences inférieures 
à environ 10-40 MHz (fréquence de coupure) sont partiellement ou totalement réflé-
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chis. Ce phénomène permet de réaliser des liaisons à réflexions multiples en ondes 
courtes. Les signaux de fréquences supérieures traversent la ionosphère, mais subissent 
une distorsion qui décroît avec la fréquence. Les signaux hyperfréquences, situés bien 
au-delà de la coupure due à la ionosphère, ne sont pratiquement pas affectés tant que 
leur amplitude reste faible. Ils sont de ce fait utilisés pour les télécommunications par 
satellites, ainsi que pour maintenir le contact avec les sondes et expéditions spatiales. 
La radioastronomie étudie le rayonnement hyperfréquences provenant de lointaines 
étoiles, galaxies et quasars ( § 8.6.4). 

1.2.3 Transparence partielle de l'atmosphère 
Les différents gaz qui composent l'atmosphère (oxygène, azote, vapeur d'eau, 

gaz carbonique) et les différents corps en suspension (gouttelettes d'eau, cristaux de 
glace, poussières) n'influencent pratiquement pas les signaux électromagnétiques dont 
la fréquence est inférieure à 10 GHz environ. Des signaux de fréquences plus élevées 
sont en revanche soumis à plusieurs effets indésirables : absorption, dépolarisation et 
scintillement (sect. 8.2). 

1.2.4 Bruit électromagnétique 
La puissance de bruit que capte une antenne pointée vers le ciel, en l'absence de 

signal, possède un minimum relativement plat dans la bande située entre 1 et 10 GHz. 
La température équivalente de bruit y est inférieure à 10 Kelvin ; la puissance de bruit 
captée est obtenue en multipliant la température équivalente par la constante de 
Boltzmann ( kB = 1,3804 -10 J/K) et par la bande passante du récepteur (sect. 7.6). 

Cela signifie, pratiquement, que c'est dans cette bande que l'on peut détecter les 
signaux de plus faibles amplitudes et donc disposer des récepteurs les plus sensibles. 
Par exemple, les signaux d'amplitude extrêmement faible reçus après une transmission 
à travers des distances planétaires font généralement usage de la bande des 3 GHz. Il 
faut encore que le bruit interne du récepteur ne dégrade pas de façon irrémédiable le 
rapport signal sur bruit. 

1.2.5 Directivité des antennes 
L'angle d'ouverture du faisceau rayonné par une antenne est proportionnel au 

quotient de la longueur d'onde à la plus grande dimension de l'antenne (sect. III.7.2). 
Pour transmettre un signal d'un point à un autre (faisceaux hertziens) ou pour 

déterminer de façon précise l'origine d'une réflexion (radar), un faisceau étroit est in
dispensable. Il faut dans ce but soit disposer d'une antenne de grandes dimensions, ce 
qui n'est pas toujours réalisable en pratique, soit faire usage d'un signal de très haute 
fréquence. Les hyperfréquences conviennent bien à ces applications. 

Des angles d'ouverture encore plus étroits sont obtenus en faisant usage de 
fréquences dans la bande visible (laser). Les problèmes de pointage peuvent alors deve
nir importants lorsque les faisceaux deviennent très étroits. 

1.2.6 Réflexion sur des obstacles 
La surface effective de réflexion est une grandeur qui dépend de façon critique 

du quotient entre la dimension de l'obstacle et la longueur d'onde (sect. 8.1 ). Si 
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l'élément réfléchissant est beaucoup plus petit que la longueur d'onde, sa réflexion est 
extrêmement faible. En revanche, lorsque la longueur d'onde devient beaucoup plus 
petite que l'obstacle, la surface effective de réflexion d'un objet métallique est appro
ximativement sa section droite dans la direction du faisceau. Les ondes centimétriques 
permettent ainsi de détecter des objets dont la grandeur est de l'ordre du mètre, sans 
être influencées par les gouttes de pluie ( § 1.2.3). Ces dernières peuvent en revanche 
perturber la détection effectuée par des ondes millimétriques. 

1.2.7 Interaction avec la matière 
Lorsqu'une onde électromagnétique rencontre un échantillon de matériau, elle 

est absorbée de façon préférentielle à certaines fréquences : les résonances du matériau. 
Dans la bande des hyperfréquences, les résonances observées sont liées à la composition 
moléculaire des matériaux étudiés. On fait usage de cet effet en chimie et en physique 
(§8.5.15). 

Plus particulièrement, l'eau absorbe fortement toutes les hyperfréquences, pro
priété qui a permis deux types d'applications : 

• le chauffage par microondes, employé pour la cuisson d'aliments, le séchage et 
le traitement thermique de nombreux matériaux, le traitement médical de 
nombreuses maladies par diathermie (sect. 8.3); 

• la détection et la mesure de l'humidité contenue dans les matériaux (sect. 8.5). 

1.2.8 Rayonnement non ionisant 
L'énergie de cohésion moléculaire (sect. II.1.3) est supérieure de plusieurs ordres 

de grandeur à l'énergie d'un photon de rayonnement hyperfréquences ( § 1.1.3). Par 
conséquent, un tel photon ne peut pas modifier une liaison chimique en induisant un 
effet photoélectrique. Le rayonnement des hyperfréquences est donc non ionisant. A 
des fréquences plus élevées, au contraire, un photon a suffisamment d'énergie pour 
extraire un électron et produire une ionisation : bande visible, ultraviolet, rayons X et 
gamma. 

1.2.9 Fréquences stables d'oscillation 
Les oscillateurs atomiques les plus stables connus, respectivement l'hydrogène, le 

césium et le rubidium, ont tous leurs fréquences d'oscillation dans les bandes des hyper
fréquences. Il en résulte que les horloges atomiques de haute précision et les étalons de 
fréquence font usage d'hyperfréquences ( § 5.3.11 ). 

1.2.10 Remarque 
L'ensemble des propriétés énumérées dans les paragraphes précédents fait des 

hyperfréquences un domaine privilégié pour de nombreuses applications telles les télé
communications spatiales et le radar, mais aussi le chauffage et les mesures. Certaines 
de ces applications ne seraient pas réalisables sans hyperfréquences. Pour d'autres, les 
hyperfréquences présentent le meilleur compromis possible entre différentes contrain
tes à respecter. Une description plus détaillée des principaux domaines d'application est 
donnée au chapitre 8. 
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1.3 HISTORIQUE 

1.3.1 Premières expériences de transmission radio 
Les générateurs à étincelles utilisés par Hertz et Marconi lors des premières expé

riences de transmission en 1888 et 1890 émettaient des ondes non cohérentes (bruit) 
dont le spectre très large s'étendait jusqu'aux hyperfréquences. Celles-ci ont donc joué 
un rôle méconnu lors des toutes premières transmissions. 

1.3.2 Premier guide d'ondes 
En 1894, Sir Oliver Lodge a entouré un générateur à étincelles d'un tuyau métal

lique et a constaté que le rayonnement émis possédait des propriétés directives particu
lières. Cet effet n'a toutefois pas donné de suite pratique à cette époque, il est plus ou 
moins resté au stade de curiosité. Avec l'invention de la triode, le développement de la 
radio s'est ensuite orienté vers les fréquences plus basses. 

1.3.3 Expériences de télécommunications 
Les premières expériences pratiques visant à utiliser les hyperfréquences en télé

communications datent des années 1920 et 1930. Elles sont principalement liées aux 
travaux de George Southworth aux Bell Téléphone Laboratories, aux Etats-Unis 
d'Amérique. Il fît usage de tuyaux d'eau en cuivre pour étudier les propriétés de la 
propagation guidée. C'est de cette époque que date l'appellation de plombiers souvent 
attribuée depuis lors aux utilisateurs des hyperfréquences. 

1.3.4 Apparition du Radar 
L'essor des hyperfréquences est intimement lié au développement du radar durant 

la seconde guerre mondiale, principalement en Angleterre et aux U.S.A. Le principe de 
fonctionnement proposé vers 1930 par Sir Robert Wattson-Watt consiste à émettre une 
brève impulsion de signal et à mesurer le temps écoulé entre le départ du signal et le 
retour d'un écho. Pour obtenir une détection précise, des bandes de fréquences de plus 
en plus élevées ont été employées. C'est dans ce but que fut développé le magnétron, 
tube capable de produire des signaux hyperfréquences de grande puissance. La mise au 
point et la fabrication en série de radars furent effectuées à partir de 1940, surtout en 
Amérique, notamment dans la région de Boston. Le radar joua un rôle essentiel dans la 
guerre, en particulier lors de la bataille d'Angleterre. Certains résultats des travaux de re
cherche et de développement furent rendus publics à la fin de la guerre. Il faut citer 
plus particulièrement la collection de 25 volumes publiés par le Massachusetts Institute 
of Technology, qui présentent les fondements des hyperfréquences et sont encore abon
damment consultés [ I ] . 

1.3.5 Développement des tubes hyperfréquences 
Les générateurs d'hyperfréquences ont d'abord été des tubes à vide, développés 

spécifiquement pour les radars. Le magnétron, déjà mentionné, fait usage de champs 
électrique et magnétique croisés, utilisant un principe étudié dans plusieurs pays pen
dant les années 1920. Il fut mis au point au début de la seconde guerre mondiale. Le 
klystron fut inventé en 1935 par les frères Russell et Sigurd Varian. Un certain nom-
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bre d'autres générateurs furent développés par la suite, les plus significatifs étant le 
carcinotron et le tube à ondes progressives. Une description plus détaillée des généra
teurs et des amplificateurs est donnée au chapitre 4. 

1.3.6 Apparition des composants à ferrite 
C'est en 1956 qu'est apparu le premier élément passif linéaire non réciproque, un 

gyrateur à ferrite inventé par C. Lester Hogan. Les nombreux isolateurs et circulateurs 
qui ont été mis au point par la suite sont surtout des éléments de protection, de décou
plage et de contrôle. Ils ont trouvé une place dans la majorité des applications des 
hyperfréquences (sect. 6.7). 

1.3.7 Communications par satellites 
En 1962 a été lancé Telstar, le premier satellite de télécommunications (à défile

ment). Trois ans plus tard, en 1965, apparaissait le premier satellite géostationnaire 
Early Bird (l'oiseau du matin). Depuis lors les satellites ont pris une place croissante 
dans les télécommunications, surtout pour des transmissions transocéaniques, mais 
aussi dans des réseaux nationaux ( § 8.2.13). 

1.3.8 Bipôles à semiconducteurs 
Dans le courant des années 1960, des éléments actifs à semiconducteurs sont 

apparus sur le marché, remplaçant peu à peu les tubes à vide comme sources de signal 
hyperfréquences de faible à moyenne intensité. Il s'agit tout d'abord de la diode Gunn, 
découverte par J.B. Gunn en 1962, puis des différents types de diodes faisant usage 
d'avalanche et de temps de transit (chap. 4). 

1.3.9 Transistors hyperfréquences 
Les générateurs et amplificateurs à diodes du paragraphe précédent sont de plus 

en plus remplacés, vers la fin des années 1970, par des transistors, soit bipolaires, soit 
de type MESFET (sect. 4.8). 

1.3.10 Circuits imprimés pour hyperfréquences 
Durant la même période, les guides d'ondes métalliques cèdent souvent la place, 

pour des applications de faible puissance, à des circuits plus compacts en lignes micro
ruban, à fente ou coplanaire, fabriqués au moyen des techniques des circuits imprimés 
(sect. 2.11). 

1.4 HYPOTHÈSES DE BASE 

• 1.4.1 Rappel : régime sinusoïdal et vecteurs-phaseurs 
Les développements théoriques de cet ouvrage considèrent exclusivement des 

signaux variant dans le temps de façon sinusoïdale, représentés en notation complexe 
par des vecteurs-phaseurs (sect. III.5.2). Des signaux de caractère plus complexe peu
vent toujours être décomposés en une somme finie ou infinie de termes sinusoïdaux 
(série ou transformée de Fourier, sect. IV.7.3 et IV.7.4). 
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Le choix d'une décomposition en termes sinusoïdaux est justifié par le fait que 
dans tous les systèmes linéaires de transmission, les fonctions propres sont des ondes 
sinusoïdales, qui se déplacent sans se déformer, bien que leur amplitude et leur phase 
varient avec la position. Dans tout système dispersif, au contraire, un signal non sinu
soïdal subit une déformation en se déplaçant, une distorsion d'amplitude ( § III.6.2.1 ) 
et de phase (§ III.6.2.5). 

Le champ physique X(r, t), fonction de l'espace et du temps, est lié au vecteur-
phaseur correspondant X(r) par la relation 

X(r,t) = Re[y/2 X{r)exp()ωί)] (1.1) 

où le vecteur r dénote la position, t le temps et ω = 2π/ la pulsation du signal de fré
quence / . Le soulignage indique qu'une grandeur est complexe (phaseur ou vecteur-
phaseur). Les caractères italiques gras signalent des grandeurs vectorielles. Le module 
du vecteur-phaseur X(r) est la valeur efficace du champ physique représenté 
(§111.5.2.4). 

I 1.4.2 Rappel : équations de Maxwell en notation complexe 
Les équations de Maxwell relatives aux vecteurs-phaseurs dans un milieu linéaire, 

homogène, isotrope ( § 1.4.6) avec pertes sont données par ( §111.5.2.7) 

V X f = -]ωΒ = -]ωμΗ 

VXH=J + ]ωϋ = ( σ + j c o e ) ^ 

V E = p/e 

V-H=O 

avec 

E vecteur-phaseur électrique 
H vecteur-phaseur magnétique 
B vecteur-phaseur induction 
D vecteur-phaseur déplacement 
/ vecteur-phaseur densité de courant 
ρ phaseur densité de charge 
ο conductivité 
E = CoCr = C-W = CoOr - K' ) = e (1 - j tan δ) 

permittivité complexe 

M = MoMr = M' - JM" = Mo(Mr-JMr) 
perméabilité complexe 

Les termes er et μΓ sont respectivement la permittivité et la perméabilité relatives 
du milieu considéré. Le facteur de pertes tan δ = e"I e caractérise l'affaiblissement du 
champ dans un milieu diélectrique. 

ι 1.4.3 Rappel : conditions aux limites 
Sur la surface qui sépare deux milieux de propriétés différentes, dont aucun η 'est 

un conducteur électrique parfait, les composantes tangentielles des champs électrique 

V/m2 

A/m2 

V/m2 

A/m2 

V/m 
A/m 
T 
As/m2 

A/m2 

As/ m3 

S/m 

As/Vm 

Vs/Am 

(1.2) 

(1.3) 

(1.4) 

(1.5) 
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et magnétique sont continues, ce qui est exprimé par 

η X (E1 -E2) = 0 V/m (1.6) 

η X (H1-H2) = 0 A/m (1.7) 

où η est le vecteur unité normal à la surface de séparation, dirigé du milieu 2 vers le 
milieu 1, et où les indices ι et 2 spécifient le mileu dans lequel le champ est défini. 
Lorsque ω Φ 0, les conditions aux limites portant sur les composantes normales des 
vecteurs-phaseurs sont automatiquement remplies si les relations (1.6) et (1.7) 
sont satisfaites. 

Au bord d'un conducteur électrique parfait (ce.p., σ = °°), le vecteur-phaseur 
électrique doit remplir la condition 

η X E = 0 V/m (1.8) 

Cette condition est approximativement satisfaite sur une surface métallique 
(court-circuit). 

Au bord d'un conducteur magnétique parfait sans courant de surface (cm.p., 
μ = °°) le vecteur-phaseur magnétique doit remplir la condition 

η X H= 0 A/m (1.9) 

Les matériaux magnétiques n'ont plus, en hyperfréquences, une perméabilité suf
fisamment grande pour satisfaire la condition ci-dessus. Elle peut en revanche servir à 
tenir compte de symétries géométriques (plan de circuit ouvert) ou encore à représen
ter approximativement la séparation entre un diélectrique de très grande permittivité et 
un autre diélectrique de permittivité beaucoup plus faible. 

Les conditions portant sur les composantes normales donnent pour le champ 
électrique 

η • (erlEx - er2E2) = pje0 V/m (1.10) 

Pour que des charges de surface p s puissent se trouver sur la surface de séparation 
entre deux milieux, il faut que la conductivité d'au moins un des deux soit non nulle. 

On trouve similairement pour le champ magnétique 

η '(BiHi -Er2H2) = 0 A/m (1.11) 

1.4.4 Remarque : champ magnétique dans un conducteur électrique parfait 
Comme, par définition ( § III.1.5.4) le champ électrique E est nul à l'intérieur 

d'un conducteur électrique parfait, il découle de (1.2) que le champ magnétique doit 
aussi y être identiquement nul lorsque ω Φ 0. 

Au bord d'un conducteur électrique parfait circule un courant de surface A satis
faisant la condition portant sur le champ magnétique tangentiel (III. 1.28) 

η X H = -A A/m (1.12) 

où la normale à la surface η pointe vers le conducteur, c'est-à-dire vers l'extérieur d'un 
guide d'ondes ou d'une cavité. 
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1.4.5 Rappel : constantes du vide 
Dans le vide, et approximativement aussi dans l'air, le déplacement électrique D 

est lié au champ électrique E par la constante électrique e0 

e0 = T=T = 8,854...10~12 As/Vm (1.13) 
\E I 

Similairement, la constante magnétique μ0 est le quotient de l'induction magné
tique B par le champ magnétique H dans tous les milieux non magnétiques 

μ° = ï//i = 4 π * 1 0 " 7 V s / A m ( L 1 4 ) 

La vitesse de la lumière dans le vide C0 est directement liée aux deux constantes 
e0 et μ0 par la relation 

c0 = — : — = 2,997 925...108 m/s (1.15) 

s 300 000 km/s = 3-108m/s = 300m//is = 300mm/ns 

L'impédance caractéristique du vide Z0 est définie par 

^o = VTïoTëo" = 120π - 376,73... Ω (1.16) 

1.4.6 Définition : isotropie et anisotropie 
Dans la grande majorité des matériaux employés en pratique, les vecteurs-phaseurs 

D et E sont équipollents ou colinéaires. Il en va de même pour B et H. On parle dans 
ce cas d'un matériau isotrope. La permittivité et la perméabilité sont alors des grandeurs 
scalaires (§ 1.4.2). 

Il existe en hyperfréquences une famille de matériaux isolants magnétiques appe
lés ferrites (sect. 6.7) pour lesquels B et H ne sont pas équipollents. Il s'agit de maté
riaux anisotropes, dont la perméabilité est une grandeur tensorielle μ représentée par 
une matrice 3 X 3 . Dans certains matériaux anisotropes, le théorème de réciprocité 
(sect. III.5.3) n'est pas applicable (sect. 6.7). 





CHAPITRE 2 

LIGNES DE TRANSMISSION 
ET GUIDES DONDES 

2.1 DEFINITIONS ET CLASSIFICATION 

2.1.1 Hypothèse : uniformité dans la direction de propagation 
La propagation sur une ligne de transmission ou un guide d'ondes est déterminée 

par l'étude de la distribution des champs électromagnétiques dans la structure générale 
de la figure 2.1. 

Fig. 2.1 Guide de section quelconque, uniforme dans la direction de propagation. 

La section droite de cette structure est quelconque. Elle peut comporter plu
sieurs milieux de propagation différents (air, diélectriques, ferrites), auquel cas elle est 
dite inhomogène. Elle peut par ailleurs contenir, ou être entourée de conducteurs métal
liques. La direction de propagation est rectiligne : on dispose l'axe des coordonnées lon
gitudinales ζ dans cette direction. Ni la géométrie, ni les propriétés des matériaux 
ne sont modifiées lors d'un déplacement dans cette direction : ces grandeurs sont de ce 
fait indépendantes de la variable ζ (invariance de translation). On dit alors que la ligne 
ou le guide est uniforme. 

2.1.2 Choix du système de coordonnées 
Pour pouvoir étudier de la façon la plus efficace possible la propagation le long 

de la structure, il faut choisir le système de coordonnées le mieux adapté à la géométrie 
transverse de celle-ci, de façon à pouvoir satisfaire aux conditions aux limites à ses bords. 
Dans tous les cas, on fait usage d'un système de coordonnées qui comporte toujours la 
coordonnée longitudinale ζ définie précédemment et deux coordonnées dans le plan 
transverse. Pour un problème à symétrie de rotation, on choisit bien entendu les coor
données cylindriques circulaires. Un guide de section rectangulaire est étudié dans un 
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repère cartésien. D'autres géométries sont traitées en coordonnées cylindriques ellipti
ques, paraboliques, ou encore basées sur des réseaux de courbes obtenus par des trans
formations conformes dans le plan transverse. 

Les plans transverses sont toujours perpendiculaires à la direction de propagation. 
Les dépendances transverse et longitudinale des champs électromagnétiques sont de ce 
fait indépendantes, ce qui permet de séparer l'opérateur différentiel del ou nabla V 
( § 9.1.2) en une partie transverse (indice t ) et une partie longitudinale 

3 -1 
V = Vt +ez— m (2.1) 

oz 
En coordonnées cartésiennes, l'opérateur transverse peut encore être décompo

sé selon les coordonnées χ et y 
3 3 _! 

Vt = ex — + ey — m (2.2) 
dx dy 

Dans les autres systèmes de coordonnées, l'opérateur transverse n'est pas dé-
composable ( § 9.1.6). 

Les vecteurs-phaseurs sont aussi séparés en parties transverse et longitudinale, 

X = Xx + ezXz (2.3) 

il en va de même pour le vecteur r qui spécifie la position 

r = rt 4- ezz m (2.4) 

2.1.3 Conséquence : séparation de variables 
Dans chaque système de coordonnées cylindriques (correspondant à une ligne 

uniforme), les équations de Maxwell sont partiellement séparables. Les solutions géné
rales pour les champs électromagnétiques sont alors formées d'une combinaison linéai
re de produits de deux termes, dépendant respectivement de la variable transverse rx et 
de la variable longitudinale z. Pour une composante quelconque JjT1- de l'un des 
champs, on a 

Mrt,z) = I fki(rt) gki(z) (2.5) 
k 

On peut par conséquent étudier séparément les dépendances transverse et lon
gitudinale des champs. 

2.1.4 Dépendance longitudinale des champs 
Appliquant la méthode de séparation des variables, puis regroupant les termes, on 

obtient pour chaque composante des champs électromagnétiques une équation d'onde 
dans la direction de propagation d'une structure isotrope 

aa*(r„z) V X 1 - ( ^ ) = O (2.6) 
3 2 

OZ 

La constante complexe y2 est obtenue dans le processus de séparation. Sa valeur 
dépend de la fréquence, des propriétés de la ligne et de la solution particulière consi
dérée (type de mode, § 2.1.8). 
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Le développement détaillé pour un cas particulier est donné au paragraphe 2.2.4 
(mode TE dans un guide d'ondes métallique fermé). L'équation (2.6) admet la solution 
générale suivante (chap. III.8) 

Kt(Tx**) = £ + 0 t ) e x p ( - 7 z ) + £_ ( / t ) exp(+7z) (2.7) 

Les deux termes correspondent respectivement aux ondes progressive et rétrogra
de, les fonctions Xi+ (rt) et Xi-(rt) donnant leur dépendance transverse dans le plan 
z = 0. 

2.1.5 Rappel : exposant de propagation et grandeurs dérivées 
Les principales propriétés de l'exposant de propagation y = a 4- ]β sont décrites 

dans la section III.6.2. 
La partie réelle a, mesurée en Néper par mètre (Np/m) est appelée affaiblisse

ment linéique. Elle représente la décroissance de l'onde dans la direction de propaga
tion. Son inverse δ = l/α est la profondeur de pénétration, distance sur laquelle le 
signal décroît d'un facteur 1/e. 

La partie imaginaire β, mesurée en radians par mètre (rad/m) est le déphasage 
linéique, qui indique la variation de phase de l'onde dans la direction de propagation. 
La longueur d'onde le long de la ligne ou du guide, dénotée par Xg, est inversement 
proportionnelle à β 

Xg = 2 π/β m (2.8) 

Les vitesses de propagation, respectivement de phase et de groupe, sont définies 
par les relations 

νφ = ω/β m/s (2.9) 

Fg = (3/3/30;)"1 m/s (2.10) 

La vitesse de phase est celle d'un observateur qui suivrait un zéro du champ. La 
vitesse de groupe est celle de l'enveloppe d'un signal modulé. 

2.1.6 Définition : ligne de transmission 
Le terme ligne de transmission sert à désigner de préférence des systèmes com

portant plusieurs conducteurs métalliques isolés les uns des autres (par exemple les 
lignes bifilaire et coaxiale de la figure 2.4). 

2.1.7 Définition : guide d'ondes 
La propagation dans un guide d'ondes est généralement assurée par des réflexions 

multiples, soit sur des parois en métal (guide d'ondes métallique : tuyau en métal), 
soit sur des surfaces séparant des milieux diélectriques de propriétés différentes : guide 
diélectrique, fibre optique (fîg. 2.4). 

2.1.8 Définition : modes de propagation 
La résolution des équations de Maxwell (1 .2)à(1 .5)en présence des conditions 

aux limites transverses (1.6) à (1-9) dans la structure de la figure 2.1 est un problème 
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aux valeurs propres. Ce problème admet plusieurs solutions différentes, que l'on appelle 
modes de propagation. Ce sont les fonctions propres du problème, à chacune desquelles 
est associée une valeur propre (exposant de propagation, nombre d'onde transverse). 

Il existe un nombre infini de modes de propagation, qui forment un ensemble 
discret dans le cas d'une structure fermée (entourée d'une enveloppe métallique), au
quel vient s'ajouter un spectre continu de modes de rayonnement lorsque la structure 
est ouverte (champs pouvant s'étendre à l'infini dans le plan transverse). 

Chaque mode possède des caractéristiques de propagation qui lui sont propres : 
affaiblissement et déphasage linéiques, vitesses de propagation, fréquence de coupure. 
Lorsque la transmission fait simultanément usage de plusieurs modes, la différence des 
vitesses de propagation produit des distorsions. Dans les applications de télécommuni
cations et de radar, on souhaite donc qu'un seul mode puisse se propager à la fréquence 
du signal. Un choix judicieux de la forme et des dimensions du guide permettent 
d'obtenir ce résultat. L'existence possible de plusieurs modes de propagation limite la 
bande de fréquence utilisable de toutes les lignes de transmission. Il existe cependant 
une exception importante, celle des fibres optiques : on fait usage de transmission mul- ' 
timodale, mais on réduit la longueur de la ligne ou la bande passante pour maintenir la 
distorsion dans des limites tolérables. 

La présence (ou l'absence) d'un mode particulier sur une ligne dépend du dispo
sitif d'excitation, c'est-à-dire des conditions aux limites aux deux extrémités (source et 
charge). 

2.1.9 Classification des modes de propagation 
Selon qu'il possède ou non des composantes longitudinales des champs électrique 

ou magnétique, un mode a des caractéristiques différentes. On obtient ainsi quatre 
catégories de modes, présentées dans le tableau 2.2. 

Tableau 2.2 Les quatre types de modes de propagation. 

Ez 

= 0 

= 0 

^o 

# 0 

Hz 

= 0 

^o 

= 0 

^o 

Nom 

Transverse électromagnétique 

Transverse électrique 

Transverse magnétique 

Hybride 

Sigle 

TEM 

TE 

TM 

Autre 
dénomination 

H 

E 

EH ou HE 

2.1.10 Classification des lignes et des guides d'ondes 
Il existe un grand nombre de structures qui permettent la transmission de signaux 

électriques. Ces structures peuvent être : 

• soit ouvertes (possibilité de rayonnement), soit fermées (champs entièrement 
contenus à l'intérieur d'une enveloppe conductrice); 

• soit homogènes (un seul milieu de propagation ne variant pas dans le plan 
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transverse), soit inhomogènes (plusieurs milieux de nature différente, ou un 
milieu variant de façon continue dans le plan transverse); 

• soit démunie de tout conducteur métallique, soit dotée d'un ou de plusieurs 
conducteurs. 

Ces trois critères délimitent 10 catégories, représentées dans le tableau 2.3. Les 
principaux guides d'ondes et lignes de transmission correspondant à chacune des caté
gories sont indiqués dans les cases correspondantes. Les sections droites des lignes sont 
représentées schématiquement à la figure 2.4. 

Ouverte 

Tableau 2.3 Classification des lignes et guides d'ondes 

Pas de conducteur 

Homogène Ondes dans 
l'espace libre 
(chap. III.6) 

Un conducteur 

Guide unifilaire 

Deux conducteurs 

Ligne symétrique 
à ruban 
Ligne bifilaire 

Inhomogène Guides diélectriques Ligne de Goubau Ligne microruban 
Fibres optiques Ligne à fente 
Ondes dans un milieu Ligne coplanaire 
inhomogène Ligne bifilaire 

isolée 

Fermée Homogène Impossible Guides d'ondes 
métalliques 

Ligne coaxiale 

Inhomogène Impossible Guides d'ondes 
métalliques 
chargés 

Ligne coaxiale 
chargée 

2.1.11 Définitions : guide d'ondes et ligne chargés 
Lorsqu'un guide d'ondes ou une ligne de transmission (par exemple une ligne 

coaxiale) est partiellement rempli de diélectrique (fig. 2.4), on parle respectivement de 
guide d'ondes chargé (en anglais : loaded waveguide) ou de ligne chargée. 

2.2 PROPAGATION DANS UN GUIDE D'ONDES 
MÉTALLIQUE HOMOGÈNE FERMÉ 

2.2.1 Hypothèses 
Le cas idéalisé suivant est considéré (fig. 2.5): 

• la structure est uniforme dans la direction de propagation z, selon les spécifi
cations du paragraphe 2.1.1; 

• la section droite est quelconque. Elle peut être simplement connexe (guide 
d'ondes creux) ou multiplement connexe (plusieurs conducteurs); 

• le milieu remplissant le guide est isotrope, linéaire et homogène. Ses proprié
tés^, μ et ο ne dépendent pas de la position à l'intérieur du guide, ni de l'am
plitude des signaux; 
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• l'enveloppe du guide, qui l'entoure complètement, est formée d'un conduc
teur parfait, soit électrique (c.e.p., approximation d'une paroi métallique), 
soit magnétique (c.m.p., correspondant à un plan de symétrie); 

• le guide d'ondes ne contient pas de densité de charge électrique (p = 0). 

Tableau 2.4 Sections des principales lignes de transmission et guides d'ondes. 

Homogènes Inhomogènes 

Ligne bifilaire 

Ligne unifilaire 

Ligne bifilaire 
isolée 

Ligne de 
Goubau 

ZZZZZZZZZZZ2Z 

Ligne à ruban EZZ2ZI 

V r - V r V i V i V f V f V 

Ligne microruban 

Ligne à fente 

..X.<<<M.K, 

\mmmnmrrm 

jzzzza Ezzzz 

Ligne coplanaire 
2ZZ3LJSZZZLJZZZ 

Ligne coaxiale Ligne coaxiale 
chargée 

Guides 
d'ondes < 
métalliques 

///;;;;;/777? 

^2ZZZZZZZZZZa 

ΊΖΖΖΖΖΖΖΖΖΖλ 

Guides 
d'ondes 
chargés 

Guides d'ondes 
diélectriques 

VZZZZZgZZZZZZ 

vzzzzzœzzzA 

Fibres optiques 

file:///mmmnmrrm


LIGNES DE TRANSMISSION ET GUIDES D'ONDES 19 

ce.p. ou c.m.p. 

Fig. 2.5 Modèle de guide d'ondes métallique. 

I 2.2.2 Séparation des équations de Maxwell en composantes longitudinales et transverses 
Comme la structure est uniforme dans la direction de propagation, on applique 

(2.1 ) et (2.3) aux équations de Maxwell. Pour les équations en divergence ( 1.4) et 
(1.5), on obtient 

BE. 
Vt · Ex + — = 0 

dz 

Vt · Sx + 
dHz 

dz 

V/m' 

A/m2 

(2.11) 

(2.12) 

On développe de même les équations rotationnelles, ce qui donne pour (1.2) 

(v t + e 2 - J X (Ex + ezE2) = -]ωμΗχ-]ωμ€2Ηζ V/m2 (2.13) 

En effectuant la multiplication dans le terme de gauche, on obtient quatre com
posantes. La première est purement longitudinale, les deux suivantes transverses et la 
dernière est identiquement nulle (produit vectoriel de deux vecteurs longitudinaux). 

3 3 
Vt X Ex + ez — X Ex 4- Vt X e2Ez+e2 — X ezE2 

dz dz 
V/m2 

Après regroupement des composantes transverses, cette relation devient 

Vt X Ex +e2X | — - V t £ z 
dz 

]ωμΗχ - \u\xe2H2 V/m 

(2.14) 

(2.15) 

On procède de la même façon pour l'équation (1.3) 

V, X Hx +ez X I ^ - V1H2 I = (jco.e + a)Et + (]ω€+σ)βζΕ2 

A/m2 (2.16) 

Ces deux relations, (2.15) et (2.16), possèdent chacune une partie transverse et 
une partie longitudinale. L'identification de ces dernières donne respectivement 

Vt y. Ht = (ίω1 + °)ezEz 

V/m2 

A/m2 

(2.17) 

(2.18) 
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Quant aux composantes transverses, elles sont obtenues en multipliant vectoriel-
lement (2.15) et (2.16) par e2, ce qui donne à l'aide de relations vectorielles 

dEt 
VxE2 - — = -]ωμβζ X Hx V/m2 (2.19) 

dz -

UHx 7 
SZxH2 —• = (']o>e+a)ez X Ex A/m2 (2.20) 

dz 

2.2.3 Conditions d'existence d'un mode TEM (E2 =0, H2=O) 
Pour un mode Transverse ElectroMagnétique, les champs sont, par définition, 

purement transverses. Il en résulte que E2 et H2 sont tous deux nuls partout ( tab. 2.2). 
Introduisant ces valeurs dans (2.11) , (2 .12) , (2 .17) et (2.18) , on obtient 

VxXEx = 0 V/m2 (2.21) 

Vx-Ex = 0 V/m2 (2.22) 

VxXHx = 0 A/m2 (2.23) 

Vx-Hx = 0 A/m2 (2.24) 

Les deux premières relations correspondent à un problème bidimensionnel 
d'électrostatique sans charges d'espace (chap. III.2), les deux suivantes à un problème 
bidimensionnel de magnétostatique sans courants (sect. IIÏ.4.1 ). 

Les deux problèmes sont satisfaits par l'équation de Laplace en deux dimensions, 
que l'on résout avec les méthodes décrites au chapitre III.2. 

Pour un guide d'ondes simplement connexe (tuyau métallique creux sans conduc
teur à l'intérieur) l'équation de Laplace n'admet que la solution triviale Ex = 0. La con
dition aux limites sur la surface métallique y impose un potentiel constant. A l'intérieur 
du guide le potentiel doit aussi être constant, en vertu des propriétés de l'équation de 
Laplace ( § III.2.1.5). Il en résulte que le guide d'ontles creux ne permet pas la pro
pagation d'un mode TEM. 

Sur une structure à deux conducteurs, au contraire, un mode TEM peut se propa
ger. On obtient son équation d'onde en dérivant par rapport à ζ la relation (2.19), où 
l'on a préalablement posé E2 = 0, puis on fait usage de (2.20) 

d 2Ex Mx 
— γ = JOJMe2 X = -jcoM(jcoe + o)e2 X e2 X Ex 
dz 3z 

= }ωμ(]ω€+σ)Εχ V/m3 (2.25) 

Il s'agit de l'équation d'une onde plane uniforme se propageant le long de l'axe 
des ζ dans un milieu homogène infini de propriétés j : , μ, σ (sect. III.6.1). La propaga
tion du mode TEM dans une ligne homogène à deux conducteurs ne dépend que du 
milieu de propagation, et non de la géométrie ou des dimensions de la ligne. L'expo
sant de propagation y est donné par 
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Comme le déphasage linéique β est défini pour tout ω à partir du continu, le 
mode TEM peut se propager sur une ligne bifilaire quelle que soit la fréquence. 

Plus généralement, une ligne à TV conducteurs peut propager N-I modes 
TEM linéairement indépendants. 

• 2.2.4 Relations pour un mode TE (E2 = 0, H2 Φ 0), nombres d'onde 
Pour qu'un mode TE (Transverse Electrique) puisse se propager dans un guide 

d'ondes, il faut trouver une relation différentielle portant sur H2 seulement (puisque 
E2 = 0), dont les solutions satisfassent aux conditions aux limites aux bords du guide. 
On prend dans ce but la divergence transverse de (2.20), que l'on développe en faisant 
ensuite usage de (2.17) 

V1
2H2 Vt -Ht = (jcoe + a)V t - (e z X Ex) 

dz 
= -(jco_6+a)ez · Vt XEt 

= ]ωμ(]ω6+ο)Η2 A/m3 (2.27) 

On définit alors le nombre d'onde k 

k2 = -]ωμ. ( jcoe + σ) m - 2 (2.28) 

Le second terme du membre de gauche de (2.27) est transformé à l'aide de 
(2.12), de façon à obtenir finalement une relation ne comportant que la compo
sante H2 

d2H 
V1

2H2 + - ^ + Jc2H2=O A/m3 (2.29) 
dz 

Le premier terme contient une dérivation transverse, le second une dérivation 
longitudinale de H2. Pour qu'une solution non triviale existe, les variations dans les 
deux directions doivent être indépendantes et on fait usage de la séparation de varia
bles 

V2H2 + p2H2 = 0 

d2H 
-ψ-J2Hz= 0 A/m3 (2.31) 
dz -

p2 -y2 = k2 m~2 (2.32) 

La première de ces relations (2.30) concerne la dépendance transverse du mode. 
Elle définit le nombre d'onde transverse p. En présence des conditions aux limites aux 
bords du guide, (1.8) ou (1.9), l'équation (2.30) n'admet de solutions que pour 
certaines valeurs de p, qui sont les valeurs propres du problème, correspondant aux mo
des de propagation TE dans le guide (§2.1.8). Le nombre d'onde transverse p dépend 
de la section droite du guide (forme et dimensions), ainsi que de la distribution des 
champs du mode considéré dans le plan transverse, mais non du milieu remplissant le 
guide. Dans un guide homogène (sect. 2.2 à 2.7), le nombre d'onde transverse est tou
jours réel et positif ( § 2.2.23). 

A/m3 (2.30) 
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L'équation (2.31 ) est l'équation d'onde longitudinale (2.6) appliquée à la com
posante H2. Quant à la relation (2.32), elle lie l'exposant de propagation y et le nom
bre d'onde transverse ρ au nombre d'onde k. 

2.2.5 Champs transverses du mode TE 
Les composantes transverses des champs électromagnétiques peuvent être mises 

sous la forme de fonctions du champ magnétique longitudinal Hz. En prenant le gra
dient transverse de (2.12), puis en remplaçant Vt

2 par -p (on fait alors usage de 2.30, 
qui s'applique non seulement à Hz, mais aussi aux composantes qui en dérivent), on 
obtient 

ι àHz 

3z 

et par conséquent 

1 M2 
Hx= - Vt -f 

p dz 

-P2Ht A/m3 

A/m 

(2.33) 

(2.34) 

Le champ électrique transverse est obtenu en introduisant la valeur de Hx définie 
par (2.34) dans la relation (2.19), dérivant ensuite par rapport à ζ et faisant usage de 
(2.31) 

Ex = ^ f ez X Vt H2 V/m (2.35) 

2.2.6 Relations entre les composantes transverses des champs du mode TE 
Les composantes transverses des champs sont aussi liées entre elles. La relation 

(2.19) donne une première équation 

= ]ωμβζ X Ht V/m2 (2.36) 
dz 
Une seconde équation liant les deux champs est obtenue à l'aide de deux rela

tions du paragraphe 2.2.5. On dérive l'équation (2.34) par rapport à ζ et on remplace 
la dérivation longitudinale par l'exposant de propagation. On multiplie ensuite vecto-
riellement l'équation (2.35) par ez. Les termes ainsi obtenus sont identifiés, ce qui 
donne la relation cherchée 

Mx y2 , 
— = - - = - ez X Ex A/m2 (2.37) 
dz ]ωμ 

2.2.7 Définitions : tension et courant sur une ligne équivalente 
Les deux relations (2.36) et (2.37) présentent une analogie formelle avec les 

équations des lignes ( § III.8.3.2). On peut donc faire usage de la théorie des lignes et, 
dans ce but, on décompose les champs transverses en produits d'une fonction à dépen
dance longitudinale par une fonction à dépendance transverse ( § 2.1.3) 



LIGNES DE TRANSMISSION ET GUIDES D'ONDES 23 

Et(Tt9Z) = Ue(z)ET(rt) V/m (2.38) 

ΝΜ,ζ) =Ie(z)HT(rt) A/m (2.39) 

Les fonctions de ζ résultant de la séparation sont la tension Ue(z) et le courant 
/ e(z) sur une ligne de transmission équivalente. 

2.2.8 Commentaire 
Pour éviter des confusions possibles, on fait usage de l'indice t pour représenter 

la composante transverse d'un champ, et l'indice τ pour spécifier la partie dépendant 
de la coordonnée transverse. Les dimensions mêmes de ces deux termes sont différen
tes : en effet, si les composantes transverses ont les dimensions des champs, leurs par
ties transverses après séparation ont pour dimension l'inverse d'une longueur. 

2.2.9 ligne équivalente pour le mode TE 
On développe (2.36) à l'aide de (2.38) et (2.39) 

a dt/e 9 
— Ex = ET —- = ίωμ ezXHx = ]ωμΙ& ez X ΗΎ V/m2 (2.40) 
dz άζ 

On identifie les termes à dépendance transverse et les termes à dépendance longi
tudinale dans (2.40), de façon à faire apparaître la première équation (III.8.14) des 
lignes, qui lie le courant à la variation de tension 

d£/e 
— = - j c o / x / e = - Z ' / e V / m (2.41) 
άζ 

ΕΎ = -ez X Ητ m" 1 (2.42) 

On développe de la même manière (2.37) 
2 2 

3 d/p γ γ 
Hx - Hj — = --^ ez X Ex = ~—Ueez X ΕΎ A/m (2.43) 

Le 

dz ~ άζ )ωμ }ωμ 

Après identification, on obtient la seconde équation des lignes 
2 

He = -Y Ve A / m (2 ·44) 
die J' 

dz ]ωμ 

HT = ezXEj m l (2.45) 

2.2.10 Remarque 
La séparation des composantes transverses et longitudinales est arbitraire : on 

peut toujours multiplier Ue par une constante quelconque K, tout en divisant Ετ par 
cette même constante. Cela n'affecte pas (2.38), mais cependant modifie les relations 
suivantes (2.41 ) à (2.45). Le choix le plus simple et le plus logique, consistant à poser 
arbitrairement K= 1, a été effectué ici. Il revient à spécifier des amplitudes égales pour 
ZTx et Hj9 ce qui signifie que le rapport de Ue sur / e est le quotient des champs trans
verse électrique et magnétique. 
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2.2.11 Schéma équivalent d'une section infinitésimale de guide pour un mode TE 
Le schéma équivalent d'une section de ligne de longueur àz est représenté à la 

figure 2.6 (sect. III.8.3). Pour un mode TE dans un guide d'ondes, l'impédance série 
Z'est donnée par la relation (2.41). L'admittance en parallèle Y' définie par (2.44) 
est développée comme suit, explicitant k à l'aide de (2.28) 

Y' = 
)ωμ )ωμ 

+ 
)ωμ 

)ωμ(')ω€+σ) 

]ωμ 
S/m (2.46) 

Ζ'άζ 

fjrdz 

( σ + ω€ 

e'àz = 

")àz μ'άζ 

Π Ύάζ 

Τ ω μ " 

L j ρ2άζ 

O n ο ê 

ωμ"άζ 

—ο 

Fig. 2.6 Schéma équivalent d'une section de guide d'ondes de longueur infinitésimale àz propageant 
un mode TE. Les valeurs respectives des inductances, des capacités et des résistances sont indiquées 
en regard des composants. 

Les grandeurs complexes e et μ sont ensuite décomposées en parties réelles et 
imaginaires ( § 1.4.2) 

Y'= = =- +ja;e '+coe"+G S/m (2.47) 
)ωμ Ip + ωμ /ρ 

2.2.12 Raccord avec la théorie des lignes pour un mode TE, impédance équivalente 
L'étude de la propagation dans un guide d'ondes peut maintenant être faite à 

l'aide de la théorie des lignes (chap. III.8). Les courants et tensions sur la ligne équiva
lente ont la forme 

Ue = Ue+ exp(- jz) + Ue_ exp(+7z) V 

Ie = (1/¾) [^e+ exp(-7z) - £/e_ exp(+7z)] A 

(2.48) 

(2.49) 

avec l'exposant de propagation y et l'impédance caractéristique équivalente Ze donnés 
par 

y = | /Z'y" = ν)ωμ(22/)ωμ) 

Ze = yz'/Y' = ΐωμ/y 

m 

Ω 

(2.50) 

(2.51) 

où Ue+ et Ue- sont respectivement les tensions des ondes progressive et rétrograde en 
z = 0, qui sont imposées par les conditions d'excitation aux deux extrémités du guide 
d'ondes (générateur et charge). 

2.2.13 Définition : potentiel transverse φ du mode TE 
La relation (2.18) montre que, lorsque E2 est nul, le champ magnétique trans

verse dérive d'un potentiel, que l'on définit comme suit 
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ΗΊ = - Vt ψ m 1 (2.52) 

Ce potentiel φ doit satisfaire l'équation de Helmholtz, obtenue à l'aide de (2.30) 

V2 φ + ρ2 φ = 0 m - 2 (2.53) 

Les conditions à satisfaire aux bords du guide sur un conducteur électrique parfait 
(ce.p.) sont 

η X ΕΊ = -(η·ΗΎ)βζ = 0 m" 1 (2.54) 

ce qui entraîne 

- η · ΗΎ = η . Vt φ = — = 0 m 1 (2.55) 
dn 

Sur un conducteur magnétique parfait (c.m.p.), le potentiel transverse doit s'annuler 

φ = 0 1 (2.56) 

2.2.14 Relation entre le potentiel transverse φ et la composante longitudinale du 
champ magnétique du mode TE 

Développant ΗΊ (2.34) à l'aide de (2.39), faisant usage de (2.52) et intégrant, 
on obtient, annulant la constante d'intégration (arbitraire) 

- / β ψ = — — A (2.57) 
P dz 

Cette relation est ensuite dérivée par rapport à ζ et donne, faisant usage de 
(2.31) et de (2.44) 

2 

H2 = — υ&φ A/m (2.58) 

La composante longitudinale du champ magnétique est donc proportionnelle à 
la tension équivalente sur la ligne, sa dépendance transverse est celle du potentiel trans
verse φ. 

2.2.15 Relations pour un mode TM (H2 =0,ΕζΦ 0) 
Les relations pour un mode Transverse Magnétique sont les duales de celles d'un 

mode TE. Les dérivations sont de ce fait analogues, et seuls les principaux résultats 
sont donc présentés. Les équations transverse et longitudinale deviennent dans ce cas 

Vt2^z+ P2K2 = 0 V/m 3 (2.59) 

d2E 
- ^ - J2E2 =0 V/m3 (2.60) 
dz2 

P2 - y2 = h2 m'2 (2.32) 
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2.2.16 Champs transverses du mode TM 
Les composantes transverses sont des fonctions de E2 

3E2 
Ex = — Vt — V/m (2.61) 

ρ dz 

jcoe+ ο 
Hx = - — — ez X V t£ z A/m (2.62) 

2.2.17 Relations entre les composantes transverses du mode TM 
On fait usage de la même méthode qu'au paragraphe 2.2.6, ce qui donne 

Mx 9 
- = ^ = -( joje + a)ez X ZTt A/m2 (2.63) 
θζ 

-=ί = — = <>z X # t V/m2 (2.64) 
3z jcj e + σ 

2.2.18 Ligne équivalente pour un mode TM 
Les dépendances transverses et longitudinales sont séparées au moyen des relations 

(2.38) et (2.39). On trouve les mêmes relations (2.42) et (2.45) pour les fonctions 
transverses que pour le mode TE, mais les relations longitudinales donnent ici 

d/P 

- -(}oje + o)Ue = ~YUe A/m (2.65) 
Le 

dz 

d£/e y2 

— = = /e = - Z ' / e V/m (2.66) 
dz jcoe + σ 

2.2.19 Schéma équivalent d'une section de guide de longueur infinitésimale pour un 
mode TM 

C'est ici l'impédance linéique Z' qu'il s'agit de développer pour déterminer les 
éléments série du schéma équivalent 

2 2 . 2 

jcoe + ο jcoe + σ 

1 
= ~ Ô + i^M +ωμ Ω/m (2.67) 

)<jôe IP + (coe + σ)/ρ 

L'admittance linéique F ' est donnée en ( 2.65). Le schéma équivalent d'une section 
de ligne de longueur dz est représenté à la figure 2.7. C'est le dual de celui du mode TE. 

2.2.20 Raccord avec la théorie des lignes pour le mode TM 
Le seul terme qui soit différent de ceux définis au paragraphe 2.2.12 est l'impé

dance caractéristique équivalente Ze, qui vaut pour un mode TM 

Z6 = -JZ7JT = τ/Οωβ+σ) Ω (2.68) 
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p2dz 

ωε" + ο 

e'dz 

Fig. 2.7 Schéma équivalent d'une section de guide d'ondes de longueur dz pour un mode TM. Les 
valeurs respectives des inductances, des capacités et des résistances sont indiquées en regard des 
composants. 

2.2.21 Définition du potentiel transverse φ du mode TM 
C'est ici le champ électrique transverse qui dérive d'un potentiel 0, suite à l'annul-

lation de son rotationnel (2.17) 

Ετ = - Vt0 m - 1 (2.69) 

Ce potentiel doit satisfaire l'équation de Helmholtz (2.59) 

Vt
20 + ρ2 φ = 0 m" 2 (2.70) 

en présence des conditions aux limites ( § 1.4.3) : 

• au bord d'un conducteur électrique parfait (c.e.p.) 

0 = 0 1 (2.71) 

• au bord d'un conducteur magnétique parfait (c.m.p.) 
30 _i 

η · Vt φ = -=- = 0 m 1 (2.72) 
dn 

2.2.22 Relation entre le potentiel transverse φ et la composante longitudinale du 
champ électrique du mode TM 

Ces deux grandeurs sont reliées entre elles par une relation obtenue à partir de 
(2.61), (2.38), (2.69) et (2.66) 

2 

E2 = , P- / e 0 V/m (2.73) 

La composante longitudinale du champ électrique d'un mode TM est proportion
nelle au courant équivalent sur la ligne et au potentiel transverse 0. 

ι 2.2.23 Propriétés du nombre d'onde transverse ρ 
La nature du nombre d'onde transverse ρ peut encore être précisée dans le cas 

général, sans qu'on doive spécifier la section droite du guide. On fait usage dans ce but 
du théorème de la divergence (§9.2.2) en deux dimensions, appliqué à la section droite 
du guide d'ondes 

J V - AdA= <f A - η dl (2.74) 
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On sélectionne pour la démonstration un vecteur transverse A, défini comme suit 

A = Θ* Vt0 m" 1 (2.75) 

où θ est un potentiel transverse, soit φ pour un mode TE5 soit φ pour un mode TM, 
Θ* étant son conjugué complexe. A l'aide de (2.53) ou de (2.70), la divergence trans
verse de A prend la forme 

Vt A = Vt0*· Vt0 + 0* V20 = IVt0i2 - ρ2\θ\2 m" 2 (2.76) 

La valeur ainsi obtenue est introduite dans (2.74) 

J |V t0| 2άΑ -p2\ \θ\2άΑ = j 0*Vt0 · η d/ 1 (2.77) 

Le terme de droite est nul par suite des conditions aux limites, qu'il s'agisse d'un 
mode TE ou d'un mode TM, aussi bien sur un c.e.p. que sur un c.m.p. Le nombre d'on
de transverse ρ est alors défini, en termes du potentiel transverse, par la relation 

2 \s\VxQ\2àA _2 

p = J l · - ^ — m ( 2 · 7 8 ) 
Jsl0|2<M 

Il s'agit du quotient de deux grandeurs définies positives : le nombre d'onde trans
verse dans un guide homogène entouré d'un conducteur parfait est de ce fait toujours 
une grandeur réelle. Il ne dépend pas du milieu remplissant le guide d'ondes (milieu 
homogène et isotrope, § 2.2.1). On prendra toujours par la suite la racine positive pour p. 

2.2.24 Normalisation des fonctions transverses ΕΎ et Ητ 

Pour obtenir des résultats cohérents, il faut que la puissance transmise sur la ligne 
équivalente soit identique à celle qui est transportée dans le guide d'ondes, c'est-à-dire 

S2 = \ (E X H*) · ezdA = j7e/e*J" ΕΊΧ (ez XEf) -ezdA 

Kl eAe 
j 1 ^ T I 2 C U = Uel* VA (2.79) 

Pour satisfaire cette condition, il faut donc avoir 

f \Ετ\
2άΑ = f | # T | 2 d . 4 = Γ |V t (9 | 2 d^ = 1 1 (2.80) 

Faisant usage de (2.78), on trouve ensuite que 

Ss\e\2dA = \ m2 (2.81) 

avec θ=φ pour un mode TM et θ - φ pour un mode TE. 

2.2.25 Définitions : impédance d'onde, impédances de guide 
La tension et le courant équivalents Ue et£e , définis en (2.38) et (2.39 ), sont 

des grandeurs proportionnelles aux champs électrique et magnétique transverses dans le 
guide : ils ne représentent pas une tension et un courant existant effectivement à un 
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quelconque emplacement dans ce guide. Le quotient Ze de ces deux grandeurs est 
appelé impédance d'onde. 

Certains auteurs ont de plus défini une tension de guide U% et un courant de 
guide /g à l'aide des relations suivantes 

JJ% = max \ E- al V (2.82) 

/ g = \ , A - ez al A (2.83) 

où A et B sont deux points, situés dans un plan transverse du guide et où C' est une 
partie du contour du guide, par exemple celle sur laquelle le courant de surface circule 
dans la direction z. Dans un guide creux, on trouve cependant que Ug · /g ΦΞΖ (compo
sante longitudinale de la puissance transmise dans le guide). Il en résulte que l'on peut 
définir trois impédances de guide différentes [2] : 

Zu1 = £/g//g Ω (2.84) 

Zpi = & / l / g l 2 Ω (2.85) 

ZPU = \U%\2ISZ Ω (2.86) 

Les valeurs de ces trois impédances de guide sont différentes, les quotients de 
deux d'entre elles dépendant du type de guide d'ondes considéré : il en résulte une 
incertitude lorsqu'il faut connecter des guides ayant des formes différentes. De plus, 
les discontinuités excitent localement des modes supérieurs ( § 6.1.4) : l'étude des 
champs existant au voisinage d'une jonction entre deux guides d'ondes de sections dif
férentes pose des problèmes très difficiles à résoudre de façon théorique. On fait le plus 
souvent usage de méthodes expérimentales pour adapter les discontinuités. 

2.2.26 Hypothèse : guide d'ondes sans pertes 
Quand le guide contient un milieu sans pertes, ο - 0, e" = 0 et μ" = 0. Le nombre 

d'onde k est alors réel 

k = ω\/εμ = ω/c m - 1 (2.87) 

où c est la vitesse de la lumière dans le milieu remplissant le guide. 
L'étude de la propagation dans les guides d'ondes considère toujours une structu

re sans pertes (conducteur parfait et milieu non dissipatif). Cette hypothèse est emplo
yée dans les paragraphes qui suivent, ainsi qu'aux sections 2.4 à 2.6, 2.9 et 2.10. L'effet 
des pertes est généralement évalué au moyen de méthodes de perturbation (sect. 2.7). 

2.2.27 Définition : diagramme de dispersion 
Dans un guide d'ondes sans pertes, l'exposant de propagation prend la forme 

y= a + jj3 = yp
2-k2 = fp2- (ω/c)2 m - 1 (2.88) 

Le diagramme représentant α et β en fonction de la fréquence est appelé dia
gramme de dispersion. Un exemple est donné à la figure 2.8 pour un guide d'ondes 
rectangulaire particulier. Il faut noter qu'il existe une infinité de courbes, correspon
dant à toutes les solutions possibles pour p. 
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Oi,β k 

section droite du guide d'ondes 

(mode dominant) 

Fig. 2.8 Diagramme de dispersion pour un guide d'ondes rectangulaire ayant un rapport largeur sur 
hauteur de 2,25. 

2.2.28 Définitions : fréquence et longueur d'onde de coupure 
Pour chaque mode, il existe une fréquence particulière pour laquelle l'exposant 

de propagation s'annule (7 = 0 ) : on l'appelle la fréquence de coupure fc de ce mode. Sa 
valeur est donnée par (2.88) 

P c c j c 

f = — 
pc_ 

2π 2π/εμ Xc 

quant à Xc = 2π/ρ, c'est la longueur d'onde de coupure. 

Hz (2.89) 

2.2.29 Champs dans le guide à la fréquence de coupure 
Lorsque y est nul, on constate que l'un des deux champs transverses est nul. 

Pour un mode TE, il s'agit du champ magnétique transverse (2.34), tandis que c'est le 
champ électrique transverse qui disparaît à la coupure d'un mode TM (2.61 ). Il en ré
sulte que, dans les deux cas, la puissance transmise dans le guide (2.79) s'annule : le 
guide ne permet donc pas de transmettre un signal à cette fréquence au moyen de ce 
mode particulier. 

2.2.30 Mode en dessous de la coupure : mode évanescent 
Quand, pour un mode donné, f<fc, le terme sous la racine de (2.88) est positif 

et l'exposant de propagation est alors purement réel. On a dans ce cas un affaiblissement 
de l'onde, sans propagation 

ÎP (ω/c)' m (2.90) 

La courbe représentée par la relation α(ω) est une ellipse dans le diagramme de 
dispersion (fig. 2.8). Un mode en dessous de la coupure est appelé mode évanescent 
L'impédance d'onde est dans ce cas purement imaginaire. Pour un mode TE (2.51 ) 

]ωμ/α Ω (2.91) 
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Il s'agit d'une réactance inductive : on dit que le mode TE en dessous de la cou
pure emmagasine de l'énergie magnétique. Pour un mode TM, l'impédance d'onde est 
donnée par (2.68) 

Ze = a/jo;e Ω (2.92) 

Un mode TM en dessous de la fréquence de coupure emmagasine de l'énergie 
électrique, on a alors une réactance capacitive. 

2.2.31 Mode en dessus de la coupure 
Quand, pour un mode donné, f>fc, le terme sous la racine de (2.88) est négatif, 

de sorte que l'exposant de propagation est purement imaginaire : le signal peut alors se 
propager sans affaiblissement dans le guide 

β = ^ 2 - ρ 2 = )/(GJIC)2-P2 m - 1 (2.93) 

La courbe représentant la fonction β (ω) dans le diagramme de dispersion est une 
hyperbole (fig. 2.8). 

2.2.32 Définition : longueur d'onde de guide 
Une onde qui se propage dans un guide d'ondes présente une périodicité dans le 

sens longitudinal, dont la période est la longueur d'onde de guide Xg (2.8) 
2π 2π 2π 1 

l/l - ( λ / λ ο ) 2 

m (2.94) 

où λ = 2n/k est la longueur d'onde dans le milieu e, μ. La longueur d'onde de guide Xg 

est toujours plus grande que la longueur d'onde λ dans le milieu. 

2.2.33 Vitesses de phase et de groupe, dispersion, distorsion de phase 
Ces deux vitesses, définies au paragraphe 2.1.5, valent respectivement pour un 

mode se propageant ( / > fc) 

ω 
"ψ -

H = 

β 

(UL) 

ί(ω/ο)2-ρ2 Yl-ipclcof 

- ' / , ~> ? 

Κω C) - ρ ι/ 2 

ω/c 2 

m/s (2.95) 

m/s (2.96) 

On remarque que νφν% = c2. Les deux vitesses sont des fonctions de la fréquence, 
le guide d'ondes est dispersif, c'est-à-dire que des signaux de fréquences différentes se 
propagent à des vitesses différentes. Un signal modulé subit de ce fait une distorsion de 
phase, particulièrement importante près de la coupure. Dans les applications de trans
fert d'information, on évite de faire usage d'un guide dans la bande de fréquences si
tuée entre /c et 1,25-fc. 
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2.2.34 Impédance d'onde 
Pour un mode en dessus de la coupure, l'impédance d'onde est réelle, correspon

dant à un transfert de puissance active. S'il s'agit d'un mode TE, elle est donnée par 
(2.51) 

]ωμ ωμ ι ΠΓ λ 
Z e = — = — = / - - ^ Ω (2.97) 

Pour un mode TM, elle vaut (2.68) 

Z e = - ί - = — = y Ω (2.98) 
jcoe coe V e \g 

2.2.35 Bandes de fréquence, mode dominant, modes supérieurs 
Dans le diagramme de dispersion d'un guide d'ondes on distingue, au point de vue 

des utilisations pratiques, quatre bandes de fréquence (fîg. 2.8) : 

• / < / i , aucun mode ne peut se propager, et les champs décroissent avec la dis
tance ( § 2.2.30). Un tel guide peut être employé comme affaiblisseur (§ 6.3.8), 
dans des filtres ou pour des applications de blindage; 

• /i < / < 1,25 ·/!, un seul mode, le mode dominant, peut se propager. Il pré
sente toutefois une grande dispersion, de sorte que cette bande de fréquences 
n'est en général pas employée pour transmettre de l'information; 

• 1,25 -/i < / < / 2 , un seul mode, le mode dominant, peut se propager. La 
dispersion est généralement acceptable dans cette bande, si la longueur de gui
de utilisée n'est pas excessive; 

• / > / 2 , plusieurs modes, le mode dominant et un ou plusieurs modes supé
rieurs, peuvent se propager dans cette bande (fonctionnement multimodal). 
Les vitesses de propagation et les affaiblissements sont toutefois différents 
pour les différents modes, ce qui entraîne une distorsion du signal. On préfère 
ne pas faire usage de cette bande de fréquences, ou alors on prend des précau
tions pour ne pas exciter les modes supérieurs. 

2.2.36 Définition : modes dégénérés 
Dans certains guides d'ondes, il existe plusieurs modes dont les potentiels trans

verses θ (§2.2.23) sont différents, mais qui ont le même nombre d'onde transverse p. 
On les appelle modes dégénérés. Ces modes ont des structures de champs différentes, 
mais les courbes qui les représentent dans le diagramme de dispersion du guide sont 
confondues : même affaiblissement en dessous de la coupure, même fréquence de cou
pure, même déphasage en dessus de la coupure. 

De plus, toute combinaison linéaire de modes dégénérés est aussi un mode dégé
néré. Dans l'ensemble infini des modes dégénérés possibles, seuls certains d'entre eux 
sont linéairement indépendants. 

2.2.37 Commentaire : mode TEM 
Le mode TEM dans une ligne à deux conducteurs peut être considéré comme un 

cas particulier de mode TE ou TM pour lequel ρ = 0. 
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2.2.38 Commentaire : modes hybrides 
Dans un guide d'ondes rempli d'un milieu homogène, toutes les solutions possi

bles peuvent être décomposées en modes TE et TM indépendants, avec en plus un mode 
TEM pour une ligne à deux conducteurs. Il n'existe pas dans ce cas de mode hybride. 

2.3 GUIDE D'ONDES RECTANGULAIRE 

2.3.1 Définition de la géométrie 
On considère un guide d'ondes dont la section droite est un rectangle de largeur 

a et de hauteur b, avec a > b (fîg. 2.9). Les coordonnées cartésiennes correspondant 
à cette géométrie apparaissent aussi dans la figure. Les parois du guide sont en métal, 
supposé parfaitement conducteur dans l'approximation sans pertes. 

Fig. 2.9 Guide d'ondes rectangulaire. 

2.3.2 Résolution de l'équation de Helmholtz 
L'équation à résoudre dans le plan transverse est 

Vt2A + P2I = 0 m"2 (2.99) 

où θ =φ pour un mode TM et Θ = φ pour un mode TE. Les conditions à satisfaire sur 
les parois conductrices du guide sont, pour les modes TM 

0 = 0 1 (2.71) 

et pour les modes TE 

n- Vti//= — = 0 1 (2.55) 
bn 

En coordonnées cartésiennes, l'opérateur différentiel transverse est donné par 
(2.2), le laplacien transverse vaut par conséquent 

a2 a2 

V t
2= ^ + — 2 m ~ 2 ( 2 · 1 0 0 ) 

dx by 
On fait usage de la méthode de séparation des variables en coordonnées carte-
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siennes (§111.2.4.2), posant 

à{x9y) = X(x)Y(y) 1 (2.101) 

Introduisant ce produit de fonctions dans (2.99), puis divisant par 0 on obtient 

1 d2X 1 d V 2 _9 
T+ 7 + p = 0 m 2 (2.102) 

i d x 2 r d / 

Le premier terme n'est fonction que de x, le second que de y. Pour qu'une solu
tion non triviale puisse exister, il faut que tous deux soient constants, et que par consé
quent 

à2X 2 -O 
— τ 4- u X = 0 m 2 (2.103) 
dx 

dV 2 

2 + v 2 y = 0 m " 2 (2.104) 
d 7 
u2 + y2 = p2 m" 2 (2.105) 

Les solutions sont des fonctions trigonomé trique s, correspondant à un choix de 
u et ν réels positifs, qui seul permet de satisfaire aux conditions aux limites (2.71 ) 
ou (2.55). On obtient ainsi la solution générale 

θ = (A1SmUx + A2COSUx )-(B1SmVy + B2 cosvy) 1 (2.106) 

Les constantes sont ensuite déterminées par les conditions aux limites et les rela
tions de normalisation (2.80) ou (2.81). 

2.3.3 Potentiel transverse des modes TM 
Pour que la condition 

.0 = 0 = 0 1 (2.71) 

soit satisfaite sur le pourtour du guide, il faut que A2 = 0, B2 = 0, et de plus que 
u = mn/a et ν = ηπ/b. On a ainsi 

m Ή χ nny 
<S>mn = cmn sin sin 1 (2.107) 

a b 

Les termes m et η sont des entiers positifs, qui doivent tous deux être différents 
de zéro et donc satisfaire à la condition 

m η Φ 0 1 (2.108) 

Ces solutions correspondent aux valeurs de ρ (ensemble discret) données par (2.105) 

Pm η τ) MT) m < 2 · 1 0 9 ) 

La constante de normalisation Cmn est évaluée à l'aide de (2.81 ), donnant 

Cm„ = 2l(pmnfrb) 1 (2.110) 
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Le potentiel du premier mode TM, c'est-à-dire du mode TM1 x, est représenté à la figure 
2.10. Les potentiels des autres modes TMm„ sont similaires, comportant respectivement 
m demi-périodes dans la largeur et η demi-périodes dans la hauteur de la section droite 
du guide. 

2.3.4 Champs transverses des modes TM 
Le champ électrique transverse dérive du potentiel φ (2.69), le champ magné

tique transverse lui étant perpendiculaire (2.45). Ils valent respectivement 

/ m π πιπχ ηπγ η π ηιπχ ηπγ \ 
ΕΎ = - Vt0 = ~Cmn ex cos sin— V ev — sin cos 

\ a a b b a b ] 
m" 1 (2.111) 

( ηπ πΐΉΧ ηπγ m π mnx ηπγ \ 
ex sin cos ey cos sin 

b a b a a b ) 

m" 1 (2.112) 

Les lignes de champ du mode TM1 x sont représentées à la figure 2.11. 

2.3.5 Remarque générale pour les modes TM 
Les lignes de champ électrique transverse sont les lignes de plus forte pente du 

potentiel du mode TM. Les lignes de champ magnétique sont, elles, les courbes de 
niveau ou équipotentielles de 0. Le champ électrique longitudinal est proportionnel 
au potentiel φ (§ 2.2.22). 
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champ électrique champ magnétique 

Fig. 2.11 Représentation du mode TM11. 

lignes de courant 

2.3.6 Potentiel transverse des modes TE 
La condition à satisfaire aux bords du guide porte ici sur la dérivée du potentiel 

normale à la surface métallique, c'est-à-dire 

OX 

3ψ 
by 

0 

en x = 0 et x-a m 

en .y = 0 et y = b m 

- i (2.113) 

(2.114) 

Ces conditions sont satisfaites par (2.106) lorsque A1 - 0, ^ 1 = 0, u = πιτι\α et 
ν = ηπ/b, ce qui donne pour le potentiel 

mnx ηπγ 
Ψτηη = Cmn COS COS 1 (2.115) 

Les termes m et η sont des entiers positifs, dont l'un peut être nul (si les deux 
sont nuls, le potentiel est constant et les champs sont nuls : c'est une solution triviale). 
On doit donc avoir 

m + η Φ 0 1 

Les valeurs correspondantes de ρ sont également données par 

(2.116) 

τ ) MT m (2.109) 

On évalue de même la constante de normalisation Cmn à l'aide de (2.81 ) et on trouve 
deux cas possibles : 

• si m ou η est nul 
T ~ 1 

C 
ab Pmn 

si m et η sont tous deux différents de zéro 
2 1 

Cn 

1 (2.117) 

(2.118) 
iâb pmn 

Les potentiels transverses des modes TE10 et TE11 sont représentés à la figure 2.12. 
Ceux des autres modes TE7^ sont comparables, comportant respectivement m demi-
périodes dans la direction χ et η demi-périodes dans la direction y. 



mode TEjo 

Fig. 2.12 Potentiels transverses des modes TE10 et TE11. 
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2.3.7 Champs transverses des modes TE 
Le champ magnétique transverse dérive du potentiel φ (2.52), le champ électri

que lui est perpendiculaire (2.42) 

( πιπ πιπχ ηπγ η π πιπχ ηπγ \ 
ex sin cos V ey — cos sin 

a a b b a b ] 

m" 1 (2.119) 

/ η π πιπχ ηπγ πιπ m π Χ ηπγ \ 
Ej - - ez X Hj = Cmn ex cos sin —7 ey — sin cos 

\ " b a b a a b 1 

m" 1 (2.120) 

Les lignes de champ des deux modes TE10 et TE11 sont représentées à la figure 2.13. 

champ électrique champ magnétique lignes de courant 

Fig. 2.13 Représentation des modes TE10 et TE11. 

2.3.8 Remarque générale pour les modes TE 
Les lignes de champ magnétique transverse sont les lignes de plus forte pente du 

potentiel du mode TE. Les lignes de champ électrique correspondent alors aux courbes 
de niveau ou équipotentielles de φ. Le champ magnétique longitudinal est proportionnel 
au potentiel ψ (§. 2.2.14). 
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2.3.9 Fréquences de coupure 
La fréquence de coupure des modes TEmn et TMmn est donnée par (2.89) 

Hz (2.121) 

Lorsque m et η sont tous deux non nuls, les modes TEm„ et TMm„ sont dégénérés 
(§2.2.36). 

La fréquence de coupure la plus basse est celle du mode TE10, que l'on appelle 
par conséquent mode dominant ( § 2.2.35). Le premier mode supérieur est soit le 
mode TE01 (si b > a/2), soit le mode TE20 (si b < a/2) : 

/ίο = — /oi = — /20 = - Hz (2.122) 
la 2b a 

Dans ce dernier cas, la bande utilisable du guide d'ondes s'étend entre 1,25 */10 
et /20· C'est la valeur maximale pouvant être obtenue en guide rectangulaire. 

D 2.3.10 Commentaire : dualité 
Si l'on compare les lignes de champs transverses du mode TE11 dans la figure 

2.13 avec celles du mode TM11 de la figure 2.11, on peut mettre en évidence la dualité 
qui existe entre ces deux modes : les lignes de champ électrique deviennent lignes de 
champ magnétique et vice-versa, les limites c.e.p. au bord du guide devant être rempla
cées par les c.m.p. fictifs correspondant aux axes de symétrie en χ = a/2 et en y = b/2. 
La même dualité existe pour tous les modes dégénérés (§2.2.36) TEm„ et TMm„ 
ayant les mêmes valeurs de m et de η (avec τηηΦΟ). 

2.3.11 Mode dominant TE1 0 

Comme indiqué au paragraphe 2.2.35, un guide d'ondes n'est employé que dans 
la bande de fréquences où seul un mode se propage, et encore seulement dans la partie 
de cette bande où la dispersion est acceptable. Les dimensions des guides d'ondes nor
malisés et leurs principales caractéristiques sont données dans le tableau 2.14 [3]. 

La longueur d'onde de guide est obtenue à l'aide de (2.94) 

2π λ 
X10 = = , = m (2.123) 

ft0 p-{\/2a)2 

Le potentiel transverse est ici donné par (2.115) 

ΉΧ 1 1/ ΉΧ 

Ψ10 = C 1 0COS— = - f2a/b cos — 1 (2.124) 
α π a 

Les composantes des champs valent alors 

πχ 

a 

V/m (2.125) 

, Ii Λ 

Ex= -eyV2/ab s i n — [ U e + exp ( - j/310z) + Ue_ exp( + jj31 0z)] 
η 
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ι/ β 10 ΉΧ 

Nt = ex \2/ab sin — [ Ue+ exp ( - ) β ι ο ζ ) - £ / e - exp( + }βΪΟζ)] 

ωμ a 

A/m (2.126) 

TT , TTX 1 /I r Il Λ 

H2 = p/ab cos — [U e + exp( - )βΪΟζ) + £ / e - e x P ( + J0io*)l 

]ωμ a a 

A/m (2.127) 

Tableau 2.14 Caractéristiques des guides d'ondes rectangulaires normaux (les fréquences indiquées 
pour le mode dominant sont les valeurs minimales et maximales recommandées). 

Type 
153 IEC-

R 3 
R 4 

R 5 
R 6 
R 8 
R 9 

R 12 
R 14 
R 18 
R 22 

R 26 
R 32 
R 40 
R 48 

R 58 
R 70 
R 84 
RlOO 

R 120 
R 140 
R 180 
R 220 

R 260 
R 320 
R 400 
R 500 

R 620 
R 740 
R 900 
R 1200 

R 1400 
R 1800 
R 2 200 
R 2 600 

Bande de 
fréquences en GHz 

Mode dominant 
de 

0,32 
0,35 

0,41 
0,49 
0,64 
0,76 

0,96 
1,14 
1,45 
1,72 

2,17 
2,60 
3,22 
3,94 

4,64 
5,38 
6,57 
8,20 

9,84 
11,9 
14,5 
17,6 

21,7 
26,4 
32,9 
39,2 

49,8 
60,5 
73,8 
92,2 

114 
145 
172 
217 

à 

0,49 
0,53 

0,62 
0,75 
0,98 
1,15 

1,46 
1,73 
2,20 
2,61 

3,30 
3,95 
4,90 
5,99 

7,05 
8,17 
9,99 

12,5 

15,0 
18,0 
22,0 
26,7 

33,0 
40,0 
50,1 
59,6 

75,8 
91,9 

112 
140 

173 
220 
261 
330 

Dimensions 

û/rnm 

584,2 
533,4 

457,2 
381,0 
292,1 
247,65 

195,58 
165,10 
129,54 
109,22 

86,36 
72,14 
58,17 
47,55 

40,39 
34,85 
28,499 
22,860 

19,050 
15,799 
12,954 
10,668 

8,636 
7,112 
5,690 
4,775 

3,759 
3,099 
2,540 
2,032 

1,651 
1,295 
1,092 
0,864 

è/mm 

292,1 
266,7 

228,6 
190,5 
146,05 
123,82 

97,79 
82,55 
64,77 
54,61 

43,18 
34,04 
29,083 
22,149 

20,193 
15,799 
12,624 
10,160 

9,525 
7,898 
6,477 
4,318 

4,318 
3,556 
2,845 
2,388 

1,880 
1,549 
1,270 
1,016 

0,826 
0,648 
0,546 
0,432 

Affaiblissement en dB/m 

à //GHz 

0,386 
0,422 

0,49 
0,59 
0,77 
0,91 

1,15 
1,36 
1,74 
2,06 

2,61 
3,12 
3,87 
4,73 

5,57 
6,46 
7,89 
9,84 

11,8 
14,2 
17,4 
21,1 

26,1 
31,6 
39,5 
47,1 

59,9 
72,6 
88,6 

111 

136,3 
174,0 
206,0 
260,5 

théorique 

0,00078 
0,00090 

0,00113 
0,00149 
0,00222 
0,00284 

0,00405 
0,00522 
0,00749 
0,00970 

0,0138 
0,0189 
0,0249 
0,0355 

0,0431 
0,0576 
0,0794 
0,110 

0,133 
0,176 
0,238 
0,370 

0,435 
0,583 
0,815 
1,060 

1,52 
2,03 
2,74 
3,82 

5,21 
7,50 
9,70 

13,76 

max. 

0,0011 
0,0012 

0,0015 
0,002 
0,003 
0,004 

0,005 
0,007 
0,010 
0,013 

0,018 
0,025 
0,032 
0,046 

0,056 
0,075 
0,103 
0,143 
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2.3.12 Remarque 
Au milieu des parois inférieure et supérieure du guide, enx = a/2, le champ ma

gnétique est purement transverse (fîg. 2.13). Il en résulte que le courant de surface à cet 
endroit est purement longitudinal : on peut par conséquent découper une fente longitu
dinale dans les parois sans perturber le courant, et donc sans produire de rayonnement. 
Cette propriété est employée pour effectuer des mesures (sect. 7.2) et pour adapter 
(§6.3.21). 

De même, des fentes verticales peuvent être découpées dans les parois latérales du 
guide sans produire de rayonnement. 

Toute autre fente découpée dans les parois du guide d'ondes coupe des lignes de 
courant et produit de ce fait un rayonnement : cette propriété est employée pour la 
réalisation d'antennes. 

2.3.13 Rappel 
L'étude de la propagation du mode dominant dans un guide d'ondes rectangulai

re est faite dans les paragraphes III.6.7.2 et III.6.7.3 en considérant la réflexion multi
ple d'une onde plane sur deux parois métalliques. Ce développement simplifié permet 
d'étudier les modes TEm0 et TE0^. 

D 2.3.14 Tension de guide pour le mode dominant TE10 

A l'aide de la définition (2.82), on détermine la tension de guide 

B 

Ug(z) = Ue(z)m3x \ Ej.d/ = U9(Z) J— b = Ue(z)V— V (2.128) 
A ' ab a 

• 2.3.15 Courant de guide pour le mode dominant TE10 

Le courant de guide est déterminé en intégrant le champ magnétique transverse 
sur la paroi supérieure du guide (2.83) 

a a 

i g O ) = Ie(z) { Hxàx = Ie(z)plab j sin — dx 
a 

le(z)—pa/b A (2.129) 

D 2.3.16 Impédances de guide pour le mode dominant TE10 

On constate que le produit U%J* ne correspond pas à la puissance transmise par 
le guide 

Uzlg* = U^lïfïbui 2/TT p^îb = UeI* 4/π Φ UJ* W (2.130) 

Les trois impédances de guide, définies par (2.84), (2.85) et (2.86), sont par 
conséquent différentes. On considère ci-après leurs valeurs pour une onde progressive : 



42 HYPERFFRÉQUENCES 

2b/a = Ze 2b/a Ω (2.132) 

2 h 2U 

π b π b 
= Z e Ω (2.133) 

4 2a Sa 
Ces trois valeurs ne diffèrent les unes des autres que par une constante multipli

cative. Lorsqu'on veut adapter une transition entre deux guides rectangulaires de sec
tions différentes, on fait usage d'une de ces trois définitions. On doit bien entendu 
choisir la même pour les deux guides. 

2.3.17 Cas particulier : guide de section carrée, dégénérescence spatiale 
Lorsque a = b, les modes TE10 et TE01 ont la même fréquence de coupure et le 

même diagramme de dispersion : ils sont donc dégénérés. La structure transverse des 
champs d'un mode est obtenue par rotation de 90 degrés de ceux de l'autre mode : on 
parle dans ce cas de dégénérescence spatiale (d.s.). Une combinaison linéaire de 
ces deux modes est un nouveau mode de propagation (§2.2.36). 

Les premiers modes supérieurs sont dans ce cas les modes TE11 et TM11, eux 
aussi dégénérés (mais non pas spatialement dégénérés), pour lesquels (2.110) 

Z11 = - f l / t f 2 + l / a 2 = — il = f2fl0 = il foi Hz (2.134) 
2 2a 

La bande utilisable du guide est nettement plus faible que pour un guide rectan
gulaire pour lequel a > 2b. 

2.4 GUIDE D'ONDES CIRCULAIRE 

2.4.1 Définition de la géométrie 
On considère un guide d'ondes dont la section droite est un cercle de rayon a, 

représenté à la figure 2.15. 
Par suite de la symétrie circulaire, le système de coordonnées cylindriques circu

laires (ρ, φ,ζ) est le mieux adapté pour étudier cette structure. 

Fig. 2.15 Guide d'ondes circulaire. 

Ue /e* Xe\Ue+\2 

Ue Je* _ Xe Ι ^ + ΐ " 

Ug I 2 Ze2ICZe+I2 
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ι 2.4.2 Résolution de l'équation de Helmholtz 
L'équation à résoudre (2.53) ou (2.70) devient, en coordonnées cylindriques 

circulaires 

I 3 / 30 \ 1 320 2 

P — + — ï+P θ = 0 m (2.135) 
P dp \ dp I ρ αφ 

La méthode de séparation des variables est applicable (§ III. 2.4.5). On pose 

θ(ρ,φ) = Φ(φ) R(p) (2.136) 

On introduit cette relation dans (2.135) et on divise par θ/ρ2, ce qui donne 

P (dR d2R\ 2 2 1 ά2φ 2 
~ T~ + P — I ) + P P = j = m 1 (2.137) 
R \ dp dp I Φ dcp 

Le membre de gauche n'est fonction que de p, celui de droite que de φ : ils doi
vent de ce fait être tous deux égaux à une constante, appelée ici m2. L'équation diffé
rentielle en φ admet donc les solutions suivantes 

Φ = Βχύητηφ 4- Β2οο$ηιφ 1 (2.138) 

Par suite de la périodicité en φ de la solution [Φ(φ + 2π) = Φ(ψ)], m doit être 
un entier positif, qui peut être nul. 

La fonction R(p) doit satisfaire l'équation 

Λ U R dR 9 9 9 
P — 2 +P — +(ρ p -m2)R = 0 1 (2.139) 

dp dp 

II s'agit de l'équation de Bessel, dont les solutions sont les fonctions de Bessel de 
première espèce Jm et de seconde espèce Nm (sect. 9.3). Comme les fonctions de deu
xième espèce sont toutes singulières pour un argument nul, c'est-à-dire sur l'axe du gui
de, elles ne correspondent pas à des solutions du problème considéré. En effet, le guide 
ne contient pas de charge d'espace. On a donc la solution 

θ(ρ,φ) = J m (pp) L#i sinm^ + Β2οο^?ηφ] 1 (2.140) 

2.4.3 Potentiel transverse des modes TM 

Pour que la condition 

θ = φ = 0 1 (2.71) 

soit satisfaite sur la surface métallique du guide, il faut que 

J m ( P ™ a ) = 0 1 (2.141) 

Les solutions correspondent donc aux zéros des fonctions de Bessel de première 
espèce (tab. 9.3). Le premier zéro correspond à p0l = 2,405.../a, le potentiel transverse 
correspondant étant donné par 

0Oi = C™ J0 (2,405 p 

Il est représenté à la figure 2.16 

001 = Ο)™ J 0 (2,405 p/*) 1 (2.142) 
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AAXX= 

Fig. 2.16 Potentiel transverse 0O1 du mode TM01. 

La forme générale du potentiel du mode TMm„ est donnée par 

TM TM ί cosm<P 1 
Φνηη = Cmn ^m(Pmn P ) i [ 1 (2.143) 

[ sinm<p J 

Les accolades { } indiquent que deux solutions existent : une solution en sin παφ 
et une solution en cosmip. Lorsque m Φ 0, ces deux solutions correspondent à deux 
modes dégénérés spatialement (§2 .3 .17) . 

La constante de normalisation Cmn est évaluée à l'aide de (2.81 ), donnant après 
évaluation de l'intégrale ( § 9.3.8) 

TM _ f 2 - ô ( m ) 
Cmn - Τ Μ ι Γ τ , " TM ~ 1 (2.144) 

aPmn P Jm KP mn a ) 

avec δ (m) = 1 si m = 0, δ (m) = 0 si m Φ 0. Le prime ' dénote la dérivation par 
rapport à l'argument. 

2.4.4 Champs transverses des modes TM 
Ils sont obtenus en dérivant (2.143), faisant usage de (2.69) et de (2.45) 

_ _ Γ Τ Μ / _ TM , TM J c o s m ^ 
^ T - ^mn epPmn J mKPmnP ) Ί 

\ [ sin m φ 
m TM ~ sin m ^ . 

-e<,-Jm(p™p) S m (2·1 4 5) 
p [ cosm(p 

^ T M / ™T , TM λ -sinm<p 
^T - Cmn Cp —JmVPmnP) \ 

\ p [ cos ηιφ 
TM _, f TM λ f cosm<p 1 \ _! 

" ^ / m « J m ( p m w p ) \ \\ m (2.146) 
l sin m φ J / 

Les champs des modes TM0 1, TM11 et TM21 sont représentés à la figure 2.17. 
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2.4.5 Potentiel transverse des modes TE 
La condition à satisfaire au bord du guide, en ρ = a, est donnée par 

dp p=a 

αφ 

3p 
- 0 

P = û 

Elle est satisfaite lorsque 
T F 

Jm (Pmn a) = 0 

m 

1 

(2.147) 

(2.148) 

Les solutions correspondent aux zéros des dérivées des fonctions de Bessel de pre
mière espèce, c'est-à-dire aux extrema de celle-ci (tab. 9.8). Le potentiel du mode 
TEm„ est donné par 

Ψηιη " ^mn ^m \Pmn P) 

COS m <J 

$\ηιηφ 
1 (2.149) 

^TE 
La constante de normalisation Cmn , évaluée à l'aide de (2.81 ) donne, faisant 

usage des relations du paragraphe 9.3.8 

, T E il-b(m) 

TE 1 / 
aPmn P 

m 
T E 

ρ a 
r mn 

2-11/2 

TE 
lm(Pmna) 

1 (2.150) 

Les constantes de normalisation des modes TE et TM ayant les mêmes indices 
sont différentes. Il en va de même pour les nombres d'onde transverses. 

2.4.6 Champs transverses des modes TE 
Pour les obtenir, on fait usage de (2.52) et de (2.42), appliqués à (2.149) 

. T E / T E T , , T E . I cosracp 
HT= Lmn\ ~epPmn ^nAPmnP) 

sinra<£ 
m

 T E \ - ^m m φ 
-βφ — Jm(pmnp) _ 

cosra^ 
- sinra<£ 

cosm^ 

m (2.151) 

- T E / m

 Ί , TE . 
LT - <~mn I ~ep —Jm(PmnP) 

P 

T E . , . TE , I COSW^ 
+ βφΡηιη ^m{pmnp) 

§\ηιηφ 
m (2.152) 

Les champs des modes TE 0 1 , TE11 et TE 2 1 sont représentés à la figure 2.17. 

2.4.7 Remarque 
Les valeurs propres des modes TE et TM ayant les mêmes indices sont différentes, 

il faut donc toujours préciser si une valeur du nombre d'onde transverse pmn correspond 
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-J 

modes TE 

Fig. 2.17 Représentation de 6 modes en guide d'ondes circulaire. On a représenté sur le plan 
coupe longitudinal la projection des champs de la moitié gauche du guide. 
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modes TM 
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à un mode TE ou à un mode TM. Il en va de même pour les constantes de normalisation, 
les constantes dans les deux cas étant différentes [(2.144) et (2.150)]. 

2.4.8 Fréquences de coupure 
On trouve les fréquences de coupure des différents modes à partir des nombres 

d'onde transverses pmn, pour lesquels les relations (2.141 ) et (2.148) sont satisfaites, 
c'est-à-dire pour les zéros et les extrema des fonctions de Bessel de première espèce J w 

Les premiers modes pouvant se propager sont donnés dans le tableau 2.18. 

Tableau 2.18 Les dix premiers modes de propagation dans 
un guide circulaire (d.s. = dégénéré spatialement). 

Mode 

TE 1 1 

TM01 

TE 2 1 

T E 0 1 

TM11 

TE 3 1 

TM21 

TE 4 1 

T E 1 2 

TM02 

Pmna 

1,841 
2,405 
3,054 

I 3,832 

4,201 
5,136 
5,318 
5,331 
5,520 

/c 
GHz mm 

87,843 
114,754 
145,720 

182,828 

200,459 
245,043 
253,723 
254,386 
263,390 

Remarques 

d.s. dominant 

d.s. 
faibles pertes ) d é g é n é r é s 

d.s. ) 
d.s. 
d.s. 
d.s. 
d.s. 

Le rapport entre la fréquence de coupure du premier mode supérieur (TM01) et 
celle du mode dominant (TE11) n'est ici que de 1,306, qu'il faut comparer à 1,414 
pour le guide d'ondes carré ( § 2.3.17) et à 2 pour le guide d'ondes rectangulaire pour 
lequel a > 2b. Les dimensions des guides circulaires normalisés [4] sont données dans 
le tableau 2.19. 

2.4.9 Mode dominant TE11 

La bande utilisable du guide circulaire est située entre les fréquences de coupure 
des modes TE11 et TM01. La longueur d'onde de guide du mode dominant TE11 est 
obtenue à l'aide de (2.94) 

m (2.153) 
g |/l - ( 0 , 2 9 3 XIa)2 

Son potentiel transverse est donné par (2.149). Il est représenté à la figure 2.20 

{ cos φ 1 
1 (2.154) 

ύηφ J 
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Tableau 2.19 Caractéristiques des guides d'ondes circulaires. 

Type 

153 IEC-

C 3.3 
C 4 
C 4.5 
C 5.3 

C 6.2 
C 7 
C 8 
C lO 

C 12 
C 14 
C 16 
C 18 

C 22 
C 25 
C 30 
C 35 

C 40 
C 48 
C 56 
C 65 

C 76 
C 89 
C 104 
C 120 

C 140 
C 165 
C 190 
C 220 

C 255 
C 290 
C 330 
C 380 

C 430 
C 495 
C 580 
C 660 

C 765 
C 890 

Rayon 

tf/mm 

323,9 
276,7 
236,4 
201,9 

172,5 
147,39 
125,92 
107,57 

91,88 
78,50 
67,05 
57,29 

48,93 
41,81 
35,71 
30,52 

25,99 
22,22 
19,05 
16,27 

13,894 
11,912 
10,122 
8,737 

7,544 
6,350 
5,563 
4,762 

4,165 
3,563 
3,175 
2,781 

2,387 
2,184 
1,790 
1,583 

1,384 
1,194 

Fréquences 

Mode TE11 

0,27 
0,32 
0,37 
0,43 

0,51 
0,60 
0,70 
0,82 

0,96 
1,20 
1,31 
1,53 

1,79 
2,10 
2,46 
2,88 

3,38 
3,95 
4,61 
5,40 

6,32 
7,37 
8,68 

10,00 

11,6 
13,8 
15,8 
18,4 

21,1 
24,6 
27,7 
31,6 

36,8 
40,2 
49,1 
55,3 

63,5 
73,6 

de coupure 

Mode TM01 

0,35 
0,41 
0,48 
0,57 

0,66 
0,78 
0,91 
1,07 

1,25 
1,46 
1,71 
2,00 

2,34 
2,74 
3,21 
3,76 

4,41 
5,16 
6,02 
7,05 

8,26 
9,63 

11,3 
13,1 

15,2 
18,1 
20,6 
24,1 

27,5 
32,2 
36,1 
41,3 

48,1 
52,5 
64,1 
72,3 

82,9 
96,1 

en GHz 

Mode TE01 

0,56 
0,66 
0,77 
0,90 

1,06 
1,24 
1,45 
1,70 

1,99 
2,33 
2,73 
3,19 

3,74 
4,37 
5,12 
5,99 

7,03 
8,23 
9,60 

11,2 

13,2 
15,3 
18,1 
20,9 

24,2 
28,8 
32,9 
38,4 

43,9 
51,2 
57,6 
65,7 

76,6 
83,7 

102 
115 

132 
153 

Affaiblissement en dB/ 

à / /GHz 

0,325 
0,380 
0,446 
0,522 

0,611 
0,715 
0,838 
0,980 

1,147 
1,343 
1,572 
1,841 

2,154 
2,521 
2,952 
3,455 

4,056 
4,744 
5,534 
6,480 

7,588 
8,850 

10,42 
12,07 

13,98 
16,61 
18,95 
22,14 

25,31 
29,54 
33,20 
37,91 

44,16 
48,26 
58,88 
66,41 

76,15 
88,30 

théorique 

0,00067 
0,00085 
0,00108 
0,00137 

0,00174 
0,00219 
0,00278 
0,00352 

0,00447 
0,00564 
0,00715 
0,00906 

0,0115 
0,0140 
0,0184 
0,0233 

0,0297 
0,0375 
0,0473 
0,0599 

0,0759 
0,0956 
0,1220 
0,1524 

0,1893 
0,2459 
0,3003 
0,3787 

0,4620 
0,5834 
0,6938 
0,8486 

1,0650 
1,2190 
1,643 
1,967 

2,413 
3,011 

m, mode TE11 

max. 

0,0009 
0,0011 
0,0014 
0,0018 

0,0023 
0,0029 
0,0036 
0,0046 

0,0058 
0,0073 
0,0093 
0,012 

0,015 
0,018 
0,024 
0,030 

0,039 
0,049 
0,062 
0,078 

0,099 
0,124 
0,150 

Les composantes des champs valent alors 

1 
ΕΎ = 0,8871 - ^ - J 1 (1,841 p/a) 

P 

1,841 , 
+ * „ - 1/(1,841 p/a) 

- sm<£ 

C O S ^ 

COS <p 

sinip 
m (2.155) 
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V^ 

ι\ I 

Fig. 2.20 Potentiels ψ η des deux modes TE11 dégénérés spatialement. 

ΗΊ = 0,8871 

H2 

1,841 , cos<p 
ep J/ (1,841 p/a) 

a [ ύηφ 

1 
-e - J 1 (1,841 p/a) 

ρ l cos 

3 f cosφ 

r £/e J1 (1,841 p/a) 

ϊηφ 11 

s* JJ 

jcoMûf sin^ 

m 

A/m 

(2.156) 

(2.157) 

2.4.10 Cas particulier : mode TE01 

Un autre mode du guide d'ondes circulaire possède des propriétés particulières, 
c'est le mode TE01 (troisième mode supérieur, tab. 2.18). Le potentiel transverse de 
ce mode s'obtient à l'aide de (2.149) 

Ψοι = 0,366 J0(3,832 p/a) 1 (2.158) 

Les composantes des champs sont obtenues en faisant usage des relations (2.151 ) 
et (2.152) 

ΕΊ = βφ 1,4 j;(3,832p/a) - -βφ 1,4 ]λ(3,832ρ/α) m - 1 (2.159) 
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ΗΊ = -ep 1,4 J0(3,832p/a) = ep 1,4 J1 (3,832 p/a) m * (2.160) 

5,367 
H2 = 2Ue J0(3,832p/fl) A/m (2.161) 

]ωμα 

Au bord du guide, en ρ = a, le champ magnétique est purement longitudinal. Le 
courant circulant sur la paroi du guide n'a de ce fait qu'une composante azimutale 
(1.12). Il est donc possible de découper des fentes annulaires dans la paroi sans pertur
ber les champs à l'intérieur du guide (fentes non rayonnantes). De plus, l'amplitude du 
champ magnétique longitudinal, et par conséquent celle du courant, décroissent avec 
la fréquence (2.161). Il en résulte que l'affaiblissement d'un guide d'ondes réel (parois 
avec pertes) s'amenuise lorsque la fréquence augmente ( § 2.7.6). 

2.5 AUTRES FORMES DE GUIDES D'ONDES CREUX 

2.5.1 Introduction 
En plus des guides d'ondes à sections droites rectangulaires et circulaires, que l'on 

rencontre le plus couramment dans la pratique, d'autres formes de guides sont emplo
yées dans des applications particulières, en vue par exemple d'augmenter la bande pas
sante ou la puissance transmise, de faciliter l'implantation d'éléments, etc. [5 ]. Par 
ailleurs, certaines sections apparaissent dans des transitions entre des guides de formes 
différentes. Les guides elliptiques et les guides à moulures sont deux types de guides que 
l'on rencontre assez souvent en pratique. 

2.5.2 Guide elliptique 
La section elliptique possède une propriété remarquable, celle de n'être que peu 

modifiée lors de changements de direction ou de plan de polarisation (coude ou torsa
de ). Des guides d'ondes de section elliptique sont de ce fait couramment employés 
pour des raccords d'antennes. L'étude de la propagation se fait dans le système de 
coordonnées elliptique-hyperbolique, les solutions faisant alors usage de fonctions de 
Mathieu [6]. 

2.5.3 Guides à moulures 
L'introduction d'une ou de deux arêtes métalliques (moulures) dans un guide 

d'ondes rectangulaire (fîg. 2.21 ) permet d'augmenter la bande de fréquence utilisable. 
La fréquence de coupure du mode dominant est réduite par la présence de la ou des 
pièces métalliques, qui affecte moins les modes supérieurs. Des rapports allant jusqu'à 
3 ou 4 sont ainsi obtenus. Le terme anglais correspondant est ridge waveguide. 

Cependant, les champs électrique et magnétique sont tous deux concentrés au 
voisinage de la moulure. Il en résulte une diminution de la puissance maximale que peut 
transmettre le guide : le champ disruptif (claquage) est atteint avec un niveau de signal 
plus faible que dans un guide rectangulaire. L'affaiblissement dû aux pertes dans le mé
tal (§2.7.3) est également plus grand que pour le guide d'ondes rectangulaire, suite à 
la concentration du champ magnétique. 

La forme de ces guides ne permet pas une résolution exacte de l'équation de 
Helmholtz : plusieurs méthodes approchées ont été proposées dans ce but [7, 8]. 
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Fig. 2.21 Guide d'ondes à moulures. 

2.6 LIGNES A DEUX CONDUCTEURS : MODE TEM 

2.6.1 Constatations générales 
Comme signalé au paragraphe 2.2.3, le mode TEM sur une ligne bifilaire peut se 

propager à toutes les fréquences à partir du continu. Contrairement aux modes du guide 
d'ondes creux, il n'a pas de fréquence de coupure qui limite son utilisation aux seules 
hautes fréquences. L'exposant de propagation ne dépend que du milieu (homogène) 
remplissant la ligne et de la fréquence (2.26). Dans une structure sans pertes ( § 2.2.26), 
il devient 

VJUJMT coe JCJ- / · ω ι 
[le = J - V ^ r M r 

c0 

- 1 
m (2.162) 

Similairement, l'impédance d'onde Ze, définie par le quotient des deux champs 
transverses (§ 2.2.25), ne dépend pas de la forme de la ligne 

Z. = |/jcoM/jcoe = ψφ Ω (2.163) 

Cette impédance ne doit pas être confondue avec l'impédance de guide (ou de 
ligne) qui dépend, elle, de la géométrie. C'est cette dernière qui doit être employée 
pour adapter. 

Les champs transverses du mode TEM sont obtenus par la résolution de l'équation 
de Laplace en deux dimensions (§ 2.2.3), en appliquant les conditions aux limites. 

Comme il n'y a pas de fréquence de coupure, le mode TEM d'une ligne à deux 
conducteurs est toujours le mode dominant. 

2.6.2 Ligne coaxiale 
Les études électrostatique et magnétostatique de cette structure (fïg.2.22) ont 

été effectuées aux paragraphes III.2.4.6 et III.4.4.3. 
Le potentiel transverse φ est donné, considérant le mode TEM comme un cas 

particulier du mode TM 

0 T E M = _ J ^ L ! (2.164) 
f 2π ln(Z>/tf) 

Puisqu'il n'existe pas de fréquence de coupure, on pose que ρ = O (§2.2.37). On 
ne peut donc pas faire usage de la condition de normalisation (2.81 ), mais la condition 



LIGNES DE TRANSMISSION ET GUIDES D'ONDES 53 

Fig. 2.22 Ligne coaxiale : conducteur cylindrique circulaire placé coaxialement à l'intérieur d'un 
tube conducteur. 

(2.80) qui porte sur Ej reste valable. Les champs transverses sont donnés par 

1 _, 
ΕΎ = - ep —====== m 1 (2.165) 
- 1 p ρ)/ 2π\η( b/a) v J 

ZT =-'Ψ M ι ! W Λ m _ 1 ( 2 ' 1 6 6 > 
ψ p\ 2π\η( b/a) 

La capacité par unité de longueur est déterminée au paragraphe III.2.4.6 

C' = — F/m (2.167) 
\n(b/a) 

Quant à l'inductance linéique, elle est donnée au tableau III.8.12 

L' = — \n(b/a) H/m (2.168) 
2π 

En haute fréquence, le courant est concentré sur la surface des conducteurs, sup
posés sans pertes, de sorte que seul le champ entre ceux-ci est pris en considération. 

L'impédance de la ligne est alors obtenue à l'aide de l'équation (III.8.18) 

Zc = iz'/Y' = — ] / — In(OAz) 
2π ν jcoe 

= Z e — \n(b/a) Ω (2.169) 
2π 

Contrairement à ce qui se passe pour les guides d'ondes creux ( § 2.3.16), les 
trois définitions d'impédance de guide coïncident pour un mode TEM. 

2.6.3 Ligne à ruban équilibré, stripline 
Dans cette structure (fïg. 2.23), les champs transverses sont contenus au voisina

ge du conducteur central, entre deux plans conducteurs connectés entre eux. L'étude 
électrostatique a été effectuée pour le cas limite b = 0 par transformation conforme 
(méthode de Schwartz-Christoffel), donnant [9] 

1 K( 1 -u) 
Zc = ZQ Ω (2.170) 

4 K(u) 
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où l'on a posé 

u = [coshOw/4/z)] _ 1 1 (2.171) 

et où K(u) est l'intégrale elliptique complète de premier ordre [10]. Des relations 
approchées permettent de tenir compte de l'épaisseur du conducteur central. 

Fig. 2.23 Ligne à ruban équilibré. 

L'étude de la propagation est effectuée en supposant deux plaques métalliques 
infiniment larges. En pratique, on constate que le champ décroît très rapidement dans 
la direction transverse, de sorte que la largeur des plaques peut être réduite à environ 
5 w sans affecter la propagation du mode TEM. 

Comme on a alors une ligne ouverte, un spectre continu de modes de rayonne
ment se superpose au spectre discret des modes guidés. 

2.6.4 Avantage : bande de fréquences 
Une ligne à deux conducteurs n'ayant pas de fréquence de coupure pour son mode 

dominant, elle peut être employée sur une très grande bande de fréquence, entre / = 0 
et l'apparition du premier mode TE. 

2.6.5 Désavantage : connexions 
Il est plus difficile de joindre électriquement deux conducteurs qu'un seul : un 

guide d'ondes creux est plus facile à connecter qu'une ligne coaxiale qui requiert des 
connecteurs de haute précision, souvent coûteux, pour réduire ou compenser l'effet 
des discontinuités. Il faut par ailleurs soutenir mécaniquement le conducteur central 
pour maintenir l'uniformité de la section. 

2.6.6 Désavantage : concentration des champs 
Dans une ligne à deux conducteurs, les champs se concentrent près des conduc

teurs, surtout de celui qui a la section la plus faible. La puissance que peut transmettre 
la ligne est limitée par l'existence de cette concentration. Le champ disruptif est 
atteint pour une plus faible puissance que pour un guide creux de même section. 
L'échauffement du conducteur intérieur limite également la puissance. Dans les guides 
d'ondes creux, la répartition des champs est plus uniforme et par conséquent ces der
niers permettent de transporter, à section égale, une plus grande puissance. 
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2.7 MÉTHODES DE PERTURBATION 

2.7.1 Définition 
Lorsqu'un système ne diffère que peu d'un autre système pour lequel la solution 

est connue, on peut l'étudier en évaluant l'effet produit par la différence entre les deux 
systèmes, que l'on appelle perturbation. On compare dans ce but les équations relatives 
aux deux systèmes (perturbé et non perturbé) et on tire de cette comparaison une rela
tion donnant la différence entre les paramètres caractéristiques des deux systèmes. 

Pour évaluer la valeur de l'expression ainsi obtenue, on doit le plus souvent faire 
usage d'approximations : la méthode est de ce fait approchée et ne donne de résultats 
satisfaisants que lorsque les perturbations sont suffisamment petites. On n'en fait donc 
usage que pour étudier de faibles variations autour d'une solution connue. Comme la 
limite de validité de l'approximation est difficile à déterminer, ces méthodes doivent 
être employées avec circonspection. 

En guides d'ondes, on les utilise notamment pour déterminer l'affaiblissement 
dû aux pertes par effet Joule (§1.2.3.4) dans les parois du guide, les effets produits par 
l'introduction d'un diélectrique (isolant) et par de petites modifications de la section 
droite du guide d'ondes (par exemple, l'effet des arrondis). 

• 2.7.2 Perturbation de l'exposant de propagation 
L'indice ο sert à représenter le système connu (non perturbé), qui est ici un 

guide d'ondes sans pertes contenant seulement de l'air ou du vide. Les équations de 
Maxwell (1.2) et (1.3) donnent, explicitant la dépendance longitudinale pour une 
onde progressive (2.7) 

VxXE0 + J ωμ0&ο =y0ezXE0 V/m2 (2.172) 

VxXH0 -}œe0E0 = loezXH0 A/m2 (2.173) 

Les relations correspondantes sont écrites pour le système perturbé, dans lequel 
les sources de perturbation sont représentées par des courants fictifs/m et Je, respecti
vement magnétique et électrique 

V1XE + ίωμ^Η + / m = yez XE V/m2 (2.174) 

VxXH - ]œe0E -Je = yezXH A/m2 (2.175) 

La relation donnant y en fonction des champs dans les deux systèmes est obte
nue en prenant les conjugués complexes de (2.172) et de (2.173), puis en les multi
pliant scalairement par H et par -E9 respectivement. Les relations (2.174) et (2.175) 
sont à leur tour multipliées scalairement par H0* et -/¾*- L'addition des relations ainsi 
obtenues donne, après regroupement des termes semblables 

VX-(E0*XH+ EXH0*) + H0* Jm + E0*·£ 

= (T + T0*) ez -(E0* XH + EX H0*) VA/m3 (2.176) 

Cette relation est ensuite intégrée sur la section droite S du guide d'ondes. On fait 
alors usage du théorème de la divergence (9.52) et de la condition au bord du guide, 
qui est un ce .p. dans le système non perturbé 

η X E0* = O V/m (2.177) 
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On obtient ainsi la formule de perturbation 

§ (EXH0*)-ndl + \ (Je-E£+Jm-Hf)dA 
7+ T0* = — ? m"1 (2.178) 

J (EX H0 + E0* X H)- ez àA 

Cette formule est exacte : aucune approximation n'a été faite dans les manipula
tions algébriques employées pour l'obtenir. Toutefois, les grandeurs E et H ne sont pas 
connues : il faut donc faire certaines suppositions sur leurs valeurs pour pouvoir utili
ser cette relation et déterminer y. 

2.7.3 Application : effet des pertes dans les parois d'un guide d'ondes 
C'est ici une condition limite qui est modifiée : on considère la paroi du guide 

formée d'un métal réel, de conductivité ο grande, mais non infinie. Il n'existe pas de 
courants perturbateurs à l'intérieur du guide 

/ m = 0 V/m2 / e = 0 A/m2 (2.179) 

Le champ magnétique n'est pas perturbé en première approximation, de sorte que 

H ^ H0 A/m (2.180) 

Quant au champ électrique, sa valeur moyenne à l'intérieur du guide n'est prati
quement pas affectée. Cependant, sa composante tangentielle au bord du guide n'est 
plus nulle, mais est donnée par 

£an =ZmA = -Zm(nXH) ~ -Zn(IiXH0) V/m (2.181) 

où A = -n X H est la densité de courant de surface sur la paroi du guide (1.12) et Zm 

l'impédance caractéristique du métal, donnée par (III.6.47) 

Zm = flWmlo = ( 1 + 3 ) ΐ / ω μ ^ / 2 σ = ( l + j ) * m Ω (2.182) 

l'indice m spécifie que ces grandeurs se réfèrent au métal. 
Introduisant ces valeurs des champs dans (2.178), on obtient pour un mode se 

propageant (a0 = 0) 

(1 +})Rm I ITZ0I
2 d/ 

7 + 7 * = a + j ( / ï - f t ) - Jc m"1 (2.183) 
2)s P0 - ez àA 

où P0 est la partie réelle du vecteur de Poynting, qui représente la densité de puissance 
transmise par une onde électromagnétique, donnée par ( § III.6.3.2) 

P0 = Re[E0XH0*] W/m2 (2.184) 

L'intégrale du dénominateur de (2.183) représente la puissance active totale 
transmise par le guide d'ondes. Suite à la normalisation effectuée au paragraphe 2.2.24 

\P0 -ez dA = Ue I* W (2.185) 

Pour un mode TM, à l'aide de (2.39), (2.45) et (2.69) on trouve 

H0 = -IeezX Vt0 A/m (2.186) 
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et par conséquent 

(1 +J)^m Γ 2 -ι 
a + j(j3-0o) = Φ IV t0|2d/ m l (2.187) 

2Ze

 Jc -

Pour un mode TE, on trouve en faisant usage de (2.39), (2.52) et (2.58) 
2 

H0 = - I e Vt Ψ + e, - ^ - ί/β_Ψ A/m (2.188) 

et par conséquent 

a+j(/3-/50) = ° + j )^m | — £lV t^|2d/ + ^ \ ^ | ψ | 2 ci / ) 
2 \ Ze

 JC - ω μ 0

 J c - / 

m" 1 (2.189) 

ou encore, remplaçant Ze par sa valeur tirée de (2.97) 

β = 0 - 0 0 = ^ \fil§ Wtt\2dl+p4§ \φ\2άΐ) m " 1 (2.190) 
2ωμο0ο \ c " c ' / 

2.7.4 Remarque 
A la fréquence de coupure, le guide ne transporte pas de puissance (§ 2.2.29). La 

relation (2.183) devient alors singulière, son dénominateur étant identiquement nul. 
La méthode de perturbation pour l'exposant de propagation n'est donc pas valable à la 
fréquence de coupure et au voisinage de celle-ci ( § 2.7.1 ). Une autre relation, applica
ble spécifiquement à la fréquence de coupure doit donc être établie (§2.7.9). 

2.7.5 Application : mode dominant dans le guide d'ondes rectangulaire 
La valeur de φ obtenue en (2.124) pour le mode TE 1 0 est introduite dans l'ex

pression (2.190). On évalue les deux intégrales et on obtient 
D 

a = β-β0 =- —[2p2+(a/b)k2] m'1 (2.191) 
ωμ0β0α 

Pour déterminer comment l'affaiblissement varie avec la fréquence, on remplace 
encore dans (2.191) toutes les grandeurs qui en dépendent, c'est-à-dire jRm(2.182), 
k (2.28) et β (2.93), ce qui donne finalement 

. . à ^ l i ^ f ^ l N p / m ( 2 , 9 2 ) 
Γ2θμ„' V M K/7/IO) -1 ' 

L'affaiblissement d'un guide d'ondes en cuivre est représenté à la figure 2.24 
en fonction de la fréquence normalisée f-a, le quotient ajb servant de paramètre. Com
me on l'a déjà signalé, une singularité existe à la fréquence de coupure : l'affaiblissement 
y tend vers l'infini et sort donc du domaine de validité de la méthode de perturbation. 
L'affaiblissement décroît ensuite avec la fréquence, passe par un minimum (générale
ment en dehors de la bande utilisable du guide), puis augmente aux fréquences plus 
élevées. 
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1 1,5 2 2,5 3 f/f10 

Fig. 2.24 Affaiblissement d'un guide d'ondes rectangulaire en fonction de la fréquence et du rap
port a/b pour le mode dominant TE10. 

Par ailleurs, l'affaiblissement augmente lorsqu'on réduit la hauteur du guide : le 
quotient a/b doit donc être choisi le plus petit possible. La valeur de a/b = 2 est la 
plus souvent choisie, suite aux contraintes imposées par l'apparition de modes supé
rieurs (§ 2.3.9). 

2.7.6 Application : modes dans un guide d'ondes circulaire 
Introduisant les valeurs des potentiels transverses φ correspondant respective

ment aux modes dominant TE11 ( § 2.4.9) et supérieur TE01 ( § 2.4.10), on obtient 

«u«—(l-/»2 , //V1 /a 4 î + 
aZ0 

1 

r (1,841)2-! 

/ O l 
*01 

aZ0 / | / / 2 - / o i 

Np/m 

Np/m 

(2.193) 

(2.194) 

Les affaiblissements de ces deux modes sont comparés dans la figure 2.25 en 
fonction de la fréquence. Alors que l'affaiblissement du mode dominant TE11 décroît 
et passe par un minimum, celui du mode supérieur TE01 ne présente pas de minimum 
et décroît de façon monotone aux hautes fréquences, pour lesquelles α ~ / . Cette 
propriété particulière est due à la décroissance du courant de surface, signalée au para
graphe 2.4.10. 

Il est donc en principe possible d'obtenir des affaiblissements arbitrairement 
faibles en opérant à des fréquences très supérieures à la coupure du guide. Toutefois, 
comme on fait usage d'un mode supérieur, il est difficile d'assurer que seul ce mode se 
propage : la moindre irrégularité géométrique, ou le moindre coude dans le guide pro
voque un couplage à d'autres modes de propagation dont les affaiblissements sont 
beaucoup plus importants. Des guides d'ondes circulaires fonctionnent en mode TE01 

dans des applications de télécommunications [ H ] . Leur emploi pour la transmission 
de grande puissances a été envisagé [12 ]. 
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Fig. 2.25 Affaiblissement d'un guide d'ondes circulaire en cuivre. 
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GHz m 

2.7.7 Application : mode TEM en ligne coaxiale 
On détermine de façon tout à fait similaire l'affaiblissement d'une ligne coaxiale 

en introduisant le potentiel transverse φ (2.164) dans la relation obtenue pour les 
modes TM, ce qui donne après quelques calculs [13 ] 

^m 1/f l+l /ô 
Np/m (2.195) ,TEM 

Ip0Je \n(b/a) 
L'affaiblissement augmente donc comme la racine de la fréquence (facteur Rm). 

Sa dépendance des dimensions est représentée en fonction du quotient b/a à la figure 
2.26. Il passe par un minimum lorsque b/a = 3,5911... 

a ZQ 

m Np/m Rmy/eT 

0 
1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 b/a 

Fig. 2.26 Affaiblissement d'une ligne coaxiale en fonction du rapport b/a. 

2.7.8 Application : introduction de diélectrique dans le guide d'ondes 
On considère un guide d'ondes dans lequel a été introduit un barreau de diélec

trique de section AS et de permittivité relative er. L'uniformité du guide dans la direc
tion de propagation est maintenue (fig. 2.27). 
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Fig. 2.27 Guide creux contenant un barreau longitudinal de diélectrique. 

Dans la section de diélectrique AS, l'équation de Maxwell devient (2.173) 

VxXH- }coe0eTE = yezXH A/m2 (2.196) 

Identifiant avec (2.175) on obtient le courant électrique fictif 

le = jwe0(f r - I)E A/m2 (2.197) 

et par conséquent, introduisant cette valeur dans (2.178) 

± . 7 f l a , J ^ Î A s ( g r - Q g ' £ ) * d ^ _j , o l û f i . 
7+7o* = a + j ( 0 - 0 o ) = 7 —*Z 1 m (2.198) 
~ " )s(EXH$ + E0*XH).e2dA 

Lorsque er n'est pas trop grand et que AS < S, on suppose que E = E0 et que 
S-So dans (2.198). L'intégrale du numérateur est alors proportionnelle à l'augmen
tation d'énergie produite par l'introduction du barreau de diélectrique. Comme dans 
les milieux matériels er > 1, le déphasage linéique β augmente ou reste constant. 

2.7.9 Perturbation de la fréquence de coupure 
On peut également employer une méthode de perturbation pour déterminer 

l'effet d'une perturbation sur la fréquence de coupure d'un guide d'ondes. Comme 
cette dernière n'est définie que pour un guide sans pertes (§2.2.28), seules des modi
fications n'entraînant pas l'apparition d'absorption peuvent être considérées. Tel est 
le cas lorsqu'on introduit dans un guide un barreau de diélectrique (fig. 2.27), ou 
encore qu'on modifie légèrement la section droite du guide (la paroi étant en c.e.p. 
dans la situation perturbée également). L'exposant de propagation est nul à la coupure, 
et les équations de Maxwell (1.2) et (1.3) deviennent pour le système non perturbé à la 
pulsation de coupure coc0 

VxXE0 + jcoc0Mo£o = 0 V/m2 (2.199) 

V tX/& ~ ]coc0e0E0 = 0 A/m2 (2.200) 

Dans le système perturbé par les courants fictifs_/m et_/e on obtient de même, à la pul
sation de coupure coc 

VxXE + )ω0μ0Η + Jm = 0 V/m2 (2.201) 
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Vt X H - ]uce0E - / e = 0 A/m2 (2.202) 

On procède ensuite exactement comme pour l'exposant de propagation (§ 2.7.2). 
Les fréquences de coupure sont ici différentes dans les deux systèmes, on obtient 

^'[Ε0ΧΗ + ΕΧΗ0]+](ω0-ωο0)[€0Ε0'Ε + μ0Η0'Η] 

+ EZ-Je+Ho-Jm = 0 VA/m3 (2.203) 

Après intégration sur la section droite du guide non perturbé et faisant usage de 
la condition limite portant sur /T0 (2.177), on obtient la relation de perturbation 

j §c(E XH0*) -ndl + j J ^ ( / · ' & * + Jm-H*) AA 

^ c - ^ c 0 = Ζ 

rad/s (2.204) 

2.7.10 Application : introduction de diélectrique dans un guide d'ondes 
On procède comme au paragraphe 2.7.8, considérant toutefois ici exclusivement 

un matériau diélectrique sans pertes (pour la raison exposée au paragraphe précédent). 
Le courant de perturbation électrique/e est défini par (2.197) et introduit dans 
(2.204), où l'on fait également les approximations E = E0 QtH=H0 

-o>cj&s(et-l)\E0\
2dA 

ω0 - coco
 = rad/s (2.205) 

2 J" \E0\
2dA 

Si l'intégrale du numérateur a la même forme que celle de la relation pour l'ex
posant de propagation (2.198), l'intégrale du dénominateur représente ici le double de 
l'énergie totale emmagasinée dans un guide de longueur unité. Comme la permittivité 
relative er est supérieure ou égale à l'unité pour tous les milieux matériels, la fréquence 
de coupure décroît lorsqu'on introduit un diélectrique. 

2.7.11 Application : modification de la section du guide 
On considère un guide d'ondes perturbé ayant une section droite légèrement in

férieure à celle du guide d'ondes initial (par exemple, un guide d'ondes rectangulaire 
dont les coins sont arrondis). Le contour C entoure la section initiale, le contour C' la 
section modifiée (fig. 2.28). 

C'est ici le terme de contour de (2.204) qu'il faut considérer. Ce terme est nul 
sur le contour C', suite à la condition limite sur le ce.p. Il n'est en revanche pas nul sur 
la partie du contour C qui ne coïncide pas avec C '. On intègre donc autour de la pertur
bation AS et on obtient, faisant usage de la relation de Poynting en deux dimensions 
(adaptation de III.5.38) 

§ (EXHf) . i i d / = | (EX H0*). #id/-<j> ,(E XH0) -n d/ 

- )"c\A(e0\E0\
2-n0\H0\

2)dA VA/m (2.206) 
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Fig. 2.28 Modification de la section droite du guide. 

Introduisant cette relation dans (2.204) on obtient, en l'absence d'autres types 
de perturbations 

SAS(e0\E0\
2-y0\H0\

2)dA 
coc -CU C 0 = -co c -T^ 5 5 rad/s (2.207) 

Γ (eôl^ol +MoI^oI )άΑ 
Js 

La fréquence de coupure diminue si la section droite est réduite dans une région 
où l'énergie électrique prédomine. Elle augmente si l'on réduit la section dans une ré
gion à énergie magnétique prépondérante. Une variation en direction opposée apparaît 
lorsqu'on agrandit la section du guide. 

2.8 LIGNES ET GUIDES D'ONDES INHOMOGÊNES 

2.8.1 Définitions 
On désigne sous ce nom un guide d'ondes ou une ligne de transmission uniforme 

dans la direction de propagation (sect. 2.1 ), mais comportant une variation transverse 
des propriétés du ou des milieux de propagation. Les champs électromagnétiques d'une 
onde qui se propage dans la structure s'étendent alors sur une région dont les proprié
tés spatiales varient dans le plan transverse. 

Le plus souvent, la structure comporte au moins deux milieux homogènes dis
tincts (air, isolant). On étudie dans ce cas séparément les champs dans chacun des 
différents milieux, puis on applique les conditions de continuité des champs sur leurs 
frontières respectives (§ 1.4.3). Il faut en particulier que la dépendance longitudinale 
des champs, et donc l'exposant de propagation y, soit la même partout. Si le principe 
de résolution est simple, sa mise en application présente souvent de grandes difficultés. 
Seules des méthodes de résolution numérique à l'ordinateur sont le plus souvent en 
mesure de fournir des solutions précises. Pour de nombreuses applications pratiques, 
des relations approchées simples sont cependant suffisantes. 

D'autres structures présentent une variation transverse continue de la permittivi-
té _e(rt) ou de la perméabilité AfOt)- D s'agit dans ce cas de résoudre les équations de 
Maxwell avec des coefficients variables. S'il n'est pas possible d'obtenir une solution 
exacte, on peut ramener le problème au cas précédent, c'est-à-dire remplacer la varia
tion continue des paramètres par une fonction en escalier (approchée). 
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2.8.2 Absence du mode TEM sur une ligne inhomogène 
L'exposant de propagation y d'un mode TEM ne dépend que de la fréquence et 

des propriétés du milieu dans lequel il se propage (2.26). Par conséquent, dans une 
ligne inhomogène, cet exposant va dépendre de la position dans le plan transverse : une 
telle variation est incompatible avec les conditions de continuité des champs, de sorte 
qu'un mode TEM ne peut pas exister sur une ligne inhomogène. Cette constatation est 
tout à fait générale, elle s'applique aux lignes inhomogènes dans leur ensemble. 

2.8.3 Définition : mode quasi-TEM 
A première vue, il peut paraître surprenant qu'une ligne téléphonique bifilaire 

isolée, qui est une ligne inhomogène, ne puisse pas transmettre un mode TEM. En fait, 
le mode dominant de nombreuses lignes inhomogènes à deux conducteurs se comporte 
en basse fréquence pratiquement comme un mode TEM. C'est notamment le cas de la 
ligne bifilaire isolée, de la ligne microruban et de la ligne coaxiale chargée de diélectri
que. Leur mode dominant est appelé mode quasi-TEM. Les composantes longitudinales 
des champs, bien que non nulles, ont une amplitude nettement inférieure à celle des 
composantes transverses, et n'ont de ce fait que peu d'influence. La propagation de ce 
mode peut être étudiée approximativement par l'électrostatique. On remplace dans ce 
but la structure inhomogène par une structure homogène équivalente, que l'on étudie 
comme dans la section 2.6. La permittivité effective du milieu homogène équivalent 
est déterminée par une étude électrostatique de la structure (chap. III.2). Ce modèle 
simplifié n'est valable qu'en dessous d'une certaine fréquence, qui dépend de la géomé
trie et des dimensions. 

2.8.4 Possibilité d'existence d'un mode TM 
On considère une ligne inhomogène, uniforme dans la direction de propagation ζ 

(sect. 2.1 ). En un point quelconque de la surface séparant deux milieux, on définit un 
repère cartésien local : l'axe des y selon la normale à la surface, l'axe des χ tangent à la 
surface et de plus perpendiculaire à la direction de propagation ζ (fig. 2.29). 

Si la composante tangentielle du champ électrique transverse n'est pas nulle, elle 
doit être continue le long de la surface de propagation (1.6) et par conséquent 

Exl = E^ V/m (2.208) 

Les indices ι et 2 se réfèrent aux milieux considérés. 

/ milieu 2 

Λ y y z 
/ S direction de propagation 

milieu 1 

Fig. 2.29 Surface de séparation et définition du repère cartésien local dans une ligne inhomogène. 
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On fait usage de l'équation de Maxwell (1.3) pour une onde progressive (2.5), 
dont les champs ont une dépendance longitudinale de la forme exp(- yz) 

a,-—!— Ss-«&)._!_ («ι+ tfW 
(jooei+o^x dy bz I (jcoe,-+ σ,-) \ dy 

V/m (2.209) 

Utilisant cette relation de part et d'autre dans (2.208) et tenant compte de la continuité 
de la composante normale du champ magnétique [Hyl = Hy1 = Hy ( 1.11 ) ], on obtient 

1 agzi J d_Mz2 _ / _ J 1 \ 
JCOe1+Q1 dy jcoe2 + a2 dy IjCOe1+ O1 jcoe2 + O2) ~~y 

V/m (2.210) 

Lorsque Hy est non nul, la composante longitudinale H2 du champ magnétique 
doit également être non nulle : le mode n'est alors pas un mode TM. 

Par conséquent, une ligne ou un guide d'ondes inhomogène ne supportent un 
mode TM (H2 = 0) que si 

• le champ électrique transverse est normal à la surface de séparation; 
• le champ magnétique transverse est tangentiel en tous points à cette surface. 

2.8.5 Possibilité d'existence d'un mode TE 
Lorsque c'est la composante tangentielle du champ magnétique qui n'est pas nulle, 

elle doit être continue le long de la surface de séparation 

Hxl =Hx2 A/m (2.211) 

Procédant comme dans le cas précédent, on trouve ici en faisant usage de (1.2) 

Hxi = l-=*L + yEyi\ A/m (2.212) 
jcoMo \ *y J 

Introduisant ensuite la condition de continuité portant sur Ey on trouve, en suppo
sant que la surface ne porte pas de charges (1.10) 

9-Z l 9 - z 2 = - T ^ Î ^ - l ) V/m2 (2.213) 
oy dy \ e r 2 

Lorsque Eyl est non nul, il en va de même pour E2 et le mode n'est pas TE. 
Par conséquent, une ligne ou un guide d'ondes inhomogène ne supportent un 

mode TE ( ^ = O) que si 

• le champ magnétique transverse est normal en tous points à la surface de 
séparation; 

• le champ électrique transverse est tangentiel en tous points à cette surface. 

2.8.6 Modes hybrides 
Lorsque les conditions des deux paragraphes précédents ne sont pas satisfaites, 

les modes de propagation sont des modes hybrides (H2 Φ 0, E2 Φ0). 
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2.9 EXEMPLE SIMPLE : PLAQUE DIÉLECTRIQUE 

2.9.1 Description de la structure 
Une plaque diélectrique sans pertes, d'épaisseur 2d et de permittivité relative er 

est placée parallèlement au plan yOz (fîg. 2.30). De part et d'autre de la plaque, soit 
pour \x I > d, le milieu de propagation est de l'air. Comme les surfaces de propagation 
sont des plans parallèles, le problème admet une solution exacte [14]. 

y 

Fig. 2.30 Plaque diélectrique. 

Pour que la continuité des champs puisse être assurée, il faut que l'exposant de 
propagation β soit le même dans les trois régions. Il en résulte par (2.32) que les nom
bres d'onde transverses doivent alors être différents. Dans le diélectrique 

Pd = Vco2e0Moer-/32" m - 1 (2.214) 

Dans l'air 

Pa = \/ω260μ0-β2 m - 1 (2.215) 

Les indices d et a spécifient le milieu de propagation. 
Les champs d'une onde guidée par la plaque doivent décroître lorsqu'on s'éloigne 

de celle-ci : les seules solutions acceptables doivent donc tendre vers zéro lorsque le 
module de χ tend vers l'infini. 

• 2.9.2 Modes TE 
On considère en premier lieu une onde TE se propageant dans la direction ζ 

(onde progressive), en supposant des champs indépendants de la coordonnée y. La com
posante longitudinale du champ magnétique doit satisfaire l'équation de Helmholtz 
bidimensionnelle (2.30) qui devient ici 

d % 2 * 
-T=T+Pldif2=0 A/m3 (2.216) 
QX 

Si ρ est positif, les solutions de cette équation sont des fonctions trigonométri-
ques (comme dans le cas du guide rectangulaire). On obtient par contre des exponen
tielles pour des valeurs négatives de p2. Dans l'air (régions I et III), les champs doivent 
tendre vers zéro à l'infini, condition qui ne peut être satisfaite que par une exponentielle 
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décroissante et par conséquent 

Hzl = A exp(- \pjx - γ ζ ) A/m (2.217) 

Nzm = Dexp(\pa\x - yz) A/m (2.218) 

Introduisant ces deux relations dans (2.216), on voit que pa = - j lpal : le nom
bre d'onde transverse est purement imaginaire (alors que dans le guide d'ondes homo
gène il doit toujours être réel, comme démontré au paragraphe 2.2.23). Les constantes 
A et D sont déterminées par les conditions aux limites. 

Dans le diélectrique, la dépendance doit être trigonométrique de la forme 

Nzii ~ [Bsinpdx + Ccosp dx]exp(~7z) A/m (2.219) 

On fait alors usage des conditions aux limites : 

• continuité du champ magnétique tangentiel 

en χ = d A exp(- IP 3 Id) = B ûn(pdd) 4- Çcos(pd<i) 

A/m (2.220) 
en χ = -d Dexp(-\pa\d) = -Bsin(pdd) + Çcos(pdd) 

A/m (2.221) 

• continuité du champ électrique tangentiel, obtenu à l'aide de (2.35) 

]ωμ oHz }ωμ dHz 
Ex = — y ez X ex — - = ey —2 — V/m (2.222) 

ρ bx ρ dx 
1 bHz 

on doit par conséquent avoir continuité de — ce qui donne respective
ment en χ = ± d ρ ox 

1 1 
A e x p ( - | p a | < i ) = — (Bcospdd -Çsinpdd) A (2.223) 

l£al " Pd 

- 1 1 
Dexp(-\pa\d) = — (Bœspdd+ Çûnpdd) A (2.224) 

I Ai I Pa 

La composante transverse du champ magnétique Hx satisfait alors également la 
condition de continuité. 

Les quatre constantes A, B, C et D sont ensuite éliminées par le procédé suivant : 
on prend la somme, puis la différence des deux paires d'équations obtenues ci-dessus. 
Divisant ensuite respectivement l'une par l'autre les deux équations portant sur C et les 
deux équations portant sur B on obtient dans ces deux cas 

lpal = p d tan(p d t f ) m"1 (2.225) 
1Pa1 = 'Pd cotm(pdd) m"1 (2.226) 

La relation (2.225) correspond aux modes symétriques en Ey, pour lesquels 

i? = 0 et A=D = Çcos(pdd)exp(\pa\d) A/m (2.227) 

La relation (2.226) correspond aux modes asymétriques en Ey, pour lesquels 

C = O et A = -D = Bsm(pdd)exp(\pa\d) A/m (2.228) 
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Pour déterminer l'exposant de propagation en fonction de la fréquence, on expri
me |p a | en fonction de pd à l'aide de (2.214) et de (2.215), puis on introduit la valeur 
obtenue dans (2.225) et (2.226), ce qui donne 

Pd tan(pd<0 = VΆρ2 -pi 

-pd cotan(pdd) =\^Ap2 • Pd 

avec 

Δρ = Pd - Pa = Pd + W = ω e o M o ( ^ r - 0 

m 

m 

m 

(2.229) 

(2.230) 

(2.231) 

Il n'est pas possible d'expliciter les relations de dispersion : contrairement au cas 
du guide d'ondes homogène, on n'obtient pas ici une relation simple de la forme β (ω). 
On doit résoudre pour chaque mode une équation transcendante. Cette résolution peut 
être effectuée graphiquement : à la figure 2.31, on représente les deux membres des rela
tions (2.229) et (2.230). Les solutions correspondent aux points d'intersection entre 
les courbes représentant les membres de gauche avec le cercle correspondant au membre 
de droite, dont le rayon dépend de la fréquence. On constate qu'il y a toujours au moins 
une intersection, qui correspond au premier mode symétrique (TE10) : celui-ci n'a pas 
de fréquence de coupure. La méthode graphique étant cependant laborieuse, on fait le 
plus souvent usage de méthodes numériques de calcul. Le diagramme de dispersion 
pour les premiers modes TE sur une plaque d'épaisseur 2d de permittivité relative er = 9 
est présenté à la figure 2.32. On remarque que, lorsque la fréquence augmente, les cour
bes tendent asymptotiquement vers celles correspondant aux modes TEm0 dans un gui
de d'ondes rectangulaire de même largeur 2d rempli du même diélectrique. 

dy/Ap* -p^ 
,PddVan(pdd) 

Pddcotan (p^d) 

0 1 2 3 4 5 6 

Fig. 2.31 Représentation graphique des relations (2.229) et (2.230). 

Pd d 

2.9.3 Distribution des champs du premier mode TE 
Pour le premier mode de propagation TE sur une lame diélectrique, l'amplitude 

du champ électrique Ey correspondant à une puissance de 1 W par tranche unitaire est 
représentée pour plusieurs fréquences à la figure 2.33. On constate que, lorsque la fré
quence est basse, le champ décroît très lentement à grande distance de la plaque. 
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Fig. 2.32 Diagramme de dispersion pour une lame diélectrique de permittivité er = 9. Les courbes 
en pointillés correspondent au cas du guide métallique. 

Fig. 2.33 Répartition du champ électrique dans une lame diélectrique de 20 mm d'épaisseur et de 
permittivité er = 9. 

Plus la fréquence augmente et plus le champ est concentré dans le diélectrique. La 
même constatation peut être faite pour toutes les lignes inhomogènes. 

2.9.4 Modes TM 
L'étude des modes TM ne dépendant pas de la variable y est en tout point simi

laire à celle des modes TE. On a dans ce cas une composante longitudinale du champ 
électrique E2, des composantes transverses Ex et Hy. Les équations de dispersion de
viennent dans ce cas 

pd tm(pdd) = eTy/Ap2 - pd 

-pd cotm(pdd) = eTy/Ap2 - Pa 

m 

m 

- 1 (2.232) 

(2.233) 

Comparant ces relations avec celles des modes TE, on constate que la seule diffé
rence est l'apparition du facteur er dans le terme de droite. Il en résulte que, à une fré-
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quence donnée, c'est-à-dire pour une valeur constante de Ap, les intersections pour 
les modes TM correspondent à des valeurs plus élevées de pd> et donc les valeurs de β 
correspondantes sont plus faibles. Le premier mode TM n'a pas de fréquence de coupu
re, tout comme le premier mode TE. Les diagrammes de dispersion des premiers modes 
sont représentés à la figure 2.32 

2.9.5 Remarque 
Le mode TEm0 et le mode TMm0 ont tous deux la même fréquence de coupure, 

qui est nulle lorsque m = 1 (fig. 2.32). Toutefois, leurs diagrammes de dispersion res
pectifs ne sont pas confondus (β^$ Φ β™). Dans une ligne inhomogène, des modes 
ayant la même fréquence de coupure ne sont pas forcément dégénérés : la situation est 
différente de celle rencontrée dans les lignes homogènes ( § 2.2.36). 

2.9.6 Autres modes supérieurs : LSE et LSM 
On peut former arbitrairement des modes dont les champs dépendent de la coor

donnée y en superposant deux modes du même type (TE ou TM) se déplaçant dans 
des directions dans le plan yOz faisant respectivement des angles +Θ et -Θ avec l'axe 
des z. L'étude est similaire à celle effectuée à la section III.6.7.2, où l'on montre que le 
mode dominant du guide d'ondes rectangulaire est la superposition de deux ondes pla
nes. On peut ainsi former une infinité de modes. Ceux-ci ne sont cependant plus ni TE, 
ni TM. Ils comportent simultanément des composantes longitudinales H2 et E2 non nul
les et sont donc des modes hybrides. On remarque cependant que le mode formé par la 
superposition de deux modes TE n'a pas de composante Ex : on dit donc que le champ 
électrique est dans la section longitudinale, ce mode est appelé à section longitudinale 
électrique ou mode LSE. Similairement, le mode obtenu en superposant deux modes 
TM n'a pas de composante Hx. Il est de ce fait appelé mode à section longitudinale 
magnétique ou mode LSM. 

π 2.9.7 Ligne à lame diélectrique 
Les résultats des sections précédentes sont directement applicables à l'étude de 

la propagation sur la ligne de la figure 2.34. La plaque diélectrique, au lieu de s'étendre 
à l'infini dans la direction y, est ici placée entre deux plans métalliques (ce.p.) en 
y = 0 et y = b [15]. Ces deux plans imposent des conditions supplémentaires que les 
champs doivent satisfaire. Les modes TE, étudiés dans le paragraphe 2.9.2, n'ont qu'une 
composante électrique Ey, perpendiculaire aux plans conducteurs et satisfaisant donc 
les conditions aux limites. Tous ces modes se propagent sans modification par rapport 
au paragraphe 2.9.2. 

Les modes TM du paragraphe 2.9.4 ont, en revanche, des composantes Ex et E2, 
toutes deux tangentes aux plans conducteurs, ils ne satisfont pas par conséquent les 
conditions aux limites. Ils ne peuvent pas se propager dans la structure de la figure 2.34. 

Les modes LSE et LSM définis au paragraphe 2.9.6 peuvent se propager, pour 
autant que leur dépendance de la coordonnée y soit compatible avec l'espacement b 
entre les deux plaques. Les champs doivent alors avoir une allure sinusoïdale, comme 
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Fig. 2.34 Ligne à lame diélectrique. 

dans le cas du guide d'ondes rectangulaire 

ί sin 

cos 
(nny/b) 1 (2.234) 

où η est un nombre entier positif. Pour les modes LSE et LSM, on obtient les relations 
de dispersion en résolvant respectivement (2.229) et (2.230), ou (2.232) et (2.233) 
en utilisant le paramètre pd donné par 

Pd = \Ζω260μ0€τ-β2 -(ηπ/b)2 m 

Le mode dominant de la structure est le premier mode TE. 

(2.235) 

• 2.9.8 Guide d'ondes rectangulaire chargé 
L'étude de la propagation dans un guide rectangulaire chargé de plaques de dié

lectrique (fig. 2.35) se fait comme dans le cas précédent (§2.9.7). Les limites laté
rales, précédemment situées à l'infini, sont ici ramenées en χ - 0 et χ = a, sous forme 
de deux plans métalliques (c.e.p.). Le champ électrique tangentiel (Ey et E2) doit 
s'annuler dans ces deux plans : les exponentielles décroissantes des problèmes précé
dents ne permettant pas de remplir ces conditions, on les remplace par des fonctions 
hyperboliques ou trigonométriques, selon la fréquence. Le mode dominant (quasi-TE10) 
doit satisfaire aux relations [16] 

Pa Pd ( ^ n P^d1 + t anp a d2 ) 
tan pd h -

pd (tan P3^1 t anp a t f 2 ) -p a 

tan Pd h = 
\ρΛ I pd ( tanh \ρΛ \dx + tanh \ρΛ \d2 ) 

pd ( tanh |p a 1 1̂ tanh \pB \d2 ) - \p2\ 

si pi > 0 1 (2.236) 

sip^ < 0 1 (2.237) 

L'introduction d'une plaque diélectrique dans un guide d'ondes permet de modi
fier sa longueur électrique : on fait usage de ce principe dans des déphaseurs (§ 6.3.11 ). 
Il a par ailleurs été signalé qu'en plaçant une plaque diélectrique au milieu du guide 
(fig. 2.35, dx = d2) on peut augmenter simultanément la bande de fréquences utilisable 
et la puissance transmise [17 ]. Cette assertion s'est avérée incorrecte, car basée sur une 
étude lacunaire : quand on considère les modes supérieurs LSE et LSM, on constate que 
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Fig. 2.35 Guide d'ondes chargé de diélectrique. 

l'élargissement de la bande passante est insignifiant [18 ]. Quant à l'augmentation de la 
puissance, elle n'est que théorique : il faudrait un joint mécanique parfait entre le maté
riau diélectrique et le métal aux deux extrémités de la plaque. La présence de la moin
dre fente réduit en réalité la capacité en puissance de la structure bien en dessous de 
celle du guide d'ondes vide [19 ]. 

2.10 GUIDE DIÉLECTRIQUE CIRCULAIRE, FIBRE OPTIQUE 

2.10.1 Définition de la géométrie, coeur, gaine 
C'est ici un cylindre de matériau diélectrique sans pertes, appelé coeur (en anglais 

core) qui est employé pour guider les ondes. Il a une section circulaire de rayon a et sa 
permittivité, supérieure à celle du milieu qui l'entoure, vaut ex (p). Il se trouve enveloppé 
par la gaine (en anglais cladding), isotrope et homogène de permittivité e2. Bien que la 
gaine ait une dimension finie dans le plan transverse, la décroissance des champs d'un 
mode guidé est suffisamment rapide pour qu'on néglige l'effet de la séparation entre la 
gaine et le milieu extérieur. On considère donc dans l'étude théorique une gaine s'éten-
dant à l'infini. La figure 2.36 représente une structure générale de fibre optique. 

L'intérêt que présente une telle structure est de guider des ondes sans faire usage 
de conducteurs métalliques. Les fibres optiques ne sont de ce fait pas affectées par les 
perturbations radioélectriques ; elles servent aussi à établir des liaisons en présence de 
tensions élevées ( § 8.2.15). 

Fig. 2.36 Guide diélectrique circulaire, fibre optique à saut d'indice. 
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2.10.2 Fibre optique à saut d'indice 
Le premier type de fibre fabriqué et étudié a un cœur homogène (C1 est cons

tant). On parle dans ce cas de fibre à saut d'indice (en anglais step index). 

2.10.3 Equations à résoudre 
Suite à la symétrie circulaire de la structure, l'équation à résoudre est la même 

que celle du guide métallique circulaire (2.135). On obtient deux solutions, une pour 
le milieu 1 (coeur) à l'intérieur du cylindre, l'autre pour le milieu 2 (gaine) à l'exté
rieur (s'étendant théoriquement à l'infini, § 2.10.1 ). Les nombres d'onde transverses 
Pi sont définis de la même manière que pour une plaque diélectrique ( § 2.9.1 ). Les 
paramètres normalisés u, ν et w introduits ci-après, plus couramment employés en pra
tique, sont utilisés par la suite 

u = UP1 = α|/ω 2E1M0 -β2 1 (2.238) 

w = ~}ap2 = αγβ2-ω2β2μ0 1 (2.239) 

Ils sont liés par la relation 

v2 = u2 + w2 = a2(p2-pi) = a2œ2e^02A 1 (2.240) 

La différence relative entre les deux permittivités Δ joue un rôle important pour le gui
dage de l'onde 

Δ = (E1 -e2)/2e1 1 (2.241) 

A l'intérieur du cylindre, les champs doivent rester finis sur l'axe, condition qui 
spécifie une solution du même type que celle obtenue pour le guide d'ondes métallique 
creux 

!

cos m φ ] 
1 (2.242) 

sin m φ J 
où m est un nombre entier positif ou nul. 

Dans la gaine, les champs doivent tendre vers zéro à l'infini, condition qui est sa
tisfaite par la fonction de Bessel modifiée Km(wp/a) ( § 9.4.1). On obtient ainsi 

{ cosmœ ] 
1 (2.243) 

sin m φ \ 
Il faut ensuite assurer la continuité des composantes tangentielles des champs 

entre les deux milieux en ρ = a. Considérant les solutions pour le guide d'ondes métal
lique circulaire (sect. 2.4), on remarque que le champ électrique et le champ magné
tique ont tous deux des composantes radiales et azimutales, sauf pour le cas particulier 
m = 0. Il en résulte, faisant usage des constatations des paragraphes 2.8.4 et 2.8.5, que 
ce n'est que lorsque m est nul que des modes TE et TM peuvent exister. Dans tous les 
autres cas, les modes de propagation sont hybrides (E2 Φ 0, H2 Φ 0, § 2.1.9). 

2.10.4 Définition : ouverture numérique NA 
Par analogie avec d'autres systèmes optiques, l'ouverture numérique d'une fibre 

est définie par le sinus du plus grand angle d'incidence que peut avoir un rayon lumi-
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neux pour être guidé par la fibre. Le rayon atteint l'extrémité de la fibre, supposée 
sectionnée selon un plan perpendiculaire à son axe (plan transverse). L'ouverture 
numérique est spécifiée par la variable NA, de l'anglais Numerical Aperture 

NA = V ( e i - e 2 ) / e 0 = v /2Ae1 /e0 1 (2.244) 

2.10.5 Modes TE0„ 
Posant m = 0 dans (2.242) et (2.243), on exprime le potentiel transverse φ dans 

les deux milieux (coeur et gaine) 

Φι(Ρ,φ) = S1 J0(MPAO P<" 1 (2.245) 

MM) = ^ K 0 ( W P W p>a 1 (2.246) 

Les composantes des champs Εφ et H2 sont non nulles et doivent être continues 
en ρ = a. Faisant usage de (2.42), (2.52) et (2.58), on constate qu'il faut pour cela 
que d\jj/dp et ρ φ soient tous deux continus, ce qui entraîne 

U2B1I0(U) = -W2B2K0(W) 1 (2.247) 

UB1J0(U) = wB2KÔ(w) 1 (2.248) 

Combinant ces deux relations et tenant compte que J0(x) = -J1(X) et que de 
même K 0 ( O = - K1 (x) (§ 9.3.5 et 9.4.5), on obtient la relation de dispersion pour 
les modes TE0 „ 

J 1 ( W ) K 1 ( W ) 
1 (2.249) 

u J 0 (w) w K 0 ( w ) 

Les diagrammes de dispersion sont ensuite obtenus par résolution simultanée 
des relations (2.249) et (2.240), faisant usage dans ce but soit d'une méthode 
graphique, soit de méthodes numériques à l'ordinateur. Comme dans le cas de la lame 
diélectrique de la section 2.9, il n'est pas possible ici de formuler une relation explicite 
de la forme β(ω). 

2.10.6 Modes TM0 w 

Le potentiel transverse 0 du mode TM0n a la même dépendance radiale que le 
potentiel φ du paragraphe précédent (2.245) et (2.246). Ce sont ici les composantes 
Ηφ et E2 qui sont continues en p=a, requérant la continuité de 30/dp et de ρ 0/e. 
Procédant comme au paragraphe 2.10.5, on trouve la relation de dispersion pour les 
modes TM0n 

e, J1(U) e, K1(W) 1 ( 2 2 5 0 ) 

u J0(w) w K 0 (w) 

2.10.7 Modes hybrides 
Lorsque m=£0, les conditions à la frontière du cylindre imposent l'existence 

simultanée des composantes longitudinales des deux champs. Un mode hybride est 
donc formé de la superposition de deux modes TE et TM, qui sont couplés par les con-
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ditions de continuité des champs en ρ = a. Les dépendances des potentiels ont les for
mes générales données en (2.242) et (2.243). 

Pour que les composantes longitudinales E2 et H2 soient continues, il faut ici que, 
comme dans les deux paragraphes précédents 

u2B]EJm(u)= -W2BV Km ( iv) 1 (2.251) 

U2Ie1 B]MJm(u) = -W2Ie2 B™ Km(w) 1 (2.252) 

La continuité des composantes azimutales Εφ et Ηφ impose deux autres condi
tions, qui portent celles-ci simultanément sur les deux potentiels ψ et φ et donnent 
après quelques calculs 

THp TM T F 

+ — Bx Jm(u) + uBl ym(u) 

= +m — B2
MKm(w) + wBlEK'm(w) 1 (2.253) 

coe2 

D T M 1 / , . m $ D T E f λ 

- uBx Jm(u) ± B1 Jm(u) 
ωμ0 

= - ^ 2 ™ K ' m ( w ) ± — 5 f K m ( w ) 1 (2.254) 
ωμ0 

où les signes ± correspondent aux deux types de dépendance en sinus et en cosinus des 
relations (2.242) et (2.243). Les quatre équations de continuité des champs peuvent 
être mises sous forme matricielle 

T M ' 
O U2Jm(U) O >V2Km(w) 

U2Jm(U)Ie1 O w2Km (w)/e2 O 

± m _ L j m ( w ) -uym(u) +mJLKm(w) wK'm(w) 
β ω€2 β 

uJ'm(u) ±m Jm(u) wK'm(w) +m Km (w) 
ωμ0 ωμ 0 

1 (2.255) 

Pour que ce système d'équations admette une solution non triviale, il faut que son dé
terminant s'annule. Ceci fournit la relation de dispersion des modes hybrides 

/ Jm(K) + K'm(w) W e, ym(u) + K'm(w) 

uJm(u) w K m ( w ) / \ e2u Jm(u) wKm(w) 

τη2β2 / 1 1 ^2 

—r + -z\ 1 (2.256) 
2 2 2 

ω μο^2 \ u w 

Cette équation possède deux familles de solutions, qui correspondent aux modes 
HE et EH. Pour m = O, on retrouve bien dans (2.256) les relations de dispersion des 
modes TE et TM. 
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2.10.8 Approximation de faible guidance, modes HE et EH 
Pour des raisons technologiques, liées aux procédés de diffusion utilisés pour la 

fabrication des fibres, la différence relative de permittivité Δ est très faible 

Δ < 1 1 (2.257) 

On peut donc poser que e1/e2 = 1, et la relation de dispersion (2.256) devient 

Jm(K) K'W(W) / 1 1 \ 
4- = ± m [ — + —2 * (2.258) 

u Jm(u) w K m ( w ) \u w J 
Pour le signe supérieur, les relations de récurrence des fonctions de Bessel 

( § 9.3.5 et 9.4.5) permettent d'écrire (2.258) sous la forme 

Jm + 1(w) Km + 1 ( w ) 

u Jm(u) wKm(w) 

On trouve de même pour le signe inférieur 

J m - i ( * 0 K m _ 1 ( w ) 

uJm(u) vvKm(vv) 

(2.259) 

1 (2.260) 

Les solutions simultanées de (2.240) et (2.259) sont appelées modes EH, celles 
de (2.240) et (2.260) modes HE. Les diagrammes de dispersion d'une fibre à saut 
d'indice sont présentés à la figure 2.37. 

2.10.9 Fréquences de coupure 
La fonction de Bessel modifiée Km a une décroissance de type exponentiel. 

Lorsque le paramètre w est réel positif, c'est-à-dire lorsque (2.239) 

β > ω\/μ0β2 m l (2.261) 

les champs décroissent de manière exponentielle dans la gaine. L'énergie est de ce fait 
confinée presque exclusivement dans le coeur. En revanche, lorsque w est nul, c'est-à-
dire que 

β = ω\Ζμ0€2 m - 1 (2.262) 

le potentiel transverse tiré de (2.135) prend la forme 

!
sin m φ ) 

1 (2.263) 
{ cos my J 

et les champs dans la gaine ne décroissent plus avec la distance. L'énergie n'étant alors 
plus confinée dans le coeur, il n'y a plus d'effet de guidage. La condition (2.262) est 
appelée condition de coupure. Le tableau 2.38 donne les fréquences de coupure nor
malisées ν des différents modes. 

2.10.10 Mode dominant HE11 

On note dans le tableau 2.38 que seul le mode HE11 ne possède pas de fréquence 
de coupure : c'est donc le mode dominant, qui peut en théorie se propager à fréquence 
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(b) 
Fig. 2.37 Diagrammes de dispersion pour une fibre optique à saut d'indice : (a) βα en fonction de 
ka pour Δ = 0,1 et ex = 1,532 e 0 ; (b) χ =u2/v2 en fonction de ν pour Δ = 0,1. 

nulle. En pratique, à mesure que la fréquence diminue, la décroissance des champs dans 
le plan transverse devient si lente qu'il faudrait un guide de dimension gigantesque pour 
que l'énergie y reste confinée. Par ailleurs, les pertes dans le matériau atteignent des va
leurs prohibitives. On retrouve cette propriété de concentration des champs avec la fré
quence dans les structures inhomogènes ouvertes, par exemple pour le mode TE10 de 
la plaque diélectrique (fig. 2.33). 

2.10.11 Fibre unimode et fibre multimode 
Les modes supérieurs apparaissent au-dessus de la fréquence normalisée ν = 2,405 

(tab. 2.38). A des fréquences inférieures, seul le mode dominant HE11 se propage : on 
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Tableau 2.38 Caractéristiques des modes pour une fibre à saut d'indice. 

Modes Equation caractéristique Fréquence de coupure normalisée ν 

équation solution 

T E 0 n J1(W) K1(W) 
+ = 0 J0(V) = O J0n 

u J0(W) wK0(w) 

ei J1(W) C2K1(W) 
TM0 r t + = 0 J0(V) = 0 J0n 

ul0(u) wK0 (w) 

Jm-I («) Kw_j (w) 
= 0 VJ1 (v) = 0 0 et fln m= 1 

uJm(u) w K m ( w ) 
J m-2 0 0 

= 0 J'm-2,n ™Φ1 
J m - l 0 0 

J m + l ( " ) K m + l ( w ) ν Jm 0 0 
E H W „ + - 0 = 0 j m n 

uJm(u) w K m ( w ) J w I 0 0 

où j m n est le /î-ième zéro (différent de zéro) de la fonction de Bessel J d'ordre m. 

a un fonctionnement unimodal de la fibre. Lorsque ν est supérieur à 2,405, plusieurs 
modes peuvent se propager simultanément, on parle de fonctionnement multimodal 

Toutefois, les sources disponibles pour la transmission par fibres (laser, diode 
électroluminescente) ne fournissent des signaux qu'à certaines longueurs d'onde spéci
fiques. Le rayonnement le plus courant est situé au voisinage de 850 nm (350 THz). 
Pour un signal de pulsation co, le rayon a du coeur d'une fibre unimode doit être infé
rieur à une valeur limite, tirée directement de (2.240) 

a < 2,405/(CoVe1M0^A) = 2,405/[co V Mo Oi ~ e2) ]
 = 2,405 C0/(co-TV^) 

m (2.264) 
Le coeur d'une fibre unimode n'a ainsi, au maximum, que quelques micromètres 

de rayon. Quant aux fibres multimodes, leur coeur a un rayon de quelques dizaines de 
micromètres. 

2.10.12 Remarque 
La dimension très petite du coeur d'une fibre unimode rend son emploi difficile 

en pratique, notamment à cause des problèmes d'alignement aux interconnexions. 

2.10.13 Dispersion dans une fibre optique 
Comme dans un guide métallique ( § 2.2.35), un signal qui se propage dans une 

fibre optique subit une distorsion produite par la dispersion de la vitesse de phase 
(dispersion de guide), ainsi que par les différences des vitesses de propagation des 
modes présents (dispersion multimodale). Ce dernier effet est évidemment absent 
dans une fibre unimode. 
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A ces deux causes de distorsion s'ajoute une cause supplémentaire due au maté
riau (dispersion de matériau). Celle-ci provient de la variation de la permittivité du 
matériau de la fibre en fonction de la fréquence e(/) . Cet effet n'existe pas dans le cas 
du guide métallique vide. 

Le tableau 2.39 montre l'importance respective de ces trois causes de distorsion, 
pour des signaux produits par trois types de sources [20]. Les variations du temps de 
propagation de groupe Δ τ produites par ces différents effets sont présentées pour une 
fibre à saut d'indice. Ces variations mesurent l'étalement que subit une impulsion en se 
propageant le long de la fibre. Les indices se rapportent aux différents effets : g pour gui
de, m pour matériau et pm pour propagation multimodale. 

Tableau 2.39 Comparaison des dispersions pour 3 types de source. 

Paramètres 

λ 

δ λ 

δ λ / λ 

^ g 

ATm 

ATpm 

Fibre à 

nm 

nm 

ps/km 

ρ s/km 

ps/km 

saut d'indice : 

Diode électro
luminescente 

900 

30 

0,033 

330 

1800 

25 000 

Δ 0,003 
1,452. 

0,003 

=0 
δλ 

c 

Laser à semi
conducteur 
multimode 

850 

1 

1,2 10"3 

12 

80 

25 000 

/λ 

0 

Laser à semi
conducteur 
monomode 

850 

0,1 

1,2 10 ' 4 

1,2 

8 

25 000 

2.10.14 Fibres à gradient d'indice 
Il est possible de réduire considérablement les distorsions dues à la propagation 

multimodale en faisant usage de fibres dont la permittivité varie de façon continue dans 
la direction radiale à l'intérieur du coeur. Il s'agit des fibres à gradient d'indice, ou en 
anglais graded index fibres. La dispersion minimale de phase est obtenue lorsque cette 
variation est approximativement quadratique (fig. 2.40). Dans l'étude de la propaga
tion il n'est plus possible de séparer les composantes longitudinales de E et H. On obtient 
deux équations différentielles couplées en E2 et H2 [21]. Il existe de nombreuses 
méthodes de résolution, qui sont toutes approchées [22]. On peut les classer en deux 
familles : méthodes des champs et méthodes géométriques. Notons que ces dernières ne 
sont valables que lorsque le nombre de modes qui se propagent est grand. Elles sont à 
la source de la plupart des formules approchées couramment employées [23]. 

De nombreux ouvrages scientifiques et publications [24 à 29] sont consacrés aux 
guides d'ondes diélectriques et fibres optiques, couvrant d'une part l'étude de la propa
gation, d'autre part leur utilisation en télécommunications et dans des applications de 
mesure (§8.2.15). 
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Fig. 2.40 Fibre à gradient d'indice. 

2.11 LIGNES PLANAIRES 

2.11.1 Introduction 
La technique des circuits imprimés, qui permet de fabriquer en série des systèmes 

de connexions électriques par des procédés photolithographiques ( § 1.4.2.10) s'est éga
lement implantée dans le domaine des hyperfréquences. Connue sous le nom anglais de 
Microwave Integrated Grcuits {M.I.Cs. ), cette technique sert à la réalisation de circuits 
et d'assemblages destinés à des applications en basse puissance. Leur encombrement est 
nettement inférieur à celui de leurs homologues en guides d'ondes, dont la réalisation 
est beaucoup plus complexe. 

2.11.2 Définition : circuits planaires 
On désigne sous le nom de circuits planaires des assemblages de conducteurs dépo

sés sur l'une ou les deux faces d'une plaque de support isolante (diélectrique). En hyper-
fréquences, l'ensemble comprenant le substrat diélectrique et les conducteurs forme une 
ou plusieurs lignes de transmission, dont les propriétés de propagation dépendent des 
dimensions et de la permittivité du substrat. Les structures les plus couramment rencon
trées en pratique sont la ligne microruban (§ 2.11.4 à 17), la ligne à fente (§ 2.11.18) 
et la ligne coplanaire (§ 2.11.19), toutes trois présentées à la figure 2.41. Dans des réa
lisations pour des bandes millimétriques (§ 1.1.7), ces lignes doivent de plus être placées 
dans une enceinte fermée (guide d'ondes) en vue de supprimer le rayonnement. On 
obtient ainsi la ligne à substrat suspendu (§ 2.11.20) et la ligne à ailettes (§ 2.11.21). 

microruban à fente coplanaire 

Fig. 2.41 Principales lignes planaires. 
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2.11.3 Remarques 
Les lignes de transmission planaires (fig. 2.41 ) sont inhomogènes, puisqu'elles 

comportent deux milieux de propagation de propriétés distinctes (en général de l'air et 
un diélectrique). Elles contiennent de plus des conducteurs métalliques déposés sur 
l'une ou sur les deux faces. Le mode dominant de ces structures est un mode hybride 
qui possède six composantes non nulles des champs électromagnétiques. 

Ces structures sont de nature plus complexe que les lignes inhomogènes sans 
conducteurs des précédentes sections. La résolution du problème électromagnétique 
correspondant n'admet pas de solution analytique exacte pour la distribution des 
champs et les caractéristiques de propagation. Un grand nombre de méthodes appro
chées de calcul a été développé. 

Les lignes couramment utilisées étant ouvertes (fig. 2.41 ), elles peuvent rayon
ner dans l'espace environnant, effet le plus souvent indésirable et qui augmente avec la 
fréquence. On l'évite dans une certaine mesure en faisant usage de substrats de grande 
permittivité, qui produisent une concentration des champs dans le diélectrique. 

2.11.4 Ligne microruban 
On désigne sous ce nom (en anglais microstrip) une structure comportant un 

conducteur métallique mince et étroit (ruban) déposé sur une face de la plaque dié
lectrique, la face opposée étant complètement recouverte de métal (fig. 2.42). Les 
paramètres caractérisant la ligne sont : 

• la permittivité relative du substrat er. L'emploi de diélectriques de grande 
permittivité a pour effet de concentrer le champ électromagnétique dans le 
substrat, réduisant ainsi le rayonnement; 

• l'épaisseur h du substrat, généralement de l'ordre d'une fraction de millimètre; 
• la largeur w du conducteur supérieur (ruban). Cette largeur est le plus souvent 

du même ordre de grandeur que l'épaisseur h du substrat (0,1 < w/h < 10). 
On contrôle l'impédance caractéristique Zc de la ligne en faisant varier la lar
geur du ruban; 

• l'épaisseur b du ruban, généralement très petite (b/h < 1). 

Fig. 2.42 Paramètres d'une ligne microruban simple. 

En première approximation, on peut considérer qu'une ligne microruban est la 
moitié d'une ligne à ruban équilibré (§ 2.6.3). En effet, la distribution des champs 
pour ces deux structures présente certaines similitudes (fig. 2.43). 

La ligne à ruban équilibré est homogène, son mode dominant est de ce fait TEM. 
Sur la ligne microruban inhomogène, au contraire, le mode dominant est hybride. Il 
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Fig. 2.43 Champ électrique dans une ligne à ruban équilibré et dans une ligne microruban. 

n'en reste pas moins que les composantes longitudinales E2 et H2 sont d'amplitudes 
nettement plus petites que les champs transverses Ex et Hx. Le mode dominant de la 
ligne microruban est donc un mode quasi-TEM ( § 2.8.3). 

2.11.5 Approximation quasi-TEM 
Vu la faible amplitude des composantes longitudinales E2. et H2, celles-ci peuvent 

être négligées en dessous d'une certaine fréquence ( § 2.11.16), même si les champs tan
gents au bord du diélectrique ne sont plus continus (§ 2.8.4 et 2.8.5). Le mode 
dominant hybride est alors remplacé, en première approximation, par un mode TEM, 
qui peut faire l'objet d'une étude électrostatique ( § 2.11.6 et 2.11.7). 

2.11.6 Définition : permittivité effective ee avec b = 0 
On remplace la structure inhomogène par une ligne de mêmes dimensions, mais 

plongée dans un seul milieu homogène de permittivité effective ee (fîg. 2 A4). La valeur 
de cette permittivité est obtenue par la détermination de la capacité présentée par la 
structure inhomogène, donnant les relations approchées [30] 

- ( e r + l ) + - ( e r - l ) 
2 2 

- ( e r + l ) + - ( e r - l ) 
2 2 

1 + 12-
h 

w 

h 
1 + 1 2 — 

w 

-1/2 / μ; 

+ 0,04(1 
h 

-1/2 
VV 

h 
> 1 

w 

h 

(2.265) 

< 1 

(2.266) 
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Fig. 2.44 Principe de l'approximation quasi-TEM. 
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L'erreur relative de ces relations approchées est inférieure à 1 % lorsqu'on a 
0 ,05<w//z<20 et e r <16. 

La vitesse de phase νφ et la longueur d'onde de ligne Xg sont directement liées à 
la permittivité effective 

νφ = c0l]/ee m/s (2.267) 

\ = V l ^ m (2.268) 

2.11.7 Impédance caractéristique du microruban avec b = 0 
Lorsque le ruban est d'épaisseur nulle, l'emploi de transformations conformes 

permet d'obtenir une solution exacte [31 ]. Toutefois, les relations ainsi obtenues sont 
de nature implicite et comportent des fonctions elliptiques, de sorte que l'impédance 
caractéristique ne peut être obtenue que par une résolution à l'ordinateur. Des relations 
approchées ont été établies par Schneider [31] et retouchées par Hammerstad [30], 
l'erreur relative résultante étant inférieure à 1% lorsque 0,05 < w/h < 20 

Z n w 
In(ShIw+ w/4h) — < 1 Ω (2.269) 

2 π |/ee h 

- 1 

Z0 I w Iw \ \ w 
Z c s -p! - + 1,393 + 0,667 In - + 1,444 - > 1 Ω (2.270) 

]fie \h \h J) h 
où Z0 = 120 π = 376,6... Ω est l'impédance caractéristique du vide ( § 1.4.5). 

Ces relations permettent d'effectuer l'analyse d'une ligne microruban, c'est-à-dire 
de déterminer ee et Zc en fonction des dimensions de la ligne et de la permittivité du 
substrat. 

2.11.8 Synthèse d'une ligne micro ruban avec 6 = 0 
Pour effectuer l'opération inverse de synthèse, c'est-à-dire trouver le quotient w/h 

donnant une impédance caractéristique Zc demandée, on dispose également de relations 
approchées (à 1 % près) dues à Wheeler [32]. Pour w/h < 2, on a 

— a 4 [ - e x p ( ^ 4 ) - e x p ( - y l ) ] _ 1 - < 2 1 (2.271) 
h 2 h 

avec 

A = 7rj/2(e r+ I ) ( Z J Z 0 ) + - (0,23 + 0,ll/e r) 1 (2.272) 

e r+ 1 

et lorsque w/h>2 

w er - 1 / \ 2 . 
l n ( £ - l ) + 0,39-0,61/e r + - \B- 1 - In ( 2B- 1 ) 

avec 

h πβτ \ / π 
1 (2.273) 

B = — τ = — 1 (2.274) 
2\eT Z c 
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Les figures 2.45 et 2.46 représentent respectivement l'impédance caractéristique 
Zc et le quotient des longueurs d'onde X0/ Xg pour une ligne microruban, en fonction 
du rapport w/h et de la permittivité relative er du substrat. 

0,1 1 10 20 w/h 

Fig. 2.45 Impédance caractéristique d'une ligne microruban. 

λο 

0,1 1 10 20 w/h 

Fig. 2.46 Rapport des longueurs d'onde sur une ligne microruban. 

2.11.9 Remarque 
Lorsqu'on sélectionne les dimensions d'une ligne microruban pour obtenir la 

valeur demandée pour l'impédance caractéristique, on influence en même temps la 
longueur d'onde. Il est important de tenir compte de cet effet lors de la réalisation de 
circuits en microruban. 
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2.11.10 Ruban à épaisseur b non nulle 
On peut tenir compte, dans une certaine mesure, de l'épaisseur b non nulle du 

conducteur supérieur (ruban) en introduisant dans les relations une largeur équivalente 
du ruban vve, qui est légèrement plus grande que sa largeur réelle w [9 ] 

b 
w? = w + 

2x 
1+ In — 

b 
m (2.275) 

avec x = h si w>h/2n et χ = 2πνν si h/2n>w>2b. 

2.11.11 Affaiblissement sur une ligne microruban 
Trois phénomènes distincts contribuent à affaiblir le signal qui se propage sur une 

ligne microruban. Tout d'abord, de même que dans un guide d'ondes, une partie du 
signal échauffe les conducteurs par effet Joule ( § 1.2.3.4). De plus, les champs se pro
pagent en partie dans un isolant qui n'est pas absolument sans pertes, de sorte qu'une 
partie du signal est transformée en chaleur par pertes diélectriques. Finalement, vu que 
la ligne est ouverte, une partie du signal disparaît sous forme de rayonnement, pour 
autant que des discontinuités existent sur la ligne. 

2.11.12 Affaiblissement par effet Joule 
Les pertes dans les conducteurs sont évaluées par des méthodes de perturbation 

[33 ] qui donnent des relations approchées [34] 
2 

ar s — 
1 10 Rm 32 -(w/h)' 

h πIn 10 Zc 32+(w//z) ' 

h I dwe 
1 + — 1 + — -

w \ db 

dB/m 

1 20 eeZcRm 

72 

w 6/z Γ/ h \5 

- + — Π - - + 0,08 
h w l\ w / h In 10 

w 
— > 1 
h 

où dwe/db est évalué à partir de (2.275), donnant 

1 + 

dB/m 

W 
- < 1 
h 

(2.276) 

Ii1 + ^ ) 
w\ db I 

(2.277) 

dwe 

db 

3wP 

1 2/2 
- I n 
TT b 

1 4πνν 
= - I n 

db π b 

w/h > 1/27Γ 

w/h < 1/27Γ 

(2.278) 

(2.279) 

et où Rm = y/ωμ /2σ est la résistance caractéristique du métal (2.182). 
Ces valeurs théoriques sont obtenues pour des surfaces métalliques planes. En 

présence de rugosités, l'affaiblissement mesuré peut devenir nettement supérieur, 
pouvant atteindre le double de la valeur théorique. En pratique, l'approximation gros
sière suivante est souvent tout à fait suffisante [35 ] 

ac â 8,686 RJwZ0 dB/m (2.280) 



LIGNES DE TRANSMISSION ET GUIDES D'ONDES 85 

2.11.13 Affaiblissement par pertes diélectriques 
Les pertes diélectriques sont en général plus faibles que celles dues aux conduc

teurs (sauf si l'on fait usage de substrats de mauvaise qualité). L'affaiblissement ad 

produit par le substrat est donné par [34 ] 

ee - 1 e, tan δ 
ad s 27,3 — dB/m (2.281) 

e r - l ee λσ 

2.11.14 Rayonnement 
En théorie, une ligne microruban uniforme ne rayonne pas : en effet, le rayonne

ment est lié à l'apparition de modes supérieurs non guidés, qui sont excités au voisinage 
de discontinuités. Comme, en pratique, une ligne présente toujours certaines disconti
nuités, ne serait-ce qu'à ses extrémités, des précautions doivent être prises pour éviter 
un rayonnement excessif. Lorsqu'on travaille avec une impédance caractéristique de 
50 Ω, on mesure des pertes par rayonnement approximativement proportionnelles à 
(hf)21 V^r [34]. En pratique, un substrat de 1 mm d'épaisseur peut être utilisé jusqu'à 
3 GHz lorsque er = 2,5, jusqu'à 4 GHz si er= 10. La fréquence limite / m , qui correspond 
au rayonnement de 1% de la puissance à l'extrémité d'une ligne ouverte, est définie par 

/m(GHz) s 2,14er
1/4//z(mm) (2.282) 

Cette relation est présentée sous forme d'abaque à la figure 2.47 
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Fig. 2.47 Abaque donnant la fréquence limite / m a x correspondant à l'apparition de rayonnement. 

Pour une application à des fréquences élevées, il faut donc soit sélectionner un 
matériau diélectrique de grande permittivité, soit faire usage d'un substrat de faible 
épaisseur. Si ces deux alternatives ne suffisent pas (par exemple en ondes millimé-
ques), il devient nécessaire de blinder la ligne, c'est-à-dire de l'entourer d'une enceinte 
fermée empêchant tout rayonnement. 
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Le rayonnement ne produit pas uniquement des pertes sur une ligne, il peut 
également être la cause de diaphonie entre lignes adjacentes ( §111.8.10.1 ), phénomène 
qui peut être encore plus indésirable en pratique. 

2.11.15 Remarque 
Suite à la concentration du courant dans un ruban de petites dimensions et à la 

présence d'un matériau diélectrique non idéal, l'affaiblissement d'une ligne microruban 
est nettement supérieur, pour une longueur donnée, à celui que présente un guide d'on
des. Une ligne micro ruban n'est par conséquent employée que pour effectuer des inter
connexions, typiquement de quelques centimètres de longueur, entre d'autres éléments 
du circuit. 

2.11.16 Dispersion d'une ligne microruban 
Vu son caractère quasi statique, l'approximation TEM ne peut produire que des 

valeurs indépendantes de la fréquence pour la permittivité effective ee et l'impédance 
caractéristique Zc. Cette approximation ne tient pas compte de la concentration des 
champs dans le diélectrique, qui augmente avec la fréquence ( § 2.9.3). On peut cepen
dant en tenir compte, de façon approchée, en modifiant la permittivité effective [36] 

e e ( / ) ~ er
 6T~6e

 2 1 (2.283) 
l + G ( / / / d ) 

où ee est la permittivité effective en basse fréquence, définie au paragraphe 2.11.6, 
/ la fréquence, et où les constantes fd et G sont données par 

1 Zc 
/d = Hz (2.284) 

2μ 0 h 

G = 0,6 + 0,009 Zc(fi) 1 (2.285) 

La figure 2.48 permet de déterminer la fréquence fd en fonction de l'impédance 
caractéristique Zc et de l'épaisseur h du substrat. On peut ainsi déterminer rapidement 
s'il y a lieu d'effectuer la correction donnée par (2.283), qui n'est pas nécessaire si 

f<fà-

• 2.11.17 Etude complète de la ligne microruban 
Dès que l'on s'écarte de l'approximation quasi statique et qu'on cherche à déter

miner la distribution réelle des champs dans une ligne microruban, on se heurte à un 
problème mathématique extrêmement complexe. Il n'est en effet pas possible d'obtenir 
une solution analytique exacte. De nombreux auteurs ont mis au point des programmes 
de calcul, faisant usage de méthodes numériques de résolution à l'ordinateur. Une com
pilation des principales d'entre elles a été effectuée par Gupta [37], qui les classe dans 
trois catégories : 

• modes couplés. Le mode dominant (hybride) est formé d'une composante 
TEM et d'une composante, soit TE, soit TM selon les auteurs. Une méthode de 
ce type a permis de tenir compte de la dispersion dans le calcul de la permitti
vité effective (§2.11.16); 
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Fig. 2.48 Abaque donnant la fréquence / ^ dans la formule pour la dispersion sur une ligne micro
ruban (2.284). 

• différences finies. La méthode exposée dans la section III.2.6.1 est appliquée à 
l'étude de la propagation le long de la structure inhomogène qu'est le microru
ban. Cette méthode étant basée sur le découpage en carrés d'une étendue finie, 
la ligne microruban doit être entourée d'une enceinte métallique pour permet
tre l'emploi de la méthode (mise en boîte); 

• méthodes intégrales. Les champs d'un microruban (ouvert ou en boîte) sont 
généralement représentés par une sommation sur une série infinie (série ou 
transformée de Fourier, chap. IV.7). Les coefficients des termes de la série 
sont obtenus par collocation par points ( § III.2.6.7), par l'application d'un 
principe variationnel ( § III.2.6.3) ou encore par d'autres méthodes approchées. 

En pratique, l'étude complète de la ligne microruban ne présente qu'un intérêt 
limité. L'approximation quasi-TEM est le plus souvent adéquate pour la mise au point 
de dispositifs, dont la bande utilisable en fréquence est de toute façon limitée par 
l'apparition du rayonnement ( § 2.11.14). Les résultats les plus intéressants de l'étude 
complète sont ceux qui ont trait aux modes supérieurs, dont l'étude est hors de portée 
de l'approximation quasi-TEM. Le diagramme de propagation d'une ligne microruban 
est donné à la figure 2.49 [38]. On remarque que l'approximation quasi-TEM linéarise 
la caractéristique β(ω) du mode dominant. 

La distribution des champs électromagnétiques d'une onde se propageant le long 
d'une ligne microruban est présentée à la figure 2.50 [39]. 

2.11.18 Ligne à fente, microfente 
Dans la ligne à fente ou à microfente (en anglais slot line ou microslot line), les 

deux conducteurs formant la ligne de transmission sont déposés sur la même face du 
substrat diélectrique. Il n'y a pas de métallisation sur l'autre face (fîg. 2.51 ). 
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β ' propagation dans 
, ω >/ € Γ .le diélectrique 

mode dominant S 

Fig. 2.49 Diagramme de dispersion d'une ligne microruban. 

champ électrique champ magnétique 

Fig. 2.50 Lignes de champ du mode dominant (quasi-TEM) sur une ligne microruban entourée 
d'une enceinte métallique. 

Le champ électrique possède une composante dans le plan de séparation et le 
champ magnétique une composante normale à ce dernier. Suite aux considérations du 
paragraphe 2.8.4, le champ magnétique doit avoir une composante longitudinale. Vu 
l'asymétrie des champs produite par la présence de deux milieux différents, le champ 
électrique a aussi une composante longitudinale ( § 2.8.5). Le mode dominant de la 
ligne à fente est donc hybride. Il n'est pas possible de négliger les composantes longitu
dinales comme dans le cas de la ligne microruban ( § 2.11.5). 

Une étude approfondie de la propagation sur une ligne à fente a été effectuée par 
Colin [40] et des résultats approchés pour plusieurs substrats sont disponibles sous 
forme graphique [41 ]. Une formulation mathématique empirique a été établie à partir 
de ces résultats. Elle donne une erreur inférieure à 2% lorsque 9,7 < er < 20, en posant 
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Fig. 2.51 Ligne à fente, avec l'allure schématique des lignes de champ électrique ( ) et magné
tique (---). 

de plus b = 0 [42]. Pour 0,02 < g/h < 0,2, on obtient les relations approchées 

XgAo = 0,923 - 0,448 loge r+ O9IgIh ~ (0,29 g/'h + 0,047) log (A/X0 X 102) 

1 (2.286) 

Zc = 72,62 - 35,19 loger + 50h/g(glh ~ 0,02) (g/h - 0,1) 

4- log (g/A X 102) (44,28 - 19,58 loger) 

- [0,321oge r-0, l l + g/h( 1,07loger + 1,44)]( 11,4 - 6,07loge, 

- /z/XoX102)2 Ω (2.287) 

lorsque 0,2 <g/h < 1 

Xg/X0 = 0,897 - 0,483loger + g/A (0,1 H ~0,0022e r) 

-(0,121 4-0,094 g/A - 0,0032 er) log (Λ/λ0 X 102) 1 (2.288) 

Zc = 113,19 -53,55loge r + 1,25g/A(114,59 -51,88loge r) + 20(g/h -0,2) 

(1 -g/h)~ [0,15 + 0,23 loger + g/h (-0,79 + 2,071oger)] 

• [(10,25 - 5 log e r + g/h (2,1 - 1,42 log er) -A/ X0 X 1 0 2 ) 2 ] 

Ω (2.289) 

Il faut encore noter que si les résultats théoriques obtenus par Cohn pour le quo
tient Xg /X0 correspondent assez bien aux valeurs mesurées, il n'en va pas de même 
pour l'impédance caractéristique Zc, pour laquelle des différences allant jusqu'à 30% 
ont été rapportées [41]. 

2.11.19 Ligne coplanaire 
Comme pour la ligne à fente, tous les conducteurs de la ligne coplanaire sont 

situés sur la même face du substrat. On a dans ce cas deux fentes de même largeur, 
séparées par un ruban métallique (fig. 2.52). 
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Fig. 2.52 Ligne coplanaiie. 

Cette ligne a été étudiée par Wen [43], qui a montré qu'une approximation 
quasi-TEM permet d'obtenir des résultats correspondant assez bien avec les valeurs 
mesurées pour er = 9,5 ; 16 et 130. La méthode des transformations conformes utilisée 
considère un substrat d'épaisseur infinie et des conducteurs d'épaisseur nulle (b = 0). 
L'impédance caractéristique est donnée par 

Zc = 
K'(u) 

)/8(6,+ 1) K(u) 
Ω 

avec 
u = (1 + 2g/w) * 1 

où K(u) est l'intégrale elliptique complète de premier ordre [10]. 

(2.290) 

(2.291) 

2.11.20 Ligne à substrat suspendu 
Pour éviter le rayonnement (§2.11.14) on enferme une ligne de type microruban 

dans un guide d'ondes en dessous de la coupure à la fréquence du signal, obtenant ainsi 
une ligne à substrat suspendu (fig. 2.53). 

Fig. 2.53 Ligne à substrat suspendu. 

La ligne à substrat suspendu a été étudiée par Brenner [44], qui a fait usage de la 
méthode des différences finies ( § III.2.6.1 ) pour obtenir des formules de calcul. La 
largeur du guide d'ondes doit être choisie de façon à éviter la propagation des modes du 
guide d'ondes chargé [45]. 
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2.11.21 Ligne à ailettes 
De façon similaire à celle décrite dans le paragraphe précédent, on peut également 

placer une ligne à fente dans un guide d'ondes rectangulaire en dessous de la coupure 
pour supprimer son rayonnement. La structure qui en résulte est appelée ligne à ailettes, 
(en anglais fin line) (fîg. 2.54). L'étude de cette structure est effectuée par la méthode 
de Cohn [39] et permet d'obtenir des relations approchées [46,47]. 

Fig. 2.54 Ligne à ailettes. 

2.11.22 Procédés de fabrication 
Une plaque de matériau diélectrique d'épaisseur et de propriétés électriques 

constantes est recouverte de métal, sur l'une ou sur les deux faces. Pour ce faire, on 
emploie des procédés à couche mince : évaporation, décharge cathodique ou encore, 
dans le cas de matériaux synthétiques, une feuille mince de métal collée ou pressée à 
chaud sur le substrat. Les procédés à couche épaisse (sérigraphie, emploi de pâte con
ductrice) ne fournissent en général pas la précision nécessaire aux applications pour les 
hyperfréquences. Les substrats couramment employés sont fournis déjà recouverts de 
métal par le fabricant. 

Le processus de réalisation de circuits est similaire à celui utilisé pour les circuits 
imprimés traditionnels : 

• préparation d'un masque à Véchelle du circuit. Le masque final est obtenu par 
réduction photographique sur un film à haute résolution avec une caméra de 
précision; 

• nettoyage mécanique et chimique des faces métallisées du substrat, séchage au 
four; 

• déposition d'une couche de résine photosensible (photoresist). Différents 
procédés existent en pratique : trempage, pulvérisation, centrifugation; 

• exposition. La couche photosensible est exposée, à travers le masque réduit, à 
une source de lumière ultraviolette. Celle-ci doit tomber perpendiculairement 
sur la couche sensible afin de reproduire fidèlement l'image; 

• développement. Pour obtenir une bonne précision, la température du révéla
teur et le temps de développement doivent être soigneusement contrôlés; 

• attaque chimique par immersion dans un bain agité ou par projection d'un 
produit contre le circuit. Le produit employé dépend du métal à attaquer; 

• élimination de la couche photosensible restante par bain chimique; 
• dépôt galvanique. Dans certaines applications on effectue un dépôt métallique 

supplémentaire (cuivre ou or), appliqué par procédé électrolytique avec 
faible densité de courant en vue d'obtenir une couche uniforme; 

• des rinçages s'intercalent entre les différentes opérations. 
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Si, en électronique traditionnelle, les dimensions des lignes d'interconnexion sont 
relativement peu critiques (ces lignes servent à assurer un contact ohmique sans résistan
ce excessive), il n'en va pas de même en hyper fréquences. L'impédance caractéristique 
et le déphasage dépendent directement de la géométrie. Pour qu'un dispositif fonctionne 
correctement, des précautions toutes particulières doivent être prises lors de la réalisa
tion des circuits, pour assurer la précision nécessaire. 

2.11.23 Matériaux pour circuits planaires 
Le substrat diélectrique doit satisfaire simultanément des exigences mécaniques 

(stabilité, usinabilité, résistance aux chocs, aux agents chimiques, disponibilité, adhésion 
du métal, etc) et électriques (faibles pertes, homogénéité, isotropie, stabilité des pro
priétés dans le temps, etc). Ces nombreuses exigences sont souvent contradictoires et 
on doit donc le plus souvent se contenter d'un compromis. 

Trois types de matériaux sont employés comme substrats de lignes planaires : 

• des céramiques (alumine : Al2O3, oxyde de Béryllium : BeO). Ces matériaux 
sont obtenus par frittage ( § II.4.10.2). Sous leur forme finale, ils sont durs et 
fragiles, difficiles à usiner. Leur conductivité thermique est importante, per
mettant l'évacuation de la chaleur dissipée dans les circuits. Leur permittivité 
relative er se situe entre 6 et 10 environ, le quotient e" /e = tan δ ou facteur 
de pertes ( § 1.4.2) est très faible, de l'ordre de 2· 10"4 à 4· 10"4 pour 10 GHz; 

• des matériaux synthétiques [polytetrafluoréthylène ou PTFE (surtout connu 
sous le nom de Teflon, nom de marque de la firme Dupont de Nemours), poly
styrène, polyolefïn, polyester, sect. II.4.12 à II.4.14]. Ces matériaux présentent 
des propriétés très variables. Généralement flexibles et faciles à usiner, ils pré
sentent toutefois chacun certains inconvénients. Le PTFE et le polyolefïn ont 
tous deux une mauvaise stabilité mécanique, le polyolefïn ne supporte pas les 
hautes températures (soudure). Le polystyrène présente de meilleures proprié
tés mécaniques, mais a une mauvaise compatibilité thermique avec le cuivre. 
Ces matériaux ont des permittivités relatives faibles (de 2 à 3 environ), un fac
teur de pertes faible, mais supérieur à celui des céramiques (= 5 · 10~4); 

• des permittivités plus importantes sont obtenues, tout en maintenant une 
bonne usinabilité, en incorporant des poudres fines de céramiques dans des 
matériaux synthétiques (polystyrène, polyolefin, PTFE). Le facteur de pertes 
est dans ce cas plus élevé ( = 10~3) et le matériau peut plus facilement devenir 
inhomogène. 

Il n'existe pas de substrat idéal qui satisfasse simultanément à toutes les exigen
ces mécaniques et électriques. Il faut donc choisir de cas en cas le matériau dont les 
propriétés représentent le meilleur compromis possible pour l'utilisation envisagée. 
Les propriétés des matériaux pour substrat sont présentés au tableau 9.16 [48]. 

2.11.24 Comparaison : avantages et inconvénients des lignes planaires 
La réalisation de circuits hyperfréquences (chap. 6) donne lieu à d'intéressants 

problèmes de topologie, surtout lorsqu'on emploie des guides d'ondes. Il s'agit dans ce 
cas de réaliser des assemblages en trois dimensions, pouvant comporter plusieurs guides 
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d'ondes orientés différemment. A l'exception de quelques éléments simples, qui peuvent 
être fabriqués en série par des procédés de moulage ou de fonderie, on doit le plus sou
vent faire appel à des opérations plus délicates d'usinage, de brasage de pièces, de sou
dure, qui doivent être effectuées individuellement pour chaque pièce. De plus, les 
dimensions des guides d'ondes sont imposées par la fréquence d'opération, ce qui limite 
la possibilité de réduire l'encombrement. 

Les circuits planaires, au contraire, se situent pratiquement dans un univers à deux 
dimensions. Leur fabrication fait appel à des procédés photolithographiques, faciles à 
reproduire en grande série une fois un prototype développé et mis au point. Leurs di
mensions peuvent être considérablement réduites par l'emploi de substrats à haute 
permittivité. 

L'implantation d'éléments de circuits, notamment de semiconducteurs, est facile 
dans un circuit planaire. Les éléments sont le plus souvent connectés en série sur une 
ligne microruban, en parallèle sur les lignes à fente et coplanaire. Une telle opération 
est beaucoup plus difficile en guide d'ondes, où il faut disposer de pièces spécialement 
conçues pour connecter les éléments semiconducteurs à insérer, ceux-ci devant par 
ailleurs être encapsulés (sect. 6.9). 

Les principales limitations des lignes planaires sont leur faible tenue en puissance, 
qui limite leur emploi à des applications à bas niveau de signal, et les discontinuités 
introduites par les connecteurs, qui produisent des réflexions difficiles à supprimer. 
Pour tirer le meilleur parti possible des techniques planaires, il faudrait idéalement 
réaliser l'assemblage complet du dispositif hyperfréquences sur un substrat unique. 

Les pertes relativement importantes des lignes planaires ne sont pas particulière
ment gênantes : ces lignes ne sont en effet jamais employées pour la transmission à 
distance d'un signal, fonction qui est toujours remplie en hyperfréquences par des 
guides d'ondes et des lignes coaxiales. 

2.12 EXERCICES 

2.12.1 La fréquence de coupure d'un mode de propagation dans un guide d'ondes vaut 
143 MHz. Déterminer la fréquence, les vitesses de phase et de groupe, ainsi que l'impé
dance d'onde, respectivement pour un mode TE et pour un mode TM, pour β = 4 rad/m. 

2.12.2 Un signal de 3 GHz traversant une section de guide d'ondes de 2 cm de longueur 
rempli de diélectrique non aimantable subit un déphasage de 288 degrés. On sait de plus 
que la fréquence de coupure du guide d'ondes vide vaut 9 GHz. Quelle est la permittivi
té relative du diélectrique? 

2.12.3 Déterminer l'impédance d'onde et les trois impédances de guide pour un guide 
d'ondes rectangulaire rempli d'air ayant une section droite de 2 cm X 4 cm, dans lequel 
se propage un signal à 9 GHz (mode dominant). Quel est le déphasage produit par un 
guide d'ondes d'un mètre de long ? Quel temps faut-il à une impulsion de signal pour 
parcourir dix mètres de guide ? 
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2.12.4 Quels sont les modes qui peuvent se propager à 15 GHz dans un guide d'ondes 
rectangulaire ayant une section droite de 3 cm X 1,5 cm? Indiquer les dégénérescen
ces. Déterminer les vitesses de phase, de groupe et les longueurs d'onde de guide pour 
chacun des modes. 

2.12.5 On désire utiliser un guide d'ondes sur la bande de fréquence de 12,5 à 19 GHz. 
Déterminer les dimensions d'un guide rectangulaire adéquat, rempli d'air. Quel est 
l'affaiblissement maximum de 100 m de guide, si ses parois sont en aluminium ? 

2.12.6 Déterminer l'affaiblissement linéique a, en Néper par mètre à 3 GHz, d'un gui
de d'ondes rectangulaire de 10 cm de large rempli d'eau, dont on connaît la permittivité 
relative complexe à cette fréquence : er = 85(1 - j0,2). 

2.12.7 Déterminer les fréquences de coupure du mode dominant et du premier mode 
supérieur dans le guide d'ondes représenté à la figure 2.55. Sa section est un triangle 
rectangle isocèle. 

Fig. 2.55 Guide d'ondes à section droite triangulaire (triangle rectangle isocèle). 

2.12.8 Quel rayon minimum doit avoir un guide d'ondes circulaire pour pouvoir propa
ger le mode TE0 4 à 60 GHz? 

2.12.9 Pour regarder ce qui se passe à l'intérieur d'une cavité résonnant à 6 GHz, on 
perce un trou dans la paroi de celle-ci et on soude un tube métallique de section circu
laire de 10 cm de long. Quel doit être le diamètre du tube pour que le signal rayonné 
soit réduit d'au-moins un facteur de 109 en puissance par rapport à celui qui existe à 
l'intérieur de la cavité ? 

2.12.10 Un guide d'ondes métallique a pour section droite un secteur de cercle de 
60 degrés d'ouverture, le rayon étant donné par a (fig. 2.56). Déterminer la fréquence 
de coupure du mode dominant, celle du premier mode supérieur et en déduire la bande 
utilisable du guide. 

2.12.11 On considère le guide à une moulure de la figure 2.21. La largeur de la moulu
re est de a/ 10, sa hauteur de b/3 (a et b sont, respectivement, la largeur et la hauteur 
du guide rectangulaire). Déterminer approximativement, à l'aide de la méthode de per-



LIGNES DE TRANSMISSION ET GUIDES D'ONDES 95 

Fig. 2.56 Guide d'ondes à section droite en forme de secteur de cercle. 

turbation, la fréquence de coupure du mode dominant, celle du premier mode supé
rieur et la bande utilisable du guide, lorsque a = 2b. Comparer avec les valeurs corres
pondantes pour le guide d'ondes vide. 

2.12.12 On considère la propagation d'ondes sur une plaque de diélectrique de 2 mm 
d'épaisseur et de permittivite relative er = 36, entourée d'air. Déterminer les fréquences 
de coupure des modes supérieurs. 

2.12.13 Déterminer approximativement, par la méthode de perturbation, la fréquence 
de coupure du guide d'ondes chargé de diélectrique de la figure 2.35. Calculer cette 
fréquence lorsque h/a = 0,2, que b/a = 0,5 et que er = 3. 

2.12.14 Démontrer, à partir des relations de dispersion pour les fibres optiques à saut 
d'indice, que la droite β = (ω/C0)y/e^ est une asymptote pour les caractéristiques de 
tous les modes de propagation. Prouver par ailleurs que cette valeur limite ne peut pas 
être dépassée. 

2.12.15 On désire disposer d'une fibre à saut d'indice unimodale à X0 = 850 nm. Quel 
doit être le diamètre du coeur si Δ vaut 0,01 et erl = 2,34 ? Qu'en est-il lorsque X0 

vaut 1,5 μτηΊ 

2.12.16 Quels sont les modes qui peuvent se propager à X0 = 850 nm dans une fibre 
optique à saut d'indice ayant les caractéristiques suivantes : a = 5 μιη, e r l = 2,34, 
Δ-0,01 ? 

2.12.17 Déterminer les dimensions d'un transformateur quart d'onde (§ III.8.7.2) en 
ligne microruban permettant de passer d'une impédance caractéristique de 12,5 Ω à 
une impédance caractéristique de 50 Ω. La fréquence du signal est de 3,8GHz. On 
utilise un substrat de permittivite relative er = 9,5 et d'épaisseur h = 0,6 mm. L'épais
seur b des conducteurs est supposée très mince. Calculer approximativement l'affai
blissement produit par ce transformateur, en supposant des pistes en cuivre. 
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2.12.18 Une ligne microruban d'impédance caractéristique Zc = 50 Ω a une largeur w 
de 1,8 mm. La permittivité relative er du substrat vaut 3. Quelle est la fréquence limite 
correspondant à l'apparition du rayonnement ? Faut-il effectuer la correction de disper
sion pour la permittivité effective lorsqu'on travaille à cette fréquence ? 

2.12.19 Une ligne microruban d'impédance caractéristique Zc = 50 Ω, réalisée sur un 
substrat de permittivité relative er= 4,5,mesure2 mm de largeur. Quelle serait l'impé
dance caractéristique d'une ligne de largeur moitié ? Calculer la permittivité effective 
des deux lignes. 



CHAPITRE 3 

CAVITÉS RÉSONNANTES 

3.1 INTRODUCTION ET GÉNÉRALITÉS 

3.1.1 Définition 
Dans tout milieu diélectrique, homogène ou inhomogène, entièrement entouré 

d'un conducteur idéal (c.e.p. ou c.m.p.), les équations de Maxwell n'admettent des solu
tions non nulles que pour certaines fréquences particulières. Une telle enceinte fermée 
est appelée cavité résonnante ou résonateur. 

3.1.2 Définition : modes et fréquences de résonance 
La résolution des équations de Maxwell (1.2) à (1.5), en présence des conditions 

aux limites au bord d'une enceinte conductrice fermée (1.8) et (1.9), est un problème 
aux valeurs propres. Un tel problème admet un ensemble de solutions distinctes, appelées 
modes de résonance, qui sont les fonctions propres du problème. A chaque fonction 
propre est associée une valeur propre, qui est la fréquence de résonance. Il existe un nom
bre infini de modes, qui forment un ensemble discret. 

3.1.3 Cas particulier : cavité formée d'une section de guide d'ondes 
Si une section de guide d'ondes est terminée, à ses deux extrémités, par des plans 

métalliques perpendiculaires à son axe, elle forme une cavité d'un type particulier, qui 
est uniforme dans au moins une direction (§ 2.1.1). Une telle cavité résonne lorsque sa 
longueur est égale à un nombre entier de demi-longueurs d'onde de guide (sect. 3.3). La 
distribution des champs peut être déterminée au moyen des résultats obtenus pour les 
guides d'ondes (chap. 2). 

3.1.4 Extension de la définition : cavité ouverte 
Les mêmes propriétés de résonance peuvent également être obtenues dans des 

structures qui ne sont pas entièrement entourées par une enceinte conductrice. C'est 
notamment le cas pour des résonateurs formés d'une section de ligne ouverte (micro
ruban, ligne à fente, etc.). Des ouvertures non rayonnantes peuvent être pratiquées dans 
les parois de certaines cavités (pour permettre la mesure de propriétés de certains maté
riaux, par exemple). Des ouvertures sont également pratiquées en vue de permettre 
l'excitation des champs à l'intérieur d'une cavité. Lorsqu'une cavité est ouverte, certains 
modes de résonance donnent lieu à un rayonnement vers l'extérieur (cavité-antenne). 
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3.1.5 Application : circuit oscillant 
Lorsque les dimensions d'une cavité sont de l'ordre de quelques centimètres, ses 

premières résonances apparaissent dans les bandes des hyperfréquences (§ 1.1.2). Par 
conséquent, les cavités jouent le rôle de circuit oscillant et sont employées dans les élé
ments suivants : 

• générateurs (chap. 4). La fréquence d'oscillation de la plupart des générateurs 
hyperfréquences est fixée par une cavité résonnante, soit placée dans un circuit 
de contre-réaction, soit contenant l'élément actif; 

• fréquencemètres, ondemètres (sect. 5.2). Une cavité de dimensions ajustables 
permet de mesurer la ou les fréquences d'un signal; 

• filtres. Les propriétés sélectives des cavités résonnantes permettent la réali
sation de filtres, le plus souvent passe-bande ou coupe-bande. 

3.1.6 Application : mesure de matériaux 
L'introduction d'un matériau dans une cavité résonnante provoque une variation 

de sa caractéristique de résonance. A partir de la mesure de perturbations, il est possible 
de déterminer les propriétés du matériau (§ 3.4.9 et sect. 8.5). 

3.1.7 Application : chauffage 
Une cavité résonnante (four microondes) permet de contenir l'énergie électro

magnétique destinée à chauffer, cuire, sécher un matériau placé à l'intérieur (sect. 8.3). 

3.2 ETUDE D'UNE CAVITÉ HOMOGÈNE FERMÉE 

3.2.1 Définition du modèle 
Les propriétés générales d'une cavité résonnante sont étudiées premièrement sur 

la structure idéale simple illustrée à la figure 3.1 et qui a les caractéristiques suivantes: 

• la cavité est de forme quelconque; 
• le milieu remplissant la cavité est homogène, linéaire et isotrope : ses proprié

tés e, μ et σ ne dépendent pas de la position à l'intérieur de la cavité, ni de 
l'amplitude des signaux. L'isotropie exprime l'équipollence des vecteurs champ 
électrique et déplacement d'une part, champ magnétique et induction d'autre 
part (§1.4.6); 

• la paroi de la cavité, qui l'enveloppe complètement, est formée de conducteurs 
parfaits, soit électrique (ce.p., approximation d'une paroi métallique, court-
circuit), soit magnétique (cm.p., correspond à un plan de symétrie, circuit 
ouvert), (§ 1.4.3); 

• la densité de charge électrique est nulle (p = 0) à l'intérieur de la cavité. 

3.2.2 Similitude entre cavité et guide d'ondes 
Les données du problème (§ 3.2.1) sont très semblables à celles du guide d'on

des homogène (§ 2.2.1), à ceci près que la cavité est en trois dimensions, tandis que le 
guide d'ondes possède deux dimensions transversales : suite à son uniformité dans la direc-
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conducteur électrique ou 
magnétique parfait 
(c.e.p.) ou (cm.p.) 

Fig. 3.1 Cavité homogène de forme quelconque. 

tion de propagation, la dépendance dans cette direction est étudiée séparément. La 
résolution des équations de Maxwell suit des voies similaires pour ces deux problèmes. 

3.2.3 Equation de Helmholtz, équation d'onde 
Dans le milieu remplissant la cavité, les équations rotationnelles de Maxwell (1.2) 

et (1.3) peuvent être combinées, (§ III.6.1.1) 

VXVXE = -]ωμ VXH= -)ωμ(]ω€ + o)E = k2 E V/m3 (3.1) 

où on a défini le nombre d'onde fc (2.28) 

k2 = -jcoi*(jcoe + σ) m"2 (3.2) 

A l'aide de relations vectorielles, le terme de gauche de (3.1) est développé (9.21) 

V X V X i = V(V -E) - V2E V/m3 (3.3) 

Comme le milieu ne contient pas de charges libres, la divergence du champ élec
trique est nulle et on obtient, combinant (3.1) et (3.3) 

V2E 4- k2E = 0 V/m3 (3.4) 

ou, similaire ment, pour le champ magnétique, en prenant le rotationnel de (1.3) 

V2H + Jc2H= 0 A/m3 (3.5) 

Les deux relations (3.4) et (3.5) sont des équations de Helmholtz ou équations 
d'onde en trois dimensions. On note la similitude avec les équations en deux dimen
sions (2.30) et (2.59), obtenues dans le cas du guide d'ondes. 

3.2.4 Définition : nombre d'onde de résonance kp 

En présence des conditions aux limites sur l'enveloppe de la cavité (1.8) ou (1.9), 
les équations (3.4) et (3.5) n'admettent de solutions que pour certaines valeurs discrè
tes de k, les valeurs propres kp que l'on appelle nombres d'onde de résonance. Ces 
valeurs particulières correspondent aux modes de résonance de la cavité (§ 3.1.2). 
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Elles dépendent de sa géométrie (forme et dimensions) et du mode de résonance. Elles 
ne sont en revanche pas fonction des propriétés du matériau homogène remplissant la 
cavité. 

• 3.2.5 Propriétés du nombre d'onde de résonance kp 

Les propriétés de kp peuvent être déterminées en utilisant le théorème de la 
divergence (§ 9.2.2) 

ι V-AdV= f η -AdA V2/m (3.6) 

On choisit ici le vecteur 

A = EX(VXE*) V2/m3 (3.7) 

sa divergence est alors 

V M = (V X JF)-(VX E*) -E- V X ( V X £ * ) V2/m4 (3.8) 

Introduisant ces valeurs dans (3.6) on obtient, faisant usage de (3.3) 

)v\V X E\2dV + \yE -V2E*dV = J5E X(V XE*)-nd A V2Im (3.9) 

Le membre de droite, évalué sur l'enveloppe de la cavité, est toujours nul par suite 
des conditions aux limites (1.8) ou (1.9). La seconde intégrale est modifiée faisant usage 
de l'équation de Helmholtz (3.4), ce qui permet de déterminer/çp 

kf__ f„ ivxi l 'dr m., (310) 

Comme les arguments des deux intégrales sont des modules carrés, il en résulte 
que les valeurs propres kp sont toutes réelles et positives (un résultat identique a été 
obtenu pour ρ 2 au paragraphe 2.2.23). On prend par la suite la valeur positive pour kp. 

3.2.6 Pulsation complexe de résonance çop 

La pulsation correspondant à un mode de résonance est obtenue par l'extraction 
de la pulsation propre complexe ωρ de (3.2), tenant compte du fait que kp est réel 

^ + 

2e 

<kJL _ 

_eju \ 2e " 

La racine positive a été choisie parmi les deux solutions possibles, la pulsation 
étant, dans le cas sans pertes, une grandeur positive (de même que la fréquence). 

En présence de pertes (magnétiques, diélectriques ou de conduction) dans le 
milieu remplissant la cavité, cette pulsation est complexe. 

3.2.7 Signification d'une pulsation complexe 
Pour trouver ce que représente pratiquement une pulsation complexe, on développe 

ω ρ en partie réelle et partie imaginaire 

ω Ρ = ω ρ Γ + J(IJT) S"1 (3.12) 
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où ωρτ est la partie réelle, ou pulsation propre, et r est le temps de relaxation de la réso
nance. 

En faisant usage de (1.1), on obtient la dépendance temporelle du champ électrique 

E(r,t) = Re [ ^ ( r ) e x p (jcopO] 

= {2Ε0(Γ)εχρ(-ύ/τ)οο$[ωρτί + φ(Γ)] V/m (3.13) 

où on a posé 

E(r) = E0(r)exp [ M r ) ] V/m (3.14) 

La courbe correspondant à (3.13) est une sinusoïde amortie (fig. 3.2) : à l'inté
rieur d'une cavité fermée comportant des pertes, l'amplitude du champ décroît en 
fonction du temps. 

Fig. 3.2 Variation du champ électrique en fonction du temps pour une cavité fermée avec pertes. 

3.2.8 Cas particulier : pertes de conduction de volume 
Lorsque les pertes dans la cavité résonnante sont dues uniquement au courant 

de conduction, c'est-à-dire que e" = 0 et μ" = 0, et que de plus ces pertes sont faibles, 
on obtient, faisant usage de (3.11) et (3.12) 

τ = 2e/o s (3.15) 

ω ρ Γ = f U 2 - ( l / r ) 2 rad/s (3.16) 

où on définit 

co0^kp/fàï rad/s (3.17) 

pour autant que la condition rco0 > 1 soit satisfaite. 
On remarque qu'il existe deux pulsations caractéristiques différentes : 

• ω ρ Γ est la pulsation propre de la cavité, qui apparaît lors de la relaxation des 
champs, en l'absence d'excitation (fig. 3.2); 
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• ω 0 est la pulsation de résonance, correspondant à l'extremum de la réponse en 
régime entretenu. 

Pour des cavités de types couramment rencontrées en hyperfréquences, la diffé
rence entre ces deux pulsations est très petite, le produit τω0 étant beaucoup plus grand 
que l'unité. 

3.2.9 Définition : facteur de qualité non chargé Q0 

Un circuit résonnant de bonne qualité doit comporter aussi peu de pertes que 
possible, ce qui entraîne un temps de relaxation r grand par rapport à la période du 
signal. Le produit τω0 qui apparaît au paragraphe précédent sert à chiffrer cette qualité. 
Il est proportionnel au facteur de qualité non chargé Q0, défini par 

Qo = ω 0 τ /2 1 (3.18) 

La pulsation complexe de résonance peut donc s'exprimer, en fonction de ω0 et 
de Q0 

" p = c o p r + j — = œ0d\-(l/2Q0)
2 + j / 2 Q 0 ) s'1 (3.19) 

2Qo 

3.2.10 Effet des pertes de conduction de volume 
Remplaçant r par sa valeur donnée en (3.15), on obtient le facteur de qualité non 

chargé Q0v qui est lié aux pertes dues seulement au matériau remplissant la cavité 

Qo = ôov = ω06/σ 1 (3.20) 

3.2.11 Remarque 
Dans les cavités réelles (non idéales), d'autres types de pertes existent, notamment 

dans les parois. Elles sont considérées dans la section 3.4, où l'on définit le facteur de 
qualité non chargé global, qui tient compte de toutes les causes de dissipation (§ 3.4.12). 

3.2.12 Schéma équivalent 
La sinusoïde amortie de la figure 3.2 est identique à la réponse indicielle d'un bi-

pôle RLC (sect. IV.3.3). Choisissant de faire correspondre une tension au champ élec
trique dans la cavité et un courant au champ magnétique, on obtient le schéma 
équivalent de la figure 3.3, qui permet de représenter la réponse en fréquence d'un mode 
de résonance. 

L c = — 

II· = -

Fig. 3.3 Schéma équivalent pour un mode de résonance de la cavité non chargée. 
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L'étude de ce circuit est donnée au paragraphe IV.3.5.11. On évalue les énergies 
emmagasinées dans ce circuit 

Wm = -L\I\2 = -\U\2/cooL = -C\U\2=We J (3.21) 
2 2 2 

Quant à la puissance dissipée, elle vaut 

Pd = G\U\2 W (3.22) 

On applique ici la définition du facteur de qualité énoncée au paragraphe IV 3.5.10 

CO0- valeur maximale de l'énergie emmagasinée 

puissance moyenne dissipée 
2 

OÛ(\C\U\ Co0C co0e 
= r = = 1 (3.23) 

G\U\2 G o 
On retrouve bien la valeur de (3.18). 

Il faut remarquer que les éléments du circuit équivalent sont tous définis à une 
constante près : on peut multiplier C et G par une constante arbitraire et diviser L par 
la même constante sans affecter ni la fréquence de résonance, ni le facteur de qualité 
non chargé. 

3.2.13 Remarque : multiplicité des solutions 
La cavité possède une infinité de modes de résonance, les fonctions propres, à 

chacun desquels correspond une valeur de kp et donc un schéma équivalent comme 
celui de la figure 3.3. Le schéma équivalent d'une cavité fermée est donc, non pas un 
circuit RLC résonnant parallèle, mais une infinité de ces circuits. Comme les modes 
d'une cavité fermée sont orthogonaux, ces circuits ne sont pas couplés entre eux. 

3.3 CAVITE FORMEE PAR UN TRONÇON DE LIGNE DE TRANSMISSION 

3.3.1 Définition 
Pour des raisons d'ordre pratique, on fait le plus souvent usage de cavités com

portant une section de ligne de transmission ou de guide d'ondes, terminée à ses deux 
extrémités par des plans de court-circuit (ou d'autres types de charges réactives, 
§ 3.3.15). 

3.3.2 Section de ligne avec deux plans de court-circuit 
L'impédance présentée par une section de ligne sans pertes de longueur d termi

née par un court-circuit (fig. 3.4) est donnée par la relation (III.8.64), posant Z L = O 

Zjn = jZctan(0tf) Ω (3.24) 

Si l'on place un second court-circuit à l'entrée de la ligne (fig. 3.5), on impose la 
condition Z1n = O, qui entraîne par (3.24) 

tan(j3d) = O 1 (3.25) 
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Fig. 3.4 Ligne de transmission terminée par 
un court-circuit. 

Fig. 3.5 Ligne de transmission terminée par 
deux court-circuits. 

Cette condition est satisfaite lorsque 

βά = In /entier 1 (3.26) 

ce qui spécifie la valeur de d 

d = In I β = /Xg /2 m (3.27) 

A la fréquence de résonance, la longueur d est un nombre entier de demi-longueurs 
d'onde Xg/2 du guide ou de la ligne considérés. 

3.3.3 Guide d'ondes avec deux plans de court-circuit 
La relation de dispersion dans un guide d'ondes sans pertes au-dessus de la fré

quence de coupure est donnée par (2.32) 

- 2 a2 2 

β = -y 
1 2 2 

k - ρ 
On en tire la valeur de k\ 

k2 = p 2 +(In/d)2 

m 

m 

(3.28) 

(3.29) 

3.3.4 Exemple : cavité en guide rectangulaire 
Pour le cas particulier d'une cavité formée d'une section de guide d'ondes rectan

gulaire de section axb et ayant une longueur d (fig. 3.6), les valeurs de ρ sont données 
par (2.109) et on obtient par conséquent pour kp 

k mnl 
YYlTl 

+ 
YlTl In 

d 
m (3.30) 

Fig. 3.6 Cavité en forme de parallélipipède. 
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Si la cavité contient un milieu sans pertes, sa fréquence de résonance vaut 

kmnic c 

2 
Jmnl 

ω0 
imnl 

27Γ 2πγβμ 2π ζ J/ \ a 

Hz (3.31) 

Cette fréquence représente la distance séparant l'origine d'un point de coordon
nées (cm/'2a, en/2b, cl\2d) dans l'espace des fréquences (fig. 3.7). 

Fig. 3.7 Modes de résonance dans l'espace des fréquences. 

ι 3.3.5 Mode TEm„/ dans une cavité rectangulaire sans pertes 
Les champs électromagnétiques du mode TEm„/ de la cavité sont obtenus à partir 

du mode TEm„ du guide rectangulaire (§ 2.3.7). La présence d'un conducteur électrique 
parfait dans les deux plans limitant la cavité en ζ = 0 et en ζ = d impose l'annulation du 
champ électrique tangent à ces surfaces, en l'occurence le champ électrique tranverse Ex. 
Il n'est pas possible d'annuler ΕΎ, ce qui donnerait une solution triviale (2.38); c'est la 
tension équivalente Ue qui doit disparaître aux deux extrémités 

^ e ( O ) = Ue(d) = 0 V 

Cette condition est satisfaite lorsque l'on pose dans (2.48) 

υΛ •u* 

(3.32) 

(3.33) 

et que de plus β = In/d oui est un entier (3.26). Les tensions et courants équivalents ont 
alors la forme (2.48), (2.49) 

Ue(z) = i / e +exp(-jj3z)+i/e_exp(jj3z) 

= £ / e + [ e x p ( - j 0 z ) - exp(jj3z)] 
= ~~ 2ji/e +sin0z = - 2j£/e+ s'm(lnz/d) (3.34) 
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lt(z) = r e [ £ / e + e x p ( - j j 3 z ) - £ / e -exp(j l3z)] 

= F e i / e + [ e x p ( - j P z ) + exp ( jPz ) ] 

= 2 YeUe + cosβζ 2 YeUe+cos (Iπζ/d) (3.35) 

Les champs s'obtiennent alors en multipliant leur dépendance transverse (2.115), 

(2.119) et (2.120) par la dépendance longitudinale (3.34), (3.35). On fait usage dans 

ce but de (2.38), (2.39) et (2.58) 

E = ]ωμΑ, - e 
ηπ πιπχ ηπγ Ιπζ 

x — cos sin sin 

+ ev 

πιπ 

a Amn 

+ e,, 

a 

Ιπ πιπ 

d 

Ιπ nn 

a 

m η χ 

a 

nny Ιπζ 
cos sin 

b d 

V/m (3.36) 

ιηπχ ηπγ Ιπζ 
— sin cos cos 

a a b d 

m π χ ηπγ Ιπζ 
cos sin cos 

d b 

πιπ 

a 
+ 

a 

nn 

b 

2^ 

ιηπχ ηπγ 
cos cos 

Ιπζ 
sin 

b d 

A/m (3.37) 

ou on a pose 

Amn = 2 £ / e + C m n / W / i Am (3.38) 

Un des indices m ou η peut être nul tandis que l'indice / doit être différent de 

zéro (dans le cas contraire, on obtient la solution triviale E = 0 et H = 0). 

/ 

( 

Ceci est une paire stéréoscopique : regarder la figure à environ 25 cm de 
distance en plaçant une feuille de papier pour qu'un œil ne puisse voir 
qu'une seule des deux images. Après un peu d'exercice, les deux images 
convergent et une image en trois dimensions est perçue. Π est recommandé 
de faire d'abord converger les flèches, puis de regarder l'image en-dessous. 

Fig. 3.8 Lignes de champ magnétique du mode TE111 dans une cavité cubique. 
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Il faut donc que 

(m+n)l Φ 0 1 (3.39) 

Des lignes de champ magnétique pour le mode TE111 dans une cavité cubique 
sont représentées à la figure 3.8. 

3.3.6 Mode TMm„/ dans une cavité rectangulaire sans pertes 
On obtient de façon analogue les champs d'un mode TMmni à partir des relations 

pour le mode de propagation TMmn du guide d'ondes rectangulaire (2.107), (2.111) et 
(2.112) 

ί In mn 

l d a 

mnx nny Ιπζ 
cos sin sin 

a b d 

~€Λ, 

+ e7 

In η η mnx nny Inz 
sin cos sin 

mn 

a 

nn 

b 

2 n 

mnx nny Inz 
sin sin cos 

a b d 

V/m (3.40) 

H = ] u e B m n e 
nn 

< 

b 

mn 
a 

mnx 
cos 

nny 

m ηχ nny 
cos sin cos 

Inz 

d 

Inz 

ou on a pose 

B^1n - 2 Ue+Cmn Ij(InM) 

A/m 

Vm 

(3.41) 

(3-42) 

Les deux indices m et η doivent tous deux être non nuls, comme dans le cas du 
guide d'ondes (2.108). 

L'indice / peut par contre être nul : la fréquence de résonance du mode TMm„0 

ne dépend pas de la longueur de la cavité, c'est en fait la fréquence de coupure du mode 
TMmn dans le guide d'ondes. 

3.3.7 Modes dégénérés de la cavité rectangulaire 
Lorsque aucun des trois nombres m, η et / n'est nul, on a une même fréquence de 

résonance/m„/ pour les deux modes TEm„/ et TMm„/, qui sont de ce fait dégénérés. 
Deux modes sont dégénérés lorsqu'ils ont la même valeur propre (fréquence de réso
nance) mais des fonctions propres différentes (structures des champs). Une situation 
similaire se rencontre en guide d'ondes (§ 2.2.36). Toute combinaison linéaire de deux 
modes dégénérés est également un mode résonnant dégénéré de la cavité. 
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α 3.3.8 Potentiels de Hertz 
Tenant compte du fait que les champs sont solénoïdaux (à divergence nulle), il 

est possible de faire usage de potentiels de Hertz, magnétique dans le cas du mode TE, 
électrique pour le mode TM [16]. 

Du fait que sa divergence est nulle, le champ E dérive d'un potentiel : 

E = - j co M VX Amni V/m (3.43) 

Pour un mode TE, ce potentiel a la forme 

πΐΈΧ nny Ιπζ 
/Smni = ezAmn c o s cos sin Am (3.44) 

a b d 

Le champ magnétique s'obtient avec (3.43) et (1.2) 

H = V X V X Amnl A/m (3.45) 

Pour la même raison, le champ H dérive d'un potentiel : 

H = jcoeV X Umnl A/m (3.46) 

Pour un mode TM, ce potentiel est alors donné par 

m η χ nny Ιπζ 

Bmnl = ez Bmn s m s i n c o s Vm (3.47) 
a b d 

et le champ électrique s'obtient avec (3.46) et (1.3) 

^ = V X V X Umnl V/m (3.48) 

On retrouve ainsi par dérivation les relations des paragraphes 3.3.5 et 3.3.6. 

3.3.9 Remarque relative à la symétrie triple 
La cavité rectangulaire est un cas tout à fait particulier du fait qu'elle présente 

une uniformité selon les trois axes de coordonnées. Il y a donc trois choix de guides 
possibles, dépendant du choix de la direction de propagation (section axb, longueur d; 
section axd, longueur b\ section b χ d, longueur a). Pour chacun des trois choix, les 
modes résonnants peuvent être désignés comme TE et TM, il en résulte donc six modes 
différents, qui ne sont pas linéairement indépendants (modes dégénérés). 

On choisit le plus souvent la direction de propagation ζ selon l'arête la plus lon
gue. Dans le cas présent (fîg. 3.6), on a pris d > a > b. La distribution des champs obte
nus en choisissant la direction de propagation selon χ ou y est une combinaison linéaire 
des modes TE et TM selon ζ lorsqu'il y a dégénérescence de modes (§ 3.3.7). 

3.3.10 Exemple : cavité en guide circulaire 
Pour une cavité formée d'une section de longueur d de guide d'ondes circulaire 

de rayon a (fig. 3.9), les valeurs de ρ correspondent aux zéros et aux extrema des fonc
tions de Bessel (2.141) et (2.148) 

^ „ (

;

Τ Ε · Τ Μ ) = Ρ ^ Τ Ε · Τ Μ ) + ( - ^ Γ m- (3.49) 
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Fig. 3.9 Cavité en guide circulaire. 

Pour une cavité remplie d'un milieu sans pertes, la fréquence correspondante est 
donnée par 

J mnl 
2π 

n TE, TM. 2 , , 

Pmn \ Π 
π 

Hz (3.50) 

La figure 3.10 permet de déterminer rapidement la fréquence de résonance des 
premiers modes lorsque les dimensions a et d sont connues. 

3.3.11 Mode TEm„/ dans une cavité cylindrique circulaire sans pertes 
Ici aussi la distribution des champs est obtenue à partir de la solution pour le 

guide circulaire, donnée dans (2.149), (2.151) et (2.152). Procédant exactement com
me au paragraphe 3.3.5, on obtient 

m TE 
E = )ωμΛηιη ep — Jm(pmnP) 

- sinrrup Ι Ιπζ 
> sin 

cos ιηφ d 

TE T , / T E J cosmip Irrz 
β

φΡηιη lm(PmnP)\ \ Sin 
1 sin m φ I d 

V/m (3.51) 

H 
/π TE TE 

Amn\ eP Pmn*m(PmnP) 1 \ COS 

d [ sin m φ J d 

cos m φ Ιπζ 

Ιπ m χ Ε 
+ ίφ- Jm (Pmn Ρ ) 

d ρ cosrrup 

smrrup \ Ιπζ 
cos 

TE 2 TE I cos m φ 
+ ez(Pmn) Im(PmnP) < 

smrrup 

d 

Ιπζ 

A/m 

où l'indice / ne peut pas être nul. 

(3.52) 
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Fig. 3.10 Fréquences de résonance des premiers modes pour une cavité cylindrique. 
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3.3.12 Mode TMm„/ dans une cavité cylindrique circulaire sans pertes 
On procède comme dans la section précédente, faisant appel aux relations 

(2.143), (2.145) et (2.146) 

r D / / π T M T , TM , \ cosnnp 

\ d [ sinray? 

/π m T M f- sin m φ 
~βφ- Jm(PmnP) \ 

a ρ [ cosrrup 
, TM,2T ( TM . f cos m «ρ 

+ ez(Pmn ) Im(PmnP) 

sin 

sin 

COS 

/πζ 

d 

Ιπζ 

d 

Ιπζ 

d sin m φ 

V/m (3.53) 

ρ l cosm^ J j 

TM _ , , TM λ f c c 

'e<pPmn Im(PmnP) \ 
[ si 

œsrrup / π ζ 

l cos 
sin m ^ J 

A/m (3.54) 

L'indice / peut ici être nul, auquel cas la fréquence de résonance ne dépend pas 
de la longueur de la cavité (lignes horizontales dans la figure 3.10). 

3.3.13 Exemple : cavité coaxiale, modes de résonance TEM 
Pour les modes de résonance TEM, on a simplement ρ = 0 et par conséquent 

(3.29) devient 

^ T E M = l n / d m - i (3.55) 

/7TEM = ci/2d Hz (3.56) 

La valeur propre dépend de la longueur de la cavité et des propriétés du milieu, 
mais non de la forme ou des dimensions de sa section droite. 

3.3.14 Remarque : modes supérieurs 
Des modes TE et TM peuvent apparaître sur une ligne coaxiale lorsque la fréquence 

du signal est supérieure à leur fréquence de coupure [49] : une cavité coaxiale a, de ce 
fait, en plus des modes de résonance TEM (§ 3.3.13), des modes de résonance TEm„/ 
et TMm„z. 

3.3.15 Cavité formée d'une section de ligne terminée sur une impédance 
Une ligne de transmission terminée à une extrémité par un court-circuit (fig. 3.11) 

peut aussi former un résonateur si l'impédance de charge ZL est très différente de l'im
pédance caractéristique de la ligne Zc . Pour qu'il y ait résonance, il faut que les pertes 
dans le système soient faibles. 
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rŒ 

1S 
Z c 7 ZL 

Fig. 3.11 Définition du modèle. 

Pour que les conditions aux limites dans le plan de court-circuit soient satisfaites, 
il faut que l'impédance dans ce plan soit nulle, ce qui entraîne (III.8.39) 

ZL +Zctmhyd = 0 Ω 

Pour le cas idéal sans pertes : γ = j/3, Z L = jX L et Z c réelle 

XL+Zctanj3<i = 0 Ω 

On en tire 
/λ κ 1 

d = — arctan(XL/Z c) 
2 /3 

1 
/ arctan(XL/Zc ) 

π 

(3.57) 

(3.58) 

m (3.59) 

Cette dépendance est représentée à la figure 3.12. 
Le cas particulier du paragraphe 3.3.2 est obtenu en prenant une ligne sans pertes 

et une charge Z L = 0. On retrouve bien les résonances en court-circuit lorsque 
d = l\g/2. Par ailleurs une ligne terminée en circuit ouvert (XL - °°) résonne lorsque 
d=X g /4+/X g /2 . 

i 

court-circuit^1 

capacitif ^ v 

3 λ g/4 

X8/2 

λ8/4 ' 

inductif 

. . . ^ 
Xh/Zc 

Fig. 3.12 Longueur du résonateur correspondant à la résonance en fonction de l'impédance de 
charge. 
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Lorsque l'on remplace un court-circuit par une charge inductive, la longueur 
relative (d/\g) diminue (fig. 3.12). Si la longueur d est fixe, cela entraîne une augmen
tation de la longueur d'onde et, par conséquent, une réduction de la fréquence de 
résonance. Le remplacement d'un court-circuit par une charge capacitive provoque, au 
contraire, un accroissement de la fréquence de résonance. Par dualité, c'est le contraire 
qui se produit lorsque le point de départ est un circuit ouvert. 

ι 3.3.16 Résonance d'une section de ligne microruban : capacité en bout de ligne 
Une section de ligne microruban, dont le conducteur supérieur a une longueur d, 

est également un résonateur (fig. 3.13). Comme les champs s'étendent légèrement de 
part et d'autre des extrémités, celles-ci ne sont pas de vrais circuits ouverts, mais peu
vent être représentées par des réactances capacitives (§ 6.3.23), si on néglige les pertes 
causées par le rayonnement (§ 2.11.7). On obtient ainsi le schéma équivalent de la 
figure 3.14, soit une ligne de transmission de longueur d terminée à ses deux extrémi
tés par des capacités en bout de ligne C0. Leur valeur dépend des dimensions et de la 
permittivité du substrat (fig. 3.15) [50]. 

rŒ > | 

Z0 7 

ΈΣ y 

C0 

Fig. 3.13 Résonateur en ligne microruban. Fig. 3.14 Schéma équivalent. 

On trouve les fréquences de résonance à l'aide de l'équation (HI.8.39) 

Z L + ZC tanh;yd 
ZL + Z0 

ZC + ZL tanhyd 
0 Ω (3.60) 

Résolvant pour tanhyd, on obtient 

2ZcZh 2ZJZ0 
t&nhyd = 

2ZC/ZL 

Zr +Z? iHZJzcy ι +{zjzhy 
1 (3.61) 

Lorsque la charge et la ligne sont toutes deux sans pertes, Z L est purement imagi
naire, Z c est réel et γ = j0. Introduisant la valeur de l'impédance de charge capacitive 
ZL = 1/jcoC0, on trouve alors 

tanj3d 
2coC0Zc 

1 (3.62) 
(coC0Zc) - 1 

Les fréquences de résonance sont inférieures à celles d'une ligne terminée par 
deux circuits ouverts (C0 = 0). 
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Fig. 3.15 Capacité équivalente d'une ligne ouverte en microruban. 

3.3.17 Résonance d'une section de ligne microruban : allongement fictif 
Les effets d'extrémités, dont on a tenu compte au paragraphe 3.3.16 par l'adjonc

tion de capacités, provoquent une réduction de la fréquence de résonance. Cet effet 
peut également être représenté par un allongement fictif'de la ligne à ses deux extrémi
tés, d'une longueur Ad, illustré à la figure 3.16. 

-Q >—fl~ H-Q n-
ligne ouverte Zc β ligne ouverte 

-QZZ>—Q 
Δ d 

H-GZD-
Δ d 

Fig. 3.16 Schéma équivalent d'un résonateur en ligne microruban. 

Les capacités sont ici remplacées par des sections de ligne (de même caractéristi
ques Zc et β) terminées par une ligne ouverte. Les résonances apparaissent dans ce cas 
lorsque 

j3(tf+ 2Ad) = /π 

c'est-à-dire 

d + 2Ad = / Xg / 2 

/ entier 1 

m 

(3.63) 

(3.64) 
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La valeur de l'allongement Ad est donnée par [34] 

ee +0,300 w/h + 0,262 
Ad = 0,412/z 

e e -0 ,258 w/h + 0,813 m (3.65) 

La permittivité effective ee est définie au paragraphe 2.11.6. 

3.3.18 Résonateurs diélectriques 
Des résonateurs de faibles dimensions sont constitués par des parallélipipèdes ou 

des cylindres (fig. 3.17) de diélectriques à très haute permittivité, notamment de rutile 
[dioxide de titane, TiO2,er = 100 (1 - j 0,00025) à 100 MHz]. 

Fig. 3.17 Résonateurs diélectriques. 

Suite à la valeur élevée de la permittivité relative, beaucoup plus grande que celle 
de l'air environnant, les parois sont en première approximation des conducteurs magné
tiques parfaits (c.m.p.; circuit ouvert, § 1.4.3). On résout ce problème par dualité, ce 
qui donne des résultats similaires à ceux des cavités en guide rectangulaire ou circulaire 
(§ 3.3.4 et 3.3.10). On remplace ce.p. par c.m.p., champ E par champ H et vice-versa, 
mode TE par TM et vice-versa. Les fréquences de résonance sont données par les mêmes 
relations. 

Dans le cas de la cavité cylindrique, une étude plus approfondie considère un guide 
diélectrique de longueur d terminé par deux circuits ouverts, faisant usage de la 
section 2.10. 

Une étude précise du problème n'est possible qu'en faisant usage de méthodes de 
calcul à l'ordinateur [51]. 

3.4 METHODE DE PERTURBATION 

3.4.1 Introduction 
La variation de pulsation complexe de résonance qui résulte d'une petite modifi

cation de la cavité est déterminée par la méthode de perturbation, faisant usage du même 
principe que pour les guides d'ondes dans la section 2.7. On l'emploie notamment pour 
évaluer l'effet de pertes dans les parois, de l'introduction d'échantillons de matériaux, 
ou encore d'une modification de la forme. Le développement suit fidèlement celui mis 
au point pour la fréquence de coupure en guide d'ondes (§ 2.7.9). Dans le cas présent, 
le système est tridimensionnel et peut comporter des pertes. 
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• 3.4.2 Développement mathématique 
On part d'une cavité non perturbée sans pertes, remplie d'un milieu homogène de 

propriétés e et μ, dans laquelle les champs satisfont aux équations 

VXE0 + j COp0 μ H0 = O V/m2 (3.66) 

V X H0 - j ωρο ^E0 = O A/m2 (3.67) 

En l'absence de pertes, la pulsation de résonance ω ρ 0 est réelle. 
Dans la cavité perturbée par des courants fictifs / e et Jm ces relations deviennent 

V X /T + j ω ρ μ // + / m = O V/m2 (3.68) 

VXH-]copeE-Je =0 A/m2 (3.69) 

où la pulsation de résonance cop devient complexe en présence de pertes. 
Procédant comme dans la section 2.7, on trouve une relation donnant la différence 

de fréquences (3.19) 

, 2 J w 0 
^ ρ ~ ω ρ Ο ~~ ωρτ ω ρ Ο "·" 

Go 

= J ç 
)v(eE£.E+ μΗ^·Η)άν 

s'1 (3.70) 

3.4.3 Remarque 
Le facteur de qualité non chargé Q0 qui apparaît dans la relation (3.70) tient 

compte des pertes provenant d'une part de la surface et d'autre part d'échantillons 
placés à l'intérieur de la cavité (§ 3.4.12). 

3.4.4 Effets des pertes dans les parois, facteur de qualité métallique Q0m 

On fait ici les mêmes suppositions que dans le cas du guide d'ondes (§ 2.7.3), 
soit: 

• pas de courants de perturbation, Je = 0, Jm =0; 
• la perturbation ne modifie pas en première approximation le champ magnéti

q u e , / / = / ^ ; 
• la perturbation ne modifie pas globalement le champ électrique, E=E0 dans 

le dénominateur de (3.70), où l'intégration porte sur tout le volume de la 
cavité ; 

• en revanche, le champ électrique tangentiel sur la paroi de la cavité n'est plus 
nul, mais est proportionnel au courant de surface, lui-même proportionnel au 
champ magnétique tangentiel (le vecteur normal η est pointé vers l'extérieur) 

^tan =ZmA = -Zm(nXH) - ~Zm(nXH0) V/m (3.71) 

où Z1n = (1 +j) \/ωμτηΙ2σ est l'impédance d'onde dans le métal (2.182). 
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Faisant usage des relations (3.70) et (3.71) on obtient une équation donnant le 
facteur de qualité métallique Q0m et la variation de pulsation de résonance 

2ωο ., Î l ^ o l 2 ^ 
Κ ω ρ Γ - ω ρ 0 ) s Zm^f— - s"1 (3.72) 

<2om 2\νμ\Η0\
2άν 

La variation de la pulsation de résonance due aux pertes dans les parois est le plus 
souvent négligeable. Comme les parties réelle et imaginaire de (3.72) ont la même valeur, 
on en déduit que 

2co0 
Ôom = : 1 (3-73) 

ω ρ 0 ω ρ τ 

3.4.5 Application : cavité en guide rectangulaire 
Introduisant dans la relation (3.72) les valeurs du champ magnétique déterminées 

en (3.37) et en (3.41), on obtient après évaluation de l'intégrale [52] : 

• pour un mode TEm„/ 

πΖ0 abd 
2om = T 

Rm 4 
/ 2 , 2 w 2 , 2 , 2 . 3 / 2 
(u +V )(U +V +W ) 

Çad[u w +(u +v ) ]-\-r\bd[v w + (w +y ) ] +abw (u + v ) 

1 (3.74) 
avec 

(1 s i f t ^ O i l si m Φ 0 
u = m/a, v = n/b, w = l/d, ξ = \ , η - \ 

{ 1/2 si n = 0 I 1/2 si m = 0 

• pour un mode TM m n i 
„ . , f 2 . 2 . , 2 2 2 . 1/2 

πΖ0 αΜ (w 4-v )(u + y + w ) 
Gom = — 2 : 2 — : τ ι (3-75) 

Rm 4 u b(va+d) + v a(vb+d) 
\\ sil Φ 0 

avec r? = { 
( 1/2 si / = 0 

La variation du facteur de qualité, en fonction des dimensions de la cavité, est 
présentée à la figure 3.18 pour une géométrie particulière. 

3.4.6 Application : cavité en guide circulaire 
On introduit dans ce cas les valeurs du champ magnétique (3.52) et (3.54) dans 

la relation (3.72), ce qui donne après évaluation des intégrales 

• pour un mode TEm„/ 

=
 zoa [1 -(m/p^a)2] [(P^n)2+(Ιττ/d)2]312 

°m 2Rm (ρ™)2 + (ln/d)\2a/d) + (1 -2a/d) (mnn/df(l /ap™)2 

1 (3.76) 
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cavité circulaire, 
mode TE011 a = 0,8 

cavité circulaire, 
mode TE111 a = 0,5 

cavité rectangulaire, 
mode TE101 a = 2b 

0,3 0,5 //GHz 

Fig. 3.18 Facteur de qualité non chargé (?om P o u r des cavités en cuivre de formes diverses : rectan
gulaire, cylindrique, coaxiale. 

• pour un mode TMmni 

Qom -
ZoV r ( P ™ ) 2 + (l*ld)2 

2Rn 1 + vlald 
(3.77) 

La dépendance géométrique des facteurs de qualité est représentée à la figure 3.18 
pour deux types de cavités. 

3.4.7 Application : cavité en ligne coaxiale 
On trouve similairement pour les résonances des modes TEM 

Qom -
1 π Ζ η 

η 2d\ + b/a 
1 (3.78) 

b ln(b/a) 

L'effet des dimensions sur le facteur de qualité est représenté à la figure 3.18 
pour trois cavités ayant le rapport optimal b/a = 3,5911 (§ 2.7.7). 

3.4.8 Application : résonateur en ligne microruban 
Pour la structure résonante formée d'une section de ligne micro ruban, représen

tée à la figure 3.13, le facteur de qualité tenant compte des pertes dans le métal est 
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approximativement donné par (2.280) 

β 7r/Vee nflÎ€e wZc 

^ 0 m 0 „ 
2 a„ 

OL0C0 Co R, 
(3.79) 

3.4.9 Echantillon diélectrique dans une cavité, facteur de qualité d'échantillon Q0e 

On considère une cavité remplie d'air, avec des parois sans pertes, dans laquelle 
est placé un échantillon de diélectrique de permittivité complexe relative er (fig. 3.19). 
La densité de courant électrique fictif/e dans le volume Δ F de l'échantillon est don
née par (2.197) 

£e = JW p r e 0 (e r - 1 )§ A/m2 (3.80) 

Fig. 3.19 Echantillon de diélectrique dans une cavité. 

Par ailleurs on suppose que les champs ne sont pas trop perturbés par l'intro
duction du matériau diélectrique (petit échantillon), de sorte qu'on obtient une relation 
approchée, qui permet de définir le facteur de qualité d'échantillon Q0e 

-CJ1 pO - c o p r - c o p o + 2j 
CO PO CO1 

J (et-l)\E0\Uv 

Q Oe L i*o dV 

s -1 (3.81) 

L'intégrale du dénominateur porte sur tout le volume de la cavité, celle du numé
rateur sur le volume de l'échantillon diélectrique seulement. 

Faisant usage de cette relation, il est possible de déterminer la permittivité d'un 
matériau, introduisant un petit échantillon de ce matériau dans la cavité (§ 8.5.11). La 
variation de la fréquence de résonance permet de déterminer e'r, celle du facteur de 
qualité donne ej.' (§ 1.4.2). Cette relation permet par ailleurs de déterminer expérimen
talement la distribution et l'amplitude du champ électrique à l'intérieur d'une cavité : 
on fait usage d'un échantillon de matériau connu que l'on déplace dans la cavité, et on 
mesure la fréquence de résonance en fonction de la position. 

• 3.4.10 Echantillon de ferrite dans une cavité 
Dans une cavité remplie d'un milieu non magnétique (air, diélectrique), on intro

duit un morceau de ferrite aimanté (§ 6.7.6). En plus de la perturbation due à sa per-
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mittivité, une variation produite par ses propriétés magnétiques apparaît, qu'on 
représente à l'aide d'un courant magnétique fictif dans le volume Δ F du ferrite 

Im = ΐωρτμ0(βτ- 1 ) H V/m2 (3.82) 

La perméabilité relative μΓ est un tenseur, dénotant le fait que le matériau est 
anisotrope, c'est-à-dire que l'induction B et le champ magnétique H ne sont pas équi-
pollents (sect. 6.7, § 1.4.6). 

Afin de discriminer l'effet diélectrique de l'effet magnétique, on place un petit 
échantillon de ferrite à un endroit de la cavité où le champ électrique est nul. La varia
tion que l'on mesure est alors liée seulement aux propriétés magnétiques du ferrite par 
la relation 

^pO ~ ωρτ ω ρ 0 + 2j ω η - c o n 

Qoe 2 

r L g g '(Mr-T) -g0dl 

JKI&I 'dv 

s"1 (3.83) 
où 1 est le tenseur unité. 

L'intégrale du dénominateur porte sur tout le volume de la cavité, celle du numé
rateur est prise seulement sur le volume de l'échantillon. La composante hermitienne 
du tenseur de perméabilité relative μΓ modifie la fréquence de résonance; la composante 
antihermitienne affecte le facteur de qualité d'échantillon Q0e [53]. 

3.4.11 Modification de la forme d'une cavité 
Le volume de la cavité perturbée est inférieur d'une valeur AVk celui de la cavité 

non perturbée. Cette perturbation est localisée sur l'enveloppe de la cavité; dans les deux 
cas, les parois sont des conducteurs parfaits (fîg. 3.20). 

=o 

Fig. 3.20 Changement de forme d'une cavité. 

Le traitement pour une faible perturbation est en tous points similaire à celui 
précédemment donné dans le cas du guide d'ondes au paragraphe 2.7.11. Faisant usage 
des mêmes arguments, on trouve 

ω ρ Γ - ω pO 

ίΑν(€\Ε0\
2-μ\Η0\

2)άν 

ί (e\E0\
2 + n\H0\

2) dF 
J y 

rad/s (3.84) 
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Si la réduction de volume est effectuée dans une région à fort champ électrique, 
la fréquence de résonance baisse; elle augmente au contraire si le volume est réduit dans 
une région de fort champ magnétique. On obtient l'effet inverse en agrandissant la 
cavité. 

3.4.12 Facteur de qualité non chargé global Q0, facteur de surtension 
Tous les types de pertes font diminuer le facteur de qualité, qui serait infini pour 

une cavité absolument sans pertes. Plusieurs mécanismes produisant des pertes ont été 
considérés dans les paragraphes qui précèdent : 

• le milieu homogène remplissant la cavité est (faiblement) dissipatif. Ces pertes 
produisent le facteur de qualité de volume Q0v défini au paragraphe 3.2.10; 

• les parois métalliques entourant une cavité ont toujours des pertes par effet 
Joule, le conducteur dont elles sont formées n'étant pas idéal. C'est le facteur 
de qualité métallique Q0m, dont l'expression est donnée au paragraphe 3.4.4, 
qui prend en considération cette source d'affaiblissement; 

• l'introduction d'un échantillon de matériau dissipatif dans une cavité provoque 
l'apparition de pertes supplémentaires, représentées par le facteur de qualité 
d'échantillon Q0e (§ 3.4.9 et 3.4.10). 

Dans la majorité des situations rencontrées en pratique, à l'exception des fours, 
les pertes sont faibles et il n'y a pas d'interaction importante entre les différentes sour
ces de dissipation. On peut par conséquent définir le facteur de qualité non chargé 
global Q0 ou facteur de surtension en additionnant les trois contributions, les pertes 
étant inversement proportionnelles aux divers facteurs de qualité 

1 1 1 1 
- 4- 4- 1 (3.85) 

Qo Qov Qom ôoe 

Le second terme de droite est non nul pour tout résonateur comportant des 
parois métalliques. Des facteurs de qualité extrêmement élevés ont pu être obtenus 
avec des métaux supraconducteurs : des valeurs de 107 [54] et même de 109 [55] ont 
été signalées dans des publications. A la température ambiante, les facteurs de qualité 
de cavités hyperfréquences se situent entre quelques milliers et quelques centaines. 
On obtient des valeurs inférieures pour les cavités sur microruban, pour lesquelles 
Gov-e i /e" = l/tan6. 

Dans la suite du développement, c'est le facteur de qualité non chargé global qui 
sera employé pour tenir compte des pertes. 

3.5 CAVITÉS OUVERTES 

3.5.1 Remarques générales 
Dans toute application pratique où on souhaite faire usage des propriétés réson

nantes d'une cavité, il est nécessaire d'établir un couplage entre celle-ci et le monde 
extérieur. On pratique à cet effet une ouverture dans la cavité, permettant de la con
necter à un guide d'ondes ou, à l'aide de sondes, à une ligne de transmission bifilaire. 
L'ouverture doit être suffisamment petite pour ne pas troubler de façon excessive 
les champs à l'intérieur de la cavité : on souhaite pouvoir faire usage des développe-
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ments présentés dans les sections précédentes. Par ailleurs, l'ouverture (ou la sonde) 
doit être située de façon à permettre un transfert de signal entre ligne et circuit réson
nant : il faut que les structures des champs de la cavité et de l'élément d'excitation 
soient compatibles, auquel cas il y a couplage (section 3.6). La ligne de transmission 
est supposée sans pertes. 

3.5.2 Représentation schématique d'une cavité 
Selon la norme CEI 1129/1150.1.1/1150.1.2 [56], une cavité couplée aune ou 

plusieurs lignes de transmission est représentée schématiquement par les symboles de 
la figure 3.21. 

à une ligne O à deux lignes 

Fig. 3.21 Représentation schématique d'une cavité couplée à une ou plusieurs lignes. 

3.5.3 Cavité couplée à une ligne de transmission 
Une cavité possède une infinité de modes résonnants (§ 3.1.2); lorsqu'on pratique 

une ouverture en vue d'établir un couplage avec une ligne, cette dernière est couplée, 
non pas à un mode de résonance seulement, mais à tous ceux pour lesquels les conditions 
de compatibilité sont satisfaites. On a ainsi un circuit équivalent comportant une infinité 
de circuits oscillants connectés en série (fig. 3.22). Chacun des circuits correspond à un 
mode résonnant. 

Q C2 

Λ 

3- " λ Α Λ Λ > Γ 

mode 1 mode 2 mode i 

3-
Fig. 3.22 Circuit équivalent d'une cavité couplée à une ligne de transmission. 

3.5.4 Etude simplifiée : couplage à un seul mode, plan de court-circuit désaccordé 
Lorsque les fréquences de résonance de divers modes sont suffisamment espacées 

et que les facteurs de qualité sont élevés, les interférences entre circuits oscillants sont 
négligeables. On peut dans ce cas considérer séparément chaque mode, pour autant 
qu'il ne soit pas dégénéré (§ 3.3.7). 

On choisit comme plan de référence un minimum du champ électrique dans la 
ligne quand la cavité est désaccordée (en anglais : detuned short). Au voisinage de la 
fréquence de résonance du mode considéré, la cavité peut approximativement être 
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IB-

I D -
Fig. 3.23 Schéma équivalent de la cavité au voisinage d'une fréquence de résonance, dans le plan 
du court-circuit désaccordé. 

représentée par le circuit simplifié de la figure 3.23. L'effet d'un changement de plan 
de référence est considéré au paragraphe 6.1.26. 

3.5.5 Admittance d'entrée d'une cavité 
L'admittance à l'entrée du circuit, dans le plan de court-circuit désaccordé, est 

donnée par 

Y = G + j c o C + l / ( j c o L ) (3.86) 

ou, faisant usage de la pulsation de résonance co0 et du facteur de qualité non chargé 
Q0 définis respectivement en (3.17) et (3.85) 

Y=G 
/ ω ω 0 

1 +JGo 2 

\ω 0 ω 

(3.87) 

Lorsque ω = co0, l'admittance est purement réelle. Comme on ne considère ici 
(suite aux hypothèses du § 3.5.4) que les fréquences proches de la résonance, on peut 
prendre une valeur approchée pour le terme entre parenthèses de (3.87), posant 
Δω = ω — ω 0 , avec Δω <̂  ω 0 

ω Co0 

Co0 ω 

Et par conséquent 

Co0+ Δ ω CO0 

Co 0 ω 0 + Δ ω 

s G ( 1 + - 2 J G 0 Δω/CO0) 

2 Δ ω 

CO 0 

1 (3.88) 

(3.89) 

3.5.6 Définition : facteur de couplage j3c 

Le facteur de couplage |3C est défini par le rapport entre l'admittance caractéris
tique de la ligne et la conductance présentée par la cavité à la résonance, soit 

Pc = YJG = I/GZ0 1 (3.90) 

Pour éviter des confusions possibles avec le déphasage linéique β on a ajouté un 
indice c. 

3.5.7 Réflexion de la cavité 
La réflexion dépend du quotient de l'admittance d'entrée à l'admittance de la 

ligne, c'est-à-dire, faisant usage de (3.89) et (3.90) 
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Fig. 3.24 Admittance d'une cavité dans l'abaque de Smith. 

YIYC as ( l + 2 j ( 2 o Αω/ω0)Ιβ0 1 (3.91) 

Cette admittance correspond, dans l'abaque de Smith des admittances, aux cercles 
à partie réelle constante (fig. 3.24). 

Le facteur de réflexion est alors donné par (III.8.65) 

l-Y/Yc ω0(β£-1)- 2jQ0Aœ 
1 (3.92) 

\+Y/Yc ω0(βε + \) + 2]00Αω 

Le rapport de la puissance absorbée P à la puissance incidente Pin est alors donné par 

= 1 - IPI = 
40c 

(/3C + I ) 2 + ( 2 ρ 0 Δ ω / ω ο ) 2 
1 (3.93) 

3.5.8 Définition : facteur de qualité externe Qe 

Ce facteur est défini par le quotient de la susceptance capacitive de la cavité par 
!'admittance caractéristique de la ligne 

Qe = OJ0C/YC 1 (3.94) 
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Il est lié au facteur de qualité non chargé par 

Ge = (CJ0 CIG)(GIY0) = Q0IP0 1 (3.95) 

3.5.9 Définition : facteur de qualité chargé Q0 

Ce facteur de qualité est défini par rapport à la somme des admittances à la réson-
nance (ligne et cavité) comme suit 

Q0 = co0C/(rc + G) 1 (3.96) 

Il est lié aux deux facteurs de qualité Q0 et Qe par la relation 

Qc = Co/CUc + l) = Ge/W(A: + O 1 (3.97) 

3.5.10 Relation entre les trois facteurs de qualité 
Le facteur de qualité chargé est donné par l'inverse de la somme des inverses des 

deux autres 

1 1 1 
— = + 1 (3.98) 
Qc Qo Qe 

3.5.11 Puissance absorbée par la cavité 
La relation (3.93) peut être exprimée en fonction du facteur de qualité chargé 

(3.97). On obtient alors 

P 4j3c 1 
^ _i 1 (3 99) 

Λη (Pc+ Ο 2 1 + ( 2 β € Δ ω / ω 0 ) 2 

Cette relation est illustrée par la figure 3.25. On remarque que les courbes pour 
j3c et 1/|3C coïncident (§ 3.5.13). 

3.5.12 Détermination du facteur de qualité chargé 
On constate, dans la relation (3.99), que la puissance absorbée par la cavité vaut 

la moitié de la valeur absorbée à la résonance lorsque 

2 2c Δ ω 1 / 2 / ω 0 = 1 1 (3.100) 

La valeur de Δωχρ peut être déterminée à partir de la puissance absorbée par la 
cavité (fîg. 3.25), ou la valeur complémentaire, qui est la puissance réfléchie. On obtient 
ensuite 

Q0 = CO0/(2 AcOy2) 1 (3.101) 

Plus la réponse est étroite dans le domaine fréquentiel, plus le facteur de qualité 
chargé est grand. 

3.5.13 Détermination du facteur de couplage 
On détermine le facteur de couplage par le rapport des puissances à la résonance ητ ; 

on a en effet (3.99) 
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Fig. 3.25 Puissance absorbée par une cavité résonnante. 

P 
Vr 

4/3c 

Δ ω = ο ( 0 c + Ο 

On en tire /3C 

0c = (2/r?r) - 1 ± V ( 2 / r ? r - l ) 2 - l 1 

(3.102) 

(3.103) 

Cette équation a deux solutions, qui correspondent respectivement à j3c et à l/j3c. 
A partir de la mesure de puissance absorbée, il n'est pas possible de déterminer si β0 est 
plus petit ou plus grand que 1. 

3.5.14 Phase du signal réfléchi : cavité surcouplée, souscouplée, couplage critique 
Pour déterminer si j3c est plus grand ou plus petit que l'unité, on considère la 

phase du signal réfléchi à la résonance et en dehors de la résonance (fig. 3.24). Considé
rant la relation (3.92), on voit que lorsque la fréquence du signal s'écarte de la résonance, 
le facteur de réflexion ρ tend vers - 1 (court-circuit); sa phase vaut alors 180°. A la 
résonance même, le facteur de réflexion est donné par 

(3.104) 
Δ UJ = O 

1 
βο + 1 

On peut se trouver dans trois situations différentes : 

• lorsque 0C > 1, ρ est positif : sa phase est nulle. Le désaccord de la cavité pro
voque une variation de phase de 180°. Dans ce cas, la cavité est dite surcouplée ; 
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• lorsque 0C < 1, ρ est négatif, sa phase vaut donc 180°. Le désaccord de la cavité 
ne modifie pas la phase du facteur de réflexion. Dans ce cas, la cavité est dite 
souscouplée ; 

• dans le cas intermédiaire, 0C = 1, ou couplage critique, le facteur de réflexion 
est nul à la résonance et toute la puissance est absorbée (τ?Γ = 1 dans 3.102). 

Les méthodes employées pour la mesure de la phase sont décrites au chapitre 7. 

3.5.15 Cavité connectée à deux lignes de transmission 
Lorsque les conditions de couplage à un seul mode, énoncées au paragraphe 3.5.4 

sont satisfaites, le circuit équivalent ne comporte qu'un seul circuit oscillant, couplé 
aux deux lignes par des transformateurs idéaux [57] (fig. 3.26). 

Fig. 3.26 Schéma équivalent d'une cavité couplée à deux lignes. 

L'étude du circuit se fait de façon similaire à celle de la cavité à un accès. On défi
nit ici deux facteurs de couplage : l'un |3 c l , par rapport à la ligne 1 ; l'autre βο2, par rap
port à la ligne 2. Le rapport de puissance transmise, en supposant que la charge et le 
générateur sont adaptés, est donné par 

Δ ι * thlhl ι (3.105) 
Λη ( 1 +0ci + 0 C 2 ) [ l+(2Ô c Aco/co 0 ) ] 

Dans ce cas, le facteur de qualité chargé est défini par rapport aux deux lignes 
couplées à la cavité. Il vaut par conséquent 

Gc = ôo / ( l + 0 c i + 0 C 2 ) 1 (3.106) 

La variation de la puissance transmise en fonction de la fréquence est donnée par 
des courbes similaires à celles de la figure 3.24. La puissance transmise à la résonance 
est représentée, en fonction de 0cl et de 0c2 à la figure 3.27. 

On remarque ici que le transfert de puissance augmente avec les deux facteurs 
de couplage, tendant vers l'unité lorsque les deux facteurs tendent vers l'infini. Cette 
dernière condition correspond à une cavité fortement surcouplée, qui à la limite ne 
possède plus de résonance (Qc -> 0). 

3.5.16 Remarque 
La résonance en régime entretenu (cavité couplée) apparaît à la fréquence 

/ο = Co0/2π. C'est à cette fréquence que Impuissance absorbée est la plus grande dans 
le cas d'une cavité à un accès (fig. 3.25). Dans le cas d'une cavité à deux accès, Impuis
sance transmise est maximale à la fréquence / 0 . 
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0c2 " 

Fig. 3.27 Transfert de puissance à la résonance à travers une cavité, en fonction des deux facteurs 
de couplage. Les lignes sont le lieu de puissance constante. 

Au contraire, dès que l'excitation est interrompue, le signal décroît selon une sinu
soïde amortie (fig. 3.2). La fréquence de cette sinusoïde (réponse naturelle de la cavité) 
vaut /ρΓ = ωρτ/2π (3.16). Elle est toujours inférieure àf0; la différence est toutefois 
négligeable en pratique, sauf pour des cavités comportant beaucoup de pertes. 

3.6 NOTIONS D'EXCITATION 

3.6.1 Remarque générale 
Pour qu'un champ électromagnétique existe à l'intérieur d'une cavité, il faut 

pouvoir injecter dans celle-ci un signal électromagnétique en provenance d'un circuit 
extérieur. Les dispositifs d'excitation peuvent être de simples ouvertures, des sondes 
ou encore un courant d'électrons. 

3.6.2 Boucle inductive 
Lorsqu'une cavité est couplée à une ligne (en général une ligne coaxiale), on fait 

le plus souvent usage d'une boucle inductive (fig. 3.28). 
La boucle de conducteur est parcourue par un courant, qui donne naissance à un 

champ magnétique perpendiculaire au plan de la boucle (§ III.4.5.3). Une telle boucle 
excite les modes pour lesquels le champ magnétique traverse le plan de la boucle S, 
c'est-à-dire que 

\ Hc · η άΑ Φ 0 Am (3.107) 
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cavité 

ligne coaxiale 
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Fig. 3.28 Cavité couplée par une boucle inductive. 

où HQ est le champ magnétique du mode considéré de la cavité. Pour optimiser l'exci
tation, on détermine l'emplacement où la valeur de cette intégrale est maximale. On 
n'excite pas les modes pour lesquels la valeur de l'intégrale est nulle : on peut choisir la 
position de la boucle de façon à exciter seulement certains modes de la cavité. 

3.6.3 Sonde capacitive 
Un autre moyen de couplage est la sonde capacitive (fig. 3.29). Le conducteur se 

termine ici par une ligne ouverte; il est couplé au champ électrique dont les lignes lui 
sont parallèles. Le couplage sera maximal si la sonde est placée dans la position du maxi
mum du champ électrique du mode. Les modes dont le champ électrique est nul à cet 
endroit ne sont pas excités. 

cavité 

ZZZZZZZ? 

ligne coaxiale 

zzzzzzzzzzz 

zzzzzzzzzz 

ΎΖΖΖΖΖΖΖΖΖ2 

Fig. 3.29 Cavité couplée au moyen d'une sonde 
capacitive. 

cavité 

/////////////////// 

guide d'ondes 

ZZZZZZZZZZ 

^ Z Z Z Z I 

^ ^ ^ ^ ^ y y ^ y y ^ 

Fig. 3.30 Cavité couplée par une ouverture. 

3.6.4 Ouverture rayonnante 
Une fente, un iris ou une ouverture de forme quelconque sont découpés dans la 

paroi commune à la cavité et à la ligne d'alimentation (fig. 3.30). 
Il faut ici que les champs dans la cavité et dans la ligne aient une composante 

dans la même direction; au moins une des intégrales suivantes doit être non nulle (les 
indices L et c signalent respectivement les champs dans la ligne et dans la cavité) : 

J5 #c 'HL ^A Φ 0 

L Ec - ELdA Φ 0 

couplage inductif 

couplage capacitif 

A2 

V2 

(3.108) 

(3.109) 
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Le positionnement de l'ouverture permet donc ici aussi d'exciter de manière 
préférentielle certains modes de la cavité. 

3.6.5 Faisceau d'électrons 
Un courant de charges libres est équivalent à un courant dans un conducteur. 

Lorsqu'un faisceau d'électrons circule dans une cavité, il donne naissance à un champ 
électrique parallèle à la direction du faisceau. Ce type d'excitation est analogue à celui 
produit par la sonde capacitive (§ 3.6.3). Le couplage entre un faisceau d'électrons et 
les champs d'une cavité sert à générer des signaux hyperfréquences dans des tubes tels 
que les magnétrons (sect. 4.2) et les klystrons (sect. 4.3). 

3.6.6 Remarque 
Les dispositifs de couplage décrits ci-dessus permettent également, par récipro

cité (§ 6.1.21), de transférer un signal hyperfréquences d'une cavité vers un circuit 
extérieur, ou encore de coupler une cavité à une autre cavité, ou une ligne à une autre 
ligne (par exemple un guide d'onde à une ligne coaxiale) [58]. 

3.7 EXERCICES 

3.7.1 Déterminer la fréquence de résonance, le facteur de qualité et le temps de relaxa
tion d'une cavité pour laquelle ωρ = 1,8· 10 + j 10 s - 1. 

3.7.2 Une cavité est formée d'une section de guide d'ondes placée entre deux court-
circuits. Sa longueur est nettement plus grande que les dimensions de sa section droite. 
On mesure trois fréquences de résonance : à 8,965 GHz, à 10,538 GHz et à 12, 403 GHz. 
On demande de déterminer : 

• la fréquence de coupure du guide d'ondes; 
• la longueur de la cavité (celle-ci est remplie d'air). 

3.7.3 Pour une cavité en forme de parallélipipède (fig. 3.6) ayant une longueur de 
15 cm et une section droite de 7,5 cm χ 5 cm, trouver toutes les fréquences de résonance 
situées entre 3 et 4 GHz. Indiquer les modes auxquels elles correspondent et les dégéné
rescences éventuelles. 

3.7.4 Une cavité cubique de 10 cm de côté est alimentée par un guide d'ondes rectan
gulaire ayant une section droite de 2,5 cm χ 5 cm. Déterminer quel mode peut être 
excité dans la cavité à la plus basse fréquence de résonance. 

3.7.5 Une cavité en forme de parallélipipède, dont les côtés a, b et d sont tous diffé
rents, a ses trois premières fréquences de résonance à 5,196 GHz, à 6 GHz et à 
6,708 GHz. Déterminer les dimensions des trois côtés. 
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3.7.6 Démontrer que, en partant des potentiels de Hertz définis au paragraphe 3.3.8, 
on retrouve bien les champs électromagnétiques des paragraphes 3.3.5 et 3.3.6. 

3.7.7 Déterminer les équations des lignes de champ magnétique et des lignes de courant 
de surface du mode TE101 dans une cavité rectangulaire de côtés a, b et d. Montrer que, 
sur la paroi de la cavité, ces deux familles de courbes sont orthogonales. 

3.7.8 On veut qu'une cavité circulaire de 5 cm de diamètre résonne à 6 GHz. Quelle 
doit être sa longueur ? 

3.7.9 Déterminer la fréquence de résonance du mode TM112 dans une cavité circulaire 
de 2 cm de rayon et de 5 cm de longueur. 

3.7.10 En partant des relations du paragraphe 3.3.11, déterminer le potentiel de Hertz 
du mode TEmn/ en cavité circulaire. 

3.7.11 Déterminer la première fréquence de résonance d'une section de ligne microruban 
pour laquelle h = 0,6 mm, w = 2 mm, d=l4 mm et er = 9,5. 

3.7.12 Quelles sont les fréquences de résonance d'un anneau réalisé en ligne microruban 
sur un substrat de permittivité relative er = 4,5 et d'épaisseur 0,8 mm? Le diamètre moyen 
de l'anneau vaut 25 mm et sa largeur w = 0,1 mm. 

3.7.13 Déterminer, en fonction de la fréquence de résonance, le facteur de qualité du 
mode TE101 dans une cavité cubique en aluminium. 

3.7.14 Calculer le facteur de qualité d'une cavité cylindrique en cuivre résonnant à 6 GHz 
dans le mode TE112, en fonction du quotient du diamètre par la longueur. 

3.7.15 Trouver la variation de la fréquence de résonance d'une cavité cubique, résonnant 
dans le mode TM110 à 3 GHz, lorsque une sphère de diélectrique de permittivité relative 
er = 100 traverse la cavité. La sphère suit une ligne droite, parallèle à l'axe des y, pour la
quelle χ = a/2 et ζ = d/2. Le volume de la sphère est le dix millième (10~4) de celui de 
la cavité. 

3.7.16 On considère une cavité faiblement couplée à une ligne de transmission. Pour les 
deux fréquences de 7,924 GHz et de 7,946 GHz, la puissance qu'absorbe la cavité est 
exactement la moitié de celle absorbée à la résonance. Déterminer la fréquence de réso
nance, les trois facteurs de qualité, le facteur de couplage et le temps de relaxation, 
sachant que la puissance réfléchie à la résonance est le 29% de la puissance incidente. 

3.7.17 Répéter l'exercice précédent, avec les mêmes données numériques, pour une ca
vité fortement couplée à la ligne de transmission. 





CHAPITRE 4 

GÉNÉRATEURS ET AMPLIFICATEURS 

4.1 PRINCIPES DE BASE 

4.1.1 Amplification en basse fréquence 
Un composant électronique actif (triode, transistor) permet de contrôler le 

courant fourni à une charge, en faisant varier une tension de commande appliquée à 
ce composant (sect. 1.4.2). Lorsque la puissance du signal de commande est inférieure 
à celle dissipée par la charge, le composant fonctionne en amplificateur. Il peut être 
comparé à un robinet, dans lequel un débit de liquide de grande puissance est com
mandé par le petit déplacement d'une vanne mécanique. 

La tension de commande permet de faire varier le flot des porteurs de charges 
(électrons ou trous) qui traversent le composant électronique. On peut parler dans ce 
cas de modulation de débit. 

4.1.2 Rappel : l'oscillateur 
Un oscillateur est un circuit électronique qui produit un signal périodique de 

fréquence fixe. Le principe de fonctionnement est le plus souvent la rétroaction posi
tive (§ 1.4.2.14) : une partie du signal est prélevée à la sortie d'un amplificateur, puis 
réinjectée à son entrée (fig. 4.1), le gain de la boucle de rétroaction étant égal ou supé
rieur à l'unité à la fréquence d'oscillation. Le gain décroît avec la puissance; il existe par 
conséquent un état d'équilibre, pour lequel le dispositif génère un signal sinusoïdal de 
niveau constant. 

La fréquence d'oscillation est fixée par la longueur électrique de la boucle. Celle-
ci contient en général un circuit oscillant (filtre); en hyperfréquences, il s'agit le plus 
souvent d'une cavité résonnante (chap. 3). 

{> 
biporte 

non 
adapté €> 

(a) (b) 

Fig. 4.1 Schémas de principe d'un oscillateur : (a) à boucle de rétroaction, (b) à résistance négative. 
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On peut également faire usage d'un amplificateur à résistance négative, qui n'a 
qu'un accès servant simultanément d'entrée et de sortie (§ 6.2.5). Dans ce cas, la bou
cle de rétroaction est complétée par un biporte non adapté connecté à l'amplificateur. 

En hyperfréquences également, la génération de signaux est réalisée par un élé
ment amplificateur placé dans une boucle de rétroaction positive. Souvent les deux 
fonctions sont étroitement imbriquées dans un même dispositif. 

4.1.3 Définition : temps de transit 
Les porteurs de charge (électrons, trous) traversent le composant électronique en 

un temps non nul, que l'on appelle temps de transit. Ce temps est directement propor
tionnel à la distance à parcourir, et peut dépendre de la tension d'alimentation, lorsque 
celle-ci influence la vitesse des porteurs. Quand la fréquence augmente, la période du 
signal diminue; lorsque cette dernière est du même ordre de grandeur que le temps de 
transit, un déphasage apparaît entre le signal de commande et le signal amplifié. 

Comme par ailleurs les trajectoires des particules à l'intérieur du composant 
électronique n'ont pas toutes la même longueur, le signal a tendance à se dégrader aux 
hautes fréquences, ce qui entraîne une diminution de l'amplification. 

4.1.4 Réactances parasites 
Tout dispositif électronique comporte, en plus de la région d'interaction (vide 

ou cristal), des électrodes métalliques destinées à injecter, contrôler ou capter les por
teurs de charge. Ces électrodes métalliques forment un système de condensateurs dont 
l'influence augmente avec la fréquence : le courant de déplacement dD/dt peut attein
dre le même ordre de grandeur que le courant de conduction / . 

Les conducteurs métalliques servant aux interconnexions présentent une induc
tance série dont l'effet augmente également avec la fréquence. 

4.1.5 Conséquence : limitations en haute fréquence 
Tous les composants électroniques qui font usage du principe d'amplification 

par modulation de débit (§ 4.1.1) sont limités en fréquence, suite aux effets combinés 
du temps de transit et des réactances parasites. On constate en pratique que l'amplifi
cation, la puissance de sortie et le rendement d'un amplificateur (§ 4.11.4) décroissent 
avec la fréquence. Il en résulte qu'au-delà d'une certaine fréquence limite, un amplifi
cateur n'a plus de gain. 

4.1.6 Réduction des dimensions 
Comme le temps de transit dépend de la distance parcourue par les porteurs, on 

peut réduire son effet en diminuant la longueur du composant. On augmente alors la 
capacité entre électrodes; il faut donc simultanément réduire la surface de celles-ci, ce 
qui entraîne une réduction de la puissance que peut fournir le dispositif, et aussi de 
son amplification et de son rendement. 

Pour les tubes conventionnels, il a néanmoins été possible d'étendre la fréquence 
d'opération des triodes à quelques GHz. 
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Dans le domaine des semiconducteurs, la réduction des dimensions a eu beaucoup 
plus de succès, comme en témoigne le développement spectaculaire de transistors 
(MESFET) fonctionnant à 10 GHz, voire 20 GHz. La fréquence limite a pu être repous
sée à la suite des progrès technologiques qui ont permis de déposer des électrodes ayant 
des dimensions inférieures au micromètre. L'amplification et la puissance fournie par 
les transistors hyperfréquences restent toutefois relativement modestes (sect. 4.8). 

4.1.7 Autres principes d'amplification 
Lors du développement des premiers radars, vers 1940 (§ 1.3.4, sect. 8.1), le 

transistor n'avait pas encore été inventé. Quant aux tubes disponibles, leurs perfor
mances limitées en haute fréquence ne suffisaient pas pour réaliser des radars satisfai
sants. On a par conséquent cherché des nouveaux principes d'amplification qui ne 
soient pas limités par l'effet des dimensions. En fait, le temps de transit lui-même a été 
utilisé pour mettre au point d'autres types d'amplificateurs. 

En faisant interagir un champ électromagnétique avec des charges en mouvement 
sur une distance de l'ordre de plusieurs longueurs d'onde, il est possible d'obtenir un 
transfert d'énergie entre les charges et le champ, qui donne lieu à une amplification. 
Dans les tubes à champs croisés (sect. 4.2 : magnétron), des électrons, soumis aux effets 
conjugués d'un champ électrique et d'un champ magnétique statiques perpendiculaires, 
suivent des trajectoires tourbillonnantes, excitant la résonance d'une cavité. Une autre 
famille de tubes fait usage de la modulation de vitesse d'un faisceau d'électrons 
(sect. 4.3 : klystrons; sect. 4.4 : carcinotron, tube à onde progressive). A l'intérieur 
d'éléments semiconducteurs, le temps de transit est ajusté pour faire apparaître une 
résistance négative (sect. 4.7). 

Une autre méthode permet d'amplifier des signaux d'amplitude très faible, en 
faisant usage d'éléments réactifs non linéaires (sect. 4.10). Des éléments non linéaires 
servent également à la multiplication de fréquence : des signaux de grande stabilité 
sont fournis par des chaînes de multiplieurs, alimentés par un oscillateur piloté par 
cristal de quartz (sect. 4.9). 

4.2 TUBES À CHAMPS CROISÉS : MAGNÉTRONS 

4.2.1 Définition : fréquence de cyclotron 
Un électron circulant avec une vitesse ν dans un champ d'induction magnétique B 

subit une force de Lorentz donnée par la formule (III. 1.8) 

Fm = q(vXB) = m— N (4.1) 
àt 

où q et m sont respectivement la charge (négative) et la masse d'un électron. 
Cette force s'exerce perpendiculairement aux vecteurs vitesse ν et induction ma

gnétique B, pour autant que ces derniers ne soient pas parallèles. Elle produit un chan
gement de direction du vecteur vitesse et la trajectoire, lorsqu'elle est située dans un 
plan perpendiculaire au champ d'induction, devient un cercle de rayon r (fig. 4.2). 

La vitesse et l'induction magnétique détermine le rayon de la trajectoire circulaire. 
La relation entre la force et l'accélération centripète résultante permet de relier les trois 
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Fig. 4.2 Trajectoire d'un électron dans un champ d'induction homogène. 

quantités 

-qvB = mv2lr N (4.2) 

où B est le module de l'induction B. On définit la vitesse angulaire de rotation coB = v/r 
et on obtient 

-qcoBBr = mœBr N (4.3) 

On définit alors la fréquence de cyclotron / B , qui est la fréquence à laquelle 
l'électron tourne sur sa trajectoire. 

/ B = ωΒ/2π = ~(q/m)B/2n Hz (4.4) 

Cette fréquence ne dépend pas du rayon de la trajectoire; elle est proportionnelle 
à l'amplitude du champ d'induction B, le facteur de proportionnalité valant 

fB/B = -q/2nm = 2,8-1010 Hz/T (4.5) 

On constate donc qu'un courant d'électrons circulant dans un champ d'induc
tion parcourt une trajectoire circulaire à une fréquence/B, que l'on peut choisir dans 
le domaine des hyperfréquences en ajustant l'amplitude de l'induction (entre environ 
0, 01 et 10 T). Ce principe de base est employé dans les tubes à champs croisés, dont 
le magnétron est le principal représentant. 

4.2.2 Description du magnétron, fonctionnement en diode 
Le magnétron est formé par une structure coaxiale : une cathode cylindrique de 

rayon α et une anode tubulaire de rayon interne b. Des électrons sont émis dans le vide 
par la cathode, chauffée par un filament interne; ils sont accélérés vers l'anode, pola
risée par une tension positive U qui produit un champ électrique radial E (§ III.2.4.6) 

U 1 
E(p) = -ep V/m (4.6) 

\n(b/a) ρ 

Lorsque aucun autre champ n'est appliqué, les électrons se déplacent radialement, 
accélérés par le champ électrique, et atteignent l'anode. C'est le fonctionnement en 
diode à vide (§ 1.4.2.6). L'énergie -qU fournie par le champ électrique pour accélérer 
chaque électron est dissipée sous forme de chaleur lorsque celui-ci termine sa course 
sur l'anode. 
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4.2.3 Champs croisés, parabole de coupure 
Perpendiculairement au champ électrique, on applique un champ d'induction 

statique, le plus souvent fourni par un aimant permanent. 
La force qui s'applique sur chaque électron est produite par les effets conjugués 

des deux champs croisés [(HI.1.1) et (III.1.8)] 

dv 
F = q(E + ν X B) = m — 

dt 

Remplaçant E et B par leurs valeurs, on obtient 

F = m 
dv U 

-en 

1 
- + ν Xe2B 

N 

N 

(4.7) 

(4.8) 
dt \ " \n(b/a) ρ 

Sous l'effet de la force additionnelle produite par l'induction B, la trajectoire des 
électrons s'incurve et prend la forme d'une cycloïde (fig. 4.3). Au-dessus d'une valeur 
de seuil, les électrons sont repoussés vers la cathode par la force magnétique, avant 
d'avoir pu atteindre l'anode. Cette condition de coupure dépend des dimensions du 
magnétron et de l'amplitude des champs [59] 

Uc = m 

H-Q) 

q Bc 

m 
1 - (4.9) 

en dessus de la coupure 

à la coupure 

en dessous de la coupure 

Fig. 4.3 Trajectoires d'électrons dans la structure centrale d'un magnétron. 

La tension de coupure Uc est proportionnelle au carré du module de l'induction 
de coupure Bc. Cette relation donne, dans le diagramme de la tension U en fonction 
de l'induction B, la parabole de coupure (fig. 4.4). Un point placé en dessus de la para
bole représente une situation dans laquelle les électrons atteignent l'anode, produisant 
un courant dans le circuit d'alimentation. Le magnétron fonctionne alors en diode, 
comme en l'absence d'induction (§ 4.2.2). Les points situés sur la parabole elle-même 
correspondent à des trajectoires aboutissant tangentiellement sur l'anode. Lorsque le 
point caractéristique est en dessous de la parabole, les électrons retournent vers la 
cathode. Dans ce cas, un double courant d'électrons circule dans le tube : de la cathode 
en direction de l'anode, puis en sens inverse. La région proche de l'anode est libre de 
charges et aucun courant ne circule dans le circuit extérieur. 
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droite de Hartree 

zone d'amplification 

Fig. 4.4 Caractéristique U-B d'un magnétron. 

L'étude plus approfondie montre que, pour le fonctionnement en dessous de la 
coupure, la vitesse radiale des électrons décroît au voisinage de certains rayons particu
liers [60]. Il y a alors accumulation de charge d'espace et formation de stries. Comme 
la cathode cylindrique possède une grande surface d'émission, les densités de charge 
d'espace et de courant d'électrons peuvent devenir très importantes. 

4.2.4 Zone d'oscillations spontanées, droite de Hartree 
En dessous de la parabole de coupure, ce n'est pas par manque d'énergie que les 

électrons n'atteignent pas l'anode, mais suite à l'orientation de leur vecteur vitesse. 
Celui-ci en effet s'écarte progressivement de la direction de l'anode, sous l'effet de l'in
duction statique. Dans certaines circonstances, un léger changement de direction est 
suffisant pour que les électrons puissent atteindre l'anode. Ce changement peut être 
produit par une composante azimutale du champ électrique, par exemple celle d'une 
onde électromagnétique. 

Un faible signal de commande peut alors contrôler un courant important. Dans 
une zone du diagramme JJ-B, des oscillations peuvent apparaître spontanément, puis 
croître et se maintenir. Cette zone est limitée par la droite de Hartree, qui, pour une 
pulsation d'oscillation ω, est donnée par 

1 
Un - - BHœ(b2-a2)-

2 2(-q) 

I1 2 
co b (4.10) 

Cette droite est tangente à la parabole de coupure (fig. 4.4). 

4.2.5 Principe de fonctionnement 
Le phénomène d'oscillation est mis à profit en couplant la cavité du magnétron 

(cathode et anode) à un circuit électromagnétique. Pour que le transfert de puissance 
au circuit soit grand, il faut que la vitesse des électrons coïncide avec celle de l'onde 
(synchronisme, § 4.4.8). On doit pour cela réduire la vitesse de l'onde électromagnéti
que, et on fait usage dans ce but d'une ligne à obstacles périodiques (sect. III.8.8). 
L'anode est découpée par des fentes ou des alvéoles, qui forment un ensemble de cavi
tés secondaires. 
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La modification de direction produite par le signal électromagnétique permet à 
la majorité des électrons d'atteindre l'anode, au terme d'un mouvement tourbillonnaire 
(fig. 4.5). Les trajectoires des électrons se groupent, formant les aubes d'une roue qui 
tourne à la vitesse de rotation du mode résonnant. Le courant, résultant de la circula
tion des électrons dans ces aubes, est couplé au champ du mode tournant auquel une 
partie importante de l'énergie est alors transférée. La cavité est à son tour couplée au 
circuit extérieur, guide d'ondes ou ligne coaxiale (sect. 3.6). 

Fig. 4.5 Trajectoires des électrons dans un magnétron. 

Certains des électrons sont ralentis par le signal et retombent sur la cathode, com
me en l'absence de signal. Dans ce cas cependant, ces électrons soutirent une certaine 
énergie du signal hyperfréquences, réduisant légèrement le rendement. L'échauffement 
de la cathode, produit par ce bombardement, permet de réduire, voire de supprimer le 
chauffage du filament. 

4.2.6 Instabilités 
Les fentes, alvéoles ou cavités secondaires sont faiblement couplées entre elles 

par l'entremise de la zone d'interaction du magnétron. Il en résulte que la structure des 
modes résonnants de l'ensemble est dominée par les cavités secondaires. On obtient 
pour l'ensemble plusieurs fréquences de résonnance, très proches les unes des autres, 
correspondant à différents déphasages entre les fentes adjacentes. Si l'on ne prend pas 
de précautions particulières, il se peut que le magnétron oscille sur un mode lors d'une 
impulsion du signal (en régime puisé, § 5.8.3), sur un autre mode à l'impulsion suivante. 
Il se peut même que le magnétron change de mode d'oscillation pendant une même im
pulsion. Ces instabilités produisent un bruit de phase important, qui limite fortement 
les possibilités d'emploi du magnétron. 

4.2.7 Stabilisation de l'oscillation, brides, soleil levant, magnétron coaxial 
Plusieurs méthodes servent à supprimer les instabilités dues aux sauts de modes 

[61]. On peut augmenter le couplage entre fentes successives au moyen de brides. On 
augmente ainsi la séparation entre les fréquences de résonance, et en particulier l'une 
d'entre elles est nettement séparée. On obtient un résultat similaire en découpant suc-
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(a) (b) (C) 

Fig. 4.6 Géométries de magnétrons : (a) à ailettes et brides; (b) soleil levant; (c) coaxial. 

cessivement des fentes de profondeurs différentes : c'est la structure en soleil levant. 
Dans une autre structure, toute l'anode est placée à l'intérieur d'une cavité coaxiale, 
dont les fréquences de résonance sont bien distinctes. Ces trois types de structures sont 
représentés à la figure 4.6. 

Vu la forme complexe de la structure, les interactions entre électrons et champs 
sont difficiles à étudier. Des modèles simplifiés ont permis le développement des pre
miers magnétrons, l'étude expérimentale jouant un rôle important dans la mise au point. 
On peut actuellement étudier de façon plus approfondie ces interactions à l'aide de mé
thodes numériques sur ordinateur. 

La fréquence du signal peut être modifiée sur une bande relative d'environ 15% 
par des moyens mécaniques : on déplace des plongeurs dans les cavités secondaires. Com
me on doit avoir un vide poussé à l'intérieur du tube, la commande de déplacements 
depuis l'extérieur nécessite un système mécanique étanche; on fait usage dans ce but de 
soufflets en métal. 

Certains magnétrons de faible puissance sont accordables électriquement (VTM = 
Voltage Tuned Magnetron) [62]. 

4.2.8 Rendement électronique 
La source de tension fournit l'énergie -qU à chaque électron qui atteint l'anode. 

L'énergie cinétique de l'électron à ce moment est le plus souvent inférieure à cette va
leur. La différence correspond à l'énergie transférée au circuit hyperfréquences. Le ren
dement électronique r\e est défini comme le quotient de l'énergie fournie au circuit 
hyperfréquences par celle provenant de l'alimentation. Une estimation approximative 
de l'énergie cinétique des électrons permet d'évaluer ce rendement [60] 

U I Bc\
2 

Ve = Ι " — — 1 (4.11) 
UC\B J 

où Uc et Bc sont respectivement la tension et l'induction sur la parabole de coupure 
(4.9). Comme on peut le constater dans la relation (4.11), cette parabole est le lieu des 
points à rendement nul. Le rendement augmente lorsqu'on s'écarte de la parabole. Les 
valeurs maximales sont obtenues pour des points de fonctionnement situés sur la droite 
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de Hartree, pour lesquelles on obtient 

2 m 1 

B -q ω 1 -(a/b): Ve 
f 

1 

T 2 

/B ι ~{ΦΥ 

1 (4.12) 

Le rendement électronique peut apparemment être amélioré arbitrairement en 
augmentant l'induction B, ce qui revient à travailler avec /< / B . En pratique, toutefois, 
l'encombrement et le poids des aimants permanents limitent cette possibilité. 

4.2.9 Rendement global 
Le rendement global est défini par le quotient de la puissance de sortie par la puis

sance fournie par l'alimentation. Il est obtenu en multipliant le rendement électronique 
(§ 4.2.8) par le rendement du circuit hyper fréquences (affaiblissement), qui tient compt 
des pertes dans la cavité (§ 3.4.12) et dans le couplage au circuit extérieur. 

4.2.10 Applications des magnétrons 
Un magnétron est capable de fournir une puissance considérable, avec un rende

ment global allant jusqu'à 90% [63]; il peut être fabriqué en grande série à un prix de 
revient modéré. Des puissances d'impulsion (§ 5.8.3) de plusieurs centaines de kW à 
plusieurs MW sont fournies en régime puisé. En régime entretenu, on obtient plu
sieurs dizaines, voire plusieurs centaines de kW à la sortie des magnétrons les plus 
puissants. Cependant, c'est un générateur relativement bruyant AQ signal fourni n'a pas 
une grande pureté spectrale et peut présenter des instabilités et des oscillations parasi
tes. Les magnétrons sont surtout employés dans les systèmes de radar à impulsions et 
pour le chauffage par hyperfréquences, qui représentent une part très importante du 
marché des générateurs. La figure 4.7 représente un magnétron de radar d'aviation et 
un magnétron de chauffage. 

(a) (b) 

Fig. 4.7 Magnétrons : (a) pour radar d'aviation; (b) pour application de chauffage. 
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4.2.11 Amplificateurs à champs croisés 
Un magnétron peut également amplifier un signal. Il faut alors qu'il ne puisse pas 

osciller spontanément, c'est-à-dire que son point de fonctionnement soit situé en des
sous de la droite de Hartree (fig. 4.4). La firme Raytheon commercialise de tels ampli
ficateurs sous le nom Amplitron. Des prototypes de laboratoire ont permis de réaliser 
des rendements globaux atteignant 90% [64]. Des niveaux de puissance similaires à 
ceux produits par les magnétrons sont possibles. Le gain de ces amplificateurs n'est pas 
très élevé (10 à 2OdB). 

4.3 LES KLYSTRONS 

4.3.1 Principes de la modulation de vitesse, diagramme d'Applegate 
Un klystron amplificateur simple, comportant deux cavités, est représenté à la 

figure 4.8. Le principe de fonctionnement est le suivant : 

• un faisceau d'électrons est émis par une cathode chauffée, focalisé par des 
électrodes, puis accéléré par une tension d'accélération continue (tension de 
faisceau : beam voltage). Dans la première partie du tube, tous les électrons se 
déplacent à la même vitesse, constante dans le temps; 

• puis le faisceau traverse l'ouverture d'une cavité résonnante annulaire. Le mode 
de résonance de cette cavité est choisi tel que son champ électrique ait une 
composante longitudinale agissant sur le faisceau. Selon le moment où ils tra
versent la cavité, certains électrons sont accélérés, d'autres ralentis (une demi-
période plus tard). On dit que leur vitesse est modulée en traversant la cavité; 

• le faisceau traverse ensuite une zone de dérive. En l'absence de champ impor
tant, chaque électron garde la vitesse qu'il avait à la sortie de la cavité. Les 
électrons accélérés rattrapent ceux, plus lents, retardés une demi-période aupa
ravant : il y a formation de paquets, comme on peut le voir dans le diagramme 
d'Applegate (fig. 4.9). Ce diagramme représente la position d'électrons parti
culiers en fonction du temps. Dans la zone de dérive, suite à l'existence du 
temps de transit, la modulation de vitesse produit peu à peu une modulation 
du débit du faisceau d'électrons; 

• à une distance d de la cavité modulante, le phénomène de formation de paquets 
atteint un maximum. Une seconde cavité, accordée à la même fréquence que la 
première, est excitée par le courant d'électrons, qui est à ce niveau modulé en 
amplitude ; 

• les électrons sont ensuite captés par le collecteur; 
• un champ magnétique statique axial est généralement utilisé pour stabiliser le 

faisceau d'électrons. Il ne joue pas de rôle dans le processus d'amplification. 

4.3.2 Puissances reçue et fournie 
La cavité modulante, en ζ = 0, ne fournit en moyenne pas d'énergie aux électrons. 

En effet, si certains d'entre eux sont accélérés et reçoivent par conséquent de l'énergie, 
d'autres sont ralentis, restituant la même quantité d'énergie à la cavité. Il n'est donc 
nécessaire de fournir qu'un signal de faible amplitude pour entretenir l'oscillation delà 
cavité. 
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entrée 

électrode 
de focalisation 

cathode 

iauffage 
collecteur 

Fig. 4.8 Klystron amplificateur à deux cavités. 

Fig. 4.9 Diagramme d'Applegate. 

La cavité excitée par les paquets d'électrons, en ζ = d, peut prélever une partie 
importante de l'énergie de ces électrons, qui a été fournie par la tension continue d'accé
lération. La puissance couplée au circuit extérieur est nettement supérieure à celle qui 
alimente la première cavité : on a bien un amplificateur. 

4.3.3 Remarque : bande étroite 
Le principe d'amplification fait usage de cavités résonnantes : l'amplificateur ainsi 

obtenu est donc forcément à bande étroite. La bande passante est déterminée par les 
facteurs de qualité des deux cavités. 
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4.3.4 Klystron multicavités, amplificateur cascade 
Une étude complète doit tenir compte des interactions électriques entre les élec

trons du faisceau, qui s'opposent à la formation de paquets et par conséquent réduisent 
l'amplification [65]. Pour obtenir une grande amplification, il est possible de connecter 
en cascade plusieurs sections amplificatrices (fig. 4.10). On a alors un klystron multica
vités que l'on appelle aussi amplificateur cascade. 

collecteur 

Fig. 4.10 Klystron multicavités. 
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La modulation d'amplitude apparaissant au niveau de chaque cavité intermédiaire 
excite la résonance de celle-ci, qui est légèrement décalée de façon à produire une mo
dulation de vitesse du faisceau, et ainsi de suite. 

Des klystrons comportant jusqu'à 7 cavités ont été mis au point; ils fournissent 
une amplification allant jusqu'à 60 dB et une puissance de sortie atteignant plusieurs 
centaines de kW en régime entretenu. Les klystrons amplificateurs ont un bon rende
ment global (jusqu'à 60%). Ils sont très stables et ont une bonne réponse spectrale (pas 
d'oscillations parasites.) Leur coût est en général élevé. Ils ont trouvé de nombreux 
usages en télécommunications et dans des domaines de recherche : radar-astronomie 
(§8.1.18), accélérateurs (sect. 8.8), etc. 

4.3.5 Oscillateur à klystron 
Si l'on prélève une partie du signal amplifié et qu'on l'injecte dans la cavité modu

lante avec une phase correctement ajustée, on obtient un oscillateur à contre-réaction, 
fonctionnant selon le principe du paragraphe 4.1.2 (fig. 4.11). 

Un tel oscillateur est toutefois d'usage difficile. Pour chaque changement de fré
quence, il faut accorder séparément les deux cavités à la fréquence souhaitée, et encore 
ajuster la phase de la boucle de rétroaction pour obtenir l'oscillation. Pour cette raison, 
on utilise rarement un tel dispositif. 

déphaseur 

Fig. 4.11 Oscillateur formé d'un amplificateur à klystron. 

4.3.6 Klystron réflex 
Une des deux cavités du schéma de la figure 4.11 peut être supprimée en faisant 

usage d'un réflecteur à électrons, électrode polarisée négativement qui sert de miroir 
( % 4.12). 

On n'a ici qu'une cavité, qui sert à la fois à moduler la vitesse du faisceau d'élec
trons et à recueillir, après réflexion, le faisceau modulé en amplitude. Le réflecteur est 
polarisé négativement par rapport à la cathode, de sorte que les électrons ne peuvent 
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réflecteur 

V / \ \ / 
cathode / Γ / 0 ^ 

chauffage 

1 distance 

Fig. 4.12 Klystron réflex. Fig. 4.13 Diagramme d'Apple gâte pour un 
klystron réflex. 

pas l'atteindre. Dans le diagramme d'Applegate, les trajectoires de ces derniers ont une 
forme parabolique (fig. 4.13). 

Lors du passage à travers la cavité, les électrons sont accélérés par le champ élec
trique pendant une demi-période, puis ralentis durant la demi-période suivante. Les 
électrons accélérés vont plus loin en direction du réflecteur, et reviennent après ceux 
qui ont été ralentis. Il y a donc formation de paquets, de même que dans le klystron 
amplificateur (§ 4.3.1). Les électrons transfèrent de l'énergie à l'oscillation de la cavité 
lorsqu'ils traversent les grilles pendant une demi-période positive. Le plus grand trans
fert d'énergie est obtenu quand le passage du paquet d'électrons coïncide avec le maxi
mum du signal. Le temps moyen de parcours des électrons vaut dans ce cas {n 4- 3/4) Γ, 
où n est un nombre entier et T la période du signal (fig. 4.13). 

Pour accorder un klystron réflex, deux réglages sont nécessaires : 

• accord de la fréquence de résonance de la cavité; 
• ajustage de la tension de réflecteur. 

Un klystron réflex produit un signal de quelques milliwatts à quelques watts. Il 
est accordable sur une bande de fréquences relative allant jusqu'à environ 40% (bande 
utilisable d'un guide d'ondes). Les principales applications sont comme oscillateur local 
dans un radar, comme pompe dans un amplificateur paramétrique (§ 4.10.4) ou encore 
comme générateur de signal en laboratoire. Il est toutefois progressivement remplacé 
par des oscillateurs à semiconducteurs, qui offrent des caractéristiques similaires tout en 
étant moins encombrants et d'un emploi plus facile (sect. 4.6 et 4.7). 
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4.3.7 Théorie des petits signaux : admittance équivalente du faisceau 
Le champ électrique qui existe dans la cavité au moment t du passage d'un élec

tron agit sur la trajectoire de celui-ci et détermine la durée du parcours. Le courant 
d'électrons qui traverse la cavité au temps t + tT est donc une fonction de la tension au 
temps t. Cette fonction représente l'effet du faisceau dans le fonctionnement du klys
tron réflex. Si on néglige les effets non linéaires pour ne considérer que les petits signaux 
(§ 4.4.3), le quotient du courant d'électrons par la tension aux bornes de la cavité défi
nit Vadmittance équivalente du faisceau Y{ [66] 

r 2 

S (4.13) 
I0 M 

Yf = J 0 e x p ( - j f l ) 
^ a -> 

où V0 est le courant continu du faisceau, Va la tension d'accélération, M un facteur de 
couplage au faisceau et θ le déphasage dû au temps de transit 

= 2π tT IT = 2π/ tT = ω tT rad (4.14) 

L'admittance du faisceau Yf est connectée en parallèle avec le circuit équivalent 
représentant la cavité résonnante du klystron (fig. 4.14). Les éléments de ce schéma 
équivalent tiennent compte du mode de résonance de la cavité, ainsi que du circuit 
extérieur (charge) qui lui est connecté. Les admittances sont définies dans le même 
plan de référence (§ 6.1.5). 

I f 

faisceau 

π \A M 
cavité connectée au 

circuit extérieur 

Fig. 4.14 Schéma équivalent d'un klystron réflex. 

L'admittance représentant la cavité et le circuit extérieur est donnée par (3.89) 

Δ ω , 
(4.15) 

(4.16) 

Y : G I 1 + 2 J G 0 
C O 0 

Pour que le klystron oscille, on doit avoir 

Re[If+1T] < O 

La région dans laquelle cette inégalité est satisfaite est située dans la partie de 
gauche de la figure 4.15. 

4.3.8 Modes d'oscillation du klystron 
L'admittance Yf décrit une spirale lorsque la fréquence ou la tension de réflecteur 

(qui influence tT) varient. Le klystron oscille pour certaines plages de la tension de réflec
teur, qui correspondent aux différents arcs de la spirale situés à gauche de la verticale 
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• Im[Jf] 

oscillation pas d'oscillation 

Re [Jf] 

Fig. 4.15 Condition d'oscillation pour un klystron réflex. 

passant par -G, ou encore aux différents modes d'oscillation du klystron. Sur chacune 
des plages, la puissance et la fréquence dépendent de la tension de réflecteur (fig. 4.16). 
La puissance maximale est obtenue à la résonance de la cavité. 

puissance de sortie n 

mode η + 3/4 

Fig. 4.16 Signal fourni par un klystron, en fonction de la tension de réflecteur. 

4.3.9 Remarque : effet du circuit extérieur 
L'admittance (4.15) représente la cavité et le circuit extérieur. Une modification 

de ce circuit a pour effet de faire varier l'admittance Y et, par conséquent, les caracté-



GÉNÉRATEURS ET AMPLIFICATEURS 149 

ristiques du signal fourni par le générateur (fréquence et puissance). Afin de réduire le 
plus possible les risques d'instabilités, on s'arrange en pratique pour que la charge soit 
adaptée au sens des lignes (§ III.8.5.2), c'est-à-dire qu'il n'y ait pas d'onde réfléchie 
sur la ligne de transmission. 

Tous les générateurs hyperfréquences sont sensibles à des degrés divers aux varia
tions de la charge (sect. 4.11). 

4.4 TUBES À COUPLAGE DISTRIBUÉ 

4.4.1 Remarque : bande limitée de fréquence 
Les tubes hyperfréquences de la première génération, c'est-à-dire les magnétrons 

(sect. 4.2) et les klystrons (sect. 4.3), font usage de cavités résonnantes, et sont de ce 
fait limités au point de vue fréquence d'opération (§ 3.1.5). Un signal ne peut être am
plifié que si sa fréquence est proche d'une résonance de la cavité de l'amplificateur. Un 
générateur émet un signal à une fréquence, déterminée par la configuration géométri
que du tube. L'accord par des moyens mécaniques est nécessairement lent; un tel tube 
se prête donc mal à une variation rapide de fréquence. 

Or, les applications aux télécommunications et aux radars font usage de bandes 
passantes de largeur croissante : on souhaite, soit amplifier des signaux à large bande, 
soit générer des signaux facilement accordables électroniquement. Ces fonctions peu
vent être obtenues avec des tubes de la deuxième génération, dans lesquels l'interaction 
entre un faisceau d'électrons et un champ électromagnétique est répartie sur plusieurs 
longueurs d'onde. Il s'agit en fait des mêmes interactions que dans un klystron, mais où 
les fonctions modulation de vitesse, dérive et couplage de sortie sont remplies simulta
nément sur toute la longueur du tube. 

4.4.2 Ondes longitudinales sur un faisceau d'électrons 
Pour comprendre le principe des interactions, on fait usage d'un modèle unidi-

mensionnel simplifié du faisceau d'électrons. On représente celui-ci par un ensemble 
d'électrons de densité ρ (t, z), qui se déplacent dans la direction z avec une vitesse 
vz {t, z) sous l'effet d'un champ électrique, également dirigé dans cette direction. La 
densité de courant est alors donnée par 

Jz(t,z) = p(t,z)vz(t,z) A/m2 (4.17) 

Il s'agit d'une relation non linéaire : elle comporte un produit de deux fonctions du 
temps. 

• 4.4.3 Définition : linéarisation 
Comme l'étude complète d'un système non linéaire est le plus souvent très com

plexe mathématiquement, on limite ici l'étude aux petits signaux. Pour ce faire on 
linéarise la ou les équations non linéaires. Chaque fonction du temps est décomposée 
en un terme constant et un terme variable. Pour une excitation sinusoïdale de pulsa
tion co, le terme variable est représenté en notation complexe (vecteurs-phaseurs, 
§ 1.4.1). Les termes d'ordre supérieur qui apparaissent dans les produits de fonctions 
sont ensuite négligés (pulsation η ω). 
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Les fonctions apparaissant dans (4.17) sont développées 

p(t,z) = p0 4- Re[V2p(z)exp(jcj i)] As/m3 (4.18) 

vz(t,z) = V0 4- Re[\/2_v(z)exp(jcof)] m/s (4.19) 

Jx(J9Z) = J0 + Re[V2/(z)exp(jGjf)] A/m2 (4.20) 

Introduisant ces trois relations dans (4.17) et identifiant les termes de pulsation ω, 
on trouve la relation linéarisée 

/ = p0v + v0P A/m2 (4.21) 

Pour un faisceau donné, les grandeurs V0 et p0 sont connues : elles dépendent 
respectivement de la tension appliquée pour accélérer le faisceau et des propriétés d'émis
sion de la cathode chauffée. Les deux phaseurs ρ et v_ dépendent du champ électrique 
hyperfréquences. L'équation de continuité permet de déterminer ρ (III. 1.17) 

3/ 
jcjp = - V · / = - — A/m3 (4.22) 

dz 

Pour trouver la vitesse on fait le bilan des forces s'appliquant à un électron, ce 
qui donne dans le domaine temporel 

άν I bv \ 
m — = m\ — + (» · V) ν \ = qE N (4.23) 

àt \ dt J 
Cette relation est également non linéaire. On la linéarise et on fait usage de l'hy

pothèse unidimensionnelle, ce qui donne 

jco ν + V0 — = ( q/m )E2 m/s2 (4.24) 
3z 

ι 4.4.4 Conductivité équivalente du faisceau, pulsation de plasma 
On fait l'hypothèse que tous les phaseurs n'ont qu'une dépendance longitudinale 

progressive sans affaiblissement, par conséquent (§ III.6.1.2) 

X(z) = X(O) exp(-j^z) (4.25) 

La dérivation par rapport à ζ est remplacée par - j]3, les relations (4.22) et (4.24) 
deviennent respectivement 

ρ - (β/ω)J As/m3 (4.26) 

}(ω-βν0)ν - (q/m)Ez m/s2 (4.27) 

Eliminant ρ et ν entre (4.21), (4.26) et (4.27), on obtient la loi d'Ohm pour le 
faisceau d'électrons, qui définit la conductivité équivalente du faisceau ο f 

Po (ylm) ω 
J = 2 Ez = ofEz A/m2 (4.28) 

j(co -j3v 0) 
Pour une onde longitudinale, le rotationnel des phaseurs est nul puisque la direc

tion de propagation coïncide avec l'orientation de ceux-ci. Il en résulte, si l'on prend 
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l'équation de Maxwell (1.3) 

VXZf = (}ω€ + σ)Ε = 0 

et par conséquent, dans le cas du faisceau 

(joje0 + Of) E2 = O 

A/m2 

A/m2 

(4.29) 

(4.30) 

Pour qu'une solution non triviale existe, il faut que le terme entre parenthèses de 
(4.30) soit nul. Avec (4.28), on obtient la relation de dispersion des ondes longitudi
nales 

OJ ± COp 

β = rad/m 

où on a défini la pulsation de plasma par 

1/2 

m e0 

2 \ 1/2 

Q " ο 

me0 

= 56,4 M m ) 

(4.31) 

rad/s (4.32) 

n0 est la densité d'électrons à l'équilibre dans le faisceau. Le diagramme de dispersion 
est représenté à la figure 4.17. 

onde lente 

onde rapide 

Fig. 4.17 Diagramme de dispersion des ondes longitudinales sur un faisceau d'électrons. 

4.4.5 Définitions : ondes rapides et lentes 
On constate qu'il existe deux types d'ondes, correspondant aux deux signes dans 

la relation (4.31). Les caractéristiques sont des droites de même pente : la vitesse de 
groupe est constante et égale à la vitesse moyenne des électrons, pour les deux ondes 

v - l vg - (3J3/3OJ) l = v0 m/s (4.33) 

Les vitesses de phase des deux ondes sont cependant différentes. Pour la droite 

supérieure on a 

\ - = ωΙβ- = vo 
OJ + O J r 

< Vn 
m/s (4.34) 

Cette vitesse est toujours plus petite que celle du faisceau : on parle par consé
quent d'onde lente. Pour un observateur se déplaçant avec le faisceau, il s'agit d'une 
onde rétrograde; elle transporte de ce fait une puissance négative [67]. 



152 HYPERFRÉQUENCES 

La droite inférieure correspond à une onde de vitesse plus rapide que celle du 
faisceau 

ω 

νφ+ = ω/β+ = v0 > v0 m/s (4.35) 
ω - c j p 

Il s'agit de Fonde rapide', se déplaçant plus vite que le faisceau, elle transporte de 
ce fait une puissance positive. 

4.4.6 Définition : ondes électrocinétiques 
Pour les ondes longitudinales se déplaçant sur le faisceau, le champ magnétique 

est identiquement nul. En effet, pour une onde progressive se déplaçant selon z, 
V = - j $ez, ce qui entraîne par ( 1.2) 

- ι - l 

H = V X £ = (- j $ez X ez E2) = 0 A/m (4.36) 
]ωμ0 ]ωμ0 

Il ne s'agit donc pas d'ondes électromagnétiques. Comme les énergies qui entrent 
enjeu sont l'énergie électrique et l'énergie cinétique des électrons, on les appelle ondes 
électrocinétiques (ou encore ondes de plasma, ondes électrostatiques). 

4.4.7 Couplage entre faisceau d'électrons et onde électromagnétique 
Le modèle simplifié choisi pour l'étude des ondes longitudinales sur un faisceau 

reste valable, approximativement, pour expliquer les principes des interactions entre un 
faisceau réel, de section limitée, et une ligne de transmission située à proximité. Pour 
qu'il y ait couplage (sect. 3.6), il faut que le champ électrique sur la ligne ait une com
posante longitudinale, puisque le champ E sur le faisceau est lui-même longitudinal. 
On peut alors obtenir un transfert de puissance entre le faisceau et la ligne, qui sert à 
amplifier un signal électromagnétique (tubes hyperfréquences) ou, en sens inverse, à 
accélérer le faisceau (accélérateur de particules, sect. 8.8). 

Les deux structures pouvant propager de nombreux modes différents, une étude 
complète des interactions sur ces lignes couplées (sect. III.8.10) serait fastidieuse et 
inutile. Pour décrire le principe de fonctionnement, il suffît de considérer une onde sur 
le faisceau et une onde sur la ligne ayant toutes deux une vitesse de phase νφ positive. 
Pour les modes couplés résultants, on trouve les exposants de propagation [68] 

7 = J — - — ± J I/ — + — K m1 (4.37) 

où j3i et ]32 sont respectivement les déphasages linéiques des deux ondes en l'absence 
de couplage, K est le facteur de couplage réparti, ^1 et p2 sont les signes du transfert 
de puissance. Sur une ligne L 'C' de type courant, la puissance est transmise dans le 
même sens que l'onde et on a ρ = H-1. Pour une onde inverse (§ III.8.4.5), la puissance 
est transmise en sens opposé et on a ρ — -1 : cette situation se rencontre sur les lignes 
hélicoïdales et les lignes à obstacles périodiques. Pour les ondes longitudinales sur un 
faisceau d'électrons, on a ρ = +1 pour l'onde rapide et ρ = -1 pour l'onde lente. 
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4.4.8 Définition : synchronisme 
Lorsque, pour une pulsation ω du signal, les déphasages linéiques des deux ondes 

sont identiques (^1 = 02), leurs vitesses de phase νφ (2.9) sont également identiques. 
On a alors synchronisme des deux ondes. L'exposant de propagation a alors la forme 
(4.37) 

1 = }β\±)Κίρφι = )βι ± Δ γ m"1 (4.38) 

où on a choisi Δ γ = j K ^p2\P\. 

4.4.9 Diagramme de dispersion de lignes couplées près du synchronisme 
Les deux situations de couplage possibles sont représentées à la figure 4.18. 

Fig. 4.18 Diagramme de dispersion près du synchronisme : (a) lorsque P2Ip1 = +1; (b) lorsque 
P2Ip1 = -1 . 

Dans le premier cas, le couplage supprime l'intersection entre les deux courbes; 
dans le second, il y a apparition d'une composante réelle dans l'exposant de propaga
tion au voisinage du synchronisme. Comme on considère un système sans pertes, il ne 
s'agit pas d'un affaiblissement, mais d'un transfert de puissance entre les deux structures. 
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C'est au synchronisme que les effets les plus importants du couplage apparaissent : 
maximum de l'écart entre les deux caractéristiques, valeur maximale de a. Quant au 
transfert de puissance entre les deux lignes, c'est aussi au synchronisme qu'il devient le 
plus important (§ III.8.10.3). Un transfert complet du signal d'une ligne sur l'autre 
est possible dans ce cas. 

4.4.10 Obtention du synchronisme 
Pour que le rendement du tube soit élevé, il faut précisément obtenir un trans

fert aussi grand que possible de l'énergie du faisceau au circuit hyperfréquences. Le 
tube doit donc fonctionner au synchronisme, ou au voisinage immédiat de celui-ci. Or, 
les vitesses de phase des ondes électrocinétiques (§ 4.4.5) sont de l'ordre de grandeur 
de V0, vitesse des électrons sur le faisceau. Pour obtenir le synchronisme, on peut pro
céder de deux façons différentes : 

• accélérer les électrons à des vitesses relativistes (v0 = C0); 
• réduire la vitesse de l'onde électromagnétique en faisant usage de structures 

lentes, par exemple de lignes à obstacles périodiques (sect. III.8.8), de lignes 
hélicoïdales, ou encore de guides chargés de diélectrique. 

La seconde proposition est la plus intéressante en pratique. La figure 4.19 repré
sente une structure pour l'interaction du faisceau (ligne 1) avec une onde sur une ligne 
hélicoïdale (ligne 2). Pour cette dernière, la vitesse de phase est réduite approximative
ment par le facteur sin ψ, où ψ est l'angle d'hélice [69]. L'interaction a lieu dans la 
région 0 < ζ < d. 

Fig. 4.19 Faisceau d'électrons et ligne hélicoïdale. La vitesse de phase longitudinale de l'onde sur 
l'hélice vaut approximativement C0 sin φ. 

4.4.11 Tensions équivalentes sur les deux lignes au synchronisme 
Si l'on suppose deux lignes de même impédance équivalente, on obtient les ten

sions sur les deux lignes 

U1(Z) = [A exp(- Ayz) + B exp( + Δγζ)] e x p ( - J M ) V ( 4 · 3 9 ) 
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Ui ( z ) = [A exP ( - Δ γ ζ ) - £ exp ( + Δ γ ζ ) ] exp( - j β\Ζ+ φ) 

V (4.40) 

où A et B sont des constantes résultant des conditions aux limites et φ est un déphasage 
dont la valeur peut être déterminée par une étude approfondie (mais qui ne joue pas de 
rôle pour l'évaluation des puissances). 

Considérant de plus la situation où U1 (O) = 0, c'est-à-dire celle où le faisceau 
d'électrons arrivant dans la zone d'interaction n'est pas modulé, les tensions de (4.39) 
et (4.40) deviennent 

U1(Z) = -2A sinh(A7z) exp(-J]S1Z) V (4.41) 

U2(z) = 2A cosh(Ajz) exp(- j f rz) V (4.42) 

4.4.12 Carcinotron, oscillateur à onde rétrograde, BWO 
L'onde lente du faisceau (^1 = - 1) couple à une onde inverse sur la ligne (p2 - _ 1 ) . 

Dans ce cas, p2\p\ = + 1 , et que par conséquent Ay=)K. En spécifiant la valeur de la 
tension sur la ligne à la sortie U2 (d) on trouve les amplitudes des tensions le long de la 
structure 

sinA^z 
l^i (z)l = \U2(d)\ V (4.43) 

œsKd 
cos Kz 

\U2(z)\ = \U2(d)\ V (4.44) 
cosA^<i 

Le gain en puissance, défini ici par le rapport des puissances à l'entrée et à la sor
tie de la ligne, vaut 

U2(O) 

U2 (d) 

1 
1 (4.45) 

cos Kd 

Le gain devient infini lorsque Kd = π/2. Un signal sort de la zone d'interaction sur 
la ligne sans qu'on ait injecté de signal à l'autre accès : on a ainsi réalisé un oscillateur, 
qui génère un signal hyperfréquence à la fréquence de synchronisme. On peut par ailleurs 
modifier la position du synchronisme en faisant varier la vitesse du faisceau d'élec
trons V0. Celle-ci est contrôlée par la seule tension d'accélération. Il est possible de cette 
façon de réaliser un oscillateur accordable électriquement sur une bande de fréquences 
de l'ordre d'une octave, que l'on appelle carcinotron, du grec καρκίνος qui signifie crabe 
(en anglais : backward wave oscillator ou BWO) [70]. 

Les applications du carcinotron sont d'une part militaires, la possibilité de faire 
varier rapidement la fréquence d'un signal est une propriété très intéressante dans le 
domaine des contre-mesures (création de faux échos dans des systèmes de radar §8.1.19). 
Elles se retrouvent par ailleurs dans des générateurs à balayage pour laboratoires, em
ployés notamment dans des analyseurs de spectre (sect. 5.4). Cependant, les carcino-
trons sont de plus en plus remplacés par des dispositifs à semiconducteurs. 

La figure 4.20 présente la variation longitudinale des puissances, proportion
nelles à Pi I Uj I2, sur les deux lignes. 

Le principe consiste à extraire, de façon progressive, une puissance I CZ1 (z) I2 du 
faisceau, puissance qui est couplée du faisceau à la ligne et extraite à l'entrée de celle-ci 
en z = 0. 
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Fig. 4.20 Diagramme des puissances dans le carcinotron. 

4.4.13 Tube à onde progressive, TOP, TWT 
La fonction d'amplification peut être réalisée par l'interaction entre l'onde lente 

Px = -1 et une onde progressive p2 - +1. On obtient ainsi un tube à onde progressive, 
TOP (en anglais : traveling wave tube, TWT) [71]. Dans ce cas (4.38) devient Δ γ = K 
et par conséquent les tensions (4.41), (4.42) valent 

ICZ1(Z)I = | t /2(0) | s i nh^z ) 

ItZ2(Z)I = IfZ2(O)I cosh(*:z) 

Le gain en puissance est donné par 

G = 
U2 (d) 

cosh (Kd) 

V 

V 

1 
^ 2 ( O ) 

Le diagramme des puissances dans un TOP est donné à la figure 4.21. 

(4.46) 

(4.47) 

(4.48) 

Fig. 4.21 Diagramme des puissances dans le tube à onde progressive. 

Si l'on peut faire coïncider les deux caractéristiques /3X (ω) et β2 (ω), on obtient 
un amplificateur à large bande de fréquences (des bandes allant jusqu'à une décade ont 
été réalisées), qui est surtout utilisé en télécommunications, notamment par satellites. 
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4.4.14 Remarque 
Le modèle utilisé dans les paragraphes qui précèdent est fortement simplifié. Il 

décrit le principe des interactions entre un faisceau d'électrons et une ligne électroma
gnétique à propagation lente lorsque le couplage et l'intensité électronique dans le 
faisceau sont tous deux faibles. 

4.4.15 Réalisation pratique 
Le schéma d'un tube à lignes couplées est donné à la figure 4.22. 

Fig. 4.22 Tube à lignes couplées. sortie (TOP seulement) 

La cathode chauffée émet un faisceau d'électrons à l'intérieur d'une ligne en hé
lice. Le faisceau a la forme d'un cylindre creux, présentant une forte concentration 
d'électrons au voisinage de l'hélice. Comme la distance parcourue est relativement lon
gue, le faisceau doit être focalisé, le plus souvent par un champ d'induction longitudinal. 

Les dimensions de la structure ainsi que les paramètres du faisceau déterminent le 
type de fonctionnement (carcinotron ou TOP) et la bande de fréquences. Des précau
tions particulières doivent être prises pour éviter l'apparition d'oscillations parasites. 
Suite au fonctionnement à large bande souhaité, le dispositif ne comporte pas de cavi
tés, et les transitions entre tube et lignes extérieures doivent être à large bande, ce qui 
ne permet pas de filtrer les signaux indésirables éventuels. Dans un TOP, dont on ne 
souhaite évidemment pas qu'il fonctionne en carcinotron, on dépose un matériau ab
sorbant sur une portion de la ligne de transmission. On évite ainsi l'existence d'une 
boucle de rétroaction qui produirait des oscillations. Une très grande précision est né
cessaire pour la réalisation des éléments de ces tubes : leur coût est par conséquent élevé. 

Les tubes à lignes couplées peuvent également faire usage d'une géométrie circu
laire, appelée structure M (magnétron), dans laquelle le faisceau est recourbé sous l'effet 
d'une induction magnétique statique (§ 4.2.1). 

4.5 GYROTRONS 

4.5.1 Limitations puissance-fréquence 
La densité de courant d'un faisceau d'électrons est limitée par les caractéristiques 

physiques de la cathode. La vitesse des électrons dépend de la tension d'accélération, 
elle aussi limitée physiquement par la géométrie des électrodes. L'énergie d'un faisceau 
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ne peut donc pas être augmentée indéfiniment, elle dépend des possibilités technologiques 
Par ailleurs, lorsque la fréquence augmente, les pertes dans les conducteurs augmentent 
et le rendement baisse [72]. 

Il résulte de tous ces facteurs que la puissance que peut fournir un tube hyper-
fréquences de type classique (magnétrons, carcinotron, TOP, klystron) décroît appro
ximativement comme/ - 5 [73]. Une nouvelle limite apparaît donc dans la bande 
millimétrique (fig. 4.45), la puissance disponible décroissant rapidement au-delà de 
30 GHz environ. 

Pour surmonter ces limitations, un nouveau principe d'amplification est en voie 
de développement. 

4.5.2 Maser à résonance de cyclotron 
Des électrons qui se déplacent dans un champ d'induction magnétique statique 

suivent une trajectoire circulaire (§ 4.2.1), qu'ils parcourent à la fréquence de cyclo
tron (4.4). Certains électrons peuvent exciter un signal hyperfréquences dans un circuit 
extérieur; d'autres électrons en revanche, absorbent une partie du signal. Pour qu'il y 
ait amplification ou génération de signal, il faut que le nombre des électrons générateurs 
soit supérieur à celui des électrons absorbeurs. 

Dans le cas du magnétron, cet effet est obtenu dans une structure à champs croi
sés en faisant usage d'interactions complexes entre courant d'électrons et signal hyper-
fréquences sur une ligne à obstacles périodiques (cavités annexes). Les électrons 
absorbeurs retournent bombarder la cathode : il en résulte une réduction de rendement 
qui devient prohibitive avec la fréquence. 

Cette déperdition d'énergie peut être réduite d'une autre manière, en faisant usage 
de la relativité, ainsi que de champs inhomogènes. Quand la vitesse d'un électron aug
mente et se rapproche de celle de la lumière, sa masse augmente et sa fréquence de cy
clotron diminue (4.4). Cet effet sert à former tes paquets d'électrons, similaires à ceux 
observés dans les klystrons, dans un dispositif appelé maser à résonance de cyclotron 
[74]. De nombreuses variétés de géométries ont été étudiées, l'une d'entre elles, appelée 
gyrotron, fournit des puissances importantes dans la bande millimétrique. 

4.5.3 Principe de fonctionnement du gyrotron 
La structure du gyrotron, développé à Gorki, en Union Soviétique [75], est repré

sentée à la figure 4.23. 
La géométrie présente une symétrie axiale. Les électrons sont émis par les faces 

latérales de la cathode, permettant ainsi l'émission d'une grande densité de courant avec 
une faible dispersion de vitesse. Les électrons sont ensuite accélérés par le champ élec
trique; suite à la présence simultanée d'un champ d'induction non uniforme, leur vitesse 
de rotation augmente et le faisceau se comprime. Cette structure est un miroir magnéti
que inversé (développé pour les réacteurs à fusion). L'énergie de rotation des électrons 
augmente aux dépens de l'énergie de motion longitudinale, fournie par le champ électro
statique. Les interactions entre particules et champ hyperfréquences ont lieu dans un 
guide circulaire dont la section varie légèrement avec la position. La fréquence du signal 
est proche de la fréquence de coupure du guide (zone à forte dispersion, fig. 2.8). Les 
électrons sont guidés par une induction magnétique statique à peu près constante : ils 
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solénoïd e cavité collecteur 

cathode guide d'ondes 

trajectoire fenêtre 
des électrons 

B2 (amplitude de l'induction statique longitudinale) 

Fig. 4.23 Géométrie du gyrotron et distribution du champ d'induction longitudinal. 

suivent des trajectoires hélicoïdales. L'interaction avec un mode TE à champ tournant 
provoque la formation de paquets; les électrons fournissent une grande partie de leur 
énergie de rotation au champ. Plus loin, l'induction diminue, c'est la zone de décom
pression, où les électrons se posent sur la surface du collecteur. 

Contrairement aux tubes hyperfréquences classiques (§ 4.5.1), la structure du 
gyrotron a une forme régulière : pas de variation brusque de section, de cavités annexes, 
de lignes hélicoïdales, etc. La distribution du champ et des trajectoires est par consé
quent plus uniforme, ce qui réduit les pertes. On peut de plus faire usage d'une grande 
capacité de courant d'électrons. Les différentes fonctions émission, interaction, collec
tion sont spatialement distinctes. 

4.5.4 Réalisations 
Des gyrotrons ont fourni, en régime entretenu, 12 kW à 107 GHz; 2,4 kW à 

157 GHz et 1,5 kW à 330 GHz [76]. Les rendements correspondants sont de 31%, 9,5% 
et 6%. Il faut à ces tubes des inductions statiques importantes de 4,3 et 6 Tesla, fournies 
par des solénoïdes supraconducteurs. 

Les puissances fournies par les gyrotrons sont de 100 à 1000 fois plus élevées que 
celles que peuvent fournir, aux mêmes fréquences, les tubes hyperfréquences classiques. 
Les gyrotrons et autres masers à résonance de cyclotron ouvrent donc la voie aux appli
cations de grande puissance aux ondes millimétriques. 

4.6 GENERATEURS A TRANSFERT D'ELECTRONS 

4.6.1 Vallées multiples dans les semiconducteurs, résistivité différentielle négative 
L'étude des phénomènes de conduction (physique quantique) dans les semicon

ducteurs montre que la bande de conduction n'est en général pas unique. Dans la plu
part des semiconducteurs, cette bande est formée de plusieurs vallées dans les diagram-
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mes énergie-quantité de mouvement [77]. Dans beaucoup de cas les propriétés des 
électrons sont les mêmes dans les différentes vallées, cette distinction n'ayant donc pas 
d'effet pratique (on parle alors de vallées équivalentes). 

Certains semiconducteurs du groupe III-V, notamment VArseniure de Gallium 
(GaAs) de type η et le Phosphure d'Indium (InP) possèdent deux vallées de caractéris
tiques différentes (fig. 4.24). 

vallée inférieure 
(grande mobilité) 

énergie W 

vallée supérieure 
(mobilité faible) 

AW 

nombre d'onde quantique k 

Fig. 4.24 Diagramme énergie-quantité de mouvement pour le GaAs. 

Dans le diagramme de la figure 4.24, qui représente l'énergie d'un électron W en fonc
tion de son nombre d'onde quantique k, sa vitesse peut être déterminée par (II.2.127) 

2π àW 
(4.49) ν = m 

h àk 

où h est la constante de Planck. 
La vitesse d'un électron est directement proportionnelle à la pente des courbes. 

La vallée inférieure est escarpée, ce qui correspond à une variation rapide de la vitesse 
lors d'une augmentation de tension ou, en d'autres termes, à une grande mobilité ou 
à une faible masse effective (II.2.132). La vallée supérieure est plus étalée : les électrons 
y sont plus lents, suite à une faible mobilité ou une grande masse effective. 

Pour une faible tension appliquée, les électrons sont tous situés dans la vallée in
férieure. Une augmentation de tension produit une augmentation de champ électrique, 
les électrons se déplacent à grande vitesse et leur énergie s'accroît. Lorsque l'énergie dé
passe Δ W, les électrons peuvent passer à la vallée supérieure : c'est ce qu'on appelle transfert 
d'électron. Ce passage s'accompagne d'une brusque diminution de vitesse (fig. 4.25). 

Lorsque le champ électrique est supérieur à un seuil I E% I, la vitesse moyenne et, 

vitesse il 

mobilité vallée supérieure 

mobilité vallée inférieure 

Eg champ électrique E 

Fig. 4.25 Vitesse en fonction du champ électrique en présence de transfert d'électrons. 
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par conséquent le courant, diminuent lorsque le champ augmente. On parle de résisti-
vité différentielle négative. 

4.6.2 Effet Gunn, domaine à champ électrique intense 
Un électron se déplace dans un barreau de semiconducteur III-V (GaAs) sous 

l'effet du champ électrique produit par une tension appliquée entre deux électrodes 
(fig. 4.26). Suite à une augmentation de tension, le champ au voisinage de l'électron 
dépasse la valeur I E% I : l'électron passe dans la vallée supérieure de la figure 4.24 et sa 
vitesse décroît brutalement. Le résultat est analogue à celui qui se produit sur une route : 
lorsqu'une voiture freine, il y a formation de paquets. Les électrons ralentis par le 
champ électrique intense se groupent : cette concentration d'électrons augmente loca
lement le champ électrique, il y a formation d'un domaine à champ électrique intense 
qui se déplace à la vitesse des électrons dans la vallée supérieure. 

Fig. 4.26 Domaines de Gunn (n = densité d'électrons). 

Cette concentration locale d'électrons et de champ dans le temps et l'espace 
implique une réduction équivalente dans le reste du semiconducteur. Une grande partie 
de la tension appliquée au semiconducteur apparaît entre les bords du domaine. Le 
champ électrique dans le reste du semiconducteur est inférieur à la valeur limite. L'exis
tence d'un domaine empêche que d'autres domaines puissent se former. Ce n'est que 
lorsque le domaine aura traversé le semiconducteur et atteint l'anode qu'un nouveau 
domaine pourra commencer à se former. Le flot d'électrons, injecté de façon continue 
par la cathode, atteint l'anode par paquets successifs. Le résultat est analogue à celui 
obtenu dans un klystron (sect. 4.3). Dans le cas présent, il est produit dans un semi
conducteur homogène par des interactions quantiques. 

Cet effet a été découvert fortuitement par J.B. Gunn en 1963 [78], dans le cadre 
de l'étude de la conduction dans le GaAs en présence de champs électriques intenses. 
Un échantillon de GaAs de 0,1 mm de longueur avait alors produit des oscillations de 
courant au voisinage de 1 GHz. 
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4.6.3 Conditions d'oscillation 
C'est improprement que l'on parle de diodes Gunn, puisqu'il n'y a pas de jonc

tion entre deux matériaux de types différents. L'effet Gunn est un effet de volume qui 
se produit dans un barreau homogène de semiconducteur. 

Le plus souvent, les domaines commencent à se former au voisinage immédiat de 
la cathode, région très inhomogène au point de vue dopage. Le domaine dérive graduel
lement vers l'anode, le temps de transit étant donné par le quotient de la longueur L du 
barreau par la vitesse ν des électrons (vallée supérieure) 

tt = L/v s (4.50) 

Il faut par ailleurs un certain temps de formation pour qu'un domaine atteigne 
sa dimension maximale. Le temps de formation est inférieur au temps de transit lorsque 

nL > 1016 m-2 (4.51) 

où η est la densité des porteurs. 
Par ailleurs, pour que le temps de formation d'un domaine soit inférieur à la pé

riode du signal, il faut encore que 

n/f > 5-1010 s/m3 (4.52) 

4.6.4 Modes d'oscillation 
Les caractéristiques d'un générateur de Gunn dépendent non seulement du ma

tériau semiconducteur, mais également du circuit hyperfréquences auquel il est couplé, 
qui peut influencer plus ou moins profondément le fonctionnement de l'ensemble. Il 
existe de ce fait un grand nombre de modes de fonctionnement possibles. 

4.6.5 Mode de transit 
Le domaine peut disparaître après une traversée complète du semiconducteur : 

on parle dans ce cas de mode de transit. La fréquence du signal est alors imposée par 
le matériau et vaut / t = IJtx (4.50). C'est ce mode qui a été observé dans les premières 
expériences de Gunn. On augmente la puissance de sortie et le rendement en couplant 
la diode à un circuit résonnant (cavité) qui stabilise et permet de régler la fréquence sur 
une plage restreinte. 

4.6.6 Mode retardé 
Dans le mode retardé, le temps de transit tt est plus court que la période du signal T 

dans le circuit résonnant. La formation d'un nouveau domaine est de ce fait retardée par 
une tension inférieure à la tension critique. Pour obtenir la puissance maximale à la sor
tie, on ajuste le circuit de façon à ce que le domaine atteigne l'anode au moment où la 
tension est minimale, procédé similaire à celui employé dans les amplificateurs en classe C : 
le maximum de courant apparaît en même temps que le minimum de tension, ce qui 
permet d'améliorer le rendement [79]. La fréquence d'oscillation est contrôlée par le 
circuit oscillant et peut être accordée sur une bande de fréquence allant jusqu'à une 
octave (la puissance de sortie ne reste cependant pas constante sur cette bande). 
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4.6.7 Mode étouffé 
Si la tension baisse en dessous d'une certaine valeur, le domaine peut disparaître 

pendant le transit : on parle alors de mode étouffé (quenched mode). Le semiconducteui 
se retrouve dans la partie ohmique de la caractéristique durant une brève période, et un 
courant d'électrons rapides circule, jusqu'à la formation du domaine suivant. Ici aussi 
le courant circule alors que la tension est minimale (classe C). Ce mode permet un 
accord de fréquence sur une large bande. 

4.6.8 Mode à accumulation limitée, LSA 
Quand le signal hyperfréquences a une amplitude suffisante pour que la tension 

descende à chaque cycle en dessous de la valeur critique et que, par ailleurs, sa fréquence 
est suffisamment élevée, il est possible d'empêcher la formation de domaines. On obtient 
alors des modes à accumulation limitée de charge d'espace (LSA : Limited Space charge 
Accumulation). La fréquence d'oscillation de ces modes est indépendante du temps de 
transit : on peut faire usage d'épaisseurs plus importantes de semiconducteur [80]. 

En principe, les modes LSA permettent d'obtenir des meilleurs rendements et 
une puissance plus élevée que les autres [81]. 

En pratique toutefois, il est difficile de réellement empêcher la formation de 
domaines (qui apparaissent à chaque inhomogénéité du matériau) de sorte que les élé
ments correspondants n'ont guère dépassé le stade de prototypes. 

4.6.9 Modes hybrides 
Il existe encore une collection de modes hybrides, qui se situent entre les modes 

de domaine et les modes LSA. Ils possèdent des caractéristiques intermédiaires. 

4.6.10 Oscillateur de Gunn 
En pratique, on réalise un tel oscillateur en plaçant une diode Gunn dans une 

cavité en guide d'ondes, ligne coaxiale ou microruban (fig. 4.27) et on lui applique une 
tension continue de polarisation (généralement de 6 à 15 Volts, dépendant de la diode). 
La fréquence d'oscillation est ajustée en déplaçant un piston ou une vis d'accord. Les 

en ligne coaxiale en guide d'ondes 

Fig. 4.27 Oscillateurs à diode Gunn. 
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puissances fournies sont de l'ordre de 10 à 100 mW. Les rendements sont faibles, de 
l'ordre de quelques pourcents. 

On obtient une puissance du même ordre de grandeur que celle d'un klystron 
réflex (§ 4.3.6) avec un fonctionnement beaucoup plus simple. Les diodes Gunn ont 
donc rendu possible de nouvelles applications des hyperfréquences, pour lesquelles on 
ne désire qu'une puissance limitée et un emploi facile. 

4.6.11 Amplificateur à diode Gunn 
Lorsqu'on polarise un générateur à diode Gunn légèrement en dessous de la 

tension minimale pour la mise en route d'oscillations, on constate que son impédance 
d'entrée a une composante résistive négative pour les fréquences proches de la fréquence 
d'oscillation. Il est donc possible d'obtenir une amplification. Cet amplificateur ne pos
sède toutefois qu'un seul accès (en hyperfréquences), par lequel passent simultanément 
le signal d'entrée et le signal de sortie. Des précautions particulières doivent être prises 
pour éviter une rétroaction parasite, qui peut provoquer des instabilités (§ 6.2.5). 

4.6.12 Remarque 
La diode Gunn η 'est pas un élément à résistance négative : elle n'est pas compa

rable à la diode tunnel (sect. VII.4.3). Le mécanisme fondamental de l'effet Gunn est 
la formation et la disparition de domaines, qui se répètent avec une période liée à la 
dimension du semiconducteur. L'amplificateur à diode Gunn n'a de ce fait qu'une bande 
étroite de fonctionnement. Au contraire, un élément à résistance négative permet d'am
plifier sur une large bande de fréquence. 

4.7 AVALANCHE ET TEMPS DE TRANSIT 

4.7.1 Mécanisme de l'avalanche 
L'effet d'avalanche dans un semiconducteur est similaire à la décharge dans un 

gaz (arc électrique, § II.4.8.3). Un champ électrique intense accélère les porteurs de 
charge (électrons et trous) jusqu'à ce que leur énergie soit suffisante pour ioniser un 
atome du semiconducteur et libérer une paire électron-trou, qui à son tour est accélé-

sens bloqué 

U* 

/ i 

j ~ '" 
I avalanche 

ι 

/ sens passant 

/ ι 

Fig. 4.28 Diagramme courant-tension d'une jonction p-n. 
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rée par le champ, et ainsi de suite. Vu la similitude avec la formation de coulées de 
neige en montagne, on parle d'effet d'avalanche. Il y a en fait réaction en chaîne et le 
courant croît exponentiellement. On parle d'ionisation par impact pour la distinguer du 
phénomène d'effet tunnel qui apparaît dans des jonctions p-n fortement dopées (dio
des Zener, diodes tunnel). Le champ électrique nécessaire pour produire une avalanche 
dans un semiconducteur est de l'ordre de 107 V/m. Comme il n'est pas pratique de créer 
un champ d'une telle ampleur dans un matériau homogène (échauffement excessif), 
on fait usage d'une jonction p-n polarisée dans le sens inverse (fig. 4.28) (sect. VII.4.4), 

On évite en général de faire fonctionner des éléments semiconducteurs dans la 
zone d'avalanche (ou trop près de celle-ci) afin d'éviter l'apparition de bruit ou même 
la destruction de la jonction qui peut se produire si le courant n'est pas limité et si 
réchauffement devient excessif. 

4.7.2 Avalanche en régime sinusoïdal 
Lorsqu'on applique la tension d'avalanche à une jonction p-n, le courant aug

mente exponentiellement suite au phénomène d'ionisation par impact. Il faut un cer
tain temps pour l'établissement du courant, puisque les porteurs doivent se déplacer 
dans la zone d'avalanche, créant des paires par collision ionisante durant leur déplace
ment. Si la jonction est polarisée en continu juste en dessous de la tension d'avalanche, 
et qu'on superpose un signal sinusoïdal de faible amplitude, le courant d'avalanche 
commence à circuler dès que la tension est supérieure à la tension d'avalanche. Ce cou
rant croît exponentiellement. Lorsque la tension descend en dessous du seuil, le phé
nomène d'avalanche cesse et le courant décroît. Il en résulte que le courant est en 
retard d'un quart de période environ sur la tension (fig. 4.29) [82]. 

0 

I 

1 

\ / t 

\ / 

0 t 

Fig. 4.29 Retard entre courant et tension dans la zone d'avalanche. 

4.7.3 Zone de dérive 
Pour obtenir une résistance négative, il faut que le décalage entre tension et cou

rant soit de 180°. On fait donc traverser aux porteurs de charge une zone de dérive 
vide de charges et soumise à un champ électrique important. Ces porteurs traversent 
cette zone à la vitesse de saturation (lorsque le champ est important la vitesse des por
teurs devient constante). Si les électrons sont injectés à un instant t dans la zone de 
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dérive, ils arrivent à l'anode en t 4- tt, ou tt est le temps nécessaire au transit. Dans le 
circuit extérieur, un courant circule durant cette période. En ajustant la longueur de 
la zone de dérive on obtient un déphasage supplémentaire du courant de 90°, qui 
s'ajoutent aux 90° déjà produits par l'avalanche elle-même (§ 4.7.2). 

4.7.4 Diode IMPATT 
L'élément oscillateur utilisant les effets combinés d'avalanche et de temps de 

transit est appelé diode IMPATT (de l'anglaisIMPact Avalanche and Transit Time). 
Le profil proposé à l'origine par Read [83] comporte une jonction abrupte n+p suivie 
d'une zone de dérive de matériau intrinsèque (i) et une zone p+ pour le contact. Seuls 
les trous participent au courant retardé dans cette structure. Plusieurs autres profils 
plus simples ont été réalisés en pratique : n+p p+, n+pi p2p+ et n+npp+. Ce dernier profil 
présente deux zones de dérive de part et d'autre de la jonction : l'une pour les trous, 
la seconde pour les électrons. La figure 4.30 représente les quatre profils mentionnés 
et l'allure de leur champ électrique respectif. 

- n p i P - — η ρ P ~ — η P1 P2 P ~" ~ η η P P " " 

£.1 

k 
Fig. 4.30 Diodes IMPATT et allure du champ électrique. 

Au point de vue circuit extérieur, les diodes IMPATT sont similaires aux diodes 
Gunn, mais présentent une plus haute impédance. Elles nécessitent une plus grande 
tension d'alimentation (70-100 V) et fournissent une puissance pouvant être plus éle
vée (de l'ordre de Watts) avec un rendement supérieur. Elles ont en revanche un niveau 
de bruit nettement plus important. 

4.7.5 Diode TRAPATT 
Le terme TRAPATT (de l'anglais TRApped Plasma Avalanche Triggered Transit) 

désigne une structure n+ ρ p+ de silicium ou de germanium (fig. 4.31). La région ρ est 
faiblement dopée et sert de zone de dérive. 

Quand on polarise cette diode dans le sens inverse, le champ électrique à la jonc
tion n+p est suffisant pour maintenir l'avalanche, et les porteurs majoritaires se dépla
cent à la vitesse de saturation à travers la zone de dérive. Une variation de tension rapide 
en provenance du circuit extérieur provoque l'expansion rapide de l'avalanche dans 
toute la zone de dérive : la diode se trouve remplie d'un plasma dense, et devient haute
ment conductrice à basse tension. Une fois les porteurs évacués, la tension augmente et 
le champ atteint de nouveau la valeur d'avalanche. La diode commute donc, sous l'effet 
de la variation de tension dans le circuit extérieur, entre un état courant élevé sous ten-
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Fig. 4.31 Diode TRAPATT. 

sion faible et un état courant faible sous tension élevée [84]. Cet effet de résistance 
négative peut servir à réaliser un oscillateur ou un amplificateur. On peut obtenir ainsi 
de fortes puissances en régime impulsionnel (§ 5.8.2) avec un très bon rendement, de 
l'ordre de 60%. Le fonctionnement est fortement non linéaire, il faut donc filtrer les 
harmoniques supérieurs. 

4.7.6 Diode BARITT 
Dans la diode BARITT (de l'anglais BARrier Injected Transit Time), les porteurs 

sont injectés dans la zone de dérive par une jonction polarisée dans le sens passant 
(fig. 4.32). 
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Fig. 4.32 Diode BARITT. 

La jonction p+n conduit, émettant des trous dans la région intrinsèque qu'ils tra
versent à la vitesse de saturation pour atteindre le contact p+. On obtient une résistance 
négative pour un déphasage de π entre le courant et la tension. Les diodes BARITT 
fonctionnent avec une faible tension et produisent moins de bruit que les diodes IMPATT. 
La puissance fournie ne dépasse toutefois pas quelques milliwatts [85]. 

r\ 
U 
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4.8 TRANSISTORS 

4.8.1 Introduction 
L'emploi de transistors en hyperfréquences est relativement récent. Il fait suite au 

développement technologique spectaculaire qui permet de contrôler de façon extrême
ment précise le positionnement des masques lors de la fabrication. Les dimensions des 
électrodes ont pu être réduites à moins d'un micromètre, les temps de transit étant de 
l'ordre de quelques picosecondes. Quant aux réactances parasites, leurs effets sont atté
nués par l'adjonction d'éléments d'adaptation sur le substrat semiconducteur lui-même 
[86]. La limite en fréquence des transistors bipolaires se situe vers 5-6 GHz, les transis
tors MESFET étant utilisés aux fréquences plus élevées (§ 4.8.4). 

Les transistors sont des tripôles principalement utilisés pour l'amplification. On 
peut les employer comme oscillateurs en les couplant à un circuit de rétroaction 
(§ 4.1.2). Le principe de fonctionnement d'un transistor est décrit en détail au volu
me VII (chap. 5 et 7). Le schéma bloc d'un amplificateur hyperfréquences à transistor 
est représenté à la figure 4.33. On notera l'importance tes circuits d'adaptation [87]. 
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Fig. 4.33 Amplificateur à transistor. 

4.8.2 Rapports d'amplification 
Uamplification en puissance est donnée par 

^s IPe = ( hlh ) 2 Re [Zs]/Re [Ze] 1 (4.53) 

où les indices s et e représentent respectivement les valeurs de sortie et d'entrée. Le 
rapport ijie est le gain en courant, qui décroît avec la fréquence selon fjf, le gain est 
égal à l'unité à la fréquence de transition / t (§ VII.5.8.7) 

PsIPe = ( / t / / ) 2 R e [ Z s ] / R e [ Z e ] 1 (4.54) 

Pour que l'amplification en puissance soit importante aux hyperfréquences, il 
faut non seulement que la fréquence de transition / t soit élevée, mais aussi que le quo
tient des parties réelles des impédances de sortie Zs et d'entrée Ze soit grand. Il faut 
donc optimiser la géométrie et le dopage du semiconducteur pour obtenir le meilleur 
compromis entre ces grandeurs. 

4.8.3 Transistors bipolaires 
Les transistors sont le plus souvent réalisés en technologie planar n-p-n au silicium 

[88]. Ils sont montés en émetteur commun lorsque le gain est déterminant, en base com
mune pour les applications de puissance. La fréquence de transition est inversement 
proportionnelle au temps de transit r, somme de quatre composantes : 
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• temps de charge de la jonction émetteur-base; 
• temps de transit à travers la base; 
• temps de transit de la zone de déplétion de la jonction base-collecteur; 
• temps de charge de la jonction base-collecteur. 

Il ressort de la relation (4.54) qu'on souhaite une impédance d'entrée basse et une 
impédance de sortie élevée : il s'agit ensuite de les adapter aux lignes, qui ont le plus 
souvent une impédance caractéristique de 50 Ω. Des condensateurs MOS (Métal Oxyde 
Semiconducteur) et des conducteurs discrets, placés à l'intérieur même du boîtier, per
mettent d'adapter sur une grande plage de fréquences. 
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Fig. 4.34 Géométries de transistors bipolaires. 
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Plusieurs géométries sont utilisées, visant à élargir au maximum les jonctions sans 
augmenter les surfaces des électrodes (fig. 4.34). 

4.8.4 MESFET 
Un transistor MESFET (de l'anglais MEtal Semiconductor Field Effect Transistor 

est un transistor à effet de champ à jonction (chap. VII.7) dans lequel la jonction de 
grille est réalisée par un contact métal-semiconducteur (jonction de Schottky, 
sect. VII.4.5). Le courant entre la source et le drain est commandé par la largeur du 
canal sous la grille (gâte), qui dépend de la tension apparaissant aux bornes de la grille 
(fig. 4.35) [89]. 

drain 

zone de déplétion 

Fig. 4.35 Modèle physique d'un MESFET. 
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Fig. 4.36 Géométries de transistors MESFET. 
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Les propriétés en hyperfréquences dépendent du temps de transit des porteurs, 
la fréquence de transition est approximativement donnée par [90] 

/t = 
2nLf 

Hz (4.55) 

où μ ρ est la mobilité des porteurs aux champs faibles, qui vaut environ 0,5 m2/Vs pour 
l'arseniure de gallium GaAs (environ 2 fois plus que dans le silicium) f/P et UB sont res
pectivement les tensions de pincement (pinch-off) et de la jonction Schottky, LG est la 
longueur effective de la grille. 

Deux dispositions des électrodes d'un MESFET sont présentées à la figure 4.36 [91 

4.8.5 Remarque : bruit de grenaille 
Le bruit de grenaille (shot noise) [92] est proportionnel au courant qui traverse 

une jonction. Un transistor bipolaire comporte deux jonctions traversées par le courant; 
le MESFET n'a en revanche qu'une jonction (grille), parcourue par un faible courant 
inverse. Il en résulte que le MESFET possède un avantage inhérent sur le transistor bi
polaire en ce qui concerne le facteur de bruit. 

4.9 MULTIPLICATION DE FREQUENCE 

4.9.1 Génération d'harmoniques 
On applique un signal sinusoïdal, dont la fréquence est un sous-multiple de la 

fréquence finale requise, à un élément non linéaire [93]. On génère de cette manière 
des harmoniques du signal d'entrée, et on extrait par filtrage le signal à la fréquence 
désirée [94]. 

On peut faire usage soit d'une résistance non linéaire, soit d'une capacité non 
linéaire, les deux d'ailleurs généralement produites par une jonction p-n dans un semi
conducteur. Toutefois, par suite des pertes, le rendement d'une résistance non linéaire 
ne peut pas dépasser la valeur de 1/n 2, où η est le rang de l'harmonique [95]. En re
vanche, une capacité non linéaire (varactor) peut générer des harmoniques avec un ren
dement théorique proche de 100% [96]. 

Le schéma de principe d'un multiplieur de fréquence est donné à la figure 4.37. 

OJ 0 HGJ)0 

OJ 0 élément 
non linéaire 

/ZGJ 0 

Fig. 4.37 Schéma de principe d'un multiplieur de fréquence. 

Un signal de pulsation ω0 est appliqué, à travers un filtre passe-bande centré en 
CO0, aux bornes d'une capacité non linéaire. La sortie est constituée par un filtre passe-
bande centré en η co0, connecté à une charge adaptée. Si l'élément non linéaire et les 
filtres sont non dissipatifs, il en résulte qu'une puissance peut être introduite seulement 
à la pulsation co0, et qu'une puissance ne peut être extraite et fournie à la charge qu'à 
la pulsation η ω0. Le rendement théoriquement atteignable est de 100%. Bien enten-
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du, les pertes dans le circuit réduisent dans une mesure importante ce rendement. En 
effet, tout varactor comporte, en plus de sa capacité non linéaire, une résistance série 
produite par les conducteurs, les contacts et la résistivité du semiconducteur. 

4.9.2 Problème : adaptation 
Si le principe de fonctionnement d'un générateur d'harmoniques est relativement 

simple, sa réalisation pratique présente des difficultés non négligeables. Il faut, bien 
entendu, que les filtres d'entrée et de sortie soient adaptés à la diode à leurs fréquences 
respectives, afin d'assurer un transfert maximum de puissance entre l'entrée à ω0 et la 
sortie à η ω 0 · Cela ne suffit toutefois pas : il faut encore que les impédances présentées 
par les filtres aux autres fréquences harmoniques soient purement réactives. On démon
tre en effet que l'élément non linéaire est le siège d'interactions complexes de multipli
cation et de mélange de signaux harmoniques : des courants circulent non seulement 
aux pulsations co0 et ηω0, mais à toutes les pulsations kœ0 [94]. Pour un bon rende
ment, les filtres du multiplieur doivent présenter des impédances adéquates aux fréquen
ces intermédiaires éventuelles. Le rôle des fréquences supérieures est moindre. Il en 
résulte qu'il est difficile de réaliser des multiplieurs à capacité non linéaire pour une 
grande valeur de n. Généralement on ne dépasse pas n = 4 (quadrupleurs). 

4.9.3 Varactors 
La capacité que présente une jonction p-n varie avec la tension selon (§ VII.2.4.4) 

C = C0(I -Υ/φ)'1 pour V < φ F (4.56) 

où C0 est la capacité à tension appliquée nulle, φ le potentiel de barrière de la jonction 
et γ est une constante, qui vaut une demi pour une jonction abrupte et un tiers pour 
une jonction graduelle. Le changement de capacité est dû à l'élargissement de la zone 
de déplétion lorsque la tension inverse augmente. 

4.9.4 Stockage de charges, diode échelon 
Lorsqu'on polarise une jonction p-n dans le sens passant durant une partie du 

cycle, des porteurs minoritaires s'accumulent dans la jonction, dont ils seront chassés 

sens passant 

\ / courant 
\ / inverse 

V période de 
transition 

Fig. 4.38 Courant circulant dans une diode échelon. 
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au début de la portion négative. On observe dans ce cas un courant inverse de brève 
durée, décroissant très rapidement dans les diodes réalisées spécifiquement pour cet 
usage, que l'on appelle diode échelon (en anglais step recovery, snap back). Le courant 
circulant dans une telle diode est représenté à la figure 4.38. La période de transition 
pouvant être très courte (de l'ordre de quelques picosecondes), ce courant contient des 
harmoniques d'ordre élevé. 

On peut considérer le phénomène de stockage de charge comme une augmenta
tion de la variation de capacité du varactor. Toutefois, le principe de multiplication est 
assez différent de celui d'une simple capacité non linéaire. Les diodes échelon permet
tent la génération d'harmoniques d'ordre élevé (n > 8) [97]. 

4.9.5 Multiplieurs actifs 
L'élément non linéaire employé pour la génération d'harmoniques (fig. 4.37) 

peut aussi être un élément actif, par exemple un amplificateur à transistors fonctionnant 
en classe B ou C. On a dans ce cas simultanément génération d'harmoniques et amplifi
cation. 

4.9.6 Application 
On fait principalement usage de multiplieurs de fréquence pour réaliser des sour

ces à fréquence d'oscillation très stable. Partant d'un oscillateur piloté par quartz, on 
amplifie le signal et on multiplie sa fréquence dans une chaîne de multiplieurs. Un exem
ple est présenté à la figure 4.39. 

6 GHz 

2,5 W 

Λ Λ 125 MHz I — 
fr\ /λ I 

^ ^ ^ 125 MHz 

V. V"V 130 mW I — ~ ^ " 1,1 W 
à quartz 

quadrupleur 
à varactor 

1,5 GHz 

6,3 W 

tripleur à 
varactor 

double ur à 
transistor 

500 MHz 

8,6 W 

250MHz 

4,5 W 

doubleur à 
tra nsistor 

Fig. 4.39 Schéma bloc d'une source à multiplieurs de fréquence. 

4.9.7 Application : diviseur de fréquence 
Une chaîne de multiplication, couplée à un comparateur de phase et à une boucle 

de rétroaction, permet également de verrouiller un oscillateur sur un sous-multiple d'une 
fréquence donnée. Ce principe est notamment utilisé dans les horloges atomiques et 
les standards de fréquence. En effet, les sources les plus stables ont toutes des fréquences 
d'oscillation dans la bande des hyperfréquences (§ 5.3.11). 

On fait également usage de diviseurs de fréquence pour mesurer des signaux 
(§5.3.8). 
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4.10 AMPLIFICATEURSAFAIBLEBRUIT 

4.10.1 Introduction 
C'est dans la bande des hyperfréquences que le bruit de fond électromagnétique 

est le plus faible (§ 7.6.4) : la sensibilité à la réception est de ce fait maximale. Cette 
propriété est toutefois fortement dégradée lorsqu'on fait usage d'amplificateurs à tran
sistors ou à tubes, car le bruit que ces amplificateurs superposent au signal est de plu
sieurs ordres de grandeur plus élevé que le bruit de fond (§ 7.6.5). Pour pouvoir 
pleinement exploiter la très grande sensibilité inhérente aux hyperfréquences, des 
dispositifs ne faisant pas usage d'électrons libres (générateurs de bruit) ont été mis au 
point. On fait usage des interactions entre signaux de fréquences différentes dans les 
capacités non linéaires des amplificateurs paramétriques et dans les cristaux paramagné-
tiques des MASER (§ 4.10.5). 

4.10.2 Principe de l'amplification paramétrique 
Le principe de base consiste à faire varier un des paramètres du système, de façon 

à ajouter de l'énergie au signal. Supposons que dans un circuit résonnant LC, on puisse 
modifier instantanément la distance entre les plaques de la capacité. Si l'on écarte les 
plaques lors des extrema de la tension, la capacité diminue et la tension augmente, puis
que la charge Q = CU n'est pas modifiée. L'énergie, qui vaut 1A CU2 augmente, il faut 
exercer un effort pour écarter les plaques. On ramène les plaques à leur distance initiale 
lorsque la tension est nulle : aucune énergie n'est alors restituée au système mécanique 
(fig. 4.40). 

U " 

Fig. 4.40 Pompage d'une capacité. 

On a en fait amplifié le signal au moyen d'un pompage mécanique à fréquence 
double de celle du signal. Le principe de l'amplification paramétrique a été découvert 
en 1831 par Faraday. 

4.10.3 Analogie mécanique 
Une application mécanique d'amplification paramétrique est bien connue : il s'agit 

de la balançoire. Lorsque le déplacement est maximum, on modifie un paramètre, la 
position du centre de gravité, ajoutant ainsi de l'énergie à l'oscillation. Le centre de gra-
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vite original est rétabli lors du passage au point d'équilibre. Pour des raisons morpholo
giques, il n'est toutefois pas possible d'amplifier lors de la seconde alternance. 

4.10.4 Réalisation de l'amplificateur paramétrique, pompe, idler 
Il n'est bien entendu pas possible d'écarter mécaniquement les deux plaques du 

condensateur de la figure 4.40 à la fréquence double de celle du signal hyperfréquences. 
Le même résultat est obtenu par des moyens électriques dans la jonction p-n d'un semi
conducteur : la diode à capacité variable ou varactor (§ 4.9.3). On place le varactor 
dans un circuit résonnant (cavité), alimenté par le signal à amplifier de fréquence/et 
par un signal de pompage de forte puissance à une fréquence/p > / . Dans l'exemple de 
la figure 4.40, la fréquence de la pompe est exactement le double de celle du signal. Il 
ne s'agit pas là d'une exigence stricte, le même type d'amplification pouvant avoir lieu 
même si ce rapport n'est pas respecté. Dans ce dernier cas, on obtient en plus un signal 
à la fréquence intermédiaire ou fréquence idler fx =fp—f. Le circuit doit de ce fait 
résonner simultanément à trois fréquences. Une représentation simple est donnée à la 
figure 4.41. Il faut bien entendu que les trois modes de résonance de la cavité produi
sent chacun une tension aux bornes du varactor. 

adaptation 
du signal ^J Ll 

signal 

pompe 

filtre de pompe 

rfrWr I 11 I 11 I 
j L 

Fig. 4.41 Amplificateur paramétrique. IP 
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Des interactions fort complexes ont leur siège dans la cavité. Le mélange du signal 
et de la pompe fournit des signaux aux fréquences somme et différence. Ces signaux 
interagissent à leur tour avec la pompe, produisant un signal amplifié qui ressort de la 
cavité. Il faut bien entendu que des relations de phase existent entre tous ces signaux 
pour qu'on obtienne une amplification [98]. 

On obtient un faible niveau de bruit en refroidissant l'amplificateur (par exemple 
à l'azote liquide : 77 K), ou en faisant usage d'une pompe à fréquence beaucoup plus 
élevée que celle du signal (en ondes millimétriques). 

A la fréquence du signal, l'amplificateur paramétrique ne présente qu'un seul 
accès qui sert à la fois d'entrée et de sortie (§6.2.5). 

Les amplificateurs paramétriques ont un gain de 10 à 20 dB avec une bande pas
sante relative pouvant atteindre 20% environ. Ce sont des appareils délicats et coûteux. 
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4.10.5 MASER 
Le MASER (Microwave Amplification by Stimulated Emission οf Radiation) fait 

usage de propriétés quantiques dans certains matériaux, notamment les cristaux de 
rubis. Des électrons à basse énergie sont pompés dans un niveau d'énergie supérieur. 
En présence d'un signal d'entrée de fréquence adéquate, ils redescendent en fournissant 
un quantum d'énergie au signal. 

Le principe de base est représenté à la figure 4.42. 
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population 
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Fig. 4.42 Population des niveaux d'énergie (maser à 3 niveaux) : (a) à l'équilibre; (b) fonctionne
ment en maser. 

Un signal de pompage de fréquence f13 = (W3 - Wx)Jh (où la constante de Planck 
h = 6,624 10~34 J/s) et de forte intensité fait passer les électrons du niveau 1 au niveau 3 
et vice-versa. Les probabilités de transitions stimulées de 1 vers 3 et de 3 vers 1 étant 
égales, il en résulte que la population des deux niveaux atteint à peu près l'égalité lorsque 
le signal de pompe est très intense. 

La population du niveau 3, dans l'exemple de la figure 4.42, est alors supérieure 
à celle du niveau 2. Un signal de fréquence/23 = (W3 - W2)Ih provoque le passage 
d'électrons dans le sens de 2 vers 3, qui absorbent de l'énergie, et dans le sens de 3 
vers 2, qui fournissent de l'énergie au signal. Comme il y a plus d'électrons au niveau 3 
qu'au niveau 2, le signal est amplifié. Les électrons passent ensuite du niveau 2 au ni
veau 1 par relaxation et le cycle recommence. 

Les distances entre niveaux d'énergie des atomes correspondent à des fréquences 
dans le spectre visible. Pour obtenir des transitions dans les bandes hyperfréquences on 
fait appel à l'effet Zeeman (résonance paramagnétique) dans un cristal de rubis 
(Al2O3 + ions Cr

 3+). En présence d'un champ magnétique, des niveaux se divisent 
(structure hyperfine) : on peut ainsi régler l'espacement, c'est-à-dire les fréquences. Le 
même phénomène est observé dans un nombre très restreint de matériaux. 

Il faut encore que la différence des populations soit appréciable. A l'équilibre on 
a une distribution de Boltzmann 

1 / 2 3 (GHz) 
N3IN2 = exp[ (E2 -E3)IkT] = 1 1 (4.57) 

20 T(K) 
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A la température ambiante, la différence est insuffisante pour qu'il y ait amplifi
cation. On augmente cette différence en refroidissant le maser (hélium liquide 4,2 K; 
azote liquide 77 K) [99]. 

4.10.6 Maser à cavité 
Le principe est similaire à celui de l'amplificateur paramétrique, le rubis rempla

çant la capacité non linéaire dans un circuit qui doit résonner simultanément aux fré
quences /1 3 (pompe), / 2 3 (signal), et fn (idler). On obtient une amplification d'envi
ron 20 à 25 dB sur une bande très étroite, de l'ordre du MHz. Les signaux d'entrée et 
de sortie apparaissent au même accès (§ 6.2.5). 

4.10.7 Maser à onde progressive 
En faisant usage d'une structure hybride obtenue en croisant un maser et un TOP 

(§ 4.4.13), on peut réaliser une bande passante plus large, de l'ordre de quelques 
dizaines de MHz. Le rubis, parcouru par le signal de pompe, est entouré d'une ligne 
à vitesse de phase réduite (hélice, ligne à obstacles périodiques, § 4.4.10). Les inter
actions donnent une amplification quand les conditions de fréquence et d'excitation 
des champs sont satisfaites. Plus encore que dans le cas du TOP, des précautions doi
vent être prises pour éviter l'amplification bidirectionnelle, source d'instabilités. 

4.10.8 Remarque 
Les masers permettent une amplification avec un niveau de bruit extrêmement 

faible, leur température équivalente de bruit pouvant être inférieure à 10 K (§ 7.6.5). 
Ce sont les amplificateurs les plus sensibles qui existent, ils sont aussi les amplificateurs 
les plus coûteux, suite à la nécessité de travailler en régime cryogénique. Ils sont de ce 
fait réservés à des applications où la plus grande sensibilité possible est absolument 
indispensable. 

4.11 REMARQUES PRATIQUES 

4.11.1 Effet de la charge 
Tout oscillateur est influencé, de façon plus ou moins importante, par la charge 

extérieure qui lui est connectée. Celle-ci en effet charge directement la cavité ou le 
circuit électrique de l'oscillateur, ce qui a pour effet de modifier non seulement la 
puissance (§ III.8.5.4), mais aussi la fréquence du signal que fournit le générateur. 

4.11.2 Diagramme de Rieke 
L'effet de la charge sur un oscillateur est représentée en traçant, sur l'abaque de 

Smith correspondant à la charge (§ III.8.6.4), les courbes à puissance constante et à 
fréquence constante du signal fourni par l'oscillateur. Un exemple de diagramme de 
Rieke pour un klystron est représenté à la figure 4.43. 

On constate que pour certains domaines d'impédances à forte composante réac
tive le klystron n'oscille pas. Dans d'autres domaines fortement désadaptés, il oscille 
simultanément à plusieurs fréquences. Pour éviter qu'une variation de longueur de 
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Fig. 4.43 Diagramme de Rieke pour un klystron dans un cas de connexion défavorable 
lignes à puissance constante; lignes à fréquence constante. 

ligne (déphasage) ne provoque des fluctuations de puissance ou de fréquence, on choi
sit en pratique des charges adaptées au sens des lignes (facteur de réflexion le plus 
faible possible, § III.8.5.2). 

4.11.3 Définition : facteur de glissement 
Le facteur de glissement d'un oscillateur est l'écart maximum en fréquence ob

servé lorsqu'on déplace une charge mobile donnant lieu à une réflexion de 20% en 
amplitude. Le rapport d'onde stationnaire (ROS) de cette charge, défini au paragraphe 
7.2.2, vaut 1,5. Le facteur de glissement exprime la sensibilité en fréquence d'un oscil
lateur. 
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4.11.4 Rendements d'un amplificateur 
Le rendement d'un amplificateur indique quelle portion de l'énergie fournie a 

effectivement été employée pour l'amplification. En électronique traditionnelle, le 
rendement est défini comme le quotient de la puissance de sortie par la puissance fournie 
par l'alimentation. La puissance du signal d'entrée est en général très faible et n'est pas 
prise en considération. En hyperfréquences, le gain est souvent peu élevé et on rencon
tre couramment trois définitions différentes du rendement, qu'il ne faut pas confondre : 

• le rendement total. C'est le quotient de la puissance de sortie par la puissance 
totale fournie à l'amplificateur 

îfc = PJ(P6 + i>a) 1 (4.58) 

où Ps est la puissance de sortie, Pe la puissance du signal d'entrée et Pa la 
puissance fournie par l'alimentation; 

• le rendement partiel. La puissance fournie par le signal d'entrée n'est pas 
prise en considération 

vv = PJP* 1 (4.59) 
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Fig. 4.44 Abaque pour le rendement d'un amplificateur. 
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• le rendement de la puissance ajoutée. C'est la différence entre la puissance de 
sortie et la puissance d'entrée qui est comparée à la puissance fournie par l'ali
mentation 

Vpa = (Ps-Pe)IP* 1 (4.60) 

Pour un même amplificateur, ces trois rendements peuvent être fort différents si 
le gain est faible. Les relations entre ces trois rendements et le gain sont illustrés sous 
forme d'abaque à la figure 4.44. On a toujours 

T?p > Vt > T?pa 1 (4.61) 

4.11.5 Puissances fournies 
A titre indicatif, la figure 4.45 représente les plus grands niveaux de puissance 
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(b) 
Fig. 4.45 Puissances maximales fournies (en 1979) par les différents types de générateurs hyper-
fréquences : (a) en régime entretenu; (b) en régime impulsionnel. 
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que peuvent fournir les générateurs ou amplificateurs actuellement disponibles des 
différents types présentés au chapitre 4. Suite aux nouvelles réalisations technologiques, 
ces courbes sont susceptibles de se déplacer dans le temps vers le haut et vers la droite. 
Il est donc recommandé de consulter les revues techniques idoines et les catalogues des 
principaux fabricants. 

4.12 EXERCICES 

4.12.1 La vitesse des porteurs de charge dans un transistor est de 105m/s. Déterminer 
le temps nécessaire à un porteur pour traverser la base, si celle-ci a une épaisseur de 10 
micromètres (10 μηι). A quelle fréquence ce temps correspond-il à un quart de période ? 

4.12.2 Dans le diagramme caractéristique du magnétron (fig. 4.4), déterminer la position 
du point de tangence entre la droite de Hartree et la parabole de coupure. Quelle est l'évo
lution de ce point avec la fréquence ? Déterminer l'équation des courbes à rendement 
électronique constant. 

4.12.3 Déterminer les temps de transit des électrons dans un klystron réflex pour les
quels la puissance émise est maximale à une fréquence donnée /(sommets des modes). 

4.12.4 Déterminer les déphasages linéiques et les vitesses de propagation pour les ondes 
lente et rapide sur un faisceau d'électrons dans la situation suivante : n0 = 4· 10 élec
trons par mètre cube, V0 = 100 m/s et / = 2 GHz. 

4.12.5 Deux lignes de transmission ont des caractéristiques de propagation linéaires, 
données respectivement par 

/S1 = αλ ω 4- bx 

β2 = α2ω + b2 

Ces deux lignes sont alors couplées, le facteur de couplage valant K ( §4.4.7). 
Déterminer les caractéristiques des lignes couplées pour les deux cas possibles P2IPi = 1 
e t P2IP1 ~ ~~ 1· Quel tyPe de courbes obtient-on ? 

4.12.6 Une diode Gunn fournit un signal hyperfréquences de 10 mW lorsqu'elle est 
alimentée par un courant continu de 150 mA sous une tension de 7 V. Calculer la puis
sance dissipée et le rendement. Sachant que la section active de la diode a 10 μηι de 
long et que sa section droite est un cercle de 50 μπι de rayon, déterminer la densité de 
puissance dissipée en watt par mètre cube. 

4.12.7 Un varactor a un potentiel de barrière de φ = 0,6 V et une tension de claquage 
inverse de - 100 V. Déterminer les capacités maximale et minimale, et le quotient de 
ces deux valeurs, pour des polarisations allant du claquage inverse à une tension positive 
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de 0/2. Comparer les valeurs obtenues respectivement pour une jonction abrupte et 
pour une jonction graduelle. 

4.12.8 Un amplificateur paramétrique est conçu pour une fréquence de signal de 3 GHz. 
Il est basé sur une cavité en guide d'ondes rectangulaire, faisant usage du mode TE101 

pour le signal, du mode TE103 pour l'idler et du mode TE105 pour la pompe. Déterminer 
les dimensions de la cavité et la fréquence du signal de pompe. 

4.12.9 On veut amplifier un signal hyperfréquences de 10 GHz au moyen d'un maser. 
Quel est l'écartement des raies dans le diagramme des énergies qui permet l'amplification 
à cette fréquence? Quel est le rapport des populations des deux niveaux: à la tempéra
ture ambiante de 20 degrés Celsius, à la température de l'azote liquide et à celle de 
l'hélium liquide? 

4.12.10 La puissance fournie à un amplificateur par son alimentation vaut 20 watts. Le 
rendement total est de 45,5%, le rendement de la puissance ajoutée de 40%. Détermi
ner la puissance d'entrée, la puissance de sortie et le gain en dB. 



CHAPITRE 5 

MESURE DU SIGNAL 

5.1 GRANDEURS CARACTÉRISANT LE SIGNAL 

5.1.1 Définitions, spectre 
Un signal hyperfréquences, généré par les oscillateurs du chapitre 4, est caractérisé 

par deux grandeurs : 

• sa fréquence (mesurée en GHz); 
• sa puissance (mesurée en watts). 

Lorsqu'un signal est modulé, il peut être représenté par une superposition de 
signaux monochromatiques (série ou transformée de Fourier, sect. IV.7. 3/4), qui for
ment son spectre. Il est caractérisé par les fréquences et puissances respectives de cha
cun de ces signaux, appelés raies du spectre. 

5.1.2 Comparaison avec des étalons 
La mesure des grandeurs caractéristiques du signal (fréquence, puissance) fait 

usage d'une comparaison avec des grandeurs similaires extérieures au système mesuré, 
appelées étalons. En revanche, lors de la caractérisation de composants (chap. 7), on 
compare des grandeurs similaires, mais toutes mesurées à l'intérieur du système étudié 
(comparaison des amplitudes et des phases des signaux). 

5.1.3 Remarque 
Dans un guide d'ondes, la tension, le courant et l'impédance caractéristique sont 

des grandeurs dérivées des champs transverses et de leur quotient (§ 2.2.25). Elles ne 
sont pas définies de façon unique et universellement reconnue. De surcroît, elles ne 
sont pas directement mesurables. C'est pourquoi elles sont peu employées en hyper-
fréquences : on fait le plus souvent usage de la puissance et de grandeurs dérivées pour 
caractériser un signal (sect. 6.1). 

5.1.4 Mesure de fréquence 
Deux principes très différents servent à déterminer la fréquence d'un signal. L'un 

est basé sur la distribution spatiale des champs, dans les cavités et les guides d'ondes 
(sect. 5.2), l'autre sur le comptage de périodes par des techniques digitales (sect. 5.3). 
Un moyen dérivé, dont fait usage l'analyseur de spectre, consiste à effectuer un chan
gement de fréquence et à étudier le signal résultant à des fréquences plus basses 
(sect. 5.4). 
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5.1.5 Mesure de puissance 
La puissance d'un signal alternatif, de fréquence inférieure au domaine des 

hyperfréquences, est le plus souvent mesurée par rectification : un redresseur à diode 
semiconductrice fournit un signal redressé, dont la composante continue, facile à 
mesurer, est proportionnelle à la puissance moyenne du signal alternatif. Ce principe 
de mesure est employé dans les bandes de fréquence en dessous du GHz. Aux fréquences 
supérieures, on rencontre de nombreuses difficultés pratiques, notamment pour adap
ter un élément dont l'impédance d'entrée varie avec le niveau du signal (élément non 
linéaire). Il en résulte que jusqu'à maintenant, on n'a fait que rarement usage de la 
rectification pour mesurer la puissance [100]. D'autres mécanismes de détection sont 
de préférence employés : 

• mesure mécanique de la pression de rayonnement (sect. 5.5); 
• conversion thermique du signal hyperfréquences (sect. 5.6). 

5.1.6 Remarque 
Si les détecteurs à diodes ne sont guère employés pour la mesure de la puissance 

d'un signal, ils sont en revanche utilisés très largement pour la comparaison de niveaux 
(chap. 7). 

5.2 MESURES MECANIQUES DE LA FREQUENCE 

5.2.1 Fréquencemètre ou ondemètre à cavité 
Les cavités sont l'équivalent hyperfréquences des circuits accordés (chap. 3). On 

peut modifier la fréquence de résonance de certains modes en faisant varier les dimen
sions, le plus souvent la longueur. On fait en général usage d'une cavité coaxiale ou 
cylindrique comportant un piston mobile (fïg. 5.1). 

Z7\ 

ca 

Ψ 
piston annulaire mobile 

fîv 
boucle 
de couplage 

piston 
mobile 

guide d'ondes 
couplé par un 
ouverture 

en ligne coaxiale (mode TEM) 

Fig. 5.1 Ondemètres à cavité. 

en guide d'ondes circulaire (mode TEQH) 

La cavité est couplée à une ligne ou à un guide d'ondes selon un des 3 schémas 
de la figure 5.2. 

5.2.2 Principe de la mesure 
On modifie mécaniquement la position du piston jusqu'à ce que la fréquence de 

résonance coïncide avec celle du signal. Pour la cavité à réaction, l'amplitude du signal 



MESURE DU SIGNAL 185 
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cavité en réaction 
Fig. 5.2 Schémas de couplage d'un ondemètre. 

transmis passe par un minimum. Pour la cavité en transmission, elle passe par un maxi
mum (§ 3.5.15). Le signal réfléchi est minimal pour la cavité en réflexion (§ 3.5.11). 
On détermine la position du piston qui donne lieu à ces extrema, et on obtient ainsi la 
fréquence du signal [101]. 

La plupart des ondemètres de bonne qualité ont actuellement une échelle directe
ment graduée en fréquence. 

5.2.3 Précision 
La résolution d'un ondemètre dépend de la largeur de sa résonance. Pour que 

cette dernière soit étroite, il faut que le facteur de qualité chargé Qc soit élevé 
(§ 3.5.12). On choisit pour cette raison les modes TE011 et TE111 de la cavité cylin
drique circulaire, ainsi que le premier mode TEM de la cavité coaxiale (fîg. 3.18). Typi
quement, le facteur de qualité d'un ondemètre doit être égal ou supérieur à 10000 
pour permettre une bonne résolution. La précision d'une mesure à l'ondemètre est de 
l'ordre de 0,1%. Elle est sujette à une dérive thermique d'environ 10ppm/°C. 

5.2.4 Exemple: dimensionnement d'un ondemètre 
Un ondemètre pour la bande de fréquence 8,2 à 12,4 GHz fait usage du mode TE111 

en guide circulaire. Pour déterminer ses dimensions, on fait usage du diagramme de la 
figure 3.10. Après quelques calculs, on choisit le rayon a = 14,3 mm et la longueur d 
variant de 13,9 à 27,2 mm. 

5.2.5 Autres modes de résonance, suppresseur 
La cavité dimensionnée au paragraphe 5.2.4 peut aussi résonner sur les modes 

TM011 et TE211. Il y a donc ambiguïté : comment savoir si la fréquence détectée cor
respond au mode TE111 ou à un des autres modes? On peut éviter ce problème de 
deux façons : 

• en positionnant soigneusement le dispositif de couplage de manière à ne pas 
exciter les modes non désirés (sect. 3.6); 

• en plaçant dans la cavité un suppresseur de mode, dispositif qui perturbe les 
modes non désirés, par exemple en réduisant leur facteur de qualité. Ce dis
positif ne doit toutefois pas modifier le mode employé pour la mesure. 
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5.2.6 Remarque 
L'ondemètre à cavité ne permet qu'une mesure de la fréquence à un instant donné : 

il faut manuellement ajuster la cavité pour obtenir un maximum ou un minimum sur 
un appareil de mesure, puis lire la valeur de la fréquence existant au moment de la 
mesure. 

Il n'est pas possible de contrôler de façon continue la fréquence fournie par un 
générateur à l'aide d'un seul ondemètre, en vue par exemple de déterminer sa stabilité. 

5.2.7 Discriminateurs, à deux cavités, de Pound 
Pour contrôler de façon continue les petites variations de fréquence d'un oscilla

teur, on fait usage d'un discriminateur : il s'agit d'un circuit hyperfréquences compor
tant une ou plusieurs cavités (fîg. 5.3). 

/ 0 + Δ / 

signal rCKÎ 

T > ^ 
/ Ο - Δ / 

réponse cavité B 

signal 

~m 
(C ) 

Fig. 5.3 Discriminateurs : (a) discriminateur à deux cavités; (b) réponse en fréquence du discrimi
nateur à deux cavités; (c) discriminateur de Pound. 
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La tension de sortie de l'amplificateur différentiel dépend à peu près linéaire
ment de la fréquence sur une plage limitée. Pour le discriminateur à deux cavités 
(fig. 5.3), cette zone est située entre les deux fréquences de résonance. Dans le cas 
du discriminateur de Pound (fig. 5.3), les deux détecteurs sont également connectés 
à un amplificateur différentiel. La tension à la sortie de celui-ci a une allure similaire 
à celle donnée par le discriminateur à deux cavités [102]. Dans les deux cas, on obtient 
une tension directement proportionnelle à la déviation en fréquence, tension que l'on 
peut enregistrer pour déterminer la stabilité de l'oscillateur. 

5.2.8 Stabilisateur de fréquence 
Si l'on dispose d'un oscillateur à accord électronique, la tension de sortie du 

discriminateur (§ 5.2.7) permet de verrouiller la fréquence de l'oscillateur sur la fré
quence centrale/0 (fig. 5.3). 

5.2.9 Mesure de la longueur d'onde 
Dans une ligne terminée par une charge réfléchissante, la superposition d'une 

onde incidente et d'une onde réfléchie provoque l'apparition d'ondes stationnaires 
(§ III.8.6.2). Deux extrema successifs de tension ou de courant sont séparés par une 
demi-longueur d'onde de guide Xg/2. On peut mesurer cette grandeur au moyen d'une 
ligne fendue (sect. 7.2). Dans une ligne TEM à air (sect. 2.6), la valeur mesurée est 
directement égale à λ/2, d'où l'on tire 

/ = C0IX Hz (5.1) 

Dans le cas du guide d'ondes rectangulaire propageant le mode TE10, on obtient 
la longueur d'onde dans le vide à l'aide de (2.123), qui donne ici 

Χίο 
λ = / = m (5.2) 

où X10 est la longueur d'onde de guide du mode dominant. 

5.3 COMPTEURS DE FRÉQUENCE 

5.3.1 Principe de fonctionnement 
Un compteur électronique de fréquence est un appareil composé de circuits 

logiques, qui compte le nombre de périodes durant un laps de temps rigoureusement 
spécifié. Son schéma bloc est représenté à la figure 5.4 [103]. 

Le circuit d'entrée remplace le signal original (supposé sinusoïdal) par une suite 
d'impulsions calibrées. La porte laisse passer les impulsions pendant la période de 
comptage et les bloque le reste du temps. L'ouverture de la porte est commandée par 
l'unité de contrôle, à partir du signal fourni par la base de temps. Le compteur est formé 
d'une suite de bascules logiques, comptant le nombre d'impulsions qui traversent la 
porte pendant son ouverture (chap. V.4). Le nombre obtenu est enregistré et affiché. 
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Fig. 5.4 Mesure directe de la fréquence. 

5.3.2 Causes d'erreurs 
D existe deux sources d'erreurs différentes : 

• l'ouverture et la fermeture de la porte se produisent à un instant quelconque 
de la période du signal. Le comptage est dès lors précis à ± 1 période (effet de 
quantification). Cette erreur est négligeable lorsque la durée d'ouverture est 
beaucoup plus grande que la période du signal; 

• la précision dépend directement de la durée de comptage, spécifiée par la base 
de temps. Un oscillateur de haute stabilité à quartz assure une précision de 10"1 

à 10"9. L'oscillateur peut de plus être piloté par un étalon de fréquence à césium 
(§5.3.12) dont la précision est de l'ordre de 10"12 à 10"13. 

5.3.3 Limitation en fréquence 
Le temps nécessaire aux opérations logiques dans le compteur est petit mais non 

nul. Quand la période du signal est inférieure à une valeur minimale, la cadence des 
impulsions est trop rapide pour l'instrument. Un compteur de type standard mesure 
jusqu'à 500 MHz, des appareils rapides récents permettent d'atteindre 1,5 GHz. Suite 
au développement actuel de la logique ultra rapide, on peut s'attendre à voir cette 
limite repoussée. La plupart des signaux hyperfréquences ne peuvent toutefois pas 
être mesurés directement par un compteur électronique digital. 

5.3.4 Changement de fréquence, héterodynage 
Les possibilités d'emploi des compteurs digitaux en hyperfréquences sont consi

dérablement augmentées par le changement de fréquence ou héterodynage [104]. Le 
signal à mesurer, de fréquence / , est appliqué à un mélangeur (§ 5.3.14), qui est éga
lement connecté à une source de référence de fréquence / 0 . Le mélangeur fournit un 
signal à la fréquence \f~fo I. Si la source de référence est choisie judicieusement, le 
signal fourni par le mélangeur a une fréquence mesurable par le compteur. Cette mé
thode ne permet toutefois pas de déterminer laquelle des deux fréquences est la plus 
élevée. 

La résolution obtenue avec un changement de fréquence est la même que si 
l'on mesurait directement le signal. 

file:///f~fo
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Le changement de fréquence a permis de mesurer la fréquence d'un laser à 
2,54 THz (2 540 GHz) [105]. 

5.3.5 Convertisseur hétérodyne automatique 
En pratique, on utilise la source stable du compteur comme référence et on multi

plie sa fréquence (sect. 4.9). Un des harmoniques est mélangé avec le signal à mesurer 
(fîg. 5.5). 

filtre gyromagnétique 

Fig. 5.5 Convertisseur hétérodyne. 

Un filtre gyromagnétique accordable (§ 6.7.23) sélectionne de façon séquentielle 
les harmoniques. Lorsqu'un signal apparaît à la sortie du filtre passe-bas, le courant de 
commande du filtre gyromagnétique est maintenu constant et l'opération de comptage 
s'effectue. En répétant systématiquement l'opération en partant des basses fréquences, 
on évite l'ambiguïté de signe due au mélangeur. Lorsque plusieurs composantes spec
trales sont simultanément présentes, on peut mesurer celles-ci séquentiellement. Après 
la mesure de la fréquence la plus basse, on recommence l'opération à partir d'une fré
quence légèrement supérieure et ainsi de suite. 

5.3.6 Oscillateur de transfert 
Le signal d'entrée est ici mélangé avec les harmoniques d'une source auxiliaire à 

fréquence accordable (fig. 5.6). On fait varier la fréquence de la source auxiliaire jusqu'à 
ce qu'on obtienne un battement nul à la fréquence / 0 =/oi (zéro beat) avec l'un des 
harmoniques. 

La fréquence /0 1 de la source auxiliaire est mesurée sur le compteur et on sait 
que la fréquence du signal vaut 

/ = nf{ Ol Hz (5.3) 

On ne connaît toutefois pas l'ordre η de l'harmonique. Pour le déterminer, on 
répète l'opération en augmentant la fréquence de la source auxiliaire jusqu'au batte-
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Fig. 5.6 Oscillateur de transfert, 

ment suivant en / 0 = / 0 2 qui correspond à 

/ = ( " - 1)/02 Hz (5.4) 

La fréquence /es t le plus petit commun multiple (ppcm) des deux fréquences 
mesurées /01,/02- L* valeur de η est donnée par (5.3) et (5.4) 

η = /02 IU02 "/οι ) 1 (5.5) 

Par définition, η est un nombre entier: on arrondit la valeur obtenue à partir des 
mesures (entachées de légères erreurs) avant de calculer / à l'aide de (5.3) ou de (5.4). 

La résolution de la mesure est dégradée d'un facteur η par rapport à la mesure 
directe. 

5.3.7 Verrouillage de l'oscillateur de fréquence 
La plupart des compteurs permettent le verrouillage de la source auxiliaire sur un 

sous-harmonique du signal au moyen d'une boucle de rétroaction à verrouillage de 
phase (PLL), pour autant que la variation du signal ne soit pas trop importante. Par 
ailleurs, la multiplication par η est aussi effectuée par le compteur, qui affiche alors 
directement / : on peut ainsi contrôler de façon continue la fréquence d'un oscillateur. 

5.3.8 Diviseur en fréquence 
Un autre moyen d'étendre aux bandes hyperfréquences la plage de mesure d'un 

compteur digital consiste à employer un diviseur de fréquence, décrit au paragraphe 
4.9.7. Le principe de fonctionnement est similaire à celui de l'oscillateur de transfert, 
à ceci près que le facteur de multiplication η est dans ce cas fixe. Il suffît de connec
ter le signal à un accès et de mesurer sur un compteur standard le signal de sortie du 
diviseur. La résolution est dans ce cas aussi réduite d'un facteur η. 

5.3.9 Remarque : diviseur logique 
La division de fréquence peut également être effectuée à l'aide de circuits logiques 

(sect. V.4.1), qui sont les éléments de base des compteurs électroniques. Ces diviseurs 
sont sujets aux limitations indiquées au paragraphe 5.3.3. Des diviseurs possédant une 
limite supérieure de 1,2 GHz et des facteurs de division jusqu'à 128 sont disponibles. 
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5.3.10 Remarque 
Contrairement aux cavités, les compteurs permettent de contrôler de façon 

continue la fréquence du signal fourni par un oscillateur. La mesure n'est toutefois pas 
instantanée mais représente la moyenne de la fréquence pendant la durée de comptage. 

5.3.11 Etalons atomiques de fréquence 
Lors d'une transition d'un atome entre deux niveaux d'énergie (physique 

quantique), un photon est absorbé ou émis, sa fréquence étant directement propor
tionnelle à la séparation entre les deux niveaux (§ 4.10.5) 

Hz (5.6) / p q =(%-WpW 

où h est la constante de Planck. 
Certains matériaux possèdent des niveaux d'énergie très étroits (hyperfins), don

nant lieu à des fréquences d'interaction extrêmement stables [103]. C'est notamment 
le cas de l'hydrogène, du rubidium, du césium et du thallium, qui tous possèdent une 
transition entre deux niveaux hyperfins dans la bande des hyperfréquences 

• maser à hydrogène 1,420 405 751 GHz ; 
• cellule au rubidium 6,834682608 GHz; 
• faisceau de césium 9,192631 770 GHz; 
• faisceau de thallium 21,310 833 945 GHz. 

5.3.12 Etalon de fréquence au césium 
Cet étalon, dont l'utilisation est pour le moment la plus courante en pratique, 

fait usage d'un faisceau de césium (fig. 5.7). 
Un faisceau d'atomes de césium est émis par un four contenant du césium liquide. 

Un séparateur magnétique dirige les atomes qui sont dans un état hyperfin déterminé 
vers les zones d'interaction de la cavité. Un faible champ magnétique statique sépare 
les différents sous-niveaux de l'état hyperfin (effet Zeeman), de sorte que seules des 
transitions entre deux niveaux bien définis soient stimulées par le champ électroma-

four à 
césium 

sortie de l'étalon 
de fréquence 

magnétique 
constant 

séparateur 
magnétique 

Fig. 5.7 Etalon de fréquence au césium. 
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gnétique dans la cavité. Un second séparateur magnétique dirige vers le détecteur les 
atomes qui ont effectué la transition. Le courant dans le détecteur passe par un maxi
mum lorsque la fréquence du signal dans la cavité est exactement celle de la transition, 
soit 9,192631 770 GHz. Une rétroaction sert à accorder l'oscillateur précisément à 
cette fréquence. 

La précision ainsi obtenue est de l'ordre de 10~12, alors qu'une longueur ou une 
masse ne peuvent être déterminées actuellement qu'avec une précision de l'ordre de 10~9. 

5.3.13 Horloge atomique 
La fréquence étant l'inverse du temps, un étalon de fréquence est également un 

étalon de mesure du temps. La conférence générale des poids et mesures a adopté en 
octobre 1967 la définition de la seconde [106]. 

La seconde est la durée de 9 192 631 770 périodes de la radiation 
correspondant à la transition entre les deux niveaux hyperfins de 
l'état fondamental de l'atome de césium 133. 

Comme la seconde est définie à partir de la transition du césium, on dit que 
l'étalon à césium est un étalon primaire. 

Une horloge atomique à césium est formée d'un étalon de fréquence complété 
par un compteur. 

5.3.14 Mélangeur, produits d'intermodulation 
Un mélangeur (en anglais mixer) est formé d'un élément non linéaire, le plus 

souvent une diode semiconductrice (diode de Schottky, jonction métal-semiconduc
teur, § VII.4.6.4) et de circuits de connexion. La relation entre le courant et la 
tension pour de faibles tensions a la forme 

/ = / 8 [ e x p ( a £ / ) - 1] = /s 

(OiU)2 (ccU)3 

aU+- — + - + (5.7) 
2! 3! 

où la constante α vaut environ 40 V - 1. 
On applique à cette diode la somme de deux tensions sinusoïdales 

U = U1 sm(ojit)+U2sm(Lo2t) V (5.8) 

Le courant / possède alors des composantes à toutes les fréquences I mfx + nf2 I, 
avec m = ± 0,1,2 ... et η = ± 0,1,2..., que l'on appelle produits d'intermodulation. Con
sidérant le terme quadratique de (5.7), on voit qu'il donne 

2 2 
(Oi U) Is Oi 22 22 

/s = [U\ sin (oo1t) + U2 sin (co2O
 + 2UxU2un(Co1t) sin(co21)] 

2 2 

Λ a

 r TT2 . TT2 TT2 , . . TT2 
[Ui +U2-Uxcos(2œlt)-U2cos(2œ2t) 

4 

4- 2U\ U2 COs(CO1 - O J 2 ) J - 2 U\ U2 COs(CO1 + ω2)ί ] 

A (5.9) 
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Parmi les composantes de différentes fréquences du courant traversant la diode, 
il y a une composante à la fréquence IZ1 ~ / 2 I. Il n'est pas possible de déterminer si 
Z1 est plus grande ou plus petite que /2 . 

Le mélangeur est Vêlement fondamental de tout changement de fréquence. Il 
permet de déplacer un signal d'une bande à une autre et notamment de transférer un 
signal hyperfréquences à une fréquence plus basse, à laquelle le signal résultant peut 
être traité par les techniques électroniques classiques. Il est représenté schématique-
ment par le symbole de la figure 5.8. 

Fig. 5.8 Symbole du mélangeur. 

5.4 ANALYSEUR DE SPECTRE 

5.4.1 Remarque 
Dans toutes les mesures de fréquence considérées dans les deux sections 

précédentes, on a supposé un signal purement sinusoïdal. Une cavité, aussi bien qu'un 
compteur, assignent à chaque mesure un nombre, qui est une valeur moyenne de la 
fréquence. Ces appareils ne donnent pas d'information concernant la structure fine 
d'un signal (modulation). Seuls les discriminateurs effectuent une mesure instantan-
née de la fréquence, permettant de démoduler un signal modulé en fréquence (§ 5.2.7). 
Pour obtenir une description plus détaillée du signal on emploie un analyseur de 
spectre. 

5.4.2 Définition 
On appelle analyseur de spectre un dispositif permettant d'étudier un signal dans 

le domaine fréquentiel en affichant son spectre (transformée de Fourier, sect. IV.7.3), 
le plus souvent sur un écran d'oscilloscope [107]. 

5.4.3 Réalisation simple : filtre à balayage 
Un analyseur élémentaire consiste simplement en un filtre passe-bande accordable, 

à bande passante très étroite, par exemple un filtre gyromagnétique (YIG, § 6.7.23) 
connecté à une source de courant variable et à un détecteur, qui est à son tour connecté à 
une unité d'affichage (fig. 5.9). 

La bande passante du filtre, commandée par un courant en dent de scie, balaie 
périodiquement la plage de mesure choisie dans le domaine des fréquences. Un signal 
de fréquence / ne traverse le filtre et n'est détecté qu'à un instant particulier du 
temps t9 instant auquel la bande passante du filtre est centrée sur cette fréquence /. 
On obtient ainsi, à la sortie du détecteur, une transposition dans le domaine temporel 
du spectre fréquentiel du signal. L'oscilloscope, commandé par le même courant de 
balayage, permet alors d'afficher le spectre sur son écran. 
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signal 

Fig. 5.9 Analyseur de spectre simple. 

5.4.4 Problème: bande passante du filtre 
L'analyseur de spectre simple à filtre accordable présente un inconvénient : la 

bande passante et l'affaiblissement du filtre varient lorsqu'on modifie la fréquence 
d'accord. En fait, la courbe observée à l'oscilloscope n'est pas le spectre du signal lui-
même, mais le produit de convolution de celui-ci avec la fonction de transfert du 
filtre. La qualité d'un analyseur de spectre est donc déterminée par le filtre. L'analy
seur de spectre simple de la figure 5.9 ne permet pas l'étude précise du signal, il est 
donc peu employé en pratique. 

5.4.5 Changement de fréquence variable 
Une méthode plus élaborée pour déterminer le spectre du signal consiste à lui 

faire subir un changement de fréquence variable dans le temps, puis à appliquer le 
signal ainsi décalé à un filtre à bande passante étroite et fixe. Le schéma de principe 
est représenté à la figure 5.10. 

fl fixe 

signal 

à balayage 
rampe de 
commande 

Fig. 5.10 Analyseur à changement de fréquence variable. 

5.4.6 Principe de fonctionnement 
Le signal de fréquence / est appliqué à un mélangeur (§ 5.3.14) qui effectue le 

mélange avec les harmoniques du signal de fréquence / 0 de l'oscillateur local (LO). A 
la sortie du mélangeur, on obtient des composantes aux fréquences \f+nf01, où « est 
un nombre entier, positif ou négatif. Pour qu'une de ces composantes traverse le filtre 
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passe-bande, accordé de façon permanente à la fréquence / 2 , il faut que 

l / + i / o l = /2 H z (5.10) 

Lorsque cette condition est remplie, on observe un signal sur l'oscilloscope. 
L'oscillateur local est balayé en fréquence, c'est-à-dire que / 0 varie linéairement en 
fonction du temps. On obtient de cette manière un filtrage à fréquence variable, simi
laire à celui du paragraphe 5.4.3, mais avec un filtre à bande passante étroite fixe. 

5.4.7 Exemple 
L'oscillateur local est balayé de 2 à 4 GHz et le filtre est accordé à 2 GHz. Les 

solutions de (5.10) sont représentées, pour ce cas précis, à la figure 5.11. 

4 /o/GHz 

/o/GHz 

Fig. 5.11 Diagramme fréquentiel d'un analyseur de spectre à changement de fréquence. 

Un signal à 5 GHz fournit dans ce cas trois coïncidences : 

• avec la caractéristique - 3 pour / 0 = 2,333 GHz; 
• avec la caractéristique - 1 pour / 0 = 3,000 GHz; 
• avec la caractéristique - 2 pour / 0 = 3,500 GHz. 

L'image observée à l'oscilloscope (fig. 5.11) comporte 3 raies distinctes : ces trois 
raies sont produites par un seul et unique signal à 5 GHz. 

5.4.8 Remarque : ambiguïté 
La présence des solutions multiples de (5.10) complique l'usage de l'analyseur à 

changement de fréquence. Lorsqu'une raie est détectée, il faut déterminer à quelle 
situation elle correspond (signe et valeur de n). L'ambiguïté peut être levée en décalant 
les limites du balayage, ce qui requiert une opération supplémentaire de mesure. Il est 
aussi possible d'imposer une valeur de I n I en plaçant un filtre après le multiplieur. 
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L'effet est de réduire la plage de mesure, sans toutefois lever totalement l'indétermina
tion. Une solution plus favorable fait usage d'un présélecteur. 

5.4.9 Analyseur à présélecteur, fréquences-images 
Le filtrage à changement de fréquence (§ 5.4.5) est complété par un préfiltrage 

effectué par un filtre gyromagnétique ( § 6.7.23). Ce dernier filtre sert uniquement à 
éliminer les solutions indésirables de (5.10), appelées fréquences-images. Il peut avoir 
une bande passante relativement large, puisqu'il ne sert plus au filtrage fin du spectre 
dans ce cas. 

5.4.10 Remarque : multiplication du signal 
La réponse du mélangeur (§ 5.3.14) comporte en fait tous les produits d'inter

modulation aux fréquences I mf+ nf0 I. Si toutefois l'amplitude du signal d'entrée est 
suffisamment faible, les termes pour lesquels m Φ 1 ont une amplitude négligeable. 
L'amplitude du signal d'entrée doit donc être limitée de façon à ce que cette condition 
soit satisfaite. 

5.5 MESURE MÉCANIQUE DE LA PUISSANCE 

G 5.5.1 Pression de rayonnement 
Des moyens mécaniques mesurent la pression exercée par un signal électroma

gnétique sur un obstacle. Si un guide d'onde est terminé par un piston parfaitement 
réfléchissant, la force F exercée par le signal sur ce piston vaut [108] 

2P λ 
F = N (5.11) 

où C0 est la vitesse de la lumière dans le vide, λ et Xg sont respectivement les longueurs 
d'onde dans l'espace et dans le guide. 

On mesure la force F et on détermine directement la puissance P à l'aide de 
(5.11). Le coefficient de proportionnalité ne dépend que de la fréquence et des dimen
sions du guide d'ondes. 

• 5.5.2 Réalisation pratique 
Si l'on connecte directement un générateur à une réflexion totale, on provoque 

une variation très importante du signal que l'on cherche à mesurer (sect. 4.11). Il faut 
donc prendre des précautions pour supprimer l'onde réfléchie, par exemple insérer un 
isolateur dans la ligne (§ 6.3.10) ou encore employer un coupleur hybride adéquate
ment terminé (§ 6.5.18). Des mesures effectuées avec des puissances de 10 à 50 W ont 
permis de mesurer la puissance à 1-2 W près. 

• 5.5.3 Wattmètre à pendule de torsion 
La méthode décrite au paragraphe 5.5.2 a l'inconvénient de réfléchir toute la 

puissance et n'est de ce fait que difficilement utilisable en pratique. Une autre possibi
lité consiste à utiliser un pendule de torsion à une ou deux ailettes (fig. 5.12). 
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tête de torsion 

signal 

Fig. 5.12 Wattmètre à pendule de torsion. 

Le signal traversant le guide d'ondes exerce un couple de torsion sur les ailettes, 
produisant un déplacement observable de celles-ci. On rétablit la position initiale en 
faisant tourner la tête de torsion : la puissance est alors proportionnelle à l'angle de 
rotation. Le calibrage de l'appareil est relativement simple. Un dispositif d'adaptation 
compense la réflection produite par les ailettes lorsque celles-ci sont dans leur position 
d'équilibre. La force exercée étant cependant faible, cette méthode, tout comme la 
précédente, est limitée à la mesure de puissances importantes, de l'ordre de dizaines ou 
de centaines de watts. Des appareils de mesure ont été réalisés faisant usage de ce prin
cipe; ils sont surtout utilisés dans des laboratoires de calibrage. 

• 5.5.4 Wattmètres mécaniques pour faibles puissances 
Le principe du wattmètre à pendule de torsion peut être étendu à des mesures de 

puissances plus faibles, en faisant usage de la concentration du champ dans une cavité. 
Les appareils actuels, réalisés dans ce cas, sont délicats et d'un emploi difficile. 

5.5.5 Avantages et inconvénients 
L'intérêt des méthodes mécaniques pour la mesure de puissance réside dans la 

facilité de leur calibrage : on mesure en effet une force, que l'on peut comparer facile
ment à des étalons. Comme cette force est le plus souvent très faible, un dispositif 
mécanique de mesure très sensible est requis. L'appareil doit être installé dans un en
vironnement exempt de vibrations. Les méthodes mécaniques ne sont de ce fait que 
peu employées en pratique pour mesurer la puissance. 

5.6 MESURE DE LA PUISSANCE PAR CONVERSION THERMIQUE 

5.6.1 Principe fondamental 
Le signal hyperfréquence est dissipé dans un matériau absorbant, produisant un 

échauffement. La variation de température de l'élément absorbant est mesurée, le plus 
souvent au moyen de méthodes électriques (thermocouples, bolomètres, etc.). Il peut 
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paraître surprenant que l'on fasse usage d'une transformation en énergie calorifique 
pour mesurer la puissance combien plus noble du signal hyperfréquences : on constate 
en pratique que la majorité des wattmètres hyperfréquences opèrent selon ce principe 
[109]. 

En pratique, deux variantes sont utilisées : 

• pour des mesures de grande précision (standard), un calorimètre soit sec, soit 
à eau. Seules des puissances relativement importantes (1 W et plus) sont mesu
rables (§ 5.6.2 à 5.6.4); 

• pour des mesures de type courant, la puissance est dissipée soit dans une résis
tance variable, soit dans une jonction bimétallique de thermocouple, source de 
tension variable (§ 5.6.5 à 5.6.10). 

5.6.2 Calorimètre statique 
On compare deux éléments placés à l'intérieur d'une enceinte thermostatée. Le 

signal hyperfréquences est absorbé par l'un des deux; le second, aussi identique que 
possible au premier, sert de référence (fig. 5.13). 

signal 
thermocouples 

enceinte isolante 
charge adaptée 

charges 
thermiques 
identiques 

mesure de tension 

Fig. 5.13 Principe du calorimètre statique. 

La différence de température entre les deux éléments est mesurée au moyen d'un 
réseau de thermocouples (thermopile). La tension fournie est proportionnelle à la puis
sance dissipée. Des précautions doivent être prises pour éviter que de la chaleur puisse 
circuler le long de la ligne ou du guide d'ondes d'entrée, ce qui fausserait la mesure. 

5.6.3 Calorimètre à flot continu 
Le matériau absorbant est un liquide (le plus souvent de l'eau) dans lequel le 

signal hyperfréquences est transformé en chaleur. La différence de température du 
fluide entre l'entrée et la sortie est proportionnelle à la puissance disssipée 

P = qcpAT W (5.12) 
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signal thermocouple 

flot liquide 

Fig. 5.14 Calorimètre à flot continu. 

où q est le débit de fluide en kg/s, cp sa chaleur spécifique en J/(kg · K) et ΔT la diffé
rence de température en K. Un calorimètre à flot continu est représenté à la figure 5.14. 

Le signal est absorbé dans une terminaison à eau (§ 6.2.2), la variation de tem
pérature est mesurée par deux thermocouples. On peut soit mesurer le flot de liquide 
et appliquer (5.12), soit faire usage d'un dispositif de calibrage utilisant un chauffage 
de substitution. Le débit de liquide doit rester constant pendant toute la mesure. 

5.6.4. Remarques concernant les calorimètres 
L'intérêt des calorimètres est la précision fournie par les mesures : ils sont de ce 

fait employés comme étalons de comparaison dans des instituts de métrologie. Ce sont 
le plus souvent des appareils encombrants, à réponse lente (minutes) travaillant à des 
niveaux élevés de puissance (au moins de l'ordre du mW, souvent même supérieure au 
watt) [HO]. 

5.6.5 Thermistance 
On appelle thermistance ou thermistor, une résistance non linéaire à coefficient 

de température négatif. Il s'agit le plus souvent d'une pastille de très petites dimensions 
faite d'un mélange d'oxydes semiconducteurs (Mn, Ni, Co, Cu, etc.) savamment dosés 
par le fabricant. La résistance présentée par la thermistance dépend non seulement de 
la puissance absorbée par celle-ci, mais aussi de la température ambiante (fig. 5.15). 

La réponse d'une thermistance est de l'ordre de 0,5 à 1 seconde, ce qui permet 
des mesures plus rapides que celles effectuées avec les calorimètres. 

mélange d'oxydes 

+ 200C 

R * 
Ω 

800 

600 

400 

conducteur 
~ 0,02 mm φ 2 0 M + 600C 

10 
- τ — 

15 F/mW 

Fig. 5.15 Thermistance : géométrie et caractéristiques électriques. 
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5.6.6 Bolomètre 
Un autre élément sensible est le bolomètre, qui comporte un conducteur métal

lique : filiforme ou constitué d'un film déposé sur un substrat isolant. La puissance 
absorbée chauffe le conducteur, dont la résistance augmente : on mesure la variation de 
résistance, et on en déduit la puissance du signal. Le temps de réponse d'un bolomètre 
est inférieur à la milliseconde. 

5.6.7 Milliwattmètre à résistance non linéaire 
L'élément sensible (thermistance ou bolomètre) est situé à l'extrémité de la ligne 

de transmission et absorbe le signal hyperfréquences (fig. 5.16). Il est par ailleurs placé 
dans un pont de Wheatstone alimenté en continu ou en alternatif basse fréquence 
(vol. XVII). 

thermistance 

signal 

Fig. 5.16 Pont de mesure de puissance. 

La procédure de mesure s'effectue en deux temps : 

• en l'absence du signal hyperfréquences, on équilibre le pont, c'est-à-dire qu'on 
modifie la tension d'alimentation jusqu'à ce que la résistance présentée par 
l'élément sensible soit exactement égale aux résistances de précision R dans 
les trois autres branches du pont. La tension à laquelle l'équilibre est atteint 
(aucun courant ne traverse le micro-ampèremètre) est appelée U0. A l'équilibre, 
l'élément non linéaire absorbe la puissance 

UoIAR W (5.13) 

• on applique ensuite le signal hyperfréquences, qui produit un échauffement 
supplémentaire de l'élément sensible, déséquilibrant ainsi le pont. L'équilibre 
est rétabli en réduisant la tension d'alimentation d'une valeur AU. La puissan
ce fournie à l'élément sensible par le circuit vaut alors 

(U0-AUyi4R W (5.14) 

La réduction en puissance fournie parle circuit compense la puissance P du signal 
hyperfréquences absorbée par l'élément sensible, qui vaut donc 

P = Pn 

AU 
(2U0-AU) 

4R 
W (5.15) 



MESURE DU SIGNAL 201 

5.6.8 Auto-équilibrage 
Les milliwattmètres courants comportent un dispositif de rétroaction qui équili

bre automatiquement le pont. Une échelle de mesure donne directement la valeur de P 
en milliwatt ou en niveau de puissance. 

L'appareil doit généralement être ajusté en début de mesure : il faut vérifier qu'il 
indique bien zéro lorsqu'aucun signal hyperfréquences n'est appliqué. Cet ajustage doit 
être vérifié périodiquement en cours de mesure pour éviter des effets de dérive éven
tuels des circuits de mesure [ H l ] . 

ι 5.6.9 Niveau de puissance 
On fait souvent usage de grandeurs logarithmiques pour définir une puissance 

par rapport à un niveau standard. Le niveau de puissance LP est défini par 

LP(dBm) = 101og(Z7Pm) dBm (516) 

où, par définition, Pm = 1 mW 

LP(dBW) = 101og(P/Pw) dBW (5.17) 

où Ρψ vaut 1 W, de nouveau par définition. 
Les rapports de correspondance entre grandeurs logarithmiques et valeurs linéai

res sont donnés dans le tableau 5.17. 

Tableau 5.17 Relation entre puissance et niveau de puissance. 

P 

IGW 
IMW 
1 kW 
1 W 
ImW 
1 MW 

1 nW 
1 pW 
1 fW 
1 aW 

W 

109 

106 

103 

10° 
10"3 

10"6 

10"9 

10'12 

10"15 

10"18 

LP/dBm 

120 
90 
60 
30 

0 
- 3 0 
- 6 0 
- 9 0 

- 1 2 0 
- 1 5 0 

LP/dBW 

90 
60 
30 

0 
- 3 0 
- 6 0 
- 9 0 

- 1 2 0 
- 1 5 0 
- 1 8 0 

Tension en V 
sur ligne à 50 Ω 

2,236 105 

7,071 103 

2,236 102 

7,071 
2,236 10"1 

7,071 10"3 

2,236 10"4 

7,071 10"6 

2,236 10"7 

7,071 10"9 

La tension efficace U sur une ligne à impédance caractéristique Zc est liée à la 
puissance par 

U = fpZ^ V (5.18) 

Le niveau de puissance peut être défini par rapport à la tension sur une ligne à 
50 Ω 

LP(dBm) = 101og[(£/2/Zc)/Pm] = 201og(£//£/m) + 13,0103 

dBm (5.19) 
où Um = 1 V. 
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5.6.10 Thermocouple 
Lorsque deux matériaux conducteurs différents sont en contact, une tension 

apparaît aux bornes de la jonction métallique ainsi réalisée. Cette tension est propor
tionnelle à la température (effet Seebeck). Si Ton connecte en série une jonction soumise 
à réchauffement (jonction chaude) et une jonction protégée du signal hyperfréquences 
(jonction froide), on obtient une différence de potentiel proportionnelle à la puissance 
à mesurer. Cette différence de potentiel est mesurée directement par un voltmètre à 
grande sensibilité. Si le principe de mesure par thermocouple est simple, sa réalisation 
pratique a donné lieu à de nombreuses difficultés, en particulier concernant l'adapta
tion du dispositif sensible. Ces problèmes ont pu être résolus par des dispositifs à cou
ches minces sur substrat semiconducteur, dont un exemple est donné à la figure 5.18 
[112]. 

isolant (SiO2) 
nitrite de 

tantale 

support 

jonction froide f jonction chaude 

Fig. 5.18 Thermocouple pour la mesure de puissance hyperfréquences. 

silicium 
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5.7 SOURCES D'ERREURS 

5.7.1 Introduction 
La mesure de puissance est entachée d'un certain nombre d'erreurs dues à des 

causes très diverses, certaines de caractère très général (adaptation), d'autres spécifi
quement liées à une technique particulière. Les principales sources d'erreurs sont pas
sées en revue dans cette section. 

5.7.2 Rendement de désadaptation 
Lorsqu'un dispositif de mesure de puissance, quel qu'il soit, n'est pas adapté à la 

ligne, une partie du signal est réfléchi et ne participe pas à la mesure : il en résulte une 
erreur systématique par défaut. Si de plus le générateur n'est pas adapté à la ligne, ce 
qui est souvent le cas, le signal renvoyé par la charge est à son tour partiellement réflé
chi par le générateur, produisant ainsi des réflexions multiples. Cette situation est 
représentée à la figure 5.19 à l'aide d'un graphe defluence, qui est défini au paragra
phe 6.1.14. 

La puissance mesurée par l'appareil désadapté Pm est différente de la puissance 
Pa qu'absorberait une charge adaptée au sens des lignes placée à l'extrémité de la ligne. 
Dans ce dernier cas, p L = 0 et | r L | = 1. Le quotient des deux puissances est donné par 

An I - I P L I 2 - Γ ς ? π , 
= f = 7^d 1 ( 5 " 2 0 ) 

P* υ - P G P L e x p ( - 2 j 0 / ) | 
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I G exp(-jj3/) rL 

<H>—9 1> 9H>—ο 
l p / J 2 + l r L l 2 = l 

générateur P G A V P.!- charge 
I P G I 2 + I T G I 2 = I 

exp(-j0/) 

Fig. 5.19 Graphe de fluence d'un appareil de mesure désadapté. 

où βΐ est le déphasage produit par la propagation sur la ligne de longueur / qui joint 
les deux appareils. La ligne est supposée sans pertes. Ce quotient est appelé rendement 
de désadaptation r?d. 

5.7.3 Bornes du rendement de désadaptation 
Or, si les modules des grandeurs p G et p L sont facilement mesurables (sect. 7.2 

et 7.3), la longueur électrique de la ligne βΐ n'est le plus souvent pas connue avec préci
sion. En hyperfréquences, on a fréquemment des déphasages très importants: il suffit 
de ce fait d'une légère variation de fréquence (modulation) ou de longueur (dilatation 
thermique) pour produire un changement important du déphasage. On ne connaît donc, 
en général, que les bornes de 7?d 

1 - 1 P L 1 2
 < < 1 - I P L I 2

 1 , _ _ 
2 < d̂ < 2 l ( 5 · 2 1 ) 

(1 + I P G P L D ( 1 - I P G P L I ) 

Un abaque à points alignés permettant de déterminer rapidement ces deux bornes 
est donné à la figure 5.20. Dans certaines situations, la borne supérieure devient plus 
grande que l'unité. 

5.7.4 Conseils pratiques 
Le numérateur de (5.20) représente une erreur systématique, qu'il est possible 

de corriger facilement en déterminant expérimentalement I pL l . Quant au dénomina
teur, il donne lieu à une incertitude que l'on ne peut diminuer qu'en réduisant les 
modules de : 

• ρ L, en adaptant au maximum l'appareil de mesure ; 
• p G , en adaptant le générateur à la ligne. Il est difficile, en pratique, d'obtenir 

une bonne adaptation, surtout si le générateur doit travailler dans une bande 
de fréquence large. On peut insérer un isolateur (§ 6.3.10) entre le générateur 
et l'appareil de mesure. C'est alors la sortie de l'isolateur qui doit être adaptée 
à la ligne. 

5.7.5 Température ambiante 
Les milliwattmètres à thermistance et à bolomètre ( § 5.6.7) sont en fait des ther

momètres. Ils mesurent une variation de température, sans discerner si celle-ci est pro
duite par réchauffement dû à un signal, ou s'il s'agit d'une variation de la température 
ambiante (fig. 5.15). Un changement de température produit une dérive, il faut cons-
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Fig. 5.20 Abaque donnant les bornes du rendement de désadaptation η^. La borne supérieure est 
obtenue en joignant le point correspondant au ROS du générateur sur l'échelle de droite en bas au 
ROS de la charge. La borne inférieure s'obtient enjoignant le point sur l'échelle de droite en haut. 

tamment réajuster le zéro de l'échelle des anciens milliwattmètres non compensés. Les 
appareils récents possèdent un système de compensation automatique interne. On 
emploie deux ponts de mesure, l'un qui absorbe le signal, l'autre qui en est isolé. Les 
deux éléments sensibles sont placés à proximité l'un de l'autre, de façon à être affectés 
de façon semblable par les conditions ambiantes. La puissance est déterminée à partir 
des tensions d'équilibrage des deux ponts de mesure. 

Les calorimètres (§ 5.6.2 et § 5.6.3) sont compensés par le principe même de la 
mesure. Il en va de même des appareils à thermocouples (§ 5.6.10). Il faut toutefois 
noter que la tension d'un thermocouple ne varie pas linéairement avec la température : 
un circuit de compensation est donc incorporé à l'appareil de mesure. 

5.7.6 Pertes en haute fréquence 
Une partie du signal absorbé (non réfléchi) par l'appareil de mesure est dissipée 

dans ses parois et dans les éléments d'adaptation. Elle ne parvient pas à l'élément 
sensible et de ce fait n'est pas mesurée. 
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5.7.7 Pertes par substitution 
L'échauffement produit par le signal hyperfréquences dans l'élément sensible 

(thermistance) n'est pas distribué uniformément par suite de l'effet pelliculaire 
(§ III.8.4.1): les surfaces sont plus chauffées que l'intérieur. Le contraire se produit 
avec le signal continu ou basse fréquence, qui chauffe plus fortement l'intérieur que 
la surface de l'élément sensible. Il en résulte que les deux types d'échauffement ne sont 
pas identiques, et que l'équivalence dont on a fait usage au paragraphe 5.6.7 n'est 
qu'une approximation. 

5.7.8 Rendement de substitution 
Les deux causes d'erreurs par pertes en haute fréquence et par substitution ne 

sont pas discernables en pratique. Elles donnent toutes deux une erreur systématique, 
qui peut être compensée par calibrage de l'appareil. On définit le rendement de substi
tution T?S d'une terminaison à thermistance par le quotient 

P0-P1 _ puissance continue substituée 

P puissance hyperfréquence absorbée 
1 (5.22) 

les différentes puissances sont définies au paragraphe 5.6.7. Ce rendement est situé 
entre 0,92 < T?S < 1 [113]. 

5.7.9 Pairage dans les terminaisons coaxiales de mesure 
Dans les systèmes en ligne coaxiale, des précautions doivent être prises pour éviter 

que le signal continu ou basse fréquence ne circule dans la ligne de transmission. On 
fait le plus souvent usage d'un dispositif à deux éléments sensibles et d'un découplage 
par condensateurs (fig. 5.21). 

pont 

signal 

ances ν-—-^_^^e 

L5 
Fig. 5.21 Terminaison coaxiale de mesure. 

Pour le signal continu ou basse fréquence, les deux éléments sensibles sont con
nectés en série. Au point de vue hyperfréquences, les condensateurs deviennent prati
quement des courts-circuits, de sorte que les deux éléments apparaissent en parallèle. 
Si les deux thermistances ne sont pas rigoureusement identiques, la puissance est distri
buée différemment pour le signal hyperfréquences et pour le signal continu de substi
tution. L'erreur de pairage peut atteindre quelques pour-cent. C'est en fait une erreur 
de substitution (§ 5.7.7) qui peut être corrigée par calibrage. 
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5.7.10 Effet thermoélectrique 
L'effet dont font usage les thermocouples devient une source d'erreur dans les 

ponts de thermistances. Lorsque les jonctions entre métal et semiconducteur de part et 
d'autre de la thermistance (fig. 5.15) ne sont pas à la même température, une tension 
continue apparaît. Cette tension perturbe l'équilibre du pont de Wheatstone, et peut 
produire une erreur significative pour les faibles signaux. On peut évaluer cette tension 
en inversant le sens du courant continu. Cette erreur est évitée si l'on utilise un signal 
alternatif en basse fréquence pour la substitution. 

5.7.11 Instruments de mesure 
Les composants électriques et électroniques employés dans la réalisation des ponts 

de mesure, des dispositifs d'équilibrage et des appareils de mesure ne sont pas parfaits. 
Les erreurs résultantes peuvent atteindre quelques pour-cent (vol. XVII). 

5.8 MESURE DE LA PUISSANCE D'IMPULSION 

5.8.1 Remarque 
Toutes les méthodes décrites dans la section 5.6 servent à mesurer la valeur 

moyenne de la puissance pendant une durée relativement longue par rapport à la pério
de du signal. Le temps de réponse est de plusieurs minutes pour les calorimètres, de 
l'ordre de la seconde pour les thermistances. Employés en régime impulsionnel, ces dis
positifs ne permettent pas de déterminer directement les puissances instantanées. 

5.8.2 Régime impulsionnel 
Les radars fonctionnent souvent de façon intermittente (§ 8.1.7). Le générateur 

émet un signal hyperfréquences pendant une brève durée r, qui se répète avec une 
période rr (fig. 5.22). 

Fig. 5.22 Régime impulsionnel. 

La durée τ de l'impulsion est en général de l'ordre de la microseconde, la période 
de répétition τΓ valant quelques millisecondes. 
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5.8.3 Définition : puissance d'impulsion 
La puissance moyenne du signal pendant la durée de l'impulsion est appelée 

puissance d'impulsion P1. Si la forme de l'impulsion (enveloppe) est rectangulaire, il 
existe une relation simple entre la puissance d'impulsion et la puissance moyenne 
mesurée Pm 

Pi-PmTrIr W (5.23) 

5.8.4 Remarque : puissance de crête 
La puissance de crête, c'est-à-dire la valeur maximale de la puissance instantanée 

vaut deux fois la puissance d'impulsion P1 qui est une valeur efficace. 

5.8.5 Impulsions réelles 
En pratique, les impulsions sont rarement rectangulaires. Leurs temps de montée 

et de descente ne sont pas infiniment courts. Par ailleurs, l'amplitude du signal varie 
dans l'intervalle situé entre la montée et la descente (fig. 5.23). 

Fig. 5.23 Impulsion réelle (enveloppe). 

La puissance moyenne maximale de l'impulsion réelle produit le claquage éven
tuel du système. Comme la relation (5.23) pour la puissance d'impulsion donne une 
approximation qui peut être peu fiable, on doit faire usage de méthodes plus élaborées 
pour déterminer la forme réelle de l'impulsion et mesurer son maximum. 

5.8.6 Méthode par comparaison 
Il est possible de réduire l'amplitude des impulsions à l'aide de coupleurs directifs 

(§ 6.5.2) ou d'affaiblisseurs calibrés (sect. 6.3), puis de les redresser avec un détecteur 
(§ 7.1.5). La forme des impulsions redressées est alors observée sur un oscilloscope 
basse fréquence. Par ailleurs, on alimente alternativement le même détecteur avec une 
source de puissance entretenue et on ajuste le niveau pour obtenir une coïncidence 
(fig. 5.24). 

Lorsque le niveau du maximum de l'impulsion coïncide avec le niveau produit 
par le signal entretenu, le niveau de puissance d'impulsion est donné par 

LP1 = LPm 4- LC1CdB) - L^42(dB) + LC2(dB) dBm (5.24) 

où LC1, LC2 et L^42 sont respectivement les couplages des deux coupleurs et l'affai
blissement du second coupleur, tous mesurés en dB. 

Cette méthode permet de déterminer ainsi la forme de l'impulsion, c'est-à-dire la 
variation de puissance en fonction du temps. 
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adaptée 

, coupleur 2 

Fig. 5.24 Comparaison de niveaux de puissance. 

wattmètre 

5.8.7 Mesure par bolomètre intégrateur 
La constante de temps d'un bolomètre (§ 5.6.6) est de l'ordre d'une fraction de 

milliseconde : elle est inférieure à la période de répétition des impulsions. On peut donc 
faire usage d'un tel élément comme intégrateur. Le signal produit par le bolomètre est 
différencié : sa partie positive reproduit approximativement la forme originale de l'im
pulsion (fig. 5.25). 

enveloppe du signal 

réponse du bolomètre 

après différentiation 

Fig. 5.25 Principe de la mesure de la puissance d'impulsion à bolomètre. 

Un voltmètre de crête détermine la valeur maximale, qui correspond à P1. Cette 
méthode simple ne donne qu'une précision limitée [114]. 
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5.9 OSCILLOSCOPE 

5.9.1 Remarque générale 
En observant un signal à l'oscilloscope, on obtient de nombreux renseignements 

dont certains sont difficiles à obtenir par d'autres méthodes. Par exemple, un compteur 
donne une valeur moyenne de la fréquence, mais ne permet pas de détecter des instabi
lités de courte durée. Il en va de même pour la mesure de puissance. Les oscilloscopes 
ne permettent actuellement pas d'observer directement un signal de fréquence supérieure 
à 1 GHz. Deux principes permettent de les employer pour deux types de mesures 
particulières : 

• la rectification; 
• l'échantillonnage. 

5.9.2 Rectification et oscilloscope 
En redressant le signal dans un détecteur à semiconducteur (§ 7.1.5), on obtient 

un signal continu ou basse fréquence dont l'amplitude est proportionnelle à l'enveloppe 
du signal original. On observe alors cette enveloppe sur un oscilloscope basse fréquence. 
Un exemple d'application est la détermination de la forme d'une impulsion (§ 5.8.6). 
D'autres applications sont les mesures en balayage de fréquence (§ 7.3.6). 

5.9.3 Oscilloscope à échantillonnage 
Un autre moyen d'étendre la bande de fréquence de l'oscilloscope, applicable 

exclusivement à l'étude de signaux répétitifs, consiste à prélever des échantillons du 
signal à des intervalles périodiques dans le temps (chap. VI.8). On peut ainsi opérer un 
transfert de fréquence et obtenir un signal observable sur un oscilloscope rapide. Des 
signaux de fréquence allant jusqu'à 18 GHz peuvent ainsi être observés indirectement. 

5.9.4 Remarque 
L'oscilloscope permet d'observer la forme d'un signal et rend de nombreux ser

vices en pratique. Cependant, la précision qu'il permet d'obtenir est limitée (largeur du 
faisceau, parallaxe). L'oscilloscope complète, mais ne remplace donc pas les appareils 
de mesure de haute précision. 

5.10 EXERCICES 

5.10.1 Déterminer les dimensions les plus favorables pour la réalisation d'un ondemètre 
en guide d'ondes circulaire pour la bande de 9 à 10 GHz. Donner le calibrage de l'appa
reil : fréquence en fonction de la position du piston. 

5.10.2 On veut construire un discriminateur (fig. 5.3) avec deux cavités résonnantes 
ayant toutes deux le même facteur de qualité chargé Qc. Quel écart de fréquence Δ / 
faut-il choisir pour obtenir une réponse en fréquence aussi linéaire que possible ? 



210 HYPERFRÉQUENCES 

5.10.3 Dans un guide d'ondes de largeur a = 22,86 mm, on mesure la fréquence avec une 
ligne fendue. Deux minima successifs de tension sont situés en χ = 6,74 cm et χ = 8,27 cm. 
Quelle est la fréquence du signal ? 

5.10.4 Pour mesurer la fréquence d'un signal, on le mélange avec le signal fourni par une 
source stable à 10,085 GHz. On mesure une fréquence résultante de 168 MHz. On répè
te l'opération avec une source à 9,938 GHz et on obtient alors un signal intermédiaire 
à 315 MHz. Quelle est la fréquence du signal ? 

5.10.5 On fait usage d'un oscillateur de transfert pour mesurer la fréquence d'un signal. 
Deux battements nuls successifs sont observés pour des fréquences de l'oscillateur local 
de 161,74 MHz et de 165,42 MHz. Quels sont dans les deux cas les ordres des harmoni
ques et quelle est la fréquence du signal ? 

5.10.6 Un analyseur de spectre sans présélecteur comporte un filtre IF de 3 GHz et un 
oscillateur local balayant la bande de 2 à 4 GHz. Pour quelles fréquences de l'oscillateur 
local obtient-on un signal à la sortie du filtre si la fréquence du signal à mesurer est de 
7 GHz? 

5.10.7 Dans un analyseur de spectre sans présélecteur, des signaux apparaissent à la 
sortie du filtre pour plusieurs fréquences de l'oscillateur local : 1566, 1740, 1827, 2192, 
2740, 3480 et 3653 MHz. Toutes ces différentes fréquences peuvent-elles correspondre 
à un signal unique ? Si oui, quelle est sa fréquence et quelle est la fréquence du filtre 
sélectif? 

5.10.8 Déterminer la force exercée par un signal de 10 watts à 8,5 GHz sur un piston 
parfaitement réfléchissant placé dans un guide d'ondes rectangulaire ayant une largeur 
de 2,286 cm. 

5.10.9 Quelle est l'augmentation de température produite par un signal de 100 mW ab
sorbé dans un calorimètre à flux continu, le débit d'eau étant de 10 litres par minute ? 

5.10.10 Un pont à thermistance comporte trois résistances de précision pour chacune 
desquelles R = 450 Ω. L'équilibre sans signal hyperfréquences est obtenu pour U0 = 18 
volts. En présence du signal hyperfréquences, l'équilibre du pont est rétabli en réduisant 
la tension à 14,5 volts. Quelle est la puissance du signal mesuré, sachant que le rende
ment de substitution de la thermistance est de 94%? Le dispositif de mesure est adapté. 

5.10.11 Un appareil de mesure qui a un ROS de 2 à son entrée mesure une puissance de 
5 mW. On sait par ailleurs que le générateur a un facteur de réflexion de 0,3. Quelle est 
la puissance du signal ? Si l'on remplace l'appareil de mesure par une charge adaptée, 
quelle puissance cette charge doit-elle pouvoir dissiper ? 
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5.10.12 On teste un lot d'oscillateurs à diode Gunn, dont la puissance de sortie est spé
cifiée à 10 mW au minimum sur une charge adaptée. On dispose dans ce but d'un pont 
à thermistances, qui a un rendement de substitution de 0,95 et un ROS de 1,5. On sait 
par ailleurs que le facteur de réflexion à la sortie des oscillateurs est de 0,35. Pour quel
le puissance mesurée peut-on être certain qu'un oscillateur satisfait à la spécification ? 
Dans quel cas est-on sûr qu'il est défectueux ? 

5.10.13 On mesure une puissance à l'aide d'un wattmètre ayant un rendement de subs
titution de 0,93 et un ROS de 1,8. Pour différentes longueurs de ligne séparant le géné
rateur de l'instrument de mesure, les puissances détectées se situent entre 15,6 et 22,5 
watts. Quelle puissance serait fournie à une charge non réfléchissante ? Quel est le ROS 
du générateur ? 

5.10.14 Pour mesurer une puissance de 250 watts, on dispose d'un milliwattmètre dont 
la limite de mesure est de 10 mW. De quel élément faut-il faire usage pour effectuer la 
mesure ? 

5.10.15 On considère un régime impulsionnel. La durée de chaque impulsion de signal 
est de 0,6 MS, la fréquence de répétition de 0,7 kHz. La puissance moyenne mesurée est 
de 420 watts. Que peut-on dire au sujet de la puissance d'impulsion? 

5.10.16 On fait usage du schéma de la figure 5.24 pour déterminer la puissance d'im
pulsion d'un radar. Le premier coupleur a un couplage de 40 dB, le second un couplage 
de 3 dB et un affaiblissement de 3 dB. Lorsque les traces sur l'oscilloscope coïncident, 
le milliwattmètre mesure 8 mW. Quelle est la puissance d'impulsion du signal ? 





CHAPITRE 6 

COMPOSANTS HYPERFRÉQUENCES 

6.1 MATRICE DE RÉPARTITION 

6.1.1 Définition : composant hyperfréquences 
On désigne sous le nom général de composant hyperfréquences une structure 

connectée à η lignes de transmission uniformes (chap. 2) : guides d'ondes, lignes 
coaxiales, lignes microruban, fibres optiques, etc. (fig. 6.1). 

Fig. 6.1 Composant hyperfréquences. 

6.1.2 Hypothèse de base 
Les lignes de connexion sont supposées sans pertes. Un seul mode, le mode domi

nant, peut se propager sur chacune des lignes, ce qui implique par conséquent un choix 
de leurs dimensions et de la fréquence de fonctionnement. 

6.1.3 Remarque 
L'étude rigoureuse des champs électromagnétiques dans un composant, par résolu

tion des équations de Maxwell et par l'application des conditions aux limites, n'est 
réalisable que pour un nombre restreint de structures à géométrie simple. Les propriétés 
physiques telles que la réciprocité, l'absence de pertes et la symétrie permettent néan
moins de définir les principales caractéristiques d'un composant. 

6.1.4 Apparition de modes supérieurs 
Lorsqu'un obstacle quelconque est placé dans un guide d'ondes, il détruit l'uni

formité de celui-ci dans la direction de propagation (§ 2.1.1). Au bord de l'obstacle, 
des conditions aux limites additionnelles doivent être satisfaites par les champs électro
magnétiques. Or, les modes de propagation, étudiés au chapitre 2 pour un guide uni
forme, ne satisfont pas, séparément, ces conditions supplémentaires. On doit donc 
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considérer non pas un seul mode, mais l'ensemble des modes du guide pour faire face à 
cette nouvelle exigence. Comme il s'agit d'un ensemble complet [115],n'importe quelle 
distribution de champs satisfaisant aux équations de Maxwell peut être exprimée par 
une superposition de modes du guide. Les conditions aux limites au bord de n'importe 
quel obstacle peuvent ainsi être satisfaites. 

Lorsqu'un signal propagé par le mode dominant atteint une discontinuité, il est 
partiellement transmis et partiellement réfléchi. De plus, pour satisfaire aux conditions 
aux limites, des modes supérieurs sont excités par la discontinuité. Cependant, comme 
les conditions de fonctionnement ont été choisies pour permettre la propagation d'un 
seul mode (§ 6.1.2), les modes supérieurs sont tous évanescents (§ 2.2.30). Lorsqu'on 
s'éloigne de l'obstacle, dans le champ lointain de celui-ci, seuls les signaux du mode 
dominant subsistent. 

Les modes supérieurs évanescents n'existent qu'au voisinage de discontinuités. Ils 
accumulent localement de l'énergie magnétique et électrique, l'une des deux étant pré
dominante, selon les composantes du champ (sect. III.1.6). Comme un mode TE en 
dessous de la coupure emmagasine un surplus d'énergie magnétique (§ 2.2.30), il en 
résulte que tout obstacle qui excite de façon préférentielle les modes TE a un caractère 
inductif(§ 6.3.16). 

Lorsqu'un obstacle fait apparaître surtout des modes TM, il y a accumulation 
d'énergie électrique et la nature de la discontinuité est capacitive (§ 6.3.17). Certains 
obstacles font apparaître les deux types de modes: à une fréquence particulière, l'énergie 
magnétique totale est égale à l'énergie électrique. Il s'agit d'obstacles résonnants 
(§ 6.3.18). 

6.1.5 Définition : plans de référence 
Sur chaque ligne d'accès i connectant un composant au monde extérieur on 

définit un axe de coordonnées z,·. L'origine de la coordonnée (zz· = 0) définit le plan de 
référence de l'accès i. Ce plan doit être suffisamment éloigné du composant lui-même 
pour que tous les modes supérieurs évanescents excités à la discontinuité entre l'accès 
et le composant soient fortement affaiblis dans ce plan. Une distance de l'ordre d'une 
longueur d'onde de guide est généralement suffisante. 

6.1.6 Limite de validité 
Si deux composants sont connectés l'un à l'autre par des sections de lignes plus 

courtes qu'une longueur d'onde environ, des interactions entre les modes évanescents 
excités aux deux discontinuités peuvent apparaître. Les propriétés déduites dans ce 
chapitre, qui ne prennent en considération que le mode dominant, ne sont plus valables 
dans ce cas. 

6.1.7 Définition : amplitudes complexes normalisées 
En partant de la tension £/,·, du courant/z· et de l'impédance caractéristique Zci 

de la ligne équivalente z, on définit des grandeurs appelées amplitudes complexes nor
malisées [116] 
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a( = _fl W1/2 (6.1) 
2j/Zc/ 

Ui~ Zci I1 
b, = -' . f l - Ψ1'2 (6.2) 

2 |/Zcf 

La dimension des amplitudes complexes normalisées est toujours la racine carrée 
d'une puissance. 

6.1.8 ReIatio η inverse 
La tension U1 et le courant I1 dans la ligne i sont obtenus en fonction des ampli

tudes complexes a ι et b t en additionnant, puis en soustrayant les deux relations (6.1) 
et (6.2) 

Ui = j / ^ 7 ( f t + ^ ) V (6.3) 

// =(ft-*/)/^ë7 A (6-4) 

6.1.9 Correspondance avec la théorie des lignes 
On sait que, sur la ligne sans pertes z, la solution générale de l'équation des télé

graphistes est donnée par (2.48) et (2.49) 

Ut = i / / + e x p ( - j f t z / ) + i/ i-exp(Ji5 fz /) V (6.5) 

Ii = ( l /Z c /)[£/ ,+ exp(-j j8 fz f)- i / i -exp(jP iz /)] A (6.6) 

Introduisant ces relations dans (6.1) et (6.2) on trouve 

U11 

1^7 
expi-JMf) W1/2 (6.7) 

Ui 
h = - — exp(jftzr·) w i / 2 ( 6 8 ) 

Le terme ûf- correspond à l'onde progressive. Elle se déplace dans le sens des zz· 
croissants et entre donc dans le composant (onde incidente). Le terme b ι correspond à 
l'onde rétrograde, représentant le signal sortant du composant. 

6.1.10 Puissance à un accès du composant 
La puissance active à l'accès i est donnée par (1.8.5.10) 

Pt= Re[UdT]= Re[U/ + ô , ) ( ô * - A * ) ] = l f t | 2 - | 6 i l 2 

W (6.9) 

La puissance active totale est donc la différence entre la puissance Ia1-I
2 entrant 

dans le composant par l'accès i et la puissance \bf I2 sortant du composant par ce 
même accès. 
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6.1.11 Remarque 
Dans un guide d'ondes, l'utilisation de tensions est difficile du fait qu'elles ne 

sont pas définies de façon univoque (§ 5.1.3). Déterminées directement à partir de 
mesures de puissance (chap. 5), les amplitudes complexes normalisées a z- et ft,- permet
tent l'étude de composants connectés à des guides d'ondes et sont de ce fait universel
lement employées en hyperfréquences. 

6.1.12 Matrice de répartition 
Pour tout composant linéaire, il existe des relations algébriques linéaires liant tous 

les signaux qui sortent aux signaux qui entrent. On a un système de η équations à η 
inconnues, qui peut être mis sous forme matricielle, définissant la matrice de réparti
tion (s_) 

t i \ / l u l l 2 — llrc 

kl J = I 121 122—12« J I Ii 1 w1 /2 (6.10) 

Un I \ AnI JLn2--'JÎnn/ \ ÇLr 

Sous forme symbolique abrégée, cette relation prend la forme 

(b) = ( ! ) ( £ ) W1/2 (6.11) 

6.1.13 Fonction de transfert, réflexion intrinsèque 
Chaque terme de la matrice de répartition est une fonction de transfert. Lorsque 

i Φ], le terme^ί7· est la fonction de transfert de l'accès/ à l'accès i (entrée = /, sortie = i 
s^i<_7·). Quant au terme diagonal^,·/, il représente la réflexion intrinsèque du composant 
à son accès i. Dans les deux cas, un seul accès est alimenté (/ ou i). Tous les autres accè: 
sont terminés par des charges adaptées 

hi 
Sij = — avec ak - 0 , k Φ j 1 (6.12) 

6.1.14 Graphes de fluence, graphes orientés 
La signification physique des éléments de la matrice de répartition peut être mise 

en évidence par une représentation graphique : les graphes de fluence ou graphes orien
tés (en anglais flow-graph) [117]. Chaque accès est représenté par deux nœuds : l'un où 
arrive le signal d'entrée ah l'autre d'où part le signal de sortie bt. A chaque terme^/;-
est associée une flèche joignant le nœud d'entrée / au nœud de sortie i. La représenta
tion d'un biporte en graphe de fluence est donnée à la figure 6.2. 

C 1 ^21 b2 

lu ' T 
6 ^ 

Fig. 6.2 Graphe de fluence d'un biporte ou quadripôle. 
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La valeur du signal à un nœud donné est obtenue en sommant la contribution de 
chaque flèche aboutissant à ce nœud. Une flèche pleine marque la contribution d'un 
signal entrant ou sortant du composant. La contribution d'une flèche évidée est le 
produit de la fonction de transfert^·, associée à la flèche, par le signal au nœud /. Ce 
signal est lui-même la somme des contributions à ce dernier nœud. 

Pour le cas du biporte (fig. 6.2) on trouve ainsi 

bx = sual+sl2a2 W1/2 (6.13) 

b2 = *2ΐ*ι +s22q2 W1/2 (6.14) 

Il s'agit bien là de (6.10) pour le cas η = 2. 

6.1.15 Règles de réduction 
Les graphes de fluence sont particulièrement intéressants pour étudier les con

nexions de différents composants. Ils permettent d'éviter de longues dérivations mathé
matiques à l'aide de quelques règles simples de composition. 

6.1.16 Multiplication 
Deux flèches en série représentent la multiplication des deux fonctions de trans

fert (fig. 6.3). 

Fig. 6.3 Multiplication en graphes de fluence. 

6.1.17 Addition 
Deux flèches disposées en parallèle sont remplacées par l'addition de leur 

fonction de transfert (fîg. 6.4). Les deux flèches sont dirigées dans le même sens. 

Fig. 6.4 Addition en graphes de fluence. 

6.1.18 Boucle de rétroaction 
Le schéma est semblable au cas précédent, mais avec une flèche dirigée en sens 

inverse (fig. 6.5). s S1 

Fig. 6.5 Boucle de rétroaction en graphes de fluence. 

On a ici, appliquant la règle énoncée au paragraphe 6.1.14 

b = S1(U + s2b) W1'2 (6.15) 
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ou encore 
b ( l - S 1 S 2 ) = S1U W1/2 (6.16) 

et par conséquent 

b = —— a W1/2 (6.17) 
1 -S1S2 * 

On trouve bien la fonction de transfert de la figure 6.5. 

6.1.19 Exemples 
L'effet d'une réflexion multiple sur la mesure de la puissance donne lieu à une 

boucle de rétroaction (fig. 5.19). Pour le cas particulier où ̂ 1 ^ 2
 = 1 on rencontre une 

singularité. Cela signifie qu'un signal b peut sortir du composant en l'absence de signal 
appliqué (a = O). L'élément ainsi obtenu est un oscillateur (fig. 4.1). 

6.1.20 Propriétés des composants 
La matrice de répartition d'un «-porte contient n2 termes complexes. Ceux-ci ne 

sont en général pas tous indépendants : des simplifications sont possibles, en faisant 
usage des propriétés physiques du composant. On peut de cette façon réduire le nom
bre de mesures nécessaires pour caractériser expérimentalement un composant. 

6.1.21 Réciprocité 
Quand les hypothèses de base du théorème de réciprocité sont satisfaites (sect. 

III.5.3), la fonction de transfert liant deux accès distincts ne dépend pas du sens de 
passage [118], ce qui entraîne 

Sji = i,7 i Φ j 1 (6.18) 

Les termes indépendants d'un composant réciproque sont donc réduits au nom
bre de n(n + 1)/2. 

6.1.22 Composants non réciproques 
Le théorème de réciprocité ne s'applique pas lorsqu'un composant contient des 

matériaux gyrotropes, caractérisés par un tenseur de perméabilité ou de permittivité. 
C'est notamment le cas des ferrites aimantés (sect. 6.7), d'un plasma dans un champ 
magnétique [119] ou d'un semiconducteur dans un champ magnétique (effet Hall, 
§ II.2.3.6). En général, les composants actifs sont également non réciproques. 

• 6.1.23 Conservation d'énergie 
Dans un circuit non dissipatif, qui ne consomme ni ne fournit d'énergie, la som

me des puissances entrantes doit égaler celle des puissances sortantes et par conséquent 

l u . i 2 = Σ i ^ i 2 w ( 6 1 9 > 
/ = 1 i = 1 
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Sous forme symbolique abrégée, cette relation devient 

(a)(a)-(b_)(b) = 0 W (6.20) 

où le tilde (~) dénote la matrice transposée conjuguée 

( 2 ) = U î a*2...a·) W1'2 (6.21) 

On fait ensuite usage de (6.11) et de la relation transposée 

( I ) = ( ï ) ( i ) W1/2 (6.22) 

Remplaçant dans (6.20) et mettant en évidence, on obtient 

( I ) K l ) - ( I ) Q ) K * ) = 0 W (6.23) 
où (1) est la matrice unité de rang n. 

Cette relation doit être satisfaite quelle que soit l'excitation (a), ce qui donne 
la condition de conservation d'énergie 

( I ) ( S ) = ( I ) 1 (6.24) 

Cette condition peut encore être développée pour les termes de la matrice de 
répartition 

n 

1 s*jsik = δ Α 1 (6.25) 
I = I 

où djk est le symbole de Kronecker, 3jk = 1 si / = k, djk = 0 si / Φ k. 
Un composant qui n'absorbe ni ne fournit d'énergie a une matrice de répartition 

dont les termes doivent satisfaire n2 relations quadratiques complexes (6.25). 

6.1.24 Adaptation sans réflexion 
On dit qu'un composant est adapté à son accès i si aucun signal n'est réfléchi 

quand ce seul accès i est alimenté (c'est à dire que a y = 0, / Φ i). On a alors 

su = 0 1 (6.26) 

Un composant est adapté à tous ses accès lorsque les termes diagonaux de sa 
matrice de répartition sont tous nuls. 

6.1.25 Symétrie 
Quand un composant réciproque (§6.1.21) possède un ou plusieurs plans de symé

trie géométrique et que, de plus, les plans de référence sont aussi disposés symétriquement, 
les termes de la matrice de répartition relatifs aux accès symétriques sont soit égaux, 
soit de signe opposé, dépendant de l'orientation du champ électrique. Des exemples de 
composants symétriques sont les jonctions en T (§ 6.4.8 et 6.4.9) et en Y (§ 6.4.10). 

6.1.26 Déplacement d'un plan de référence 
L'origine de la coordonnée Z1- sur la ligne i est définie arbitrairement, pour au

tant que l'amplitude des modes supérieurs y soit négligeable (§ 6.1.5). Le plan de 
référence ainsi défini peut être déplacé, d'une distance Δζζ· (fig. 6.6). 
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Fig. 6.6 Déplacement du plan de référence à l'accès /. 

Dans le nouveau système de la coordonnée déplacée zf = zt - Δζ,·, les ondes pro
gressive at et rétrograde bt conservent leurs amplitudes respectives, mais leurs phases 
varient proportionnellement au déplacement (6.7 et 6.8) 

a? = at exp( - J ^ ) W1/2 (6.27) 

b? = bf e x p ( j ^ ) W1/2 (6.28) 

avec 
ypt = -βί Az1 rad (6.29) 

ι 6.1.27 Déplacement des plans de référence 
Le déplacement considéré au paragraphe 6.1.26 est effectué simultanément à 

tous les η accès du composant. Les vecteurs-colonnes des signaux entrants (a) et des 
signaux sortants (b) deviennent en appliquant (6.27) et (6.28) 

(a ) = (diagexpQV)) (ad) W1/2 (6.30) 

(ôd) = (diagexp(j<p))(i) W1/2 (6.31) 

en définissant la matrice diagonale 

exp(J^1) 0 ... 0 

( d i a g e x p ( J , ) ) = | ° « P < * * > - - ° I 1 (6.32) 

0 0 ... exp(j<p„) 

La matrice de répartition Q d ) , dans le système dont les plans de référence ont 
été déplacés, est obtenue en appliquant (6.11), (6.30) et (6.31) 

( M ) = (d iagexp(j^))(5)(diagexp(j^))(uf d ) = ( ^ d ) ( ^ d ) 

W1/2 (6.33) 
On en tire l'expression de chacun des termes de la matrice 

S0 = sl7 exp [ j ( spi + φί ) ] 1 (6.34) 

Le résultat obtenu en déplaçant les plans de référence est un changement de 
Xargument des termes de la matrice de répartition. Leur module n'est cependant pas 
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modifié. On peut ainsi fixer la phase de η termes, soit un par colonne et par ligne, en 
choisissant les plans de référence aux η accès du composant. On peut par exemple spé
cifier que η termes soient réels positifs. 

6.1.28 Passage de la matrice de répartition à la matrice d'impédance 
On trouve la matrice d'impédance (Z) (§ IV.5.5.4) d'un composant en faisant 

usage des définitions des amplitudes complexes normalisées (6.1) et (6.2), et de celle 
de la matrice de répartition (6.11). On définit encore deux matrices diagonales auxi
liaires 

' z c l 0 ... 0 

I 0 Zc2 ... 0 

0 0 ... Zcnj 

1 

2VZ1 

0 
cl 

2VZc/ 
(F) = I d i a g - ^ r l = I ° 2VZT7 - ° Ω"1/2 (6.36) 

0 0 
2VZc^' 

On obtient après quelques manipulations matricielles 

(Z) = (F)"1 [ 0 ) + (1)] [ ( I ) - Q ) F 1 (F)(G) 
= (FT^(I)-(S)T1 [(D+ (S)](F) (G) Ω (6.37) 

6.1.29 Passage inverse 
La matrice de répartition est obtenue de façon similaire en partant de la matrice 

d'impédance 

(s) = (F) [(Z)-(G)) [(Z) + (G)T1 (F)-1 1 (6.38) 

6.1.30 Remarque 
En théorie des circuits, on fait également usage de la matrice de répartition 

(§ IV.6.3.3). Toutefois, il n'existe pas dans ce cas de lignes de transmission et d'impé
dances caractéristiques. On choisit alors de normaliser par rapport aux impédances des 
terminaisons, que l'on peut de plus rendre égales à l'aide de transformateurs idéaux. 
Dans le cas des composants hyperfréquences, il n'est pas possible d'effectuer ces sim
plifications. Il en résulte que les équations (IV.6.58) et (IV.6.61) sont des cas particu
liers simplifiés de (6.38) et (6.37). On les obtient en remplaçant les matrices (F) et 
(G) par la matrice unité (1). 
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6.2 MONOPORTES: COMPOSANTS À UN ACCÈS 

6.2.1 Généralités 
Un composant à un seul accès, appelé monoporte ou bipôle, a une matrice de 

répartition réduite à un seul terme : son facteur de réflexion (fig. 6.7). 

l u - P L 

Fig. 6.7 Graphe de fluence d'un monoporte. 

Il n'est manifestement pas possible d'adapter un monoporte sans pertes, les 
deux exigeances étant incompatibles. 

6.2.2 Charge adaptée 
Le monoporte le plus souvent rencontré en pratique est la charge ou terminai

son adaptée (à la ligne) pour laquelle ^1 1 = 0. 
On réalise une terminaison adaptée au moyen d'une transition graduelle entre 

guide d'ondes vide et guide d'ondes chargé d'un matériau absorbant, souvent une 
matière plastique chargée de graphite ou de poudre de fer, ou encore une couche 
métallique mince déposée sur un substrat diélectrique. Plusieurs structures sont 
représentées à la figure 6.8. 

Fig. 6.8 Charges adaptées (coupes). 

Comme toute la puissance du signal incident est dissipée dans le matériau absor
bant, une charge adaptée doit pouvoir évacuer l'énergie thermique ainsi libérée. Dans 
une charge destinée à des puissances élevées, le matériau absorbant est déposé sur les 
parois métalliques, en contact thermique étroit avec celles-ci, qui sont à leur tour 
refroidies (air ou eau selon les besoins). On peut par ailleurs employer directement 
l'eau comme absorbant (§ 5.6.3): il faut dans ce cas que la circulation de liquide soit 
assurée pendant l'absorption du signal hyperfréquences, pour éviter le risque d'ébulli-
tion. 
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En pratique, une charge rigoureusement sans réflexion est irréalisable : une très 
bonne charge en guide d'ondes a un rapport d'onde stationnaire ROS (§ 7.2.2) infé
rieur à environ 1,005, une charge de qualité moyenne un ROS entre 1,01 et 1,05. En 
ligne coaxiale l'adaptation est moins bonne : au mieux de l'ordre de 1,02. 

6.2.3 Réflexion totale fixe 
Pour certaines applications de mesure, on fait usage d'une réflexion totale, circuit 

ouvert ou court-circuit suivant le choix du plan de référence. Pour que le facteur 
de réflexion ait un module aussi proche que possible de l'unité, on emploie un court-
circuit connecté à une ligne quart d'onde (fig. 6.9). 

r////////////////// II 
VJ?S??S???S??s s s s s s 

L-XJA 

τζζζζζζ 

ΤΣΠΖΣΖΣά 

Fig. 6.9 Court-circuit fixe à grande réflexion (coupe). 

A l'extrémité du guide, en ζ = L, le plan de court-circuit, que l'on suppose en 
conducteur électrique parfait (ce.p.), impose l'annulation du champ électrique 
tangent à cette surface (1.8), en l'occurrence le champ électrique transverse Ex. Il 
n'est pas possible d'annuler Ετ, car on obtiendrait alors une solution triviale (2.38). 
C'est la tension équivalente Ue qui doit disparaître dans ce plan et, par conséquent 
(2.48) 

Ue(L) = Ue+ exp( - j0L) + f/e_exp(+J0Z,) = 0 V (6.39) 

Considérant ensuite le courant / e sur la ligne équivalente on trouve sa valeur 
dans le plan z=L- Xg/4 (2.49) 

I e ( L - λ , / 4 ) = ( 1 /Z e ) {Ue+exp[- j 0 ( L - X g /4)] 

- t / e _ e x p [ + j 0 ( Z -

On sait de plus que 

0Xg/4 = ( 0 · 2 π / 0 ) / 4 = π/2 

Xg/4)] 

1 

(6.40) 

(6.41) 

Faisant usage de cette relation pour développer les termes en 0Xg de (6.40) on 
trouve avec (6.39) 

J_e(L- Xg/4) = ( j / Z e ) [ i / e + e x P ( - j 0 Z , ) + i / e _ e x p ( + j 0 L ) ] 

= UIZe)Ue(L)= 0 A (6.42) 

Le courant/e sur la ligne équivalente s'annule dans le plan ζ =L - Xg/4. Cela 
signifie que le champ magnétique transverse est nul dans ce plan (2.39); il en va de 
même pour la composante longitudinale du courant de surface (1.12). Comme aucune 
ligne de courant ne coupe le plan z-L- Xg/4, une séparation faite dans ce plan ne 
perturbe pas les champs électromagnétiques dans le guide d'ondes. Les résistances 
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éventuelles de contact entre les brides du guide d'ondes et du court-circuit n'ont donc 
aucun effet. 

6.2.4 Court-circuit mobile ou piston 
Dans certaines applications de mesure, on doit faire varier la phase de la réflexion. 

Le même procédé est utilisé pour accorder des oscillateurs (§ 4.6.10) et des amplifi
cateurs (§ 4.10.4). Il faut dans ce cas assurer une bonne réflexion ( |p\ = 1) quelle que 
soit la position du piston. On fait usage dans ce but de contacts à ressorts, de baquets 
quart d'onde ou encore de structures de filtres (fîg. 6.10). 

gzzzzz 
contacts à ressorts 

ΖΖΖΖΣΖΣ I 
baquet quart d'onde 

5ggZZZ222ZZZZZZZ 
CSSSX 

gzzzzzzzmzzzzzzz H tsss\ 
Ezzzzzzzzzzzzzzz 

IV4I 

J 
filtre 

ZZZZZZZZZZZZZZZZZZ ι 
EZZZZZZZZZZZZZZZZZ 1 

• I H I-
Xgl/4 Xg2/4 Xgl/4 

Fig. 6.10 Court-circuit mobile ou piston. 

6.2.5 Amplificateurs à réflexion 
Plusieurs types d'amplificateurs utilisés en hyperfréquences n'ont qu'un seul 

accès, par lequel passent simultanément le signal incident et le signal amplifié : il s'agit 
de monoportes particuliers pour lesquels \s_n I > 1. La charge est située, par la force des 
choses, dans le circuit d'entrée. Toute désadaptation peut alors provoquer une oscillation. 

L'existence de circulateurs (§ 6.7.13) a grandement facilité l'emploi d'amplifi
cateurs à réflexion, permettant de séparer et de découpler les circuits d'entrée et de sortie. 

Les amplificateurs à réflexion les plus courants sont l'amplificateur paramétrique 
(§ 4.10.4),lemaseràcavité (§ 4.10.6), les amplificateurs à diode tunnel (sect. VII.4.3), 
à diode Gunn (§ 4.6.11), à avalanche (sect. 4.7). 

6.3 BIPORTES : COMPOSANTS A DEUX ACCES 

6.3.1 Généralités 
Pour un composant à deux accès, appelé biporte ou quadripôle (chap. IV.6), la 

matrice de répartition comporte quatre termes 

/ s 11 Si 

ω = \s T · 
\ ^ 2 1 122 Le graphe de fluence correspondant est représenté à la figure 6.2. 



COMPOSANTS HYPERERÉQUENCES 225 

6.3.2 Propriétés particulières 
Appliquant à la matrice de répartition (6.43) les relations développées à la sec

tion 6.1, on voit qu'on a : 

• pour un biporte réciproque (§ 6.1.21) 

S12 = S21 1 (6.44) 

• pour un biporte non dissipatif, appliquant (6.24) 

L*iil2+l_*2i I* = 1 1 (6.45) 

Ui2I2+1*2212 = 1 1 (6.46) 

Sf1S12 +Sf1S22 = 0 1 (6.47) 

La quatrième relation donnée par (6.24) est le conjugué complexe de (6.47); 
• si le biporte est simultanément réciproque et non dissipatif, en faisant usage de 

(6.44), (6.45) et (6.46) on trouve que 

l_*i il = 1*2 21 1 (6.48) 

Le biporte n'est pas nécessairement symétrique; 
• quand un plan de symétrie géométrique existe entre les deux accès, de telle 

sorte qu'on ne puisse pas distinguer l'entrée et la sortie, et que de plus les plans 
de référence sont choisis symétriquement, on a 

_*n =_*22 1 (6.49) 

Le biporte doit être en même temps réciproque ; 
• pour un biporte adapté 

Si1 = S22 = 0 1 (6.50) 

6.3.3 Affaiblisseur adapté à absorption 
On appelle affaiblisseur un dispositif réciproque destiné à réduire la puissance. La 

matrice de répartition d'un affaiblisseur adapté a la forme 

ω - ( L o i ' <6'S1) 

Le niveau d'affaiblissement LA, mesuré en dB (§ 5.6.9), est défini par le rapport 
des puissances à l'entrée et à la sortie lorsqu'on connecte à cette dernière une terminai
son adaptée (a2 =0) 

LA = 10 1Og(P1IP2) = 10 1Og(Ia11
 2 / | ^ 2 | 2 ) = - 20 log|s1 2 | 

dB (6.52) 

L'affaiblisseur absorbe la puissance^ -P2. 

6.3.4 Affaiblisseurs adaptés en guide d'ondes 
Comme dans un affaiblisseur adapté la différence des puissances entre l'entrée et 

la sortie ne peut pas être réfléchie, le composant doit comporter un matériau absorbant, 
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à cloison longitudinale 

Fig. 6.11 Affaiblisseurs adaptés en guide d'ondes. 

à lame/à guillotine 

le plus souvent une feuille métallique mince déposée sur un substrat diélectrique. Plu
sieurs réalisations en guide d'ondes sont illustrées à la figure 6.11. 

6.3.5 Affaiblisseurs adaptés en ligne coaxiale 
En ligne coaxiale, la dissipation d'énergie est produite par une couche de maté

riau absorbant déposée sur le conducteur central, ou par une section de conducteur 
central en métal à grande résistance, ou encore par une combinaison de conducteur ab
sorbant et disque en contact avec le conducteur extérieur (fig. 6.12). 

tuyau métallique mobile 

gzZZZZZZZZZ^ZZZZZZZZZ 

SZZZZZZZZZZZZZZZZZZZCT 
conducteur central absorbant 

Fig. 6.12 Affaiblisseurs adaptés en ligne coaxiale. 

ZZZZZZZZZZZZZZZZZZZZZ 

Tzzzzzzzajbzzzzzzzzzz 
disque résistif 

6.3.6 Cas particulier : affaiblisseur en T 
Si les éléments absorbants qui forment ce dernier type d'affaiblisseur (fig. 6.12) 

ont des dimensions petites par rapport à la longueur d'onde, cet affaiblisseur peut être 

T 
I 

R\ 

Fig. 6.13 Affaiblisseur en T, schéma équivalent. 
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représenté par le schéma équivalent de la figure 6.13. Les plans de référence sont choi
sis de façon à ce que les éléments soient réels. 

La matrice d'impédance du circuit a la forme (§ IV. 6.2.11) 

I\ l ~r R2 R2 
(Z) = 

R-. Ri+R2 

Ω (6.53) 

La matrice de répartition est obtenue à l'aide de (6.38), en tenant compte du fait 
que les lignes d'entrée et de sortie ont la même impédance caractéristique Z c 

(s) 
1 

2 _ 2 ? 2 (Rx+R2+Zcy-Rz
2 \2R2Z{ 

(R1^R2Y-Zl-Rl 2R2^C 

Pour que l'affaiblisseur soit adapté, il faut que ̂ a = 0 et donc 
>2 

# 9 

Z?-R? 

2R 

On trouve après quelques calculs 

*1 2 
Zc -R1 

Zc+Rx 

(R1^R2Y-Zl-Rl 

1 (6.54) 

Ω (6.55) 

1 (6.56) 

6.3.7 Affaiblisseur à lame rotative 
Un affaiblisseur variable de précision est réalisé au moyen d'un tronçon de guide 

circulaire propageant le mode TE11, qui est spatialement dégénéré (§ 2.3.17). L'élé-

lame fixe 

lame fixe 

£cos20 
7k Ei I ^ * cos-0 

/ fEcosd Ecosdé i'i k E Ecos26 

Esind £cos0sin0 

Fig. 6.14 Affaiblisseur à lame rotative en guide circulaire. 
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ment absorbant est une lame métallique mince, qui peut tourner autour de l'axe longi
tudinal (fig. 6.14). 

Le signal provient d'un guide d'ondes rectangulaire à l'accès 1 (mode TEi0). Une 
transition connecte du guide rectangulaire au guide circulaire (mode TE11 §2.4.9). 
Dans la section centrale, la lame absorbante fait un angle θ avec le plan perpendiculaire 
au champ électrique ; il en résulte que la composante E sin Θ du champ, qui est dans le 
plan de la lame, est absorbée. La composante normale à la lame Ecos Θ traverse la sec
tion centrale sans être perturbée. Dans la transition de sortie, le champ rencontre de 
nouveau une lame absorbante, et la composante dans le plan de la lame Ecos Θ sin Θ est 
absorbée. 

A la sortie, accès 2, l'amplitude vaut Ecos26, c'est à dire que \s_2i I
= cos20, le 

niveau d'affaiblissement étant alors donné par 

LA = - 2 0 log|s21 | = - 4 0 log(cos/9) dB (6.57) 

L'affaiblissement ne dépend que de l'angle de rotation, que l'on mesure par des 
moyens mécaniques. 

6.3.8 Affaiblisseur réactif non adapté 
Un affaiblissement peut aussi être produit en réfléchissant une partie du signal in

cident. On réalise un tel affaiblisseur en intercalant entre deux lignes de transmission 
une section de guide d'ondes opérant en dessous de sa fréquence de coupure (fig. 6.15). 

Fig. 6.15 Affaiblisseur réactif à coupure. 

L'affaiblissement est directement proportionnel à la longueur du guide (mode 
évanescent, § 2.2.30) [120]. La réflexion produite par un tel affaiblisseur peut pertur
ber le générateur (§ 4.11.2); il est donc prudent d'intercaler un isolateur dans la ligne. 

6.3.9 Applications des affaiblisseurs 
Il existe de nombreux types d'affaiblisseurs : fixes, ajustables, variables, à plots, 

de précision, calibrés, etc. On peut obtenir un affaiblissement ajustable électriquement 
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en faisant usage de ferrites (§ 6.7.22) ou de semiconducteurs (§ 6.8.3). Les principales 
applications sont les suivantes : 

• dans les mesures d'affaiblissement, un affaiblisseur de précision sert à détermi
ner la différence de niveau entre deux signaux (sect. 7.4); 

• un affaiblisseur adapté, le plus souvent fixe, sert à réduire la réflexion produite 
par un détecteur (élément non linéaire, difficile à accorder); 

• un affaiblisseur adapté permet de réduire le niveau d'un signal pour l'amener 
dans la plage de mesure des appareils à disposition (§ 5.8.6). 

6.3.10 Isolateur 
L'isolateur est un affaiblisseur non réciproque, permettant le passage du signal 

avec un affaiblissement très petit dans une direction (Is2I I — I)5 mais présentant un 
affaiblissement important dans le sens opposé (Is12 I = 0). Il sert à découpler les étages 
successifs d'un système, il est réalisé avec des ferrites (§ 6.7.8 et § 6.7.15). 

6.3.11 Déphaseur 
Un biporte réciproque adapté sans pertes est un déphaseur, que représente la ma

trice de répartition 

/ 0 exp(j*)\ 
(s) = , . 1 (6-58) 

\exp(j<p) 0 / 

Un déphaseur sert à modifier la phase d'un signal, étant ainsi le correspondant de 
Γ affaiblisseur qui en modifie l'amplitude. Il est surtout employé pour mesurer le dépha
sage des composants (§ 7.4.19). Il peut être réalisé en guide d'ondes rectangulaire en 
chargeant le guide avec une lame de matériau diélectrique (§ 2.9.8). Pour des mesures 
de précision, on utilise un déphaseur rotatif (§ 6.3.12). Des déphaseurs variables à 
contrôle électrique sont réalisés avec des ferrites (§ 6.7.22) et des semiconducteurs 
(§ 6.8.6). 

• 6.3.12 Déphaseur rotatif de Fox, sections quart d'onde et demi-onde 
Au moyen d'un dispositif qui présente des similitudes avec l'affaiblisseur à lame 

rotative (§ 6.3.7), on peut introduire dans un système un déphasage calibré pouvant 
être varié de façon continue. Il s'agit du déphaseur rotatif de Fox [121]. Les lames 
absorbantes, éléments de base de l'affaiblisseur, sont remplacées dans le déphaseur par 
des sections quart d'onde fixes placées aux deux extrémités et une section demi-onde 
rotative située au milieu (fig. 6.16). 

Ces termes servent à désigner une section de guide d'ondes dans laquelle deux 
modes peuvent se propager simultanément, mais avec des vitesses de propagation diffé
rentes. Les déphasages produits par une section de guide sont donc différents pour les 
deux modes. Lorsque la différence de déphasages vaut π/2, on a une section quart 
d'onde. Une différence de déphasages de π correspond à une section demi-onde. On 
réalise en pratique ces sections à l'aide d'un guide circulaire contenant une plaque de 
matériau diélectrique. Celle-ci modifie différemment l'exposant de propagation des 
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Fig. 6.16 Déphaseur rotatif de Fox. 

modes, selon que le champ électrique est dans le plan de la plaque ou perpendiculaire 
à celle-ci. Les deux modes TE11 ne sont alors plus dégénérés. 

Le signal entre à l'accès 1 en guide rectangulaire et traverse une transition connec
tant au guide circulaire. Au centre du guide, le champ électrique du signal entrant en 
Z1 est donné par 

E(Z1)= E0 -ey V/m (6.59) 

où ey est la coordonnée verticale du guide d'ondes rectangulaire. La première ligne 
quart d'onde fixe a une lame diélectrique située à 45° par rapport au repère lié au guide 
de l'accès 1 (fig. 6.17 (a)). Dans le repère X15^1 lié à la lame fixe, le champ électrique au 
centre est obtenu en appliquant une rotation de 45° des axes de coordonnées 

E(Z1) = (E0ll2)(exl + eyl) V/m (6.60) 

Le mode dominant du guide rectangulaire excite en fait les deux modes TE11 du 
guide circulaire, dont les champs électriques sont dirigés respectivement selon X1 et y γ. 
La section quart d'onde produit des déphasages différents pour ces deux modes dans le 
guide circulaire chargé. Le champ polarisé selon X\ subit un déphasage φχ, celui polarisé 
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selon y ι un déphasage φχ 4- π/2 et on obtient ainsi dans le plan Z2 

E(Z2) = (E0IfI ){ exl exp (J(P1) + ^ 1 exp [](φχ 4- π / 2 ) ] } 

= (E0IfI) exp(iφl)(exl+}eyl) V/m (6.61) 

Dans le plan Z1, le champ électrique est linéairement polarisé, dans le plan Z2 la 
polarisation est circulaire (sect. III. 5.4). La section quart d'onde est donc un compo
sant assurant le passage de polarisation linéaire à circulaire et vice-versa. 

Le signal entre alors dans la section demi-onde rotative, dont la lame diélectrique 
fait un angle 0 avec la lame fixe de la ligne quart d'onde (fig. 6.17 (b)). Effectuant le 
changement de coordonnées on obtient le champ électrique dans le repère Xn, y\\ lié à 
la lame mobile 

E(Z2) = (E0IfI) e x p ( j ^ ) [( cos0 + j sin0 ) é?xll 4- (j cos 0 - s inf l )^ , , ] 

= (E0IiI) e x p [ j ( * i + 0 ) ] ( e * „ + \eyll) V/m (6.62) 

Comparant (6.62) avec (6.61), on constate que la rotation géométrique de coor
données produit, pour un signal circulairement polarisé, un déphasage de même valeur. 

Le signal traverse la section demi-onde. Le champ polarisé selon x n subit un dé
phasage φ2, celui selony η un déphasage φ2 + π et on obtient dans le plan Z3 

E(Z3) = (^0//2 ) { ^ 1 1 exp ( J ^ 2 ) + J ^ 1 1 exp [)(φ2 + π)]} exp [ J ( ^ 1 4 0 )] 

= (E0li2)(exll -]eyll) exp [ J ( ^ 1 + *>2+ 0)] V/m (6.63) 

La section demi-onde renverse le sens de rotation de la polarisation circulaire. 
Le passage du système de coordonnéesX\\,y\\, lié à la lame mobile, au système 

fixe X1,yi, par une rotation de l'angle - 0 donne dans le plan Z3 (fig. 6.17 (c)) 

E(Z3) = (E0/i2)[(cose + ]sme)exl 

4-( - j cos0 + s'me)eyi] exp [J(^1 4- φ2 + 0)] 

= (E0li2)(exl-)eyl)exp [ J ( ^ 1 + ^ 2 + 20)] V/m (6.64) 

Comme le sens de rotation du signal à polarisation circulaire est l'inverse de celui 
en z2 , la rotation de l'angle — 0 produit un déphasage 4- 0 du signal. 

La section quart d'onde à la sortie rétablit une polarisation linéaire du signal. La 
composante selon X1 subit un déphasage φ3, celle selon y ι un déphasage φ3 4- π/2 et on 
a dans le plan ζ 4 

E(Z4) = (E0/i2){exl e x p ( j ^ ) 

" j ^ iexp [ J ( ^ 3 + π/2 )] } exp [J(^ 1 + φ2 + 20)] 

= (E0ll2)(exl + eyl)exp [ J ( ^ i + φ2+ φ3+2Θ)} V/m (6.65) 

Finalement, une rotation de - 45° ramène aux coordonnées x ,y du guide rectan
gulaire (fig. 6.17 (d)) 

E(Z4) = E0eyexp [)(φχ +φ2+φ3 4- 20)] V/m (6.66) 

Le quotient du champ sortant en Z4 au champ entrant en Z1 donne le facteur de 
transfert^ 2 1 du déphaseur 

_*2i = Ey(Z4)IEy(Z1) = e x p [ j ( ^ + ^2 + ^3+ 20) ] V/m (6.67) 
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changement de coordonnées: 
{*, v} -> {x i , j ' i } 

(a) passage du guide rectangulaire à la section λ/4 fixe (z = z\) 

' xu 

changement de coordonnées: 

{*I.>'l} ^ { vil J II) 

(b) passage de la section λ/4 fixe à la section λ/2 rotative (z = Zi) 

' * I I 

changement de coordonnées: 

U i i ^ n } -^ { V1, V1} 

(c) passage de la section λ/2 rotative à la section λ/4 fixe (Z = Zs) 

J I 
Xl 

-45° 

χ changement de coordonnées: 

~*"~ { * I , J ; I } ^{x,y} 

(d) passage de la section λ/4 fixe au guide rectangulaire (z = Z4) 

Fig. 6.17 Changements de sections dans le déphaseur de Fox. 

Le signal traversant le déphaseur conserve son amplitude. Le déphasage subi com
porte un terme constant <pi + </>2 + <P3 e t de plus, un déphasage 2 θ qui est directement 
proportionnel à la rotation mécanique de la section demi-onde. La mesure de cet angle 
de rotation donne directement le déphasage électrique, qu'on peut ainsi faire varier 
entre 0 et 2 π. 
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6.3.13 Déphaseur non réciproque 
Des déphasages différents pour les deux directions de propagation sont obtenus 

en chargeant une ligne ou un guide d'ondes avec un matériau gyrotrope, par exemple 
un ferrite (sect. 6.7) : on réalise ainsi un déphaseur non réciproque. 

6.3.14 Cas particulier : gyrateur 
Lorsque la différence entre les deux déphasages non réciproques vaut π, le com

posant est appelé gyrateur [122]. En choisissant les plans de référence aux deux accès 
de façon à avoir s 2\ = 1, on obtient la matrice de répartition 

(O ι (6.68) 

ι 6.3.15 Obstacle mince symétrique sans pertes, iris 
On considère un obstacle constitué d'une mince lame métallique ou iris sans per

tes (ce.p.) dont l'épaisseur est beaucoup plus petite que la longueur d'onde. Il est placé 
transversalement dans le guide d'ondes. La figure 6.18 représente trois geométries parti
culières qui sont considérées dans les paragraphes 6.3.16, 6.3.17 et 6.3.18. 

(a) inductif (b) capacitif 

Fig. 6.18 Obstacles métalliques minces en guide rectangulaire. 

(c) résonnant 

L'obstacle est complété par une section de guide d'ondes uniforme qui s'étend de 
part et d'autre jusqu'à deux plans de référence disposés symétriquement à une distance 
d (fig. 6.19). 

ν s ; A s s s s s s s s s s s s ; ; s ; λ; s s ; * 

ZZZ2ZZZZZZZ2 

h 

ΖΖΖΣΖΣΖΖ2 77771 

Fig. 6.19 Section de guide contenant un obstacle mince. Choix des plans de référence. 

La structure ainsi définie est réciproque (elle ne contient pas de milieu anisotrope), 
symétrique et non dissipative (guide et obstacle en ce.p.). Sa matrice d'impédance 
a donc la forme (§ IV. 6.2.11) 

"j*ll J*12 

J^12 J^Il 
(Z) Ω (6.69) 
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J ( * n - * i 2 ) ) (Xu-Xn) 

Fig. 6.20 Schéma équivalent d'un obstacle symétrique sans pertes en guide d'ondes. 

Le circuit équivalent en Test représenté à la figure 6.20. 
On applique à ce circuit équivalent une excitation antisymétrique, c'est-à-dire 

qu'on impose aux accès du quadripôle 

UeI = ~Ue2 = U3 

IeI ~ ~Ie2 =
 IB 

V 

A 

(6.70) 

(6.71) 

La tension est nulle dans le plan de symétrie, et aucun courant ne traverse la ré
actance Xi2 connectée en parallèle. L'impédance antisymétrique est alors donnée par 

Za = UJU = HXn-Xi2) Ω (6.72) 

Dans le plan de l'obstacle mince, le champ électrique transverse est nul (2.38). 
On retrouve des zéros du champ dans tous les plans situés à un nombre entier de demi-
longueurs d'onde de l'obstacle le long du guide. Plaçant donc les plans de référence en 
d-n Xg/2,on trouve que Ua = 0, ce qui entraîne par (6.72) que Za = 0 et donc 

= X Ω (6.73) Xu - χ 12 

Lorsque les plans de référence sont disposés à un nombre entier de demi-longueur 
d'onde de l'obstacle, le schéma équivalent de celui-ci est donc une réactance seule, con
nectée en parallèle sur la ligne équivalente (fig. 6.21). 

}X 

Fig. 6.21 Schéma équivalent d'un obstacle symétrique mince sans pertes en guide d'ondes pour un 
choix particulier des plans de référence. 

Il est intéressant de noter que l'excitation antisymétrique est l'unique cas particu
lier pour lequel le mode dominant satisfasse seul aux conditions aux limites, ceci quelle 
que soit la forme de l'obstacle mince. 

6.3.16 Obstacle inductif en guide rectangulaire 
L'iris vertical de la figure 6.18 (a) produit localement un rétrécissement du guide 

d'ondes. On constate que : 
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• l'obstacle est uniforme dans le sens de la hauteur, il ne présente pas de varia
tion selon y ; 

• il en va de même pour le champ électrique du mode dominant; 
• le champ électrique du mode dominant ne possède qu'une composante £^. 

Seule cette composante satisfait simultanément l'uniformité selon .y et les 
conditions aux limites en y = 0 et y = b. 

Or, le champ électrique du mode dominant ne satisfait pas les conditions aux li
mites au bord de l'obstacle, qui imposent l'annulation du champ électrique transverse 
Ey. On obtient ce résultat en superposant les modes supérieurs qui permettent de com-

1,0 δ/α 

Fig. 6.22 Susceptance d'un obstacle inductif en guide d'ondes rectangulaire: (a) asymétrique; 
(b) symétrique. 
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penser le champ électrique du mode dominant dans le plan de l'obstacle. Ces modes doi
vent avoir les propriétés énoncées précédemment : uniformité selon y et champ électri
que transverse à une composante Ey. Les seuls modes qui satisfont à cette condition 
sont les modes TEm 0 (2.120). Puisque les modes TE en dessous de la coupure emma
gasinent un surplus d'énergie magnétique (§ 2.2.30), cet obstacle est inductif. 

Des relations approchées permettent de calculer la susceptance normalisée de cet 
obstacle B/Yc [49], où Yc = 1/ZC est une des admittances caractéristiques du guide rec
tangulaire (§ 2.3.16). La précision des relations n'est pas très bonne; on utilise de préfé
rence les graphiques de la figure 6.22. 

6.3.17 Obstacle capacitif en guide rectangulaire 
L'iris horizontal de la figure 6.18 (b) réduit localement la hauteur du guide, mais 

ne modifie pas sa largeur. On constate dans ce cas que : 

• l'obstacle est uniforme dans le sens de la largeur, il ne présente pas de variation 
selon x\ 

• le champ électrique du mode dominant TE10 a une dépendance transverse de la 
forme sin (πχ/α)', 

• le champ électrique du mode dominant n'a qu'une composante Ey dans le plan 
transverse. 

Sur l'obstacle métallique, il faut comme dans le cas précédent annuler le champ 
électrique transverse du mode dominant Ey. On obtient ce résultat en superposant des 
modes supérieurs ayant une dépendance en sin (me/a) et un champ électrique transver
se Ey. Or, tous les modes supérieurs TElw et TMlw (η Φ 0), qui satisfont la première 
condition, ne satisfont pas la seconde, puisqu'ils ont une composante Ex non nulle. On 
obtient donc le résultat recherché en combinant le mode TElM et le mode TM1^ de fa-
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Fig. 6.23 Susceptance d'un obstacle capacitif en guide d'ondes rectangulaire. 
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çon à avoir les composantes Ex respectives des deux modes de même amplitude et de 
sens opposé. Les relations (2.111) et (2.120) donnent respectivement les coefficients 
π/α etnn/b pour les modes TM l w et TE 1 n . Pour qu'il y ait compensation, il faut donc 
que le rapport des amplitudes de ces deux modes vale na/b. Les modes TM prédomi
nent donc et par conséquent l'obstacle est capacitif, puisque ces modes emmagasinent 
un excédent d'énergie électrique. La susceptance normalisée équivalente de l'obstacle 
B/Yc est représentée à la figure 6.23. 

6.3.18 Obstacle résonnant en guide rectangulaire 
En combinant les deux obstacles des paragraphes précédents, c'est-à-dire une in

ductance et une capacité en parallèle, on obtient un obstacle résonnant (fig. 6.18 (c)). Il 
existe une fréquence particulière, ou fréquence de résonance, à laquelle l'énergie ma
gnétique et l'énergie électrique emmagasinées par les modes supérieurs evanescents sont 
égales. A cette fréquence, l'impédance de guide de la section réduite (a, b') est la même 
que celle du guide original (a, b). Faisant usage de (2.131) on trouve 

(a/b)^\ -(λ/Ια)2 = (a'lb')fl -(λ/2α')2 1 (6.74) 

Développant cette relation, on voit que les quatre coins de l'ouverture (x = ±a'/2; 
y = ± b'jl) sont situés sur une hyperbole, qui passe par les quatre coins du guide 
(x = ± a/2, y = ± b/2) et dont les deux branches sont séparées par la distance λ/2 
(fig. 6.24). 

a' 

11 
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\ 
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λ/2 
— • • 
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/ 

\ 
a 

U 4 ^ . 

Fig. 6.24 Obstacle résonnant en guide d'ondes rectangulaire. 

6.3.19 Application : adaptation 
Les obstacles métalliques minces, dont le schéma équivalent est une susceptance 

connectée en parallèle dans le guide d'ondes, servent à adapter les composants, faisant 
usage du principe décrit au paragraphe 7.2.12. 

6.3.20 Vis d'accord 
Une vis insérée dans une des parois larges d'un guide rectangulaire présente une 

impédance L-C série, connectée en parallèle sur la ligne. Pour une faible insertion, la 
capacité prédomine. La susceptance devient infinie (court-circuit) à la résonance, obte
nue pour une insertion de l'ordre de λ/4. Lorsque l'insertion augmente encore, l'obsta
cle devient inductif. 
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6.3.21 Vis d'accord mobile 
Un dispositif d'adaptation est formé d'une vis dont la profondeur de pénétration 

et la position longitudinale sont toutes deux réglables, permettant l'adaptation selon le 
principe décrit au paragraphe 7.2.12 (fig. 6.25). 

Fig. 6.25 Vis d'accord mobile. 

6.3.22 Obstacles réactifs en guide circulaire 
Un iris inductif est constitué d'une ouverture circulaire centrée sur l'axe du guide. 

Un disque circulaire centré sur cet axe est un obstacle capacitif (fig. 6.26). 

inductif capacitif 

Fig. 6.26 Obstacles réactifs en guide circulaire. 

6.3.23 Susceptances parallèles en ligne microruban : bras de réactance 
En microruban, on obtient une susceptance parallèle au moyen d'une section de 

ligne, appelée bras de réactance (en anglais stub), représentée à la figure 6.27. 
L'extrémité ouverte de la ligne microruban n'est toutefois pas une ligne ouverte 

au sens théorique, suite à la présence de champs s'étendant au delà de son extrémité. 
Ces champs produisent une capacité additionnelle C0 dont la valeur pour certaines per-
mittivités de substrats est donnée à la figure 3.15 [50]. 

On peut également considérer un allongement fictif Ad, donné par (3.65). 
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Fig. 6.27 Bras de réactance en ligne microruban. 

6.3.24 Transitions, adaptateurs, joints 
Il faut encore citer parmi les biportes adaptés, réciproques et sans pertes tous les 

dispositifs servant à connecter des lignes de types ou de sections différentes (un guide 
rectangulaire à une ligne coaxiale, une ligne microruban à un guide circulaire, etc.), les 
sections servant à modifier l'orientation (coudes, torsades) et les joints rotatifs, qui per
mettent de connecter un générateur fixe à une antenne en rotation (radar) [118]. 

6.3.25 Cavités et filtres 
Des biportes dont les propriétés dépendent de la fréquence et des filtres sont réa

lisés avec une ou plusieurs cavités résonnantes connectées en transmission (§ 3.5.15) 
ou en réaction (fig. 5.2) [123]. 

6.4 TRIPORTES : COMPOSANTS À TROIS ACCES 

6.4.1 Matrice de répartition et graphe de fluence 
La matrice de répartition d'un composant à 3 accès, appelé triporte ou hexapôle 

comporte 9 termes 

( I n 112 l l 3 \ 

121 122 123 1 ( 6 ' 7 5 ) 

1.31 132 I 33 / 
Le graphe de fluence correspondant est représenté à la figure 6.28. 

b2 

Fig. 6.28 Graphe de fluence d'un triporte. 
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6.4.2 Désadaptation d'un triporte réciproque sans pertes 
Un triporte réciproque sans pertes ne peut pas être simultanément adapté à ses 

3 accès. On le démontre par l'absurde. Posant tous les_£/z· = 0 [adaptation, (6.26)] et 
Aij =Aji [réciprocité, (6.18)], les relations de conservation d'énergie (6.25) donnent 6 re
lations indépendantes pour un triporte 

L5i2l2 + L*i3l2 = 1 1 (6.76) 

\si2\
2+\s23\2= 1 1 (6.77) 

L*i3l2+ U 2 3 I 2 = 1 1 (6.78) 

*i*3i23=0 1 (6.79) 

Sj2S23 = 0 1 (6.80) 

Sf2S13 = 0 1 (6.81) 

Supposons qu'un des termes soit non nul, par exemple^ 13 Φ 0. Il résulte de 
(6.79) que^23 = 0 et de (6.81) que^s i2 = 0, ce qui est manifestement incompatible avec 
(6.77). On peut refaire la démonstration avecs12 o\xs_13 non nul. On obtient dans tous 
les cas la même incompatibilité, cqfd. 

6.4.3 Autre démonstration 
On obtient le même résultat en considérant le schéma équivalent de la figure 6.29, 

représentant une jonction de trois lignes connectées en parallèle; la susceptance B tient 
compte de l'accumulation d'énergie dans la jonction. 

Fig. 6.29 Jonction formée de trois lignes connectées en parallèle. 

Pour que le triporte soit adapté à l'accès 1, l'admittance d'entrée observée avec les 
accès 2 et 3 adaptés doit être l'admittance de la ligne 1, soit 

r c l Yc2+ yC^)B S (6.82) 

Pour qu'une adaptation soit concevable, il faut au moins que B = O. 
On procède de même aux accès 2 et 3 

YC2 = Ycs+ Yd S (6.83) 

^ 3 = ^ 1 + ^ 2 S (6.84) 
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Prenant la somme des trois relations, on trouve 

^ C i + ^c2+ ^c3 = 2 ( r c l + r c 2 + r c 3 ) (6.85) 

Il est impossible de satisfaire cette égalité, ce qui confirme la conclusion du para
graphe 6.4.2. 

6.4.4 Circulateur 
Un triporte non réciproque sans pertes, en revanche, peut être adapté à ses trois 

accès. Les relations de conservation d'énergie (6.25) donnent 

l ? 2 l l + l ? 3 l l = ι 

I i I 2 I 2 + L s 3 2 I 2 = ι 

I s i 3 l 2 + L * 2 3 l 2 = ι 

ι 

1 

1 

SlVi 3 = O 1 

S2* ? 2 3 = O 1 

S3* S 3 2 = O 1 

Supposant^ 1 3 Φ O on obtient l'enchaînement suivant 

iia ^ O =>s12 = 0 => Ii32I =1 ^ s 3 1 = 0 => Is21I = 1 =>s23 

(6.86) 

(6.87) 

(6.88) 

(6.89) 

(6.90) 

(6.91) 

= 0 => Ii13I = 1 

(6.89) (6.87) (6.91) (6.86) (6.90) (6.88) 

1 (6.92) 
On choisit les plans de référence aux trois accès pour que les trois termes non nuls 

soient réels positifs 

/ο ο η 
(s) = I 1 0 0 1 1 (6.93) 

\ 0 1 0 / 

L'élément ainsi obtenu est un circulateur idéal (fîg. 6.30). Le principe de fonc
tionnement d'un circulateur est présenté dans la section 6.7. 

ι b2 <L\ 

a2 

£3 4 f b3 

Fig. 6.30 Graphe de fluence et symbole du circulateur. 

6.4.5 Triporte adapté à deux accès 
Il est possible d'adapter simultanément un triporte non dissipatif réciproque à 

deux de ses trois accès. On obtient toutefois une solution découplée : un biporte adapté 
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et un monoporte à réflexion totale (fig. 6.31). Ces deux éléments sont électriquement 
séparés l'un de l'autre 

121 = l_52i I = Is33I = 1 1 (6.94) 

a\ 121 b2 

» O [> O » 

133 

23 1 \ b3 Π 
Fig. 6.31 Triporte sans pertes adapté à deux accès : il s'agit de deux éléments électriquement 
séparés. 

6.4.6 Triporte presque adapté à deux accès 
Si on relâche légèrement la condition du paragraphe 6.4.5 et qu'on admet une lé

gère désadaptation aux accès 1 et 2, on obtient, choisissant les plans de référence don
nant des termes diagonaux réels 

S11 = s22 = e < 1 1 (6.95) 

Les relations de conservation d'énergie donnent alors, entre autres 

e 2 + I s 1 2 I 2 + I s 1 3 I 2 = 1 1 (6.96) 

e2+ Is1 2I2+ Is23I
 2 = 1 1 (6.97) 

6(S12 + Sf2) + S13Sj3 = 0 1 (6.98) 

esx3 + Sf2 S23 +Sf3S33 = 0 1 (6.99) 

Comparant (6.96) et (6.97) on voit que 

IiI3I = U23I 1 (6.100) 

Faisant usage de ce résultat et de (6.98) on obtient 

|_s13| = ^ e R e ( S 1 2 ) 1 (6.101) 

A l'aide de (6.96) on trouve encore que 

Is1 2I= |/l - 2 e R e ( _ s 1 2 ) - e 2 a 1 1 (6.102) 

Par ailleurs, (6.97) spécifie l'amplitude de^33 

U33I = Is12I 1 (6.103) 

En conclusion, il est possible d'utiliser un triporte pour prélever une faible partie 
d'un signal sans désadapter de façon exagérée les accès 1 et 2. Quant au troisième accès, 
il est fortement désadapté (6.103). Un exemple d'application est la ligne fendue (sect. 7.2 
et § 2.3.12). 
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6.4.7 Jonctions en T, plan de la jonction 
On forme une jonction avec trois guides rectangulaires dont les axes longitudi

naux sont disposés en T. Ces trois axes définissent le plan de la jonction. 

6.4.8 Jonction en T série, plan E 
Dans le T série, les petits côtés des trois guides d'ondes sont parallèles au plan de 

la jonction (fig. 6.32). 

Fig. 6.32 Jonction en T série. 

Comme de plus les lignes de champ électrique du mode dominant TE10 dans les 
trois accès sont parallèles à ce plan, on parle de T dans le plan E. La jonction possède 
un plan de symétrie. En disposant de façon symétrique les plans de référence dans les 
accès 1 et 2 et considérant la distribution du champ électrique (fig. 6.32), on trouve 

su = S22 1 (6.104) 

_*i3 = -S23 1 (6.105) 

6.4.9 Jonction en T parallèle ou shunt, plan H 
Dans le Tparallèle ou shunt, ce sont les grands côtés des trois guides d'ondes qui 

sont parallèles au plan de la jonction (fig. 6.33). 

Fig. 6.33 Jonction en T parallèle. 

Comme les lignes de champ magnétique du mode dominant TE10 dans les trois 
accès sont parallèles à ce plan, on parle aussi de T dans le plan H. La symétrie de la jonc-
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tion permet de poser, pour un choix symétrique des plans de référence 

S1 ! = S22 1 (6.106) 

_*13 = S32 1 (6.107) 

6.4.10 Jonction en Y parallèle 
La jonction en Y parallèle possède une symétrie ternaire (fig. 6.34). 

Fig. 6.34 Jonction en Y. 

On a dans ce cas, choisissant les plans de référence pour lesquels les termes diago
naux sont réels positifs 

511 = S22 = S33 = A 1 (6.108) 

5 1 2 = sl3 = s23 = B + ]C 1 (6.109) 

Les conditions de conservation d'énergie donnent dans ce cas 

A2+ 2B2+ 2C2 = 1 1 (6.110) 

2AB+B2 + C2 = 0 1 (6.111) 

Ces deux relations définissent une courbe fermée dans le système de coordonnées 
ABC(Ug. 6.35). 

La réflexion maximale correspond à trois terminaisons purement réactives totale
ment découplées .A = \,B = C=0. La réflexion la plus faible possible est obtenue lors
que C= 0,A = 1/3 et B = - 2/3. Le rapport d'onde stationnaire vaut alors 

1 + 1/3 , 
ROS = — - 2 1 (6.112) 

1 - 1 / 3 

6.4.11 Diviseur résistif adapté 
Dans certaines applications particulières, il est essentiel de disposer d'un triporte 

symétrique adapté à ses trois accès. On doit admettre dans ce cas qu'une partie du si
gnal soit dissipée dans la jonction. Un diviseur résistif adapté est réalisé en plaçant des 
résistances dans les trois accès (fig. 6.36). 
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Fig. 6.35 Lieu des solutions pour une jonction en Y parallèle. 

Fig. 6.36 Diviseur résistif adapté. 

Lorsque deux des accès sont terminés par des charges adaptées Zc , l'impédance 
d'entrée au troisième accès vaut également Zc . La jonction est donc adaptée sans ré
flexion. 

La matrice de répartition du diviseur résistif adapté est donnée par 

0 1 1 \ 

1 0 1 J 1 (6.113) 

1 1 0 / 

1 ω--

La moitié de la puissance des signaux entrants est absorbée dans la jonction. Les 
niveaux d'affaiblissement ou de couplage d'un accès à un autre valent tous uniformé
ment 6 dB [124]. 



246 HYPERFRÉQUENCES 

6.5 QUADRIPORTES : COMPOSANTS A QUATRE ACCES 

6.5.1 Matrice de répartition et graphe de fluence 
Un composant à quatre accès, appelé quadriporte ou octopôle, a une matrice de 

répartition comportant 16 termes 

ω = 

Le graphe de fluence d'un quadriporte est représenté à la figure 6.37. 

a\ s_2\ &2 

(6.114) 

k3 A34 

Fig. 6.37 Graphe de fluence d'un quadriporte. 

ι 6.5.2 Coupleur directif 
On considère un quadriporte réciproque (s_jj =1//), adapté (£,·/ = O) et sans pertes 

Parmi les 16 relations fournies par la condition de conservation d'énergie (6.24), on 
considère deux équations 

Si* 5i4 + Î2*3̂ 24 = 0 (ligne 3 χ colonne 4) 1 

1̂*3̂ 23 +^i*4 $24 = 0 (ligne 1 χ colonne 2) 1 

(6.115) 

(6.116) 

Multipliant ces équations respectivement par^f4 et ̂ 3 et soustrayant les expres
sions ainsi obtenues, on trouve 

S?3(\S14\
2-\S23\

2) =0 1 >14l ~~ 1*231 ) - υ *• (6.117) 

Cette équation peut être satisfaite de deux manières. On peut d'une part avoir 
I 1 3 nul. Si les deux termes ̂ 1 4 et ^ 23

 s o n t différents de zéro, ̂  24 doit également être 
nul par (6.115) et le composant est un coupleur directif 

0 s 1 9 0 

ω = 1 (6.118) 
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D'autre part, une seconde possibilité consiste à poser 

Ui4I = U23I 1 (6.H9) 

On peut choisir les plans de référence de manière à avoir des termes purement 
imaginaires 

_*14 = s_23 = )β (6.120) 

On fait ensuite usage de deux autres relations de conservation d'énergie (6.24), soit 

lii2 I 2+ Ui 3I 2+ Ui4I2 = 1 (ligne 1 x colonne 1) 1 (6.121) 

Ui3I 2+ U23I
 2 + U34I

 2 = 1 Oigne 3 χ colonne 3) 1 (6.122) 

On trouve avec (6.119), en choisissant les plans de référence pour avoir des termes réels 

?12 = §34 = a 1 (6.123) 

Une autre relation de conservation d'énergie (ligne 1 χ colonne 4) donne 

S12S24 + 5*3*34 = 0 = Ci(S24 +S13) 1 ( 6 . 1 2 4 ) 

Par ailleurs, (6.115) devient, en utilisant (6.120) 

β(?*3~ΐ24) = 0 1 (6.125) 

Le système d'équations (6.124), (6.125) admet deux solutions. La première 

S13 = S24 = 0 1 (6.126) 

correspond au coupleur directif trouvé précédemment (6.118). La seconde 

a = β = 0 1 (6.127) 

est un quadriporte découplé, formé de deux biportes non connectés entre eux. 
Il en résulte que le seul quadriporte réciproque adapté sans pertes est le coupleur 

directif, dont la matrice de répartition est donnée en (6.118). 

6.5.3 Remarque 
Pour qu'un quadriporte réciproque sans pertes soit adapté à tous ses accès, il faut 

que chaque entrée ne soit directement couplée qu'à deux autres accès, le dernier des 
quatre étant isolé. 

6.5.4 Propriétés du coupleur directif 
Appliquant la condition de conservation d'énergie (6.24) à la matrice de réparti

tion (6.118), on obtient 6 relations indépendantes 

I l i 2 | 2 + lli4l2 = 1 1 (6-128) 

Ili2|2 + ll23l2 = 1 1 (6.129) 

Ii23l2 + li34l2 = 1 1 (6.130) 

Ui 4 I 2 + Is34I2 = 1 1 (6.131) 
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^12 j?23 "·" ^ 1 4 ^ 3 4 O 

S12 _5i*4 + ^ 2 3 ^ 3 4 = O 

Il ressort directement de ces relations que 

Ul 2 I = U34I = a 

IiI4I ^ 1*23 I = β 

avec 

a + ρ 1 

On pose ensuite 

S12 = a exp ( j φ ) 

S 3 4 = a e x p ( j r ? ) 

S 1 4 = jSexp( j^) 

S 2 3 = /3exp(j<9) 

Les relations (6.132) et (6.133) imposent aux phases la condition suivante 

(φ+ θ)-(η+ ψ) = π±2ηπ rad 

Les amplitudes des termes de la matrice de répar 
tion (6.136), les phases l'équation (6.141). 

(6.132) 

(6.133) 

(6.134) 

(6.135) 

(6.136) 

(6.137) 

(6.138) 

(6.139) 

(6.140) 

(6.141) 

ition doivent satisfaire la rela-

6.5.5 Choix de plans de référence 
En fixant la distance séparant les plans de référence aux accès 1 et 2, on peut 

spécifier φ = 0, de sorte que^s 1 2 soit purement réel. On procède de même avec les accès 
3 et 4, posant η = 0. La matrice de répartition prend alors la forme 

(6.142) 

avec 

/ 

( 4 ) = I 
\ 

(6.136) et 

ψ + θ = 

0 

0 

, j3exp(ji//) 

7Γ ± 2 ΠΉ 

a 

0 

0exp 

0 

(j0) 

0 

j3exp(j0) 

0 

α 

0e 

0 

a 

0 

*p G 

rad (6.143) 

On a fait usage ci-dessus de deux des degrés de liberté à disposition dans le choix 
des plans de référence. On peut encore spécifier ψ : deux cas représentent alors des con
ditions particulières de symétrie. 

6.5.6 Coupleur symétrique 
On choisit dans ce cas des valeurs égales pour les phases des termes d'amplitude β 

ψ = θ = π/ 2 rad (6.144) 
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La matrice de répartition a alors la forme 

0 a 0 j|8 

CL 0 j|8 0 

0 j|8 0 α 

jj8 0 α 0 

Le graphe orienté correspondant est donné à la figure 6.38. 

(s) = 1 

k3 9LA 

Fig. 6.38 Graphe de fluence d'un coupleur directif symétrique. 

(6.145) 

6.5.7 Coupleur asymétrique 

On pose dans ce cas 

φ - 0 θ = π rad 

La matrice de répartition prend alors la forme 

0 a 0 β 

a 0 -β 0 

0 -β 0 OL 

β 0 OL 0 

Le graphe orienté correspondant est représenté à la figure 6.39. 

b2 

ω = 1 

b_3 g_4 

Fig. 6.39 Graphe de fluence d'un coupleur directif asymétrique. 

(6.146) 

(6.147) 
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6.5.8 Remarque 
Les notions de coupleur symétrique et asymétrique dépendent non seulement de 

la structure du composant lui-même, mais également du choix des plans de référence. Il 
est de ce fait toujours possible de transformer un coupleur symétrique en un coupleur 
asymétrique et vice-versa, en ajoutant des sections de ligne aux accès pour modifier la 
position des plans de référence (§ 6.1.27). 

6.5.9 Convention 
La numérotation des accès est effectuée de façon à avoir 

a > β 1 (6.148) 

6.5.10 Définition : niveau d'affaiblissement 
Comme dans le cas d'un affaiblisseur (§ 6.3.3), on définit le niveau d affaiblisse

ment (en dB) à partir du quotient des signaux à la sortie et à l'entrée correspondant au 
transfert maximum de puissance entre deux accès 

LA = - 20 logo: dB (6.149) 

6.5.11 Définition : niveau de couplage 
On définit similairement le niveau de couplage ou plus simplement couplage au 

moyen du quotient du signal à l'entrée par celui au second accès couplé 

L C - - 20 logi3 dB (6.150) 

6.5.12 Réalisation de coupleurs directifs 
La fonction de coupleur directif représentée par la matrice de répartition (6.118) 

peut être remplie en pratique par deux structures différentes : des coupleurs et des 
jonctions. Le terme de coupleur est le plus souvent associé à un composant formé de 
deux lignes de transmission distinctes, généralement du même type. Le transfert du 
signal entre les deux lignes se produit soit à certains points discrets (ouvertures, § 6.5.16), 
soit de façon répartie le long de la structure (§ 6.5.20). Une jonction est un lieu de 
l'espace vers lequel convergent plusieurs lignes de transmission (§6.5.24). Cette distinc
tion ne concerne que la réalisation structurelle du composant. Au point de vue fonction
nement, les deux types d'éléments remplissent les mêmes rôles. 

6.5.13 Distinction : coupleur réel 
Les caractéristiques du coupleur directif idéal (6.118) ne sont qu'approximative

ment réalisables en réalité. D'une part, tout composant réel comporte des pertes. Les 
conditions de conservation d'énergie (6.136) et (6.141) ne sont donc pas entièrement 
satisfaites. Il n'est par ailleurs pas possible d'adapter de façon parfaite chaque accès du 
coupleur, surtout quand celui-ci fonctionne sur une gamme étendue de fréquences. Il 
en résulte que _£,·,· Φ 0; par conséquent, un transfert de signal apparaît au quatrième 



COMPOSANTS HYPERFRÉQUENCES 251 

accès, l'accès parfaitement isolé du coupleur idéal. On a donc 

IiI3I Φ 0 1 (6.151) 

Is2 4I Φ 0 1 (6.152) 

6.5.14 Définition : isolation 
Le transfert résiduel de signal entre deux accès isolés d'un coupleur réel est appelé 

isolation. Il est défini de la même manière que l'affaiblissement (§ 6.5.10) et le coupla
ge (§6.5.11) 

L Z 1 3 - - 20 log|s13 | dB (6.153) 

LZ24 = - 20 log Is24I dB (6.154) 

Il existe deux isolations, qui peuvent être différentes pour un coupleur géométrique
ment asymétrique. Pour un coupleur idéal, l'isolation est infinie. 

6.5.15 Définition : directivité 
La différence entre l'isolation et le couplage, qui représente le quotient du signal 

qui sort de l'accès isolé par celui sortant de l'accès couplé est appelé directivité 

LZ)13 = L Z 1 3 - L C = - 20 log|s13 | /β dB (6.155) 

LZ)24 = L Z 2 4 - LC = - 20 log |s 2 4 |/0 dB (6.156) 

La directivité mesure la qualité d'un coupleur. Elle joue un rôle important dans 
les mesures par réflectométrie (sect. 7.3). 

6.5.16 Coupleurs à interaction localisée en guide d'ondes 
Le transfert d'énergie entre deux guides d'ondes ne se produit qu'en un nombre 

discret d'ouvertures pratiquées dans la paroi commune aux deux guides (fig. 6.40). 

Fig. 6.40 Coupleurs directifs en guide d'ondes : (a) à réseau d'ouvertures; (b) en croix. 
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Le couplage est fixé par les dimensions et le positionnement des ouvertures. On 
peut obtenir une directivité élevée, allant jusqu'à 50-60 dB, à l'aide d'un nombre im
portant d'ouvertures, la structure étant dans ce cas relativement longue [125]. Une très 
grande précision est nécessaire lors de la fabrication. 

En pratique, un des quatre accès est terminé par une charge adaptée : le coupleur 
devient alors un triporte dissipatif. 

6.5.17 Coupleurs à interaction localisée en ligne microruban 
On obtient une interaction localisée en ligne microruban en plaçant des branches 

joignant les deux lignes (en anglais branch-line coupler) (fig. 6.41). 

J - "L 

λ2/4 

λι/4 

Fig. 6.41 Coupleur à branches en ligne microruban. 

Pour étudier ces coupleurs, on considère l'assemblage de jonctions à 3 accès, join
tes par des lignes de transmission. Le couplage est déterminé par la largeur respective 
des différentes branches, dont dépend l'impédance caractéristique (§ 2.11.7). La fré
quence d'opération est fixée par la longueur des branches. 

6.5.18 Cas particulier : coupleur hybride 
Un choix particulier des dimensions des lignes partage la puissance également en

tre les deux accès couplés : on parle alors de coupleur hybride, pour lequel a = β. En 
choisissant des plans de référence (§ 6.5.5) de façon symétrique aux quatre accès, la 
matrice de répartition prend une forme dérivée de (6.145), pour un coupleur idéal 

(6.157) ( i ) = 

Le couplage 

LA •-

V2 j 

/ 0 1 

' 1 0 

i ° j 

Vj ο 

0 

j 

0 

1 

j \ 

: 

o/ 
et l'affaiblissement sont ici 

= LC = - 2 0 log (1//2) 

égaux 

= 3,0103 dB (6.158) 

6.5.19 Définitions : hybride, coupleur ou jonction à 3 dB 
Le terme hybride appliqué à un coupleur ou à une jonction est lié à la division 

égale du signal entre les deux accès couplés. On parle également de coupleur ou de 
jonction à 3 dB. 
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6.5.20 Coupleurs à interaction répartie 
Les coupleurs directifs en lignes ouvertes (lignes à ruban,§ 2.6.3, microruban, 

§ 2.11.4), sont réalisés en plaçant deux lignes à proximité l'une de l'autre. Les champs 
électromagnétiques de la première ligne induisent alors un signal sur la seconde (sect. 
IH.8.10). La zone d'interaction peut être uniforme : la bande passante du coupleur est 
dans ce cas limitée. On peut l'étendre en combinant plusieurs sections uniformes, ou en 
utilisant des lignes non uniformes (fig. 6.42) [126]. 

Fig. 6.42 Coupleurs à interaction répartie. 

6.5.21 Coupleur en ligne homogène 
Quand la structure du coupleur est homogène (un seul milieu de propagation), 

deux modes TEM linéairement indépendants peuvent se propager sur la ligne couplée 
(§ 2.2.3). On les appelle modes pair et impair, dépendant de la polarité respective des 
tensions sur les deux lignes (fig. 6.43). 

Fig. 6.43 Modes pair et impair sur une ligne couplée homogène. 

Les deux modes ont le même exposant de propagation, donné par (2.26) et de ce 
fait la même vitesse de phase. L'étude du fonctionnement, effectuée par superposition 
des deux modes, montre que la directivité de la ligne couplée est très élevée. Des désa-
daptations aux extrémités peuvent cependant faire apparaître un signal à l'accès isolé, 
réduisant ainsi l'isolation. 

6.5.22 Coupleur en ligne inhomogène 
Dans une ligne couplée inhomogène, par exemple une ligne microruban (§ 2.11.4), 

les vitesses de propagation sont différentes pour les modes pair et impair, dépendant de 
la distribution différente des champs. Une partie importante du signal apparaît alors à 
l'accès isolé, de sorte que la directivité est faible. Le signal qui sort de cet accès peut à la 
limite devenir supérieur à celui qui sort de l'accès couplé. Ceci correspond à une directi
vité négative, si on ne modifie pas la numérotation des accès. 
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Fig. 6.44 Coupleur en ligne microruban avec capacités destinées à augmenter la directivité. 

L'adjonction de capacités localisées le long de la ligne permet d'améliorer la direc
tivité d'un coupleur inhomogène [127] (fig. 6.44). 

6.5.23 Coupleur à fente courte, coupleur de Riblet 
En guide d'ondes, on réalise un coupleur hybride, auquel correspond la matrice 

de répartition (6.157), en supprimant la paroi entre les deux guides (fig. 6.45). Ce cou
pleur est appelé coupleur à fente courte (en anglais short slot hybrid) ou coupleur de 
Riblet. Dans la partie où la paroi centrale a été supprimée, le mode TE10 est le mode 
pair, le mode TE2o le mode impair. Le couplage est obtenu par superposition de ces 
deux modes. La largeur du guide est le plus souvent réduite pour éviter la propagation 
du mode supérieur TE30. 

Fig. 6.45 Coupleur de Riblet. 

6.5.24 Jonctions hybrides 
Une jonction est le lieu de rencontre de plusieurs lignes ou guides. On parle de 

jonction hybride lorsque le signal d'entrée est réparti également entre les deux sorties 
couplées (§ 6.5.19). 

6.5.25 Jonctions en T-hybride 
Diverses versions de jonctions en T-hybride (en anglais Hybrid Tee, Magic Tee) 

sont représentées à la figure 6.46. 
La première version est l'assemblage d'un T-série (§ 6.4.8) et d'un T-parallèle 
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Fig. 6.46 Jonctions en T-hybride : (a) standard; (b) à bras repliés dans le plan H; (c) à bras repliés 
dans le plan E; (d) Orthotee (Microwave Associates). 

(§ 6.4.9), dont on retrouve les propriétés de symétrie dans la matrice de répartition 

S12 = S14 1 (6.159) 

§23 = -S34 1 (6.160) 

En choisissant symétriquement les plans de référence, on obtient la matrice de 
répartition d'un T-hybride idéal adapté, qui est celle d'un coupleur asymétrique (§ 6.5.7 ) 

ω = V2 

0 

1 

0 

1 

1 

0 

- 1 

0 

0 

- 1 

0 

1 

1 

0 

1 

0 

(6.161) 

Les différentes versions de T-hybrides sont obtenues en repliant les bras latéraux 
(fig. 6.46). 

6.5.26 Remarque 
Par suite de leur symétrie, les jonctions en T-hybride présentent une grande isola

tion intrinsèque entre les accès 1 et 3 et sont de ce fait intéressantes pour des applica-
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tions de mesure où une grande directivité est requise (sect. 7.3). En revanche, elles sont 
difficiles à adapter, les bandes de fréquence utilisables devenant relativement étroites. 

6.5.27 Application : mélangeur équilibré 
Le principe du mélangeur, qui emploie un élément semiconducteur non linéaire 

pour mélanger deux signaux de fréquences différentes, a été décrit au paragraphe 5.3.14. 
En technique des télécommunications, on mélange le signal reçu, qui est de faible am
plitude, avec le signal fourni par un oscillateur local (LO), obtenant ainsi un signal à la 
fréquence intermédiaire (IF). Comme l'oscillateur local fournit également du bruit à la 
fréquence intermédiaire IF, la sensibilité de cette méthode est limitée. On détecte typi
quement des puissances de l'ordre du nanowatt. 

L'emploi d'un T-hybride et de deux mélangeurs appariés permet de fortement ré
duire le bruit IF dû à l'oscillateur local. 

Le principe de fonctionnement est schématisé à la figure 6.47. Le signal, injecté à 
l'accès 3, apparaît en opposition de phase aux accès 2 et 4. L'oscillateur local, couplé à 
l'accès 1, fournit des signaux en phase aux accès 2 et 4. Les diodes mélangeuses, connec
tées en sens opposé, fournissent des signaux IF en phase aux deux accès, ces signaux 
étant additionnés dans un amplificateur. Le bruit IF de l'oscillateur local apparaît en 
phase aux accès 2 et 4. Il est éliminé par l'addition des signaux détectés par les diodes 
connectées en opposition. On peut également employer des diodes de même polarité et 
un amplificateur différentiel. 

2 

signal A 

oscillateur 
local LO 

signal χ , 
oscillateur 
local -> IF 

bruit : 

I 

!F 

•M 

Fig. 6.47 Mélangeur équilibré. 

La sensibilité peut ainsi être améliorée d'un facteur de 10 000 en puissance : avec 
un mélangeur équilibré, on peut détecter des signaux de 0,1 picowatt, soit — 10OdBm 
(tab. 5.17). 

6.5.28 Application : adaptateur E-H 
En combinant un T-hybride et deux court-circuits mobiles (§ 6.2.4), on obtient 

un biporte sans pertes dont la réflexion peut varier dans tout l'abaque de Smith. Le 
composant ainsi obtenu est utilisé pour l'adaptation. 



COMPOSANTS HYPERFRÉQUENCES 257 

6.5.29 Cercle hybride 
La matrice de répartition du coupleur hybride (6.161) est obtenue également 

avec le cercle hybride (en anglais rat race), représenté à la figure 6.48. 

Fig. 6.48 Cercle hybride. 3λβ/4 

Les propriétés de fonctionnement sont liées aux longueurs des chemins parcou
rus entre accès. De l'accès 1 à l'accès 2 ou à l'accès 4, deux chemins de longueurs res
pectives λ g/4 et 5 λ g/4 sont connectés en parallèle : les signaux transmis par ces deux 
chemins arrivent en phase et s'additionnent à la sortie. En revanche, les longueurs des 
chemins de l'accès 1 à l'accès 3 sont respectivement de Xg/2 et Xg : les deux signaux ar
rivent à la sortie en opposition de phase et se compensent. Le fonctionnement du com
posant dépend de la dimension, il est donc limité en fréquence. Des cercles hybrides 
sont réalisés en guide d'ondes et en ligne microruban. 

6.6 HEXAPORTES : COMPOSANTS A SIX ACCES 

6.6.1 Remarque 
Des composants ayant un nombre d'accès pair et supérieur à 4 sont toujours réali

sables au moyen d'un assemblage de quadriportes. Or, comme les quadriportes récipro
ques sans pertes peuvent être adaptés (§ 6.5.2), il en résulte qu'on peut toujours fabri
quer un 2«-porte réciproque sans pertes adapté. En pratique cependant, on ne fait que 
rarement usage de composants ayant plus de 4 accès. Seuls des hexaportes sont em
ployés, depuis peu de temps, pour des applications de mesure (§ 7.3.13). 

6.6.2 Jonction de Purcell 
Une jonction symétrique à six accès est formée par l'assemblage de 6 guides d'on

des (fig. 6.49). 
En considérant les symétries, on trouve la matrice de répartition d'une jonction 

adaptée [116] 
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Fig. 6.49 Jonction de Purcell. 

( i ) 

avec 
1/3 

0 

< 1 

< 2/3 

Par ailleurs, les relations de conservation d'énergie (6.24) donnent 

\§\ + 2 | δ | 

2Re(0*Ô) + 

= 1 

δ | 2 = O 

(6.162) 

(6.163) 

(6.164) 

(6.165) 

(6.166) 

En choisissant les plans de référence de façon à ce que β soit réel positif β = A et 
en posant δ = B + j C on retrouve les relations obtenues pour la jonction en Y, (6.110) 
et (6.111). Les solutions sont données à la figure 6.35. 

6.6.3 Hexaporte à quatre sondes 
On introduit dans un guide d'ondes quatre sondes de mesure (§ 6.4.6), faible

ment couplées au guide et espacées de Xg/8 (fig. 6.50). 
On suppose que les interactions entre sondes sont négligeables et on choisit les 

plans de référence pourri etjz2 dans le guide kn\g/2 de la première sonde (accès 3). 
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Fig. 6.50 Hexaporte à quatre sondes. 

Les signaux prélevés par les sondes valent alors approximativement 

W l / 2 

W l / 2 

W l / 2 

W l / 2 

1*31 

Ie4I 

l*sl 

1*6 I 

= 
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= 

= 

KIg1 

K\ax 

K\qx 

KIa1 

+ q2\ 

+ j û 2 | 

~q2 I 

- J u 2 I 

(6.167) 

(6.168) 

(6.169) 

(6.170) 

où K < 1 est le facteur de couplage, supposé identique pour les quatre sondes. Le quo
tient jz2/j?i est le facteur de réflexion si le dispositif est connecté à une charge. Il peut 
être déterminé en amplitude et en phase à partir des seules amplitudes des quatre si
g n a u x ^ , &4,&5 et &6. C'est le principe des mesures par hexaportes (§ 7.3.14). Les 
relations (6.167) à (6.170) ne sont valables qu'à la fréquence pour laquelle l'espace
ment entre les sondes vaut Xg/8, Cette méthode de mesure est de ce fait limitée au 
voisinage immédiat d'une fréquence. 

6.6.4 Hexaporte à coupleurs directifs 
Le même résultat est obtenu en combinant des coupleurs symétriques et asymé

triques (fig. 6.51). 
Pour simplifier la figure, on n'a représenté que le demi-graphe liant les entrées 1 

et 2 aux sorties 3, 4, 5 et 6. Le graphe complet serait obtenu par l'adjonction d'un 
même diagramme avec les flèches pointant en direction opposée. La numérotation des 
accès correspond aux relations (6.167) à (6.170), avec K= 1/2. On a en fait un octo-
porte dont deux accès sont terminés sur des charges adaptées : il s'agit donc d'un compo
sant dissipatif. 

La matrice de répartition est obtenue par inspection de la figure 6.51, en tenant 
compte de la réciprocité 

ω = 

0 

0 

1 
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0 

(6.171) 
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Λ Λ Λ Λ 

coupleurs 
hybrides (6.157) jonction hybride (6.161) 

1Λ/2"/ b5 

W W 

Fig. 6.51 Hexaporte à coupleurs et jonctions hybrides. 

Les limitations en fréquence dépendent des coupleurs employés dans l'assemblage; 
elles sont moins restrictives que pour l'hexaporte à quatre sondes du paragraphe 6.6.3. 

6.7 COMPOSANTS NON RECIPROQUES A FERRITE 

6.7.1 Introduction : ferrites, YIG, effet gyromagnétique 
Dans certains composés d'oxydes métalliques et de terres rares, connus sous le 

nom générique de ferrites et de grenats y ttrium-fer ou YIG (de l'anglais Yttrium — 
Iron — Garnet), l'application d'un champ magnétique induit une anisotropie due à 
Y effet gyromagnétique (§ IL 3.9.7). Les vecteurs-phaseurs induction B et champ ma
gnétique H, pour une onde électromagnétique dans le ferrite, ne sont pas équipollents : 
leur quotient est un tenseur complexe de perméabilité μ (§ 1.4.6) 

B = JiH= μ0(Η+Μ) (6.172) 

où M est l'aimantation. 
Le théorème de réciprocité (sect. III. 5.3) n'est pas satisfait. Des ferrites aimantés 

servent à construire des composants non réciproques, notamment des isolateurs et des 
circulateurs. 

6.7.2 Effet gyromagnétique pour un électron isolé, précession de Larmor 
L'action du champ magnétique sur le spin de l'électron peut être décrite approxi

mativement par un modèle classique, bien que le phénomène se situe effectivement au 
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niveau quantique. Le champ magnétique appliqué H, agissant sur le moment magnéti
que de spin m de l'électron, produit un couple dont l'effet est de modifier le moment 
angulaire de spin ρ 

dp 
— = μ 0 w X H VAs (6.173) 
àt 

Par ailleurs, m est proportionnel à p, le facteur de proportionnalité yg étant appelé 
rapport gyromagnétique. La valeur de ce rapport est déterminée par la physique quantique 

Tg = -gq/2m = 8,78^1010 (sT)"1 (6.174) 

où g est le facteur de Lande, qui vaut 2 pour un électron isolé, et où q et m sont respec
tivement la charge et la masse d'un électron. 

A l'aide des deux relations (6.173) et (6.174) et tenant compte du fait que m et 
ρ ont des directions opposées, on obtient l'équation de mouvement pour le moment 
magnétique m 

d/w . 
= -ygμ0m XH Am2/s (6.175) 

àt 
La variation de m dans le temps est perpendiculaire au vecteur m lui-même et au 

champ magnétique appliqué H. Si ce dernier est constant dans le temps, le vecteur m 
tourne autour du support du champ magnétique à la manière d'un gyroscope (fig. 6.52). 
Ce phénomène, bien connu en physique, est appelé précession de Larmor. 

Fig. 6.52 Précession de Larmor d'un électron. 

Dans la plupart des solides, les électrons se groupent par paires ayant des spins 
opposés, l'interaction avec un champ magnétique étant alors nulle ou négligeable. Ce 
n'est que dans le cas des matériaux dits ferromagnétiques (Fe, Co, Ni et certaines terres 
rares) que la présence d'électrons non appariés permet d'obtenir une interaction impor
tante (sect. II.3.4). De plus, pour que le champ électromagnétique d'une onde puisse 
interagir avec les spins des électrons non appariés, cette onde doit pouvoir pénétrer à 
l'intérieur du matériau, ce qui n'est possible que si sa conductivité σ est très faible. Ces 
deux conditions sont remplies simultanément dans les ferrites, composés d'oxydes de 
métaux ferromagnétiques, et les grenats yttrium-fer. 
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6.7.3 Effet gyromagnétique dans un ferrite homogène de dimensions infinies 
Les électrons non appariés d'un ferrite interagissent avec le champ magnétique 

d'une façon similaire à ce qui se passe pour l'électron isolé. En prenant la moyenne sur 
toutes les particules et en tenant compte des interactions supplémentaires entre élec
trons et réseau cristallin, on obtient la relation [128] 

àM a àM 
= - 7ζμ0Μ X H + M X A/ms (6.176) 

àt \M\ àt 

où M est l'aimantation (densité de moments magnétiques m par unité de volume) et où 
α est un coefficient sans dimensions tenant compte des interactions spin-spin et spin-
réseau; il dépend en général du champ magnétique (amplitude et fréquence). Sa valeur 
pour les matériaux couramment utilisés est de l'ordre de quelques centièmes au maxi
mum. 

Le dernier terme de (6.176) introduit une force de rappel qui tend à aligner l'ai
mantation M sur le champ magnétique H. Le vecteur M, dont la longueur reste constan
te, décrit une spirale sur une calotte sphérique de rayon \M\ (fig. 6.53). 

H 

àM 

àt 

Fig. 6.53 Effet gyromagnétique dans un ferrite avec des pertes. 

Le facteur de Lande g contenu dans le rapport gyromagnétique yg ne vaut plus 
exactement 2 dans le cas d'un ferrite. Pour la plupart des matériaux il se situe entre 1,9 
et 2,1, des variations entre 1,5 et 2,7 apparaissant pour des ferrites au nickel. 

Si le champ magnétique H varie dans le temps, il en va de même de l'aimantation 
M, ces deux vecteurs étant liés par les propriétés magnétiques du ferrite. Il en résulte 
que (6.176) est une relation non linéaire : elle comporte un produit de fonctions du 
temps. 

• 6.7.4 Etude des petits signaux, pulsations de Larmor et d'aimantation 
En pratique, on constate toutefois que dans la plupart des applications la varia

tion de H et de M est suffisamment faible pour qu'on puisse négliger les termes de se
cond ordre. On peut alors linéariser les équations et procéder à l'étude des petits si
gnaux, comme au paragraphe 4.4.3. 
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Le champ magnétique H comporte une composante H0 indépendante du temps, 
dans le sens de laquelle on place l'axe des y, et une composante alternative sinusoïdale 
que l'on représente en notation complexe 

H = H0 + Re [ /2/fexp(jcjf)] A/m (6.177) 

La composante statique de l'aimantation est également dirigée suivant y (voir fig. 6.53). 
L'aimantation vaut donc 

M = M0 + Re [ flMexp ( jcoi) ] A/m (6.178) 

On introduit ensuite ces deux relations dans (6.176) et on identifie les termes en 
exp (jcoi), ce qui donne 

]ωΜ - (coL+ ) ω 0 ί )ey XM=- ωΜ ey X H A/ms (6.179) 

où on a défini la pulsation de Larmor 

^L = Mo7g#o rad/s (6.180) 

et la pulsation d'aimantation 

^M = MoTg^o rad/s (6.181) 

On considère ici un ferrite saturé, dans lequel les propriétés magnétiques sont ho
mogènes. La relation (6.179) est ensuite mise sous forme matricielle, développant Het 
M dans le système de coordonnées cartésiennes 

jco 0 - coL -]ωα 

0 j u 0 

coL+jcoa 0 jco 

(6.182) 
Il découle de (6.182) queMy = 0. 

6.7.5 Tenseur de perméabilité, largeur de ligne 
La matrice du terme de gauche de (6.182) est inversée, permettant d'expliciter 

la relation M(H). La valeur ainsi obtenue pour M est alors introduite dans (6.172), ce 
qui permet de déterminer le tenseur de perméabilité]! 

μ0 0 1 0 1 Vs/Am (6.183) 

Mr 

0 

}K 

0 

1 

0 

-)E 
0 

Mr 

avec 
Mr = 1 + (coL + jcjû:)cuM/[(WL + j c o a ) 2 - c o 2 ] 1 (6.184) 

2 2 

K = ω ωΜ/ [(coL + jcoa) -ω ] 1 (6.185) 
En l'absence de pertes (a = 0), ces deux termes sont réels. La matrice μ est dans 

ce casantihermitienne [53]. 
Les variations des parties réelles et imaginaires de fiT et de K sont représentées à la 

figure 6.54, lorsque a = 0,059. On constate que les parties imaginaires μ"et K", qui dé-
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Fig. 6.54 Variation des éléments du tenseur de perméabilité d'un ferrite. 

terminent l'absorption, passent par un maximum en ω = O?L (résonance gyromagnéti-
que) et décroissent rapidement lorsqu'on s'écarte de la résonance. 

La largeur de ligne à la résonance AH est définie par la différence du champ d'ai
mantation entre les deux points à demi-absorption. On trouve, à l'aide de (6.184) ou 
de (6.185), une relation qui permet de déterminer a à partir de la largeur de ligne 

a s 7g μ0ΑΗ/2ωι^ 1 (6.186) 

6.7.6 Remarque : ferrites réels 
Un ferrite réel est un assemblage polycristallin de domaines magnétiques, dans le

quel l'hypothèse d'homogénéité formulée au paragraphe 6.7.3 n'est qu'une approxima
tion. La présence d'inhomogénéités dans le matériau élargit la résonance, heureusement 
sans augmenter de la même façon les pertes. La situation se complique encore quand le 
ferrite n'est pas saturé, par exemple dans des composants fonctionnant à la rémanence 
(§ 6.7.12). Dans ce cas, les domaines magnétiques ne sont pas orientés dans la même 
direction, et des méthodes statistiques sont employées pour déterminer les propriétés 
du ferrite [129]. 

L'hypothèse d'homogénéité est pratiquement satisfaite dans les monocristaux de 
grenat yttrium-fer (YIG) ayant un bon fini de surface (§ 6.7.23). 

6.7.7 Polarisation circulaire 
Comme la résonance gyromagnétique est de nature gyratoire (fig. 6.53), l'applica

tion d'un champ magnétique tournant produit des phénomènes particuliers dans le fer-

/ 
/ 

/ / 
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/ 
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rite. Un champ magnétique circulairement polarisé dans un plan perpendiculaire au 
champ magnétique statique H0 (dirigé selon y), est représenté par le vecteur-phaseur 
(§ III.5.4.3) 

H± = Hc(ex+)ey) A/m (6.187) 

où Hc est une constante et où les signes ± correspondent aux deux sens de rotation. Fai
sant usage de (6.183), on obtient pour l'induction 

B± = μ±Η± = μ 0 ( μ Γ ±K)H± T (6.188) 

Il s'agit de deux relations scalaires : les vecteurs-phaseurs H± sont proportionnels 
aux fonctions propres du tenseur μ, les valeurs propres correspondantes valant 

M± = μο[ 1 + coM/(coL+co+ jcoa)] Vs/Am (6.189) 

Les valeurs prises respectivement par les parties réelles et imaginaires sont repré
sentées, en fonction de CJL/CO, à la figure 6.55. On constate que le ferrite ne présente 
une résonance gyromagnétique que pour la polarisation circulaire positive. Si donc on 
peut associer une direction de propagation à un sens de polarisation, on obtient un βί
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Fig. 6.55 Propriétés d'un ferrite soumis à un champ magnétique tournant. 
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fet non réciproque. Il s'agit d'un affaiblissement unilatéral près de la résonance, d'un 
déphasage différentiel pour une valeur du champ magnétique statique éloignée de la 
résonance. 

6.7.8 Isolateur en guide rectangulaire 
Les composantes # x etHz du mode dominant TE10 en guide d'ondes rectangu

laire sont en quadrature (§ 2.3.11). De plus, leurs amplitudes sont égales dans les plans 
x = xcp Qtx = a - xcp oùx c p est tiré de (2.126) et (2.127) 

(β/π) arctan( ^AjS10) m (6.190) v c p 

Dans ces deux plans, le champ magnétique du signal hyperfréquences est circulai-
rement polarisé (cp) (fig. 6.56). Le sens de rotation est lié à la direction de propagation 
de l'onde (progressive ou rétrograde). La condition signalée au paragraphe 6.7.7 est 
alors satisfaite. Une lame mince de ferrite est placée dans un de ces plans et soumise à 
un champ magnétique statique H0 = ω/(γ δμ 0) dirigé selon ey (fig. 6.57). L'onde à po
larisation circulaire positive subit un affaiblissement important (fig. 6.55) : il s'agit du 
sens bloquant ou isolé. L'autre onde, dont la polarisation est circulaire négative dans le 
plan du ferrite, n'est que faiblement amortie (sens passant). Le composant ainsi obtenu 
est un isolateur (§ 6.3.10). Le champ magnétique statique H0 est fourni par un aimant 
permanent (chap. IX.3). 

Fig. 6.56 Position des plans χ -
polarisé. 

*cp dans lesquels le champ magnétique est circulairement 

A l'instar du coupleur, on définit un affaiblissement (§ 6.5.10, sens passant) et 
une isolation (§ 6.5.14, sens bloqué). 

La structure simple de la figure 6.57 présente plusieurs défauts : 

• la lame de ferrite perturbe le champ dans le guide, les composantes des champs 
n'étant plus qu'approximativement celles du guide vide. L'isolation est plus fai
ble, l'affaiblissement plus fort que ce qu'on obtient en faisant usage de la mé
thode de perturbation (sect. 2.7); 

• la bande de fréquences est très faible : l'absorption (fig. 6.54) et la position du 
plan de polarisation circulaire xcp (6.178) dépendent de la fréquence; 

• les propriétés magnétiques du ferrite et de l'aimant permanent dépendent de la 
température (sect. IL3.3); 

• l'évacuation de la chaleur dissipée dans le ferrite est difficile en raison de sa 
faible conductivité thermique. 
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Fig. 6.57 Isolateur en guide rectangulaire. Fig. 6.58 Isolateur à large bande en guide 
rectangulaire. 

Un modèle plus élaboré d'isolateur, représenté à la figure 6.58, fait usage d'un 
barreau de diélectrique, qui fixe le plan de polarisation circulaire dans le ferrite à tou
tes les fréquences [130]. 

Un entrefer non uniforme le long de la structure permet de modifier le champ 
magnétique statique H0, qui devient une fonction de z. La variation produite par la 
température est compensée par l'adjonction d'un matériau magnétique à faible point 
de Curie disposé en shunt (sect. IL3.3). 

Un autre type d'isolateurs comporte des plaques de ferrite sur les parois larges 
du guide (plan H), soumises à un champ H0 inhomogène (fig. 6.59). Le ferrite est alors 
en bon contact thermique avec le métal, ce qui permet une meilleure évacuation de la 
chaleur et donc un fonctionnement en haute puissance. Cette structure requiert toute
fois un aimant plus volumineux et donc plus lourd. 

Fig. 6.59 Isolateurs en guide d'ondes rectangulaire : plan H. 

Des isolateurs permettent de couvrir la bande utilisable du guide (§ 2.2.35) avec 
plus de 40 dB d'isolation et de 0,5 à 1 dB d'affaiblissement. 

6.7.9 Déphaseurs non réciproques 
Quand on s'écarte de la résonance gyromagnétique, l'affaiblissement est simulta

nément petit pour les deux directions de propagation. Quant aux déphasages, liés aux 
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parties réelles de la permittivité μ'+ et μ'_ (fig. 6.55), ils dépendent de la direction de 
propagation : on obtient alors un dephaseur non réciproque (§ 6.3.13) et, lorsque la 
différence de déphasage Αφ = \φ+~ ^_I vaut 180°, ungyrateurpassif (§ 6.3.14). 

6.7.10 Circulateur à déphasage non réciproque 
En combinant un gyrateur et deux jonctions en T hybride (§ 6.5.25), ou deux 

demi-gyrateurs (Αφ = 90°), une jonction en T-hybride et un coupleur de Riblet 
(§ 6.5.23), on obtient un circulateur à quatre accès (fig. 6.60) (§ 6.4.4). 

Fig. 6.60 Circulateurs à déphasage non réciproque. 

6.7.11 Circulateur servant d'isolateur 
Un circulateur dont les accès 3 et 4 sont terminés par des charges adaptées 

(§ 6.2.2) est un isolateur. Comme l'énergie est absorbée par les charges (et non par le 
ferrite), un isolateur de ce type est utilisable pour des signaux de grande puissance. 

6.7.12 Dephaseur commutable à rémanence 
Un toroïde de ferrite (souvent de section rectangulaire), traversé par un fil con

ducteur et placé dans un guide d'ondes fournit un élément bistable, le dephaseur com-
mutable à rémanence (fig. 6.61 ) [ 131 ]. 

Une impulsion de courant traversant le conducteur au centre du toroïde permet 
de commuter le ferrite d'un état stable de rémanence à l'autre. Le temps de commuta
tion est de l'ordre de quelques microsecondes. Ce dephaseur est non réciproque. 
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Fig. 6.61 Déphaseur commutable à rémanence. 

6.7.13 Circulateurs à jonction 
Dans une jonction à 3 accès en guide d'ondes, en ligne à ruban équilibré ou mi

croruban, on place un morceau de ferrite (cylindre, disque, triangle, plaque) aimanté 
perpendiculairement au plan de la jonction. L'aimantation du ferrite produit une rota
tion de la structure des champs, que l'on ajuste pour découpler un des 3 accès [132,133] 
(§ 6.7.14). On obtient de cette manière un circulateur à jonction, de dimensions 
compactes (§ 6.4.4). Plusieurs structures sont représentées à la figure 6.62. 

Des circulateurs en guide d'ondes permettent de couvrir la bande du guide avec 
20 dB d'isolation et 0,3 dB environ d'affaiblissement. En ligne à ruban, on obtient une 
bande d'une octave avec 17 dB d'isolation et 0,4-0,5 dB d'affaiblissement. 

(a) 

(c) (d) 

Fig. 6.62 Circulateurs à jonction : (a) ligne à ruban; (b) en Y; (c) en T parallèle; (d) en T série. 

6.7.14 Principe de fonctionnement 
On considère un modèle simplifié, comportant une cavité cylindrique couplée à 

trois guides d'ondes disposés symétriquement par rapport à la cavité (fig. 6.63). 
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mode A mode B 

2 \ \ 2 

Fig. 6.63 Cavité cylindrique résonnant dans le mode TMno couplée à 3 guides d'ondes. 

Le guide d'ondes de l'accès 1 propage le mode dominant TE10 et excite par cou
plage magnétique les modes de résonance de la cavité à travers une ouverture (§ 3.6.4). 
On fait usage du mode de résonance TMn0 de la cavité, qui est dégénéré spatialement 
(tab. 2.18). Les lignes de champ magnétique pour les deux modes dégénérés, que l'on 
désigne par A et B, sont esquissées à la figure 6.63. 

Le mode dominant du guide couple au mode A de la cavité. Le mode B n'est pas 
excité, le terme de couplage inductif (3.108) étant nul par suite de la symétrie géomé
trique. Comme toute combinaison linéaire de deux modes résonnants dégénérés est 
encore un mode résonnant (§ 3.3.7), on peut développer le mode A (linéairement pola
risé) en deux modes circulairement polarisés, que l'on dénote symboliquement 
1/2 (A + JB) et 1/2 (A - JB) (§ III.5.4.3). 

L'introduction d'un cylindre de ferrite aimanté au centre de la cavité supprime la 
dégénérescence des deux modes. Pour le mode à polarisation circulaire positive (négati
ve) le ferrite présente une perméabilité scalaire μ+ (μ_). Deux fréquences de résonance 
distinctes/+ (/__) apparaissent (3.83). Si la fréquence/du signal est située entre les 
deux résonances, les impédances d'entrée ont respectivement une composante capaci
tive (inductive) pour le mode à résonance inférieure (supérieure). Les modes sont de ce 
fait déphasés respectivement en avance et en retard dans le temps. La somme vectoriel
le des deux modes circulairement polarisés produit un mode à polarisation linéaire, 

ferrite 

Fig. 6.64 Champ magnétique dans la cavité de la figure 6.63 chargée par un ferrite aimanté. 
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mais qui a subi une rotation par rapport au mode original A de la cavité sans ferrite 
[133]. On ajuste les propriétés et dimensions du ferrite, ainsi que le champ magnétique 
appliqué, pour obtenir une rotation de 30° (fig. 6.64). 

Suite à la rotation produite par le ferrite, le guide d'ondes 3 n'est pas couplé, le 
terme de couplage (3.108) étant nul par symétrie. Le signal entrant en 1 est entière
ment couplé au guide 2. Comme la jonction est symétrique, on peut procéder à 
une rotation de 120° et répéter l'opération. Un signal appliqué à l'accès 2 sort à l'accès 
3, l'accès 1 étant isolé dans ce cas. De même un signal appliqué à l'accès 3 sort de l'ac
cès 1. La jonction chargée est un circulateur (§ 6.4.4). 

Le modèle considéré ici est par la force des choses simplifié et vise à décrire de 
façon aussi simple que possible le principe de fonctionnement. Le couplage est supposé 
faible et on admet que le ferrite ne perturbe pas la structure des champs. Un circulateur 
réel comporte au contraire un couplage important du guide à la cavité, qui est nécessai
re pour obtenir un petit affaiblissement et une large bande de fréquence. L'étude appro
fondie du cas réel est de ce fait fort complexe; les considérations de symétrie et de rota
tion du champ présentées ici restent toutefois valables. 

6.7.15 Isolateur cale 
En terminant un des trois accès d'un circulateur à jonction sur une charge adap

tée, on obtient un isolateur comme au paragraphe 6.7.11. En plaçant la charge dans la 
jonction même, on obtient, au prix d'une certaine perte de performance, un isolateur 
extrêmement compact appelé isolateur cale (de l'ordre de 1 cm de longueur) pour des 
applications de faible puissance (fig. 6.65). Ce type de réalisation est surtout employé 
en guide d'ondes. 

matériau absorbant 

Fig. 6.65 Isolateur cale. 

ferrite 

• 6.7.16 Rotation de Faraday 
Lorsqu'une onde se propage dans un milieu de ferrite, supposé infini dans la di

rection ζ du champ magnétique appliqué H0 (aimantation longitudinale), on observe 
une rotation du plan de polarisation de l'onde appelée rotation de Faraday. Une onde 
plane linéairement polarisée peut être décomposée en deux ondes circulairement pola
risées (§ III.5.4.3) 

H(z=0) = exHx = —[(ex-)ey)+(ex + iey)] 
2 

A/m (6.191) 
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Le ferrite présente des perméabilités scalaires distinctes μ+ et μ_ pour ces deux 
ondes : leurs exposants de propagation sont donc différents 

β + = cufefl^ m - 1 (6.192) 

β_ = ω FeTTT m - 1 (6.193) 

où on a négligé l'effet des pertes. Le champ Hd'une onde progressive a donc la forme 

H\ 
H(z) = — [ ( e x - j e ^ e x p i - j p + z ) + (ex+\ey)exp( - j j3_z)] 

2 

= //iexp( - jj3mz)[^cosAj3z - ^ sinΔβζ] A/m (6.194) 

avec 

0m = ( β + + β _ ) / 2 m" 1 (6.195) 

Δ 0 = ( β + - 0 _ ) / 2 m" 1 (6.196) 
Il s'agit d'une onde linéairement polarisée, ayant un déphasage linéique |3met donl 

le plan de polarisation tourne en fonction de z. Dans le plan ζ =1, l'angle de rotation θ 
par rapport à la direction originale (en z = 0) vaut (fig. 6.66) 

θ = Αβί = arctan (Hy/Hx) rad (6.197) 

Fig. 6.66 Rotation de Faraday dans un ferrite aimanté : (a) onde progressive; (b) onde rétrograde. 

On obtient le champ de l'onde rétrograde en changeant le signe des exposants de 
propagation dans (6.194). On retrouve l'angle Θ dans le plan z = - / (fig. 6.66). Le sens 
de rotation du plan de polarisation ne dépend pas de la direction de propagation : la 
rotation est non réciproque. 

On retrouve cet effet de rotation pour le mode dominant TE11 dans un guide cir
culaire chargé d'un cylindre de ferrite aimanté dans le sens longitudinal. 

D 6.7.17 Gyrateur de Faraday 
On fixe l'angle de rotation de Faraday θ = 90°, et on connecte des transitions de 

guide circulaire à guide rectangulaire aux deux extrémités, obtenant ainsi un gyrateur 
de Faraday [122] (fig. 6.67). On peut rétablir le plan du guide d'ondes d'entrée à l'aide 
d'une torsade. 
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aimant 

ferrite 

Fig. 6.67 Gyrateur à rotation de Faraday en guide circulaire. 

• 6.7.18 Circulateur de Faraday 
L'angle de rotation est fixé à 45° et le guide est connecté à deux séparateurs de 

modes, qui permettent de coupler de façon distincte les deux modes TE11 dégénérés à 
des guides rectangulaires. On obtient ainsi un circulateur de Faraday à quatre accès 
(fig. 6.68). Vu la disposition géométrique des accès, cet élément est d'un usage peu 
pratique. 

• 6.7.19 Isolateur de Faraday 
Les accès 3 et 4 du circulateur sont terminés par des charges adaptées (comme au 

§ 6.7.11). Les charges sont réalisées par des lames résistives, placées à l'intérieur de 
l'élément, qui absorbent le signal quand le champ électrique est dans le plan de la lame 
(§ 6.3.7) (fig. 6.69). L'élément ainsi obtenu est un isolateur de Faraday. 

lames résistives 

1 4 

Fig. 6.68 Circulateur à rotation de Faraday. Fig. 6.69 Isolateur à rotation de Faraday. 



274 HYPERFRÉQUENCES 

6.7.20 Inconvénients 
Comme l'angle de rotation Θ dépend fortement de la fréquence (6.197), la bande 

passante des rotateurs de Faraday est limitée. La puissance dissipée est difficile à éva
cuer, les effets thermiques ne peuvent pas être compensés efficacement. Il en résulte 
que ces composants, les premiers éléments passifs non réciproques réalisés, ne sont plus 
guère employés, sauf peut-être en ondes millimétriques. 

6.7.21 Composants à mode d'arête 
Dans une ligne microruban à substrat en ferrite aimanté, l'effet gyromagnétique 

produit un déplacement latéral des champs. Pour l'onde progressive, ceux-ci se concen
trent sous un des bords du conducteur supérieur, ceux de l'onde rétrograde sous le 
bord opposé. On parle dans ce cas de modes d'arête (fig. 6.70). 

ferrite 

onde rétrograde onde progressive 

Fig. 6.70 Modes d'arête en ligne microruban à substrat en ferrite. 

Un élargissement du conducteur supérieur produit une séparation spatiale des 
deux ondes. On peut alors agir de façon différente sur chacune d'elles. Un déphaseur 
non réciproque est réalisé avec des arêtes de longueur différente. En plaçant un maté
riau absorbant près d'une des arêtes, on affaiblit une des ondes et on obtient un isola
teur (fig. 6.71). 

La bande de fréquence est extrêmement large. Comme le substrat de ferrite pré
sente une absorption non négligeable, l'affaiblissement dans le sens passant est cepen
dant relativement élevé [134]. 

Des circulateurs ayant un nombre arbitraire d'accès peuvent être réalisés à l'aide 
de modes d'arête (fig. 6.72) [135]. 

6.7.22 Commutateurs et modulateurs à ferrite 
Avec un champ magnétique appliqué variable H0 (r),un ferrite permet de com

muter ou de moduler un signal. Par exemple, l'inversion du champ d'aimantation (H0 

devient - H 0 ) d'un circulateur entraîne l'inversion du sens de rotation et donc de la 
séquence de numérotation des accès. Une entrée peut ainsi être commutée à deux accès 
au moyen d'un courant de commande appliqué à un électroaimant (sect. IX.7.2). Le 
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Fig. 6.71 Isolateur à mode d'arête en ligne microruban. 

ferrite 

Fig. 6.72 Principe du circulateur à 8 accès à mode d'arête. 

commutateur ainsi obtenu reste toutefois un composant non réciproque. Un isolateur 
à champ variable devient de même un affaiblisseur à ajustage électronique, un commu
tateur ou un modulateur d'amplitude. Un déphaseur non réciproque variable sert de 
modulateur de phase, etc. 
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En principe, toutes les structures décrites dans la section 6.7 permettent de réali
ser des composants de commande ou de modulation. Toutefois des critères supplémen
taires de sélection doivent être considérés : 

• l'énergie emmagasinée dans le circuit magnétique. Le dispositif de commande 
doit fournir l'énergie nécessaire pour modifier les paramètres du signal (ampli
tude ou phase) dans un modulateur, ou à commuter entre deux états dans un 
commutateur. Il y a donc intérêt à faire usage de structures fonctionnant avec 
un faible champ magnétique appliqué ; 

• les pertes par courants de Foucault (§ IX. 1.5.6). Lors de la commutation, un 
courant induit apparaît dans les parois du guide d'ondes ou dans les conduc
teurs de la ligne (à ruban, microruban, etc.). Pour le circuit de commutation, 
ces conducteurs apparaissent comme le secondaire court-circuité d'un transfor
mateur. Cet effet peut être réduit d'une part en employant un champ magnéti
que faible, d'autre part en diminuant le plus possible l'épaisseur des conduc
teurs. On peut par exemple utiliser des pièces en céramique ou en matière plas
tique, recouvertes d'une fine métallisation. 

Les commutateurs et modulateurs à ferrite permettent de contrôler des signaux 
hyperfréquences de grande puissance. Leur temps de réponse est relativement long, de 
l'ordre de dizaines, voire de centaines de microsecondes, à l'exception du commutateur 
rapide à rémanence (§ 6.7.12). 

sphère de YIG 

sortie 

6.7.23 Filtre gyromagnétique à YIG 
Dans des monocristaux de grenat yttrium-fer (YIG), la résonance gyromagnétique 

a une bande passante très étroite (fig. 6.54) qui permet la réalisation de filtres accorda-
bles. Une sphère polie de YIG est placée au centre de deux demi-spires disposées ortho-
gonalement dans l'espace (fîg. 6.73). 

Hors de la résonance, les deux demi-spires ne sont pas couplées par suite de leur dispo
sition géométrique orthogonale. A la résonance, le terme non diagonal A'du tenseur de 
perméabilité μ produit un couplage entre les spires orthogonales. En adaptant le com
posant on obtient un gyrateur à bande très étroite. La fréquence de résonance est pro
portionnelle au champ magnétique H0 produit par un électroaimant [136]. 

Le dispositif ainsi obtenu est un filtre gyromagnétique accordable électriquement. 
En agissant sur le courant qui traverse l'électroaimant, on fixe la fréquence centrale de 
la bande passante du filtre. Typiquement, ces filtres permettent de couvrir la bande de 
0,5 à 40 GHz. Ils sont employés notamment dans des générateurs à balayage, des comp
teurs de fréquence (§ 5.3.5) et des analyseurs de spectre (sect. 5.4). 

Fig. 6.73 Filtre gyromagnétique à YIG. 
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6.8 COMPOSANTS DE CONTROLE A SEMICONDUCTEURS 

6.8.1 Introduction 
Le contrôle (commutation, modulation, etc) de signaux hyperfréquences de fai

bles amplitudes par des moyens électriques est effectué à l'aide de composants à jonc
tion en semiconducteur : commutateurs, affaiblisseurs, déphaseurs, filtres ajustables et 
limiteurs. Ces composants sont caractérisés par : 

• une faible puissance de commande, de l'ordre de 100 mW au maximum; 
• un temps de réponse très court, de l'ordre de 100 nanosecondes au maximum; 
• un faible encombrement et un poids restreint; 
• une grande durée de vie et une fiabilité élevée (pour autant qu'ils soient traités 

convenablement). 

On peut contrôler des signaux ayant jusqu'à 1 kW de puissance moyenne et 
100 kW de puissance d'impulsion (§ 5.8.3), dans les bandes de fréquence situées entre 
30 MHz et 30 GHz [137]. 

L'élément semiconducteur utilisé présente soit une capacité variant avec la 
tension appliquée (varactor, § 4.9.3), soit une résistance dépendant du courant (diode 
PIN, § 6.8.2). 

6.8.2 Diode PIN 
La jonction PIN, formée d'une couche de semiconducteur intrinsèque entre deux 

régions fortement dopées, respectivement ρ et n, présente une résistance variable en hy
perfréquences (fig. 6.74). 

métal 

métal 

sens bloqué sens passant 

Fig. 6.74 Diode PIN : géométrie et schéma équivalents (sens bloqué et sens passant). 

En polarisation inverse, la diode PIN est pratiquement un condensateur : la ré
gion i en est le diélectrique, les régions ρ et n les armatures. Le schéma équivalent du 
semiconducteur est un circuit RC série (C1 = région i, Rp, Rn : régions ρ et n). Il faut 
ajouter les éléments parasites : l'inductance série Lc des conducteurs et la capacité pa
rallèle Cb due au boîtier. 



278 HYPERFRÉQUENCES 

Polarisée dans le sens passant, la zone intrinsèque devient conductrice suite à 
l'injection de porteurs de part et d'autre. Le circuit équivalent comporte alors une ré
sistance variable R{ pour la zone intrinsèque, les autres éléments restant inchangés. La 
résistance R1 d'une diode PIN varie pratiquement entre zéro et l'infini en fonction du 
courant de polarisation (fig. 6.75). 

0,001 0,01 0,1 1 10 100 courant/mA 

Fig. 6.75 Résistance Ri d'une diode PIN en fonction du courant de polarisation. 

6.8.3 Application : affaiblisseur à diode PIN 
En montant une diode PIN en parallèle dans un guide d'ondes ou sur une ligne de 

transmission, on réalise un affaiblisseur variable à commande électrique. Toutefois, 
comme la résistance de la diode varie en fonction du courant de polarisation, on ne 
peut adapter cet affaiblisseur qu'avec d'autres éléments variables. La désadaptation 
d'une diode peut être compensée en connectant en cascade plusieurs diodes du même 
type, séparées par des tronçons de ligne (fig. 6.76). Des affaiblisseurs à diodes PIN sont 
notamment utilisés pour la régulation automatique de niveau du signal, ALC (Automatic 
Level Control). 

polarisation 
découplage 9 découplage 

adaptation Ii Ji lï adaptation 

Fig. 6.76 Affaiblisseur à diodes PIN. 
diodes PIN 

6.8.4 Application : commutateurs à diodes PIN 
Les deux valeurs extrêmes que prend la résistance d'une diode PIN correspondent 

approximativement à la ligne ouverte et au court-circuit. On peut donc employer une 
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diode PIN, placée soit en série, soit en parallèle sur la ligne, pour réaliser un commuta
teur. Comme dans les deux états la diode n'absorbe qu'une faible partie du signal hyper-
fréquences, le commutateur peut contrôler des niveaux de puissance relativement éle
vés. On réalise des commutateurs plus élaborés en combinant des diodes en série et en 
parallèle sur les lignes de transmission (fig. 6.77). 

accès isolé 

diodes en série 

diodes en parallèle 

accès commuté 
Fig. 6.77 Commutateur de lignes. 

Lors de la réalisation pratique, on doit tenir compte des éléments parasites (boî
tier), qu'il s'agit d'adapter, mais qui dégradent et limitent les performances. Les meil
leurs résultats sont obtenus avec des diodes non encapsulées implantées sur un substrat 
microruban. 

6.8.5 Application : déphaseurs à diodes PIN 
En combinant des commutateurs à diodes PIN avec des sections de ligne ou des 

jonctions, on réalise différents types de déphaseurs logiques (à deux états possibles, 
figure 6.78). 

lignes de longeurs inégales 

Fig. 6.78 Déphaseurs à diodes PIN 
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Les déphaseurs de ce type sont principalement employés pour la commande élec
tronique des antennes à réseau des radars de surveillance (§ 8.1.9). 

6.8.6 Application : déphaseur à varactors 
Une variation continue de la phase (déphaseur analogique) est réalisée en connec

tant deux varactors aux accès d'un coupleur hybride (fig. 6.79). 

coupleur 
entrée hybride 

sortie 
varactors L ^ "J φ 

Fig. 6.79 Déphaseur analogique à varactors. 

La phase des signaux réfléchis est ajustée en polarisant les varactors. Suite aux 
propriétés particulières du coupleur (6.157) les signaux s'ajoutent en phase à la sortie 
et se neutralisent à l'entrée, lorsque les réflexions sont identiques. 

6.8.7 Application : filtre accordable 
Un varactor connecté à l'extrémité d'un résonateur permet de modifier la fré

quence de résonance de celui-ci. Les relations des paragraphes 3.3.15 et 3.3.16 permet
tent de déterminer la fréquence en fonction de la ou des capacités. 

6.8.8 Limiteur à varactor 
La capacité d'un varactor (§ 4.9.3) dépend de la tension continue appliquée, mais 

aussi de l'amplitude du signal hyperfréquences. Cette propriété non linéaire sert à réalise 
des limiteurs passifs. Un varactor non polarisé, connecté en parallèle dans un guide d'on
des, présente une faible capacité pour les petits signaux. Une puissance plus importante 

puissance ι 

de sortie 

dBm 

I 

plateau JS 

> ^ p e t i t affaiblissement 

>^grand af 

Fig. 6.80 Caractéristique d'un limiteur (idéal). 
puissance d'entrée/dBm 
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fait croître la tension aux bornes du varactor. La valeur moyenne de la capacité de ce 
dernier devient de plus en plus importante (4.56). La désadaptation qui en résulte pro
voque une réflexion du signal, telle que le signal transmis reste pratiquement à un ni
veau constant, appelé plateau, indépendant de la puissance du signal d'entrée. L'étendue 
du plateau est cependant limitée, le signal de sortie recommençant à croître pour des va
leurs du signal d'entrée dépassant un certain seuil. L'élément ainsi obtenu est un limi-
teur à varactor. Au delà du seuil, le limiteur présente un affaiblissement important (fïg. 
6.80). Les limiteurs à varactor servent à protéger les détecteurs et les étages d'entrée de 
récepteurs, en particulier dans des systèmes de radars à impulsions. 

6.9 IMPLANTATION D'ÉLÉMENTS ELECTRONIQUES 

6.9.1 Introduction 
Pour réaliser différentes fonctions de traitement du signal (modulation, dépha

sage, amplification) on fait usage, en plus des sections de lignes, des coupleurs et des 
jonctions, de divers éléments électroniques qu'il s'agit d'insérer dans le circuit. On dis
tingue deux principaux types d'éléments : les composants discrets (§ 6.9.2) et les com
posants concentrés (§ 6.9.5). 

6.9.2 Composants discrets 
On désigne de ce nom des éléments disponibles dans le commerce, prêts à être 

insérés dans le système : 

• des condensateurs, le plus souvent en céramique, de très faibles dimensions. 
Les capacités à disposition vont de fractions de picofarad à plusieurs nanofa-
rads. Les connexions se font par des zones métallisées ou par des rubans min
ces (fig. 6.81); 

• des résistances, également de très petites dimensions, ayant des valeurs com
prises entre quelques ohms et quelques kiloohms. Les connexions se font com
me pour les condensateurs; 

• des affaiblisseurs et des terminaisons sont fabriqués au moyen de résistances 
(fig. 6.82); 

• des inductances sont réalisées, soit sous forme de petites bobines moulées, soit 
à partir d'une piste métallique déposée sur un substrat diélectrique; 

• des isolateurs et des circulateurs miniatures à jonction (§ 6.7.13). Il s'agit de 
petits disques de quelques centimètres de diamètre, associés à un aimant per
manent et munis de rubans métalliques minces qui assurent la connexion au 
circuit. Il faut en général découper une ouverture circulaire dans le substrat 
pour les loger (fig. 6.83); 

• des diodes de tous genres, de Schottky (§ 7.1.5), PIN (§ 6.8.2), Gunn 
(§ 4.6.2), IMPATT (§ 4.7.4), TRAPATT (§ 4.7.5), varactor (§ 4.9.3). Ces 
diodes sont disponibles soit non encapsulées (puces ou chips), soit montées 
dans différents types de boîtiers [138]. On trouve notamment des boîtiers à 
élément inversé ou LID (de l'anglais Leadless Inverted Device), micropoutres 
(beam lead, connection par rubans minces), cylindriques avec ou sans vis de 
fixation. Quelques spécimens sont représentés à la figure 6.84; 
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Fig. 6.81 Condensateurs miniatures pour lignes planaires. 

Fig. 6.82 Affaiblisseur miniature pour lignes planaires. 

Fig. 6.83 Circulateur miniature pour ligne microruban. 

• des transistors, bipolaires et MESFET. Ils sont aussi disponibles non encapsu
lés (puces ou chips), dans des boîtiers coaxiaux, ou encore dans des boîtiers 
spécifiquement destinés au montage dans des circuits planaires (fig. 6.85). 

6.9.3 Implantation en guide d'ondes 
A peu d'exceptions près, les seuls composants discrets dont on fasse usage en 

guide d'ondes sont des diodes, généralement encapsulées dans un boîtier cylindrique. 
Des sections de guide d'ondes doivent être réalisées spécialement pour l'insertion des 
diodes. Elles comportent un dispositif de fixation et d'alimentation, ainsi que des élé-
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céramique 

r^Z\ 
métallisation 

(a) 

I . I 

(b) 

Fig. 6.84 Exemples de boîtiers de diodes hyperfréquences : (a) LID; (b) beam-lead; (c) divers 
boîtiers cylindriques. 

Έ3-, 

10 mm 
H 

(a) (b) 

Fig. 6.85 Transistors hyperfréquences : (a) boîtier coaxial; (b) boîtier pour lignes planaires. 

ments d'adaptation. Dans certains cas, on fait usage de guides de section réduite ou de 
guides à moulures. Les autres fonctions sont réalisées au moyen de composants spécifi
ques aux guides d'ondes, décrits dans les sections précédentes. 

La réalisation de dispositifs en guides d'ondes fait pratiquement toujours appel à 
l'usinage de pièces métalliques et diélectriques. 

6.9.4 Implantation en lignes planaires 
Tous les éléments énumérés au paragraphe 6.9.2 peuvent être facilement implan

tés dans les circuits planaires (sect. 2.11). Leur montage fait appel à certaines techni
ques particulières d'assemblage : collage au moyen de résines conductrices, soudure par 
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thermocompression, par ultrasons, au moyen de fils d'or (en anglais bonding). Il faut 
dans certains cas découper des ouvertures dans le substrat pour permettre l'insertion de 
composants, ce qui peut présenter des difficultés pour les substrats en céramique 
(§ 2.11.23). L'implantation de composants discrets est beaucoup plus simple en ligne 
planaire qu'en guide d'ondes. C'est une des raisons pour lesquelles les lignes planaires 
ont subi un développement rapide depuis quelques années. 

6.9.5 Composants concentrés 
On désigne de ce nom des éléments, le plus souvent passifs, qui sont fabriqués di

rectement dans un circuit planaire : 

• des résistances, des affaiblisseurs et des terminaisons sont fabriqués en dépo
sant des couches résistives; 

• des condensateurs de deux types peuvent être réalisés (fig. 6.86). La structure 
sandwich est obtenue en déposant une couche de diélectrique, puis en métalli-
sant sa surface supérieure. La capacité peut aller d'une fraction à quelques cen
taines de picofarads. On obtient des capacités plus faibles en formant une 
structure interdigitée par attaque chimique (§ 2.11.22) [38]; 

• des inductances en forme de spirales et de boucles sont obtenues par attaque 
chimique (fig. 6.87). Les valeurs obtenues sont de l'ordre de 1 à 10 nanohenry 
[139]. 

diélectrique 

' ·\· y/\'·?ν^':·γ,\\\\'':·'\: y/''':Υ::-7,\',:?\'\'ii 

(a) (b) 

Fig. 6.86 Condensateurs concentrés: (a) structure "sandwich"; (b) structure interdigitée. 

(a) (b) 
Fig. 6.87 Inductances imprimées: (a) en boucle; (b) en spirale. 



COMPOSANTS HYPKRFRKQUKNCKS 285 

6.10 EXERCICES 

6.10.1 On connecte en cascade deux biportes représentés par leurs matrices de réparti
tion, qui valent respectivement : 

0,1 0,8 \ / 0,4 0,6 \ 

0,8 0,1 / \ 0,6 0,4 / 

Trouver la matrice de répartition du composant résultant. Déterminer les proprié
tés de ce dernier : symétrie, réciprocité, pertes, adaptation. 

6.10.2 Faisant usage de la condition de conservation d'énergie obtenue pour la matrice 
de répartition (6.24), déterminer la condition de conservation d'énergie pour la matri
ce des impédances. 

6.10.3 Déterminer l'effet du déplacement des plans de référence sur la matrice d'impé
dance d'un composant. 

6.10.4 Un amplificateur à résistance négative donne 13 dB de gain. On le connecte, à 
l'aide d'un circulateur adapté qui a 20 dB d'isolation et 0,5 dB d'affaiblissement. Déter
miner la matrice de répartition de l'ensemble. 

6.10.5 On désire fabriquer une réflexion variable en amplitude et en phase à l'aide d'un 
affaiblisseur variable et d'un court-circuit mobile. Déterminer le facteur de réflexion ρ 
en fonction de l'affaiblissement et de la position du court-circuit. 

6.10.6 Déterminer les résistances nécessaires pour réaliser un affaiblisseur en T, sachant 

qu'il doit avoir les caractéristiques suivantes : 

• adaptation à une ligne dont l'impédance caractéristique vaut 60 Ω; 
• affaiblissement de 27 dB. 

6.10.7 Un générateur fournit un signal de 100 W, mais ne supporte pas que le signal 
réfléchi ait une puissance supérieure à 0,2 W. Si la charge peut être purement réactive, 
qjuel élément faut-il utiliser pour protéger le générateur ? Donner ses caractéristiques 
minimales. On veut que la puissance qui atteint la charge soit aussi grande que possible. 

6.10.8 Déterminer quelle est, en fonction de la fréquence, la réactance produite par un 
bras de réactance en microruban (fig. 6.27). La longueur du bras est de 5 mm, sa largeur 
de 2 mm. Le substrat a une permittivité relative er = 9,5 et une épaisseur h = 0,6 mm. 

6.10.9 Peut-on construire un quadriporte sans pertes, réciproque, adapté, en assemblant 
deux triportes identiques ? 
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6.10.10 Quel couplage peut-on obtenir de l'accès 1 à l'accès 3 d'un triporte presque 
adapté à deux accès, si le ROS ne doit pas dépasser 1,15 ? 

6.10.11 Déterminer le schéma équivalent et la matrice de répartition d'un diviseur ré
sistif adapté à 5 accès. 

6.10.12 Un coupleur directif idéal est muni à son quatrième accès d'une charge dont le 
ROS vaut 1,05. Quel est la directivité de l'élément résultant de l'assemblage ? 

6.10.13 Un coupleur hybride idéal a ses accès 2 et 4 connectés à deux court-circuits 
mobiles identiques. Déterminer la matrice de répartition de l'ensemble, en fonction de 
la position des court-circuits. 

6.10.14 Un T hybride idéal est terminé par un court-circuit dans le plan de référence de 
l'accès 2 et par un court-circuit mobile, dont la réflexion vaut ρ = exp(j^) à l'accès 4. 
Déterminer la transmission et la réflexion de l'élément résultant. Indiquer les utilisations 
possibles. 

6.10.15 Pour construire un diviseur de puissance, on dispose de deux coupleurs hybri
des et d'un déphaseur, tous adaptés. Déterminer la connexion des composants qui don
ne le résultat souhaité. Trouver le rapport entre les puissances de sortie et d'entrée en 
fonction du déphasage. 

6.10.16 Pour obtenir une puissance importante, on connecte en parallèle deux ampli
ficateurs à l'aide de deux jonctions hybrides supposées idéales. Déterminer les puissan
ces de sortie en fonction de la puissance d'entrée pour les cas suivants : 

• deux amplificateurs identiques ayant un gain de 20 dB; 
• deux amplificateurs ayant respectivement des gains de 20 et de 26 dB, mais des 

déphasages identiques; 
• deux déphaseurs ayant le même gain de 20 dB, mais des déphasages valant res

pectivement 67 et 77 degrés. 

Dans tous les cas, les amplificateurs sont adaptés. 

6.10.17 Déterminer la réponse en fréquence du discriminateur de Pound représenté à 
la figure 5.3. Tous les éléments sont supposés idéaux. 

6.10.18 Démontrer le principe de fonctionnement des circulateurs représentés à la 
figure 6.60. 

6.10.19 Un circulateur à jonction présente une isolation de 17 dB entre ses accès 1 et 
3. Quel élément permet d'augmenter cette isolation et où faut-il le placer ? 



CHAPITRE 7 

MESURE DES COMPOSANTS 

7.1 PRINCIPE DES MESURES COMPARATIVES 

7.1.1 Définitions 
Un composant est caractérisé par les termes de sa matrice de répartition (sect. 6.1). 

Il s'agit toujours de quotients de deux signaux d'amplitudes et de phases différentes 
ayant la même fréquence. Les mesures comparatives sont de deux types distincts : 

• mesure de la réflexion, détermination des termes diagonauxj/z· de la matrice de 
répartition. Il faut déterminer le rapport entre le signal entrant et le signal sor
tant d'un accès du composant, c'est-à-dire entre l'onde progressive et l'onde ré
trograde sur la ligne de transmission. Les autres accès du composant doivent 
être terminés par des charges adaptées. On fait usage dans ce but de la ligne 
fendue (sect. 7.2) et de la réflectométrie (sect. 7.3); 

• mesure de la transmission, détermination des termes non diagonaux^//, i Φ j 
de la matrice de répartition. C'est ici le rapport entre deux signaux existant à 
des endroits différents d'un même circuit qu'il s'agit de mesurer (entrée et sor
tie du composant). On parle de mesure d'affaiblissement ou de gain lorsqu'on 
considère uniquement le rapport des amplitudes. La mesure du déphasage fait 
appel à un pont interférométrique (sect. 7.4). 

Le chapitre 7 est complété par une section consacrée aux techniques particulières 
de mesure des cavités (sect. 7.5), et à la mesure du facteur de bruit (sect. 7.6). 

7.1.2 Définition : mesure comparative 
Par mesure comparative, on entend la détermination du rapport des amplitudes 

ou des phases de deux signaux apparaissant dans un même circuit. Aucun des deux si
gnaux n'est connu avec précision. Cette définition fait le pendant de celle de mesure 
du signal, où on s'intéresse spécifiquement aux caractéristiques de ce seul signal (fré
quence, puissance, chap. 5). 

7.1.3 Exemple 
Il est possible de mesurer séparément chaque signal et de prendre ensuite le rap

port. Par exemple, on détermine les amplitudes des deux signaux par des mesures de 
puissance. Les valeurs suivantes sont obtenues, tenant compte des principales causes 
d'erreur 

P1 = 10 ± 1,2 mW (7.1) 

P2 = 9 ± 1,1 mW (7.2) 
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La différence et le quotient valent alors respectivement 

Px - P2 = \ ± 2,3 mW 

ρ IP - O Q + ° ' 2 4 8 1 
F2 /P1 - 0,^ _ 0 1 9 5 1 

(7.3) 

(7.4) 

L'erreur relative résultante est manifestement inacceptable : dans le cas présent, 
qui est à peine exagéré, on ne sait même pas lequel des deux signaux est le plus grand. 
Cet effet est d'ailleurs caractéristique de toutes les situations où l'on prend la différen
ce entre deux grands nombres. 

7.1.4 Conclusion 
Une augmentation de la précision de la mesure de puissance n'est pas une solu

tion pratique : elle entraîne une augmentation du coût, du temps de mesure, etc. On 
n'effectue donc pas une mesure comparative au moyen de deux mesures du signal 
(sauf cas exceptionnel). 

Des méthodes spécifiques de mesures comparatives ont été mises au point. On 
combine le plus souvent les deux signaux, en vue de mesurer respectivement leur som
me, leur différence, ou encore une autre combinaison linéaire des deux. Par exemple, 
dans un pont, on cherche à obtenir un zéro en ajustant affaiblissement et phase pour 
que des signaux de même amplitude et de signe opposé se compensent. L'affaiblisse
ment et le déphasage correspondants sont alors relevés. 

7.1.5 Détecteur 
L'élément fondamental utilisé dans toutes les mesures comparatives est le détec

teur à diode. Il s'agit d'un redresseur à semiconducteur, spécialement conçu pour fonc
tionner en hyperfréquences, c'est-à-dire ayant un faible temps de transit des porteurs 
et une faible capacité parasite. On fait en général usage de jonctions métal-semiconduc
teur (sect. VII.3.6 et VII.3.7), ainsi que de jonctions p-n dans des semiconducteurs for
tement dopés (diodes inverses, § VII.3.3.1). 

La surface de la jonction est petite, de façon à réduire la capacité parasite. Les 
diodes à pointe permettent des dimensions particulièrement réduites, au prix toute
fois d'une grande fragilité (fig. 7.1). Les procédés planar permettent la réalisation de 

métal 

jonction 

semiconducteur 

métal 

métal 

oxyde (S1O2) 

semiconducteur 

diode à pointe 

Fig. 7.1 Diode à pointe (fortement agrandie, 
sans le boîtier). 

diode de Schottky 

Fig. 7.2 Diode de Schottky (fortement agrandie, 
sans le boîtier). 
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jonctions de faibles dimensions, plus robustes, dans le cas des diodes de Schottky 
(fig.7.2)[140]. 

Il existe de nombreux types de diodes destinées à des bandes de fréquences, des 
puissances et des applications différentes. Les mêmes types de diodes sont employés 
dans les mélangeurs (§ 5.3.14). 

7.1.6 Principe de fonctionnement : détecteur quadratique 
Dans une jonction, la relation courant-tension pour de petits niveaux de signal a 

la forme 

/ = / s [ exp (a lO- Π = h OiU+ 
2! 

+ 
(auy • + 

3! 

A (5.7) 

On applique à cette jonction une tension sinusoïdale U= Ux sin (ωί) et on trou
ve dans le développement de (5.7) une composante continue, due aux termes pairs du 
développement 

Ic = h 
(OiUx) (OiUx) (OcUx) 

+ 64 
+ • 

2304 
+ (7.5) 

Seul le terme en Ux a une amplitude significative. Le courant qui traverse la dio
de a également des composantes alternatives aux pulsations ω, 2 ω,..., πω, .... 

La diode est représentée par un schéma équivalent, dans lequel apparaissent 
d'une part la source de courant de la jonction (5.7), d'autre part les capacités parasites 
du boîtier C\, et du connecteur Cc, l'inductance série du connecteur Lc et la résistance 
série Rs du substrat semiconducteur (fig. 7.3). 

i(u) 

Fig. 7.3 Schéma équivalent d'un détecteur à diode. 

Ce schéma équivalent est celui d'un filtre passe-bas, qui élimine les composantes 
alternatives : seule la composante continue apparaît aux bornes du détecteur. 

Le courant est proportionnel au carré de la tension aux bornes de la diode, et 
donc à la puissance du signal hyperfréquences. On parle de détecteur quadratique : les 
appareils de mesure sont calibrés en tenant compte de cette caractéristique. 

7.1.7 Limitation 
Pour un signal incident de niveau élevé, la relation (5.7), dérivée pour des petits 

signaux, n'est pas appliquable. La caractéristique tend à se saturer, et le courant de
vient proportionnel à la tension (zone linéaire). Le passage de la zone quadratique à la 



2 9 0 HYPERFRÉQUENCES 

zone linéaire dépend du modèle de diode employé, de sa polarisation et de la résistance 
de charge connectée à la diode. Il est recommandé de vérifier, au début de chaque me
sure, si le détecteur fonctionne effectivement dans la zone quadratique de sa caractéris
tique. Si tel n'est pas le cas, il faut soit réduire le niveau de signal avec un affaiblisseur 
(§ 6.3.3 à 6.3.9), soit calibrer l'appareil de mesure de façon à utiliser le détecteur en 
fonctionnement non quadratique [141]. Dans ce dernier cas, il ne s'agit plus d'une me
sure comparative, puisque le calibrage dépend du niveau de puissance du signal. 

7.1.8 Modulation par ondes carrées 
Lorsqu'on effectue des mesures à une fréquence fixe, on module en général le si

gnal hyperfréquences par une onde carrée (fig. 7.4). La fréquence de modulation cou
ramment employée est de 1 kHz. On augmente ainsi la sensibilité de la mesure : le signal 
d'enveloppe détecté passe par un filtre à bande étroite qui réduit le bruit (§ 7.6.1). On 
évite aussi les problèmes de dérive des amplificateurs à courant continu [142]. 

Fig. 7.4 Signal hyperfréquences modulé par ondes carrées. 

7.2 MESURE DE REFLEXION : LIGNE FENDUE 

7.2.1 Tension sur une ligne 
On connecte une ligne de transmission à l'accès i du composant dont on veut me

surer la réflexion. Chacun des autres accès est terminé par une charge adaptée (¾- = 0, 
j Φ ι, fig. 7.5). 

accès ι 

Fig. 7.5 Composant connecté pour la mesure de S1-/. 
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La tension sur la ligne i, représentée avec les amplitudes complexes normalisées 
(§ 6.1.7), vaut dans le plan de référence (6.3) 

Ui %û(Ëi+kï) = Ν / Ζ ^ Λ / Ο + ^ · ) (7.6) 

On suppose ici que le composant est passif et donc que [s,·,·! < 1. En se déplaçant 
le long de la ligne, on obtient (§ 6.1.26) 

L'amplitude de la tension est alors donnée par (§ III.8.6.2) 

(7.7) 

IU1-(Z)I = (z7i\ai(z)\ γ[\+\8ίί\οο$(φ+2βίζ)]2+\8ίί\
2ύη\φ+2βίζ) 

= fz7i\ai(z)\ f l +15//12+ 2.15,,1008(^+2UiZ) 

V 

où on a posé 

lu = Ui/1 exp(j ^) 1 

La variation de tension est représentée à la figure 7.6. 

(7.8) 

(7-9) 

IC/I " 

^ m ax 

ZM 

-^ 

2m 

Xg/2 
^-

ZM 

Fig. 7.6 Amplitude de la tension sur une ligne de transmission terminée par une charge non adaptée. 

7.2.2 Rapport d'onde stationnaire, ROS, VSWR 
La tension le long de la ligne présente des ex tréma lorsque cos (φ + 2βζ) = ± 1 

Umax - V%ci '^i ' ( I + liiï') e n Ψ + 2/3zM = 2ππ 

V (7.10) 

^min = >/^c7 lfl/1 ( 1 - U1 7I) en cp + 2/3zm = (2n + 1 )π 

V (7.11) 

Le quotient des deux valeurs extrêmes de la tension est appelé rapport d'onde 
stationnaire ou ROS et désigné par s, en anglais Voltage Standing Wave Ratio : VSWR 

1 + Ls17I 
s = 1 - ls//l 

1 < s < <*> 1 (7.12) 

Le module du terme diagonal de la matrice de répartition^/,· est obtenu à partir 
du rapport d'onde stationnaire par 
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\lit\ = —- 1 (7.13) 
5 + 1 

Dans certains pays (Grande-Bretagne) le rapport d'onde stationnaire est défini 
par le rapport Umin/Umax. 

7.2.3 Remarque 
Pour déterminer [s,·,·! par la mesure du ROS, on peut faire varier soit z, soit β, ou 

encore tous les deux. Dans le premier cas, on emploie une sonde mobile permettant de 
déterminer localement la tension sur la ligne (§ 7.2.4 à § 7.2.15). La seconde méthode 
emploie une ou plusieurs sondes fixes. On fait alors varier la fréquence (balayage) et 
par conséquent β (§ 7.2.16). 

7.2.4 ligne fendue en guide d'ondes 
Dans un guide d'ondes rectangulaire propageant le mode dominant TE 1 0 , le cou

rant de surface au milieu des parois larges est purement longitudinal (§ 2.3.12). On 
peut usiner une fente dans le sens longitudinal sans couper de ligne de courant, et donc 
sans perturber de façon appréciable la structure des champs électromagnétiques à l'in
térieur du guide (fig. 7.7). 

Fig. 7.7 Ligne fendue en guide d'ondes. 

Une sonde capacitive (§ 3.6.3) introduite dans la fente prélève un signal propor
tionnel au champ électrique transverse et donc à Uf (z). La sonde est connectée à un dé
tecteur à diode (§ 7.1.5) et à un instrument de mesure. On détermine ainsi le rapport 
d'onde stationnaire ROS et la position des extrema zm et zM . La phase φ (ξ 7.2.9) et 
la longueur d'onde de guide Xg (§ 5.2.9) peuvent alors être calculées [109,143]. 

7.2.5 Mode de fente 
La modification des conditions aux limites, produite par le découpage de la fente, 

permet la propagation d'un nouveau mode, le mode de fente (fig. 7.8). 
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Fig. 7.8 Mode de fente. 

C'est le mode fondamental de la ligne à fente (§ 2.11.18). Ce mode est en princi
pe orthogonal au mode dominant TE10; il peut néanmoins être excité par des dissymé
tries, notamment aux extrémités de la fente. Comme ce mode a une vitesse de propaga
tion différente de celle du mode TE10, sa présence donne lieu à des battements, qui 
rendent toute mesure impossible. Il faut donc empêcher l'excitation de ce mode. Dans 
ce but, on entoure l'extrémité de la sonde de matériau résistif, qui affaiblit le mode de 
fente sans affecter le mode dominant (suppresseur de mode). 

7.2.6 ligne fendue pour guide coaxial 
Dans les systèmes en ligne coaxiale, on insère, au moyen de transitions à faible ré

flexion, une section de ligne à ruban à conducteur central circulaire (fig. 7.9). Comme 
il s'agit d'une structure ouverte, il est aisé d'introduire une sonde capacitive pour mesu
rer la réflexion. 

appareil 
de mesure 

5Z 

o 

Fig. 7.9 Coupe d'une ligne fendue en structure à ruban, utilisée dans les systèmes en guide coaxial. 

7.2.7 Précaution à prendre 
Afin de ne pas perturber les champs, ce qui provoquerait une erreur de mesure, la 

sonde doit pénétrer le moins possible dans la ligne fendue. Le signal capté doit cepen
dant rester mesurable. En présence de très faibles amplitudes, une technique particuliè
re peut être employée (§ 7.2.13). 

7.2.8 Remarque 
La ligne fendue forme un triporte presque adapté à deux accès (§ 6.4.6). Il n'est 

pas possible d'adapter le troisième accès : des précautions doivent donc être prises pour 
éviter des réflexions multiples entre la sonde et le détecteur. 
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7.2.9 Mesure de la phase 
La phase φ de la réflexion^,·,· est définie dans un plan de référence, qui doit être 

spécifié. Pour mesurer la phase, on détermine la position zm d'un minimum de tension 
sur la ligne fendue connectée au composant à mesurer. On peut en principe mesurer la 
distance entre ce minimum et le plan de référence, puis calculer φ à l'aide de (7.11). Cet
te distance n'est toutefois pas mesurable de façon précise. On la détermine par une me
sure indirecte en plaçant un court-circuit dans le plan de référence. On mesure alors la 
position zc d'un minimum de tension dans la ligne (fig. 7.10). 

Z 

i 

m 

1 \u\ 

Z 

élément à 
mesurer 

ι 

ϋ \U\ 

HB |S 
I 

plan de référence 
Fig. 7.10 Mesure de la phase du facteur de réflexion. 

On sait que le minimum en zc correspond à φ = π, et donc par (7.11) 

π + 20ζο = (2/7 + 1)π rad (7.14) 

et par conséquent 

|3zc = ΠΉ rad (7.15) 

La valeur de φ est alors déterminée à l'aide de (7.11) 

φ = 2j3(z c-zm) + (2/1 + 1)π = 4TT(Z C -z m )/X g + π ± 2 « π 

rad (7.16) 

La phase est toujours définie à η périodes près (± 2ηπ). En pratique, on choisit 
η de façon à avoir - π < φ < π (valeur principale). 
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7.2.10 Remarque : sens de ζ 
La direction de l'axe ζ a été définie à la figure 6.1 : la valeur de ζ croît lorsqu'on 

s'approche du composant. Or, dans un banc de mesure, la graduation de la ligne fendue 
(distance à partir de l'extrémité de la ligne) est souvent disposée dans la direction oppo
sée. Si tel est le cas, il faut changer le signe des ζ dans (7.16). Il est donc très important, 
en effectuant des mesures, de bien déterminer quelle est la disposition géométrique de 
la ligne par rapport au composant. 

• 7.2.11 Rappel : Abaque de Smith 
Les mesures de réflexion sont souvent effectuées dans le cadre d'un processus 

d'adaptation, qui vise à réduire au maximum l'amplitude de l'onde réfléchie. La solu
tion graphique du problème est obtenue à l'aide de Yabaque de Smith(§ III.8.6.3 à IH. 
8.6.9). Cet abaque est une bijection du plan des impédances normalisées sur le plan du 
facteur de réflexion. Il permet de déterminer graphiquement la valeur de l'impédance 
ou de l'admittance d'entrée d'un composant quand on connaît^,·/ (fig. 7.11). 

Fig. 7.11 Abaque de Smith. 

Les résultats de mesures à la ligne fendue peuvent être reportés directement sur 
l'abaque. Les abaques à disposition dans le commerce possèdent une graduation associée 
en ROS et une graduation angulaire en phase. Toutefois, la position angulaire sur l'aba
que peut être déterminée plus directement en fraction de longueur d'onde. Cette frac-
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tion est donnée par 

*\z = ( zc-zm)Mg ± η/2 = φ/4π - 1/4 1 (7.17) 

à reporter sur l'échelle intérieure de l'abaque des impédances. 
Lorsqu'on fait usage de l'abaque des admittances, il faut ajouter une rotation 

d'un demi-tour de l'abaque (§ III.8.6.6). On a dans ce cas 

*XY = *xz + 1/4 = (^c-Zm)Mg + 1/4 ± η/2 1 (7.18) 

7.2.12 Rappel : adaptation au sens des lignes 
Les principales méthodes d'adaptation sont décrites à la section III.8.7 et dans 

divers ouvrages spécialisés [87, 144]. En hyperfréquences, on utilise surtout des suscep-
tances connectées en parallèle pour l'adaptation (fig. 7.12). Ces susceptances sont pro
duites par des obstacles minces en guide d'ondes (§ 6.3.15 à 6.3.20) ou des bras de 
réactance en ligne microruban (§ 6.3.23). 
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Fig. 7.12 Adaptation à une fréquence au moyen d'une suscep tance parallèle. 

Le long de la ligne, il existe certaines positions particulières où la partie réelle de 
l'admittance Yt(z) est égale à l'admittance caractéristique Yc de la ligne. En introdui
sant à l'un de ces endroits une susceptance, on peut adapter la charge, c'est-à-dire sup
primer l'onde réfléchie. 

La vis d'accord mobile (§ 6.3.21) permet d'effectuer cette adaptation de façon 
expérimentale. On modifie la profondeur de pénétration et la position de la vis, puis on 
mesure le ROS et, par approximations successives, on réalise l'adaptation. Une procédu
re similaire est suivie avec l'adaptateur E-H (§ 6.5.28), dont le schéma équivalent est 
un circuit en T à éléments réactifs (§ III.8.6.8). 



MESURE DES COMPOSANTS 297 

7.2.13 Mesure de valeurs élevées du ROS 
Pour des réflexions importantes (charge réactive), le ROS devient très grand et ne 

peut plus être déterminé directement par la mesure du rapport t/max/^min5 suite aux 
limitations dynamiques du système de mesure. Comme la mesure de £/max doit rester 
dans la zone quadratique du détecteur (§ 7.1.7), celle de Umm peut être située dans le 
niveau de bruit, où il n'est pas possible de faire de mesure précise. 

Une autre méthode de mesure a été mise au point pour cette situation : elle ne 
considère que le voisinage immédiat du minimum (fig. 7.13). 

y/2 U, 

Fig. 7.13 Mesure de valeurs élevées du ROS. 

Comme le champ électrique est presque nul à cet endroit, on peut enfoncer pro
fondément la sonde dans le guide d'ondes sans perturber les champs. On mesure la va
leur minimum de la tension Um[n et la largeur d entre les deux points pour lesquels 
\U\ = yfl Umin (courant double du minimum dans un détecteur quadratique, points à 
3 dB). La valeur du ROS est alors donnée par [111] 

s = 1 + 
1 

sin ( Ή d I λε ) nd 
(7.19) 

7.2.14 Cause d'erreur : ROS résiduel 
Les légères irrégularités mécaniques et les désadaptations aux extrémités de la zone 

de mesure (fente ou ligne à ruban) entraînent une valeur résiduelle du ROS, qui ne dé
passe pas 1,01 pour une ligne fendue de bonne qualité. L'erreur sur Is111 est alors infé
rieure à 0,005. 

7.2.15 Séquence des mesures 
La mesure de la réflexion à l'aide d'une ligne fendue s'effectue selon la séquence 

suivante : 

• accord du générateur à la fréquence de mesure; 
• déplacement (manuel) de la sonde à la position du maximum; 
• ajustage (manuel) de l'appareil de mesure en bout d'échelle; 
• déplacement (manuel) de la sonde à la position du minimum; 
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• lecture du ROS sur l'appareil. Les appareils de mesure pour hyperfréquences 
disposent d'une échelle directement graduée en ROS; 

• détermination de la position du minimum, mesure sur l'échelle de la ligne 
fendue; 

• mesure du minimum avec le court-circuit dans le plan de référence; 
• calculs; 
• répétition des mesures aux autres fréquences. 

Comme on peut le constater, cette mesure nécessite une manutention importante 
et ne permet pas un contrôle continu de la réflexion. En particulier, elle se prête mal 
aux processus d'adaptation expérimentale par vis d'accord mobile (§ 6.3.21) ou adap
tateur E-H (§ 6.5.28). 

7.2.16 Réponse d'une sonde fixe 
Un détecteur connecté à une sonde fixe, située à une distance L du plan de réfé

rence, produit un courant (7.8) 

/c ~ 1 + lsz7l
2 + 2 Is17I cosO 4- 2/3L) A (7.20) 

Un balayage en fréquence produit d'une part une variation de Is17I et de φ, qui 
est lente pour des composants non résonnants, d'autre part une variation de β. Si la li
gne est longue (L > λ), le dernier terme varie rapidement avec la fréquence du signal. Il 
est possible de séparer ce terme à l'aide d'un filtre passe-haut et d'observer sa trace à 
l'oscilloscope. L'amplitude Is17I correspond directement aux enveloppes de la courbe; 
l'information de phase est plus difficile à extraire [145]. 

L'emploi du battement entre ondes incidente et réfléchie d'un signal à fréquence 
variable est à la base du radar à glissement de fréquence (§ 8.1.10). 

On peut aussi employer deux sondes fixes décalées le long de la ligne, en vue 
d'éliminer les termes à variation lente de (7.20) [146]. Dans ce cas, on obtient une mo
dulation d'amplitude supplémentaire difficile à compenser. 

Par la grande précision qu'il permet d'obtenir, ce principe de mesure est fort at
trayant, en particulier pour de faibles valeurs de Is17I. Son principal inconvénient est de 
nécessiter des longueurs de ligne importantes (plusieurs mètres), ce qui réduit grande
ment son intérêt pratique. 

7.2.17 Balayage de fréquence 
On peut faire varier simultanément la fréquence et la position de la sonde (ligne 

fendue), en enregistrant le signal détecté sur un oscilloscope à rémanence ou une table 
traçante (fig. 7.14). 

On obtient une famille de courbes : une trace pour chaque position de la sonde. 
Les enveloppes correspondent respectivement à Um2LX et à Un^n ; on obtient la valeur 
du ROS en prenant leur quotient. L'emploi d'une échelle logarithmique permet de sim
plifier ce dernier calcul : le ROS dépend directement de l'espacement entre les deux 
enveloppes [147]. 
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/ c " 

U2-

Fig. 7.14 Réponse d'une ligne fendue en balayage de fréquence. 

7.3 REFLECTOMETRIE 

7.3.1 Principe de base 
La réflectrométrie utilise un ou deux coupleurs directifs (sect. 6.5) pour séparer le 

signal incident du signal réfléchi. La comparaison des deux signaux donne le facteur de 
réflexion. Cette méthode permet une mesure rapide de la réflexion, qui est toutefois 
entachée d'erreurs produites par la directivité limitée des coupleurs. Ces erreurs peu
vent être compensées ou corrigées. 

ι 7.3.2 Réflectomètre à un coupleur 
Un coupleur directif, dont un accès est terminé par une charge adaptée, est con

necté à l'accès i du composant dont on veut mesurer la réflexion (fig. 7.15). Tous les 
autres accès du composant sont terminés par des charges adaptées (ûy = Ο,/ Φ i). L'ap
pareil de mesure connecté à l'accès 3 du coupleur doit également être adapté. 

b3 

g,\ 

χ 
Λ Λ Λ Λ 

composant 
à mesurer 

Λ Λ Λ Λ 

121 

Fig. 7.15 Réflectomètre à un coupleur. 
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Seules les branches correspondant à la mesure en réflectométrie sont représentées 
sur le graphe orienté de la figure 7.15. Le signal sortant de l'accès 3 du coupleur est 
donné par 

L· = O1 (l2lliiA32 + ^3i) W*/2 (7.21) 

où_s,·,· est le facteur de réflexion à mesurerai ^32^31 étant respectivement les fonc
tions de transfert du coupleur (supposé adapté). 

Remplaçant le composant à mesurer par un court-circuit dans le plan de référen
ce, on obtient à l'accès 3 

b3c = ax (-s2 i^32 + ^31) WV2 

On élimine^! en prenant le quotient des deux relations 

h J2ljnj32+J31 

hc - ^21^32 + j?31 
1 

(7.22) 

(7.23) 

Pour un coupleur idéal (à directivité infinie), Jf31 = 0 et le quotient donne direc
tement 

1 (7.24) 

Pour un coupleur réel, le termes 31 est petit mais non négHgeable dans le numé
rateur de (7.23), surtout si_s,7 est petit. Au dénominateur, comme^31 < I21A32 P o u r 

des coupleurs de bonne qualité, on peut au contraire négliger ce terme en première ap
proximation, ce qui donne 

h c 

h 1 (7.25) 
?2 1 *32 

Toutefois, comme les mesures de J?3 et de &3c sont effectuées séquentiellement, 
seul le module de ces termes est connu, mais non pas leur argument. L'amplitude de_s,·,· 
est de ce fait située entre deux bornes 

- j?31 

§2\ j?32 

< < 
^3c 

+ 
S 21*32 

1 (7.26) 

7.3.3 Etendue de l'incertitude 
Pour un faible couplage (valeur élevée de LC en dB), on a_s2i — 1- Le terme d'er

reur restant U31/s321 est celui qui apparaît dans la définition de la directivité (§ 6.5.15). 
Les bornes de l'erreur sont donc directement liées à la directivité du coupleur (tab. 7.16). 

En guide d'ondes, la directivité d'un coupleur à réseau d'ouvertures disponible 
dans le commerce est de l'ordre de 40 dB. L'erreur résultante est dans ce cas supérieure 
d'un facteur deux à celle obtenue en employant une ligne fendue. Pour obtenir une pré
cision similaire, il faut au moins 46 dB de directivité. Des coupleurs de haute précision, 
ayant une directivité de 50-60 dB, permettent une mesure plus exacte [125]. 

En ligne coaxiale, la directivité des coupleurs est nettement plus faible (20-30 dB), 
par suite notamment de la moins bonne adaptation des connecteurs. 
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Tableau 7.16 Borne de 
l'erreur due à la directivité. 

Directivité 
LD /dB 

10 
20 
30 
40 
50 
60 
OO 

Is3Js32I 

0,3162 
0,1 
0,03162 
0,01 
0,003162 
0,001 
0 

7.3.4 Amélioration de la directivité 
Lorsqu'on fait des mesures à une fréquence unique, on peut augmenter la directi

vité en plaçant un adaptateur entre le coupleur et l'élément à mesurer (fig. 7.15). Cet 
élément produit une réflexion fixe, qui sert à compenser le terme d'erreur^ 3 i . L'adap
tateur est ajusté à l'aide d'une charge adaptée mobile. 

7.3.5 Correction de l'erreur 
L'erreur produite par la directivité finie du coupleur peut être corrigée en intro

duisant une section de ligne de précision entre le coupleur et le composant à mesurer 
[148]. On peut ainsi séparer le signal réfléchi du signal parasite en considérant les batte
ments entre les deux signaux en balayage de fréquence (fig. 7.17). 

IP! 

signal 
parasite 

signal 
réfléchi 

0 / 
Fig. 7.17 Principe de la correction de l'erreur due à la directivité. 

7.3.6 Intérêt de la méthode 
Malgré l'erreur inhérente due au coupleur, la réflectométrie présente un grand in

térêt pratique, en particulier pour l'adaptation des composants. On l'emploie le plus 
souvent en balayage de fréquence. La réflexion en fonction de la fréquence est affichée 
sur un écran d'oscilloscope ou sur une table traçante (fig. 7.18). On fait usage d'un 
court-circuit fixe (§ 6.2.3) et d'un affaiblisseur variable de précision (§ 6.3.7) pour 
calibrer le système de mesure. 

Les limites de l'erreur, données par le tableau 7.16, peuvent être reportées sur le 
diagramme. On peut ainsi déterminer immédiatement si un composant satisfait à une 
spécification de réflexion maximum, et détecter les anomalies (résonances, etc) qui 
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IpI 

ROS 
(obtenu par 
calibrage de 

l'échelle) 

• limites de l'erreur 

Fig. 7.18 Réflexion en fonction de la fréquence. 

échappent à une mesure point par point. On peut aussi repérer les points critiques 
(maxima de réflexion) en vue d'effectuer une mesure plus précise à ces fréquences par
ticulières. 

7.3.7 Condition : générateur stable 
Pour mener à bien des mesures précises en réflectométrie à un coupleur, il faut 

disposer d'un générateur stable en puissance et en fréquence : le signal ne doit pas fluc
tuer entre le calibrage et les mesures. Il est recommandé de répéter mesures et calibrage 
afin de détecter la présence éventuelle d'instabilités et d'évaluer l'erreur commise. 

7.3.8 Limitation 
Le réflectomètre à un coupleur ne permet pas de déterminer la phase du signal 

réfléchi. 

7.3.9 Réflectomètre à deux coupleurs 
Le réflectomètre complet, à deux coupleurs, avec dispositifs d'adaptation, est re

présenté schématiquement à la figure 7.19. 
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Fig. 7.19 Réflectomètre à deux coupleurs. 

L'analyse du réflectomètre donne la relation suivante [149] 

i?s A Au+ B 
Tt

 = Çla +D 1 (7.27) 
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avec 

Λ ~l2ll32 A31A22 

B =Asi 

Q = AiiAn ~ 1.Λ1Α22 

(7.28) 

(7.29) 

(7.30) 

(7.31) 

Les adaptateurs permettent de supprimer les termes indésirables (B et Ç) prove
nant de la directivité limitée des deux coupleurs. Une procédure d'adaptation, pour 
emploi à une fréquence fixe, a été mise au point au National Bureau of Standards 
(Boulder, Colorado, USA) permettant d'obtenir des très grandes précisions, à la limite 
entre 2,6 et 18 GHz 

(0,00013 + 0,0032 l_s/fl) 1 (7.32) 

Le réflectomètre produit deux signaux, bs et &r, qu'il s'agit de comparer, analy
ser ou employer pour contrôler le générateur. Plusieurs possibilités existent : 

• utiliser le signal J?r pour stabiliser le générateur (contre-réaction). La mesure se 
fait alors avec un seul coupleur (§ 7.3.2). On n'obtient pas d'information de 
phase; 

• prendre le quotient des amplitudes (ratio-meter). Dans ce cas également, on 
ne mesure pas la phase; 

• compléter le réflectomètre par un pont interférométrique en hyperfréquences 
(§ 7.3.10); 

• effectuer un changement de fréquence (§ 5.3.4) des deux signaux et poursui
vre leur étude (quotient, déphasage) en basse fréquence par des moyens élec
troniques (§ 7.3.11); 

• combiner les deux signaux dans un hexaporte (sect. 6.6) et déterminer quo
tient et déphasage à partir de quatre signaux détectés (§ 7.3.13 à 7.3.15). 

7.3.10 Pont interférométrique 
On connecte aux accès 3 et 4 du réflectomètre respectivement un déphaseur va

riable (§ 6.3.12) et un affaiblisseur variable (§ 6.3.7), puis on combine les signaux ré
sultants dans une jonction en T hybride (fig. 7.20). Lorsque les deux signaux arrivant 

Fig. 7.20 Pont interférométrique complétant le réflectomètre de la figure 7.19. 
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sur le T hybride sont identiques (amplitude et phase), aucun signal ne sort de la bran
che différence. Connaissant les valeurs de déphasage et d'affaiblissement nécessaires à 
obtenir ce résultat, on trouve la valeur du quotient complexe bs/bT et, à l'aide de 
(7.27), on obtient^/,·. 

Il faut tenir compte de l'affaiblissement produit par le déphaseur et du déphasage 
produit par Γ affaiblisseur qui ne sont pas négligeables. On doit donc calibrer ces deux 
appareils. 

7.3.11 Analyseur de réseau 
Dans Y analyseur de réseau, les signaux hyperfréquences dans les deux canaux 

sont remplacés par des signaux de fréquence plus basse. Le changement de fréquence, 
qui conserve les relations d'amplitude et de phase des signaux, est effectué par mélan
ge (§ 5.3.4) ou par échantillonnage (§ 5.9.3). Des signaux de fréquence fixe sont ob
tenus; on les analyse par des moyens électroniques analogues ou digitaux [143, 150]. 
La figure 7.21 présente le schéma de principe d'un analyseur de réseau. 

signal 
- ^ 

référence 

oscillateur 
local à 

commande 
automatique 

^r-

ΊΤ0 

commande 
automatique 

de gain 

ci> 

(φ 
90' 

1 ^ 
oscillos

cope 

Fig. 7.21 Analyseur de réseau. 

Supposons que le réflectomètre a été calibré de façon à ce que le quotient com
plexe bs/bT soit exactement égal au facteur de réflexion 

br 
= P = IpIexp(j^) 1 (7.33) 

La séquence de fonctionnement se présente comme suit : 

• deux unités d'échantillonnage effectuent un premier changement de fréquence. 
Les signaux hyperfréquences de fréquence variable sont remplacés par des si
gnaux à fréquence intermédiaire fixe (par exemple 20 MHz), présentant les 
mêmes rapports d'amplitude et de phase que les signaux d'origine; 

• deux amplificateurs variables avec boucle de réglage contrôlée par la branche 
de référence normalisent les signaux. On a à la sortie des amplificateurs : 
dans la branche de référence 

UT(t) = U0cos(oolFt) (7.34) 



MESURE DES COMPOSANTS 305 

dans la branche de signal 

Us(t) = U0 IpI cos(o; I Ft + φ) V (7.35) 

où Co1 F est la pulsation intermédiaire fixe; 
• un second changement de fréquence est effectué, à l'aide de mélangeurs et 

d'un oscillateur local, produisant des signaux à basse fréquence (environ 
300 kHz). Les rapports d'amplitude et de phase sont conservés (7.34 et 7.35); 

• le signal et la référence sont appliqués à un mélangeur, donnant le signal diffé
rence Ip I cos φ\ 

• le signal est déphasé de 90°, puis mélangé à la référence, donnant le signal 
IpI sin ψ\ 

• en appliquant ces deux signaux à un oscilloscope, on obtient sur l'écran la re
présentation dans le plan complexe de ρ (Abaque de Smith, § 7.2.11); 

• on peut également prendre le quotient des deux signaux et obtenir tan φ; 
• on peut également redresser les signaux basse fréquence et obtenir Ip I. 

Lorsque le rapport bs/bT ne vaut pas exactement ρ, il est possible de compenser 
des différences d'amplitude et de phase (changement du plan de référence) au moyen 
d'affaiblisseurs et de déphaseurs calibrés dans la partie basse fréquence de l'appareil. 

De plus, l'analyseur peut être couplé à un ordinateur qui corrige les erreurs intro
duites par les coupleurs. Une procédure de calibrage, utilisant des court-circuits mobi
les et des charges adaptées mobiles, permet de déterminer les constantes A, B, Cet Dde 
(7.27) en fonction de la fréquence et de les mémoriser. Une fois effectuée la mesure de 
i?s/i?r> la valeur exacte dej^ est extraite à l'aide de (7.27). 

7.3.12 Remarque 
Les analyseurs de réseau sont des appareils extrêmement pratiques, d'un usage 

relativement facile, qui permettent la détermination rapide et continue des paramètres 
à mesurer. Leur coût est cependant élevé, suite à l'appareillage sophistiqué et délicat 
dont ils font usage. Ce sont donc typiquement des appareils spécialisés de laboratoire. 

7.3.13 Mesure avec un hexaporte 
Une méthode plus récemment mise au point combine linéairement les signaux 

hyperfréquences dans deux canaux (référence et signal). Les signaux composites ainsi 
obtenus sont redressés au moyen de détecteurs à diode (§ 7.1.5). A partir de quatre 
mesures d'amplitude, on peut retrouver les rapports entre les signaux originaux (ampli
tude et phase). 

7.3.14 Emploi d'un hexaporte idéal 
Une réalisation d'hexaporte idéal est présentée à la figure 6.51. On applique res

pectivement les signaux bs etbT fournis par le réflectomètre de la figure 7.19 aux en
trées 1 et 2 de l'hexaporte. Les quatre signaux qui apparaissent alors aux sorties 3 à 6 
sont proportionnels à la somme, à la différence et à la combinaison en quadrature des 
signaux originaux. Détectant ces quatre signaux, on obtient la composante continue du 
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courant dans chacune des diodes 

I3 ~ \bs + br\
2 = Ib5I

2 + \bT\2 + 2 l6s£rlcos<9 

U ~ \bs +)bT\2 = \bs\
2 4- \bT\2 - 2 \bsbT\sin θ 

I5 ~ \bs - bT\
2 = \bs\

2 + \bT\
2 - 2 \bsbT\ cosO 

h ~ Ά - J A I2 = 1A'2 + 1AI2 + 2 lôs6rlsin(9 

où 0 est le déphasage entre b s et &r. 
Les rapports recherchés sont ensuite calculés. A partir des quatre relations (7.36) 

à (7.39), on trouve que 

I h-IA 
θ = arctan rad (7.40) 

W 

W 

W 

W 

(7.36) 

(7.37) 

(7.38) 

(7.39) 

/3-/5 

il + IL 

bt\ *s 

! ( / 3 + / 5 ) 

η W 4 ) 2 + ( / 3 - / 5 ) 2 
(7.41) 

La valeur de \bs/bT I est calculée à partir de (7.41). Cette équation a toutefois 
deux solutions possibles. Pour lever l'ambiguïté, il faut savoir lequel des deux termes 
est le plus grand. 

On constate que si le dispositif hyperfréquences est relativement simple, ne com
portant que des éléments passifs et des détecteurs, la complexité de la mesure est repor
tée, même dans le cas idéal, sur le traitement mathématique des valeurs mesurées. Bien 
que le principe de la mesure par hexaporte soit connu depuis longtemps, sa réalisation 
pratique n'est devenue intéressante qu'avec l'apparition des microprocesseurs. 

On peut simplifier la mesure en ajoutant un coupleur et un détecteur pour déter
miner directement l'amplitude de \bT I, ou celle de \bs\, ce qui facilite le calcul de 
\bs/bT\ et élimine l'ambiguïté qui existe dans la relation (7.41). On a dans ce cas res
pectivement un heptaporte ou un octoporte. On obtient une certaine redondance due 
à une surabondance de mesures. Cela permet toutefois de vérifier l'exactitude des ré
sultats obtenus et de détecter éventuellement des erreurs de mesure (détecteurs défail
lants, etc). 

7.3.15 Emploi d'un hexaporte réel 
La situation se complique lorsqu'on a affaire à des composants réels, par opposi

tion aux éléments idéaux du paragraphe précédent : les déphasages entre les accès ne va
lent plus exactement η χ π/2 (η = 0,..., 3), les affaiblissements sur les deux canaux ne 
sont plus identiques, des désadaptations inévitables donnent naissance à des boucles de 
contre-réaction, les réponses des détecteurs sont différentes. Il en résulte pratiquement 
que la relation (7.36) prend la forme plus générale 

I3 = K3 \s3lbs +i32bT\2 = K3[I131 bs\
2+ U 3 2 Al 2 

+ 2U3I-S32AA1 œS(6 +^31 -032>] 

A (7.42) 

où Â 3 est le facteur de conversion du détecteur connecté à l'accès 3,j?31 et^32 les fonc-
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tions de transfert des accès 1 et 2 respectivement vers l'accès 3 de l'hexaporte, φ3ί et 
φ32 leurs phases. Ces grandeurs peuvent être déterminées en appliquant des signaux 
connus aux accès 1 et 2 (calibrage de l'hexaporte). 

On obtient des relations similaires pour les courants dans les trois autres détec
teurs/4, / 5 e t / 6 . Il n'est plus possible dans ce cas de donner une relation explicite 
pour Θ et pour \bs/bT I. On dispose de quatre équations transcendantes à résoudre et il 
faut chercher, par un processus d'optimisation, les valeurs de 6,bs et bT qui satisfont 
simultanément ces quatre équations [151]. Si les calculs sont exécutés suffisamment 
rapidement, cette méthode permet d'effectuer les mesures quasiment en continu (ba
layage de fréquence). Il faut toutefois disposer de capacités de mémoire adéquates 
pour stocker, à toutes les fréquences de mesure, les valeurs,45 CD de (7.27), les qua
tre facteurs Kf de conversion des détecteurs et les huit fonctions de transfert de l'hexa
porte. 

7.3.16 Réflectomètre temporel, TDR 
L'effet d'écho, qui est employé dans les radars à impulsions (§ 8.1.6), est obtenu 

en émettant une brève impulsion de signal et en analysant le signal reçu en retour. On 
fait usage du même principe dans le réflectomètre temporel, en anglais Time Domain 
Reflectometer ou TDR. Cet instrument détecte la présence de discontinuités dans un 
système hyperfréquences, les localise et détermine leur nature. Contrairement aux mé
thodes précédemment décrites, qui opèrent toutes en régime sinusoïdal entretenu, 
cette technique fait usage d'échelons unités ou d'impulsions. 

7.3.17 Réflectomètre temporel en ligne bifilaire 
Dans les systèmes formés de lignes à deux conducteurs, qui permettent la propa

gation sur une très grande bande de fréquences sans limite inférieure, on émet un éche
lon unité (§ IV.2.2.1) sur la ligne et on observe la tension à l'oscilloscope (fig. 7.22). 

oscillos
cope 

obstacles 

générateur 
d'échelon unité 

Fig. 7.22 Réflectomètre temporel. 

Les discontinuités produisent des échos, qui apparaissent sur l'écran avec un re
tard (abscisse) correspondant à la durée du parcours aller et retour, et donc à la distan
ce d jusqu'à l'obstacle, selon la relation 

t = 2d/c = 2d\f7T/c0 s (7.43) 

où C0 est la vitesse de la lumière (= 3 χ 108 m/s = 300 m^s = 300 mm/ns =0,3 mm/ps) 
et er la permittivité relative du milieu de propagation diélectrique remplissant la ligne. 
Dans une ligne à air (er = 1), le facteur d'échelle vaut donc 6,66 ps/mm. Quand un 
système comporte plusieurs câbles à milieux diélectriques différents, chacune des sec-

© 
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tions a son propre facteur d'échelle. La précision de la localisation dépend du temps de 
montée de l'échelon unité. 

La nature des discontinuités est déterminée par la forme de la tension observée à 
l'oscilloscope. Les courbes de réponse obtenues pour des charges ayant une composan
te réactive sont représentées à la figure 7.23. 

t/i [(I +p) + ( l - p ) e x p ( - r / r ) ] avec τ = 

U ^ 

R+Zc 

"0 + 

R 4- Z 
C/i[(l+p)exp(-f/r)] avec r = c L 

K Z c 

•RD 

u> 

2Ui-

(1+P)Ui-

Ui-

1 Ui [2 - (1 - p) exp (- tir)} avec τ = CR + Z c ) C 

/ 

I0 S ^ * 

t 

0 

Fig. 7.23 Courbes observées à l'oscilloscope pour des impédances complexes de charge. Pour 
chaque cas, ρ = (R - ZC)/(R + Z0). 

On peut encore calculer le facteur de réflexion en fonction de la fréquence en 
prenant le rapport des transformées de Fourier des signaux émis et reçu [152]. 

Cette méthode n'est plus utilisable lorsqu'il y a interruption d'un des conduc
teurs, par exemple lors du passage à un système en guide d'ondes. 
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7.3.18 Réflectomètre temporel en guide d'ondes 
Une méthode similaire permet l'étude de systèmes à bande limitée (guides d'on

des, etc). Elle fait usage dans ce but d'un signal hyperfréquences modulé par impul
sions (fig. 5.22). 

7.4 AFFAIBLISSEMENT ET DEPHASAGE 

7.4.1 Définition : Affaiblissement 
Pour tout composant ayant deux accès ou plus, l affaiblissement entre les accès i 

et/ (en anglais : atténuation, insertion loss) est défini par le quotient des amplitudes du 
signal entrant en i et sortant de/. Les autres accès sont terminés par des charges adap
tées. On définit le niveau d'affaiblissement (en dB) par 

L̂ 477 = -201og Uy1-I dB (7.44) 

Pour un composant à N accès, on définit N(N -1)/2 affaiblissement s'il est réci
proque, N(N-I) s'il est non réciproque. Les affaiblissements correspondent aux ter
mes non diagonaux de la matrice de répartition. Par exemple, dans un coupleur direc-
tif, on définit respectivement l'affaiblissement (§ 6.5.10), le couplage (§ 6.5.11) et 
l'isolation (§ 6.5.14). Pour un isolateur, on parle d'affaiblissement (sens passant, 
§ 6.3.10) et d'isolation (sens bloquant). Dans un amplificateur, on obtient un affaiblis
sement négatif, appelé gain ou amplification (chap. 4). 

7.4.2 Mesure 
On détermine l'affaiblissement en prenant le quotient des puissances mesurées 

avec et sans le composant dans le circuit. Le générateur et la charge sont adaptés au 
sens des lignes, tous les autres accès du composant sont terminés par des charges 
adaptées (fig. 7.24). 

(/V) z, D P\ 

zc 

composant 
à 

mesurer 

Fig. 7.24 Définition des puissances liées à l'affaiblissement. 

On obtient alors l'affaiblissement à l'aide de 

LA = -101Og(P2ZP1) dB (7.45) 

Il faut noter que le composant que l'on mesure n'est pas forcément adapté. La 
diminution d'amplitude du signal est produite par : 

• l'absorption d'énergie dans le composant (échauffement); 
• la réflexion à l'entrée de l'élément (par exemple aux connexions). 
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7.4.3 Effet des désadaptations 
Si le générateur et la charge (appareil de mesure) sont désadaptés, on obtient des 

réflexions multiples représentées par les graphes orientés de la figure 7.25. 

TQ exp(-jj3/i) exp(-jj3/2) 

-0 ο [> 

sans le composant 

avec le composant 

exp(—j/3/ι) 112 exp(-jj3/2) 

Fig. 7.25 Graphes orientés du système de mesure d'affaiblissement. 

Le rapport des puissances mesurées avec et sans le composant est une fonction 
compliquée des quatre termes de la matrice de répartition, des facteurs de réflexion de 
la source, de la charge et des déphasages produits par les lignes [153]. Il y a donc inté
rêt à adapter le mieux possible la source et la charge pour effectuer des mesures précises 

7.4.4 Principales méthodes de mesure 
Les nombreuses méthodes existantes sont regroupées ici en quatre catégories 

[120]: 

• mesure directe; 
• mesures par substitution; 
• mesure d'impédance; 
• mesure en cavité résonnante. 

7.4.5 Mesure directe 
A l'aide d'un détecteur à diode et d'un appareil de mesure, on compare les ni

veaux de signal lorsque le composant à mesurer est inséré dans la ligne et lorsqu'il ne 
l'est pas, selon le schéma de la figure 7.24. En l'absence du composant, on ajuste l'am
plification interne de l'appareil de mesure de façon à obtenir la déflection maximum de 
l'aiguille. On introduit alors le composant et on mesure son affaiblissement sur l'échelle 
de l'appareil. Les appareils de mesures comparatives ont en général une échelle calibrée 
endB. 

7.4.6 Sources d'erreur 
La mesure directe peut être entachée d'erreurs si les conditions qui suivent ne 

sont pas satisfaites : 

• le détecteur utilisé doit être adapté à la ligne. Dans ce but, on place souvent un 
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affaiblisseur ou un isolateur devant le détecteur. Le premier réduit la sensibilité 
de la mesure, le second a l'inconvénient d'être souvent lourd et encombrant; 
le générateur doit être adapté à la ligne. Pour ce faire, on intercale un isolateur 
entre le générateur et le système de mesure; 
le détecteur doit fonctionner dans la zone quadratique de sa caractéristique 
(§ 7.1.7). Ceci limite la dynamique de mesure; 
les connexions doivent être reproduites de façon identique lors des différentes 
phases de la mesure; 
le signal doit rester stable durant toute la mesure. Comme celle-ci nécessite des 
manipulations qui prennent un certain temps, des fluctuations de l'amplitude 
ou de la fréquence du signal peuvent perturber la mesure. Il est donc recom
mandé de répéter la séquence de mesure deux à trois fois, afin de détecter les 
instabilités éventuelles et le cas échéant d'évaluer l'erreur résultante. 

7.4.7 Limitation dynamique 
La précision de la mesure est directement liée à la caractéristique quadratique du 

détecteur. La méthode n'est donc utilisable que pour de faibles changements de niveau 
(environ 10 dB). L'emploi de bolomètres (§ 5.6.6), dont la caractéristique dynamique 
est plus étendue que celle des diodes, permet d'élargir la plage de mesure. On peut par 
ailleurs employer une diode hors de sa zone quadratique : ceci nécessite un calibrage 
supplémentaire et l'emploi d'un appareil de mesures à amplification constante. La me
sure n'est alors plus simplement comparative, la procédure est plus compliquée. 

7.4.8 Mesures par substitution 
On augmente la dynamique du système en ajoutant un affaiblisseur calibré dans 

la chaîne de mesure (§ 6.3.7). Le niveau d'affaiblissement est ajusté de manière à ce 
que la diode reçoive toujours un signal de même amplitude (fig. 7.26). Il n'est pas né
cessaire que le détecteur soit quadratique, puisqu'il fonctionne à niveau constant. 

@ ^ 
composant 
à mesurer t appareil 

de mesure 

affaiblisseur 
de précision 

Fig. 7.26 Montage de mesure par substitution. 

L'affaiblisseur variable de précision peut être introduit à différents endroits dans 
le montage de mesures : 

• au niveau du signal hyperfréquences. Cette situation, représentée à la figure 
7.26, est la plus courante dans les systèmes en guide d'ondes. On utilise un af
faiblisseur à lame rotative, qui donne une précision de 1-2% sur toute la ban
de de fréquence du guide. La plage de mesure est alors de 50 à 60 dB; 

• au niveau de la fréquence intermédiaire. Dans les systèmes en lignes coaxiales, 
on ne dispose pas d'affaiblisseur calibré à large bande. On effectue alors un 
changement de fréquence (§ 5.3.4), qui fournit un signal à une fréquence in-
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termédiaire fixe. On utilise à ce niveau un affaiblisseur réactif à coupure 
(§ 6.3.8), qui permet aussi une plage de mesure de 50 à 60 dB environ; 

• au niveau du signal de modulation (audio). On peut également agir après le 
détecteur, sur le signal modulé en onde carrée (§ 7.1.8), faisant usage d'un 
affaiblisseur électronique. Dans ce cas, cependant, le niveau du signal détecté 
varie et la limitation dynamique due à la zone quadratique reste valable. 

7.4.9 Mesures avec coupleurs 
Les méthodes par substitution du paragraphe 7.4.8 font usage de mesures séquen

tielles, qui sont donc sensibles aux fluctuations du signal. On peut se libérer de cet effet 
en utilisant des coupleurs (fig. 7.27). La suite des mesures est similaire à la procédure 
employée en réflectométrie (§ 7.3.9 à 7.3.15). Le second coupleur permet dans une 
certaine mesure de compenser la réponse fréquentielle du premier coupleur. Il peut 
aussi être supprimé et le signal bs détecté à la sortie du composant lui-même. 

1± X composant 
à mesurer 

X 
Fig. 7.27 Mesure de la transmission avec deux coupleurs. 

Le quotient bs Jb1 est proportionnel au facteur de transfert du composant à me
surer. On détermine le facteur de proportionnalité par une mesure sans le composant. 
Par la suite, on effectue toujours des mesures simultanées debs et de bT : toute fluctua
tion d'amplitude du signal d'entréejz χ affecte simultanément les deux signaux sortants. 
Leur quotient reste donc constant. 

La directivité finie des coupleurs ne produit dans ce cas pas d'erreur significative, 
sauf si le composant à mesurer est très mal adapté. 

La mesure avec coupleurs associée à un pont interférométrique, un analyseur de 
réseau ou un hexaporte détermine l'affaiblissement et le déphasage du composant. 

7.4.10 Exemple : mesure d'antennes 
Les antennes assurent la transition entre la propagation guidée (ligne ou guide 

d'ondes) et l'onde rayonnée (sect. III.7.2). En hyperfréquences, les antennes sont le 
plus souvent directionnelles. Elles émettent et réciproquement reçoivent un signal dans 
une direction particulière, déterminée par leur géométrie (§ 1.2.5). En concentrant le 
signal en un faisceau pointé vers le récepteur, on réduit la puissance émise nécessaire à 
assurer le transfert d'information. De plus, une antenne située en dehors du faisceau ne 
capte pas de signal, réduisant la diaphonie et le risque d'écoute non souhaitée. Par ail
leurs, une antenne directionnelle ne capte que le bruit provenant de la direction de 
l'émetteur, ce qui améliore son rapport signal sur bruit (sect. 7.6). La directivité est une 
propriété indispensable pour les radars (sect. 8.1) et les applications en télécommunica
tions (sect. 8.2). 
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Les mesures d'antennes sont typiquement des mesures d'affaiblissement : on désire 
connaître le quotient entre les puissances émise et reçue, d'une part lorsque les antennes 
sont pointées l'une vers l'autre (transfert maximum de puissance, gain maximum, 
§ 7.4.11), d'autre part en fonction de l'orientation (diagramme de rayonnement, 
§7.4.12) [154]. 

7.4.11 Rappel : gain en puissance 
On fournit à une antenne une puissance Pf (watts). Cette puissance se répartit 

dans l'espace entourant l'antenne. A une grande distance de l'antenne, la puissance 
rayonnée dans un angle solide dH est donnée, faisant usage des coordonnées sphériques 
centrées sur l'antenne, par 

Pn (θ, φ) an W (7.46) 

Le gain en puissance G est défini par le rapport entre la puissance par angle solide 
Pn rayonnée par l'antenne et celle d'un radiateur isotrope sans pertes, qui distribuerait 
la même puissance fournie de façon uniforme dans toutes les directions de l'espace 

G(M = ^ l (7"47) 

La notion de gain exprime le fait que l'antenne émet de façon non isotrope, c'est-
à-dire concentre la puissance émise dans certaines directions particulières. Le gain 
maximum est défini par 

GM = max[G(0,*)] 1 (7.48) 

7.4.12 Rappel : diagramme de rayonnement 
On reporte dans un diagramme polaire la fonction 

r (0 ,*) = G(fl,*)/GM 0 < r < l 1 (7.49) 

C'est le rapport entre la puissance rayonnée dans une direction et sa valeur maximale 
( % 7.28). 

Fig. 7.28 Diagramme de rayonnement d'une antenne directive. 
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7.4.13 Principe de la mesure 
Pour mesurer une antenne, il faut disposer d'au moins deux antennes ou, à la ri

gueur, d'une antenne et d'un réflecteur de propriétés connues. La distance choisie pour 
la mesure doit être suffisamment grande pour permettre d'extrapoler les résultats obte
nus : on doit donc placer la seconde antenne dans le champ lointain de la première 
(§ III.7.1.2) dans lequel seuls les termes de rayonnement sont significatifs (décroissan
ce des champs en 1/r). Dans le cas général d'une antenne dont la plus grande dimension 
vaut d, cette condition est approximativement remplie pour une distance entre anten
nes donnée par 

L > Id2IX m (7.50) 

Par exemple, pour une antenne parabolique de 10m de diamètre fonctionnant à 
10GHz (X= 3cm), les mesures devront être effectuées à une distance 

L > 2(10)2 /0,03 = 6,66... χ 103 m (7.51) 

Le montage de mesure est représenté à la figure 7.29. 

I mesure de Pf 

^ s χ 
(/V) 

Pr 

Φ 
Fig. 7.29 Schéma de mesure d'antennes. L'antenne de réception est montée sur un dispositif 
permettant sa rotation. 

On détermine le quotient de la puissance fournie à l'antenne d'émission par celle 
captée par l'antenne de réception. Le produit des gains des deux antennes est alors don
né par la relation (III.7.28) 

** - τ,Μ 
Pour déterminer le gain G2 de l'antenne à mesurer, il faut soit : 

• connaître G1, en employant une antenne préalablement calibrée; 
• spécifier G1 = G2, en utilisant deux antennes identiques; 
• effectuer trois mesures avec trois antennes différentes. On mesure ainsi les 

trois produits G η = G1G^ i, /"= 1,..., 3, / Φ] desquels on extrait 

= 1/C 1 1 C 1 1 G2 = ι P11G21 f G3 = ι G11G21 j ( 7 5 3 ) 

F G23 y G13 y G12 
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Le diagramme de rayonnement est obtenu en variant le pointage de l'antenne 
mesurée. On la place sur une table tournante (fig. 7.29), ou sur un dispositif d'orienta
tion en deux dimensions (φ, θ ). Dans ce dernier cas, il est possible de mesurer la puis
sance rayonnée dans toutes les directions par l'antenne. Par intégration, on évalue la 
puissance totale émise, qui sert à calculer le rendement (§ III.7.2.2) et la directivité 
(§ III.7.2.3). 

7.4.14 Mesure par réflexion 
L'affaiblissement et le déphasage d'un composant réciproque adapté peuvent être 

déterminés par des mesures de réflexion (sect. 7.2 et 7.3). Un court-circuit fixe est con
necté à la sortie du composant, on mesure à son entrée (fig. 7.30) 

- - 1 - ο 2 ~ _ 2 
P - _ - ^12 Pcc = 1\2 

J?l 
1 

composant 
à mesurer Ç 

(7.54) 

Pcc - " I 

Fig. 7.30 Mesure de l'affaiblissement par réflexion. 

On obtient alors respectivement l'affaiblissement et le déphasage 

LA = - lOlog lp l + 10 log Ipccl s - lOloglpl dB (7.55) 

φ = l/2arg(p) - l/2arg(p c c ) ± nn = l/2arg(p) + π/2 ± ηπ 

rad (7.56) 
Seuls des composants réciproques et adaptés peuvent être mesurés de cette ma

nière. 

7.4.15 Généralisation : méthode de Deschamps 
Les caractéristiques de composants réciproques non adaptés peuvent être déter

minées par une méthode similaire, faisant usage d'un court-circuit mobile (§ 6.2.4). On 
modifie la phase ψ du signal qui entre au second accès (fig. 7.31) et on obtient ainsi, en 
supposant que le court-circuit est idéal (sans pertes) 

+ 
a\ 

_si2exp( -)φ) 

1 -_s2 2exp( -)Φ) 
1 (7.57) 

exp (-ji//) 

Fig. 7.31 Biporte terminé par un court-circuit mobile. 
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Cette relation est en fait une transformation conforme. Lorsqu'on fait varier φ, 
le point correspondant dans le plan complexe de ρ (abaque de Smith) décrit un cercle. 
Les valeurs d e ^ n 5Js 12 et^22 peuvent être extraites, soit au moyen d'une méthode gra
phique mise au point par Deschamps [155, 111], soit à l'aide d'un programme d'ordi
nateur [156]. 

7.4.16 Mesure en cavité résonnante 
Quand on doit mesurer un affaiblissement très petit, par exemple celui d'une sec

tion de guide d'ondes, on forme une cavité résonnante en plaçant le composant à mesu
rer entre deux court-circuits (fig. 7.32). 

exp(-jj3di) ^12 exp(-jj3<ii) 

0 > — o — > — o · 

ό < ] — o < 3 — o 
exp(-jj3i/2) AU exp(-j|3d2) 

Fig. 7.32 Cavité résonnante comportant l'élément à mesurer. 

On observe des résonances lorsque le déphasage total vaut 2ηπ 

2βάλ + 2βά2 + 2arg(s 1 2) = 2ηπ rad (7.58) 

On mesure les fréquences de résonance, à partir desquelles on détermine le dépha
sage. L'affaiblissement est obtenu à l'aide du facteur de qualité (sect. 7.5). De même 
que la mesure par réflexion (§ 7.4.14), cette méthode ne présente un intérêt que pour 
des composants réciproques adaptés. Elle est limitée à certaines fréquences particuliè
res, celles des résonances de la cavité. 

• 7.4.17 Cas particulier : directivité d'un coupleur 
L'isolation et la directivité d'un coupleur directif de bonne qualité (§ 6.5.14 et 

§ 6.5.15) sont difficiles à déterminer en mesurant directement l'affaiblissement, du fait 
que : 

• celui-ci est très grand et dépasse souvent la dynamique des appareils de mesure 
à disposition; 

• les réflexions produites par la charge terminant le troisième accès perturbent 
la mesure. Le signal parasite peut être du même ordre de grandeur que le signal 
à mesurer. 

On peut néanmoins effectuer des mesures précises de la directivité avec du maté
riel courant. On connecte à la sortie couplée une charge à réflexion ajustable : un adap
tateur à vis d'accord mobile (§ 6.3.21) suivi d'une charge adaptée (fig. 7.33). 

Le signal sortant de l'accès 3 est donné par (7.21) : 

i > 3 = ^ L * 2 l P ^ 3 2 + ^ 3 l ] WV2 (7.59) 

On ajuste l'adaptateur de façon à annuler le signal sortant de l'accès 3, ce qui se 
produit lorsque 

P = -I31KI21I32) ! O7·60) 
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" t 3 

^ X 
1 coupleur ^ ^ 

à mesurer 

Fig. 7.33 Montage pour la mesure de la directivité. 

On déconnecte alors l'adaptateur et la charge adaptée, en veillant à ne pas modi
fier l'ajustement et on détermine ρ par une mesure de réflexion, par exemple à la ligne 
fendue (sect. 7.2). Les termes de^2i e^A32 sont déterminés par des mesures d'affaiblis
sement; on tire finalement^31 de (7.60). 

7.4.18 Remarques 
Dans la majorité des cas on souhaite soit réduire, soit augmenter l'affaiblissement, 

pour les raisons suivantes : 

• dans le sens passant, l'affaiblissement produit une réduction du signal qui at
teint l'utilisateur potentiel. Il faut donc accroître en conséquence la puissance 
fournie par le générateur. Or, cette puissance coûte cher. Pour qu'un système 
soit rentable, il faut qu'il fonctionne bien avec la plus faible puissance possible; 

• dans un système en haute puissance, les pertes produisent un échauffement 
appréciable du système. Il faut alors évacuer la chaleur produite (ventilateurs, 
circulation d'eau) ce qui complique la conception du système, ainsi que son 
opération. On souhaite donc réduire l'affaiblissement produit par l'absorption 
du signal; 

• dans un système à faible puissance (récepteur), l'affaiblissement dégrade le rap
port signal sur bruit (§ 7.6.8) et donc réduit la sensibilité; 

• dans le sens bloquant (isolation) le signal résiduel qui traverse le composant 
donne lieu à une erreur, produit une diaphonie ou encore peut endommager 
des composants délicats. Il s'agit alors d'augmenter au maximum l'affaiblisse
ment. 

Il en résulte que dans de nombreuses applications, on ne cherche pas à connaître 
la valeur exacte de l'affaiblissement, mais seulement savoir si elle est inférieure (sens 
passant) ou supérieure (sens bloquant) à des bornes prescrites. Par exemple, dans le cas 
d'un isolateur, on demande que l'affaiblissement soit inférieur à 0,5 dB et l'isolation 
supérieure à 30 dB dans la bande de fréquences d'opération (gabarit, fig. 7.34). 

Les mesures doivent déterminer si les caractéristiques satisfont aux conditions, 
c'est-à-dire si les courbes sont hors des zones hachurées. Une mesure précise n'est né
cessaire que lorsque l'affaiblissement du composant est proche de la valeur spécifiée. 

Dans le cas du coupleur directif, on désire un affaiblissement minimal, une isola
tion maximale et un facteur de couplage aussi proche que possible de la valeur spécifiée. 
La valeur exacte de l'affaiblissement doit être déterminée pour tous les éléments servant 
à faire des mesures (affaiblisseurs, coupleurs, etc.). 

adaptateur 
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Fig. 7.34 Gabarit d'isolateur. 

7.4.19 Remarque : mesure du déphasage 
Alors que la mesure d'affaiblissement est couramment effectuée en hyperfréquen-

ces, celle du déphasage est moins fréquente. Ce n'est que dans certaines situations parti
culières qu'on désire connaître le déphasage, notamment : 

• en télécommunications, il faut que le déphasage varie linéairement avec la fré
quence, faute de quoi le signal subit une distorsion de phase (§ III.6.2.5); 

• on peut augmenter la capacité en puissance d'un système en plaçant des élé
ments identiques en parallèle, connectés au moyen de jonctions ou de cou
pleurs hybrides. Pour que les signaux s'additionnent effectivement à la sortie, 
il faut que les déphasages et les affaiblissements des deux branches soient aussi 
identiques que possible; 

• les radars de surveillance utilisent des antennes à réseau (§ III.7.3.5) formées 
d'un assemblage d'éléments rayonnants fixes alimentés par des signaux de pha
se ajustable. Le faisceau émis peut alors être pointé électroniquement sans 
mouvement mécanique de l'antenne. Le déphasage du signal est réalisé par des 
déphaseurs, soit à diodes PIN (§ 6.8.5), soit à varactors (§ 6.8.6) soit encore à 
ferrite (§ 6.7.12). 

7.5 MESURES DE CAVITES 

7.5.1 Introduction 
Pour chaque mode résonnant, une cavité est caractérisée par sa fréquence de ré

sonance /o, son facteur de qualité chargé Qc et son (ou ses) facteur(s) de couplage j3c 

(chap. 3). La mesure de ces paramètres fait appel à des mesures comparatives : il s'agit 
de mesurer la réflexion, lorsqu'une cavité à un accès est connectée en bout de ligne, ou 
la transmission, pour des cavités à réaction ou à deux accès (fig. 5.2). Il faut de plus me
surer une ou plusieurs fréquences et, dans certaines méthodes, le temps de relaxation : 
on fait usage de mesures du signal (chap. 5). La mesure des cavités présente de ce fait 
un caractère hybride et nécessite des techniques particulières. La méthode de mesure la 



à balayage 

Fig. 7.35 Schéma de principe d'un montage de mesure de cavités. 
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plus courante, qui ne fait usage que du matériel standard de laboratoire, est décrite en 
premier (§ 7.5.2). Les paragraphes suivants donnent les grandes lignes de techniques 
plus élaborées, qui permettent dans certains cas une automatisation poussée des mesures. 

7.5.2 Principe de la mesure 
Le montage de mesure est représenté à la figure 7.35, respectivement pour une 

mesure en réflexion (coupleur directif) et en transmission. 
Le signal hyperfréquences est fourni par un générateur à balayage de fréquence 

dont on ajuste la bande de manière à encadrer la résonance de la cavité. Une tension 
proportionnelle à la fréquence du signal est appliquée au balayage horizontal de l'oscil
loscope, permettant d'observer le signal détecté en fonction de la fréquence (§ 5.9.2). 
Une partie du signal est détectée et sert au réglage automatique de niveau (§ 6.8.3). Un 
isolateur (§ 6.7.15) protège le générateur des réflexions : hors de la résonance, la cavité 
est une charge réactive. Un ondemètre sert à mesurer la fréquence (§ 5.2.1). 

On détecte le signal réfléchi ou transmis par la cavité et on l'affiche sur l'écran de 
l'oscilloscope (fig. 7.36). Si le détecteur fonctionne dans sa zone quadratique, l'échelle 
verticale (linéaire) correspond directement à la puissance. 

/>< 

am/2 

I 

> \ [ J 

\J 
/o 

t 
f V If 

2Af1J2 

P i 

W / 2 

1 

/o V f 

2Af112 

Fig. 7.36 Traces observées à l'oscilloscope. 

L'ondemètre produit une échancrure étroite (dip) sur la trace observée à l'oscil
loscope. On fait d'abord coïncider cette échancrure avec l'extremum de la courbe et on 
mesure la fréquence de résonance/0 avec l'ondemètre. Puis on place l'échancrure suc
cessivement sur les points à demi-puissance, de part et d'autre de la résonance. On dé
duit alors la valeur de /Af1J2. On peut également étalonner en fréquence l'échelle de 
l'oscilloscope. Le facteur de qualité chargé Qc est donné par 

Qc=f0/2Afl/2 1 (3.101) 

On peut également faire usage des marqueurs de fréquence du générateur à ba
layage, s'ils existent. 

Pour une cavité en réflexion, on détermine le facteur de couplage ]3C à l'aide des 
paragraphes 3.5.13 (rapport des puissances) et 3.5.14 (extrema à la ligne fendue). On 
peut ensuite déterminer Q0 à l'aide de (3.97). Pour une cavité faiblement couplée, 

G0 = Oc-



MESURE DES COMPOSANTS 321 

7.5.3 Méthode dynamique 
Si la cavité a de faibles pertes, et donc un facteur de qualité élevé, sa courbe de 

résonance est étroite. La largeur des marques produites par l'ondemètre ou le marqueur 
de fréquence peut être du même ordre de grandeur que la largeur de la résonance elle-
même. Il devient difficile d'effectuer des mesures précises dans ces conditions. 

On peut améliorer la mesure en employant une source de signal auxiliaire à fré
quence réglable. Ce signal fixe est mélangé avec le signal à fréquence variable qui appa
raît à la figure 7.35, puis appliqué à un filtre sélectif accordable (fig. 7.37), par exem
ple un récepteur calibré. 

signal à balayage de fréquence oscilloscope 
(prélevé du générateur de la fig. 7.35 

de la fig. 7.35 ) (modulation z) 

Fig. 7.37 Méthode dynamique : éléments additionnels. 

Le signal sortant du filtre est détecté, puis utilisé pour intensifier localement le 
faisceau de l'oscilloscope. Il faut bien entendu que cette possibilité, appelée modulation 
z, soit disponible sur l'instrument utilisé. On obtient ainsi deux points brillants sur la 
courbe de réponse observée à l'oscilloscope. On positionne ces points en agissant sur la 
fréquence de la source auxiliaire et on ajuste leur écartement en accordant le filtre sé
lectif. Lorsque les deux points coïncident avec les points à demi-puissance (fig. 7.36), 
la fréquence de la source auxiliaire vaut / 0 et le filtre sélectif est ajusté à Af1J2. La 
fréquence f0 est mesurée avec un compteur [113]. 

7.5.4 Remarque 
Les méthodes décrites ci-dessus nécessitent plusieurs opérations délicates : il faut 

tour à tour régler des oscillateurs, évaluer la position des points à demi-puissance sur la 
trace d'oscilloscope puis mesurer la fréquence correspondante. Ces opérations peuvent 
produire des imprécisions de mesure importantes, notamment pour des cavités à faibles 
pertes. Si l'on prévoit d'effectuer un grand nombre de mesures de cavités, comme c'est 
le cas avec les mesures de matériaux (sect. 8.5), on souhaite disposer d'un appareillage 
rendant la mesure plus facile. 

7.5.5 Mesure automatique de la fréquence de résonance 
La fréquence de résonance d'une cavité peut être déterminée de façon simple en 

plaçant la cavité dans la boucle de rétroaction d'un oscillateur (§ 4.1.2) comportant un 
amplificateur à large bande [157] (fig. 7.38). 

On ajuste le déphasage de la boucle pour obtenir un maximum de puissance. 
L'oscillateur fournit alors un signal à la fréquence / 0 . L'amplitude du signal croît avec 
le facteur de qualité Qc. La dépendance est liée aux caractéristiques de l'amplificateur. 
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Fig. 7.38 Méthode active de mesure de cavités. 

7.5.6 Mesure automatique de la fréquence de résonance et du facteur de qualité 
Plusieurs principes de mesure permettent d'automatiser partiellement ou complè

tement la mesure de / 0 et de Qc : 

• l'analyse de la courbe de résonance après détection. Des comparateurs électro
niques détectent la position dans le temps du maximum et des points à demi-
puissance, effectuant une mesure entièrement automatique [158]; 

• mesure du déphasage produit par la cavité au voisinage de la résonance. On 
utilise des signaux modulés en amplitude ou en fréquence [143]; 

• mesure de la réponse transitoire de la cavité lorsqu'elle est alimentée par un 
signal en impulsions (§ 5.8.2), [109], (fig. 3.2). 

7.6 MESURE DU FACTEUR DE BRUIT 

7.6.1 Le bruit 
Il n'est pas possible d'amplifier indéfiniment un signal de faible amplitude, par 

suite de l'existence de perturbations aléatoires connues sous le nom de bruit électroma
gnétique (chap. VI.6). Pour qu'un signal soit détectable, sa puissance doit être nette
ment supérieure (5 à 10 fois au moins) au niveau moyen de bruit. Dans certaines situa
tions particulières, il est possible d'extraire un signal d'un bruit d'amplitude supérieure : 
il faut cependant pour cela que le signal présente certaines caractéristiques particulières 
rendant l'extraction possible, par exemple une grande répétitivité (redondance). 

Le bruit électromagnétique a deux origines : 

• le bruit externe, capté par l'antenne, provient de sources de bruit cosmiques, 
atmosphériques, industrielles; 

• le bruit interne est produit à Vintérieur même du récepteur. On note en particu
lier le bruit thermique dans les résistances (sect. VI.6.1) et le bruit de grenaille 
dans les jonctions p-n des transistors (sect. VI.6.2). 

7.6.2 Remarque 
Toute amplification d'un signal produit une certaine dégradation de celui-ci. En 

traversant un amplificateur, le signal voit son amplitude multipliée par le gain en puis
sance G de ce dispositif. Le bruit à l'entrée est également amplifié par le facteur G, mais, 
de plus, l'amplificateur ajoute son bruit propre, qui peut être important. Il en résulte 
que pour le bruit, le gain en puissance apparent de l'amplificateur est supérieur à G. Le 
rapport signal sur bruit à la sortie est inférieur à ce qu'il était à l'entrée. 
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7.6.3 Définition : température équivalente de bruit 
Le bruit étant le plus souvent d'origine thermique, on l'étudié à l'aide de la théo

rie du corps noir [159]. Celui-ci absorbe complètement le rayonnement incident et le 
réémet dans son entière té. La densité spectrale de puissance (W/Hz) émise par un corps 
noir est directement proportionnelle à sa température absolue Γ(Κ), le facteur de pro
portionnalité étant la constante de Boltzmann kB : 

kB = 1,3804... 10" - 2 3 J/K (7.61) 

La puissance moyenne de bruit N émise par un corps noir dans une bande de fré
quence B est donc donnée par 

N = kBTB W (7.62) 

Cette relation n'est valable que lorsque kBT>hf, où h = 6,62 · 10"34 Js est la 
constante de Planck (limite due aux effets quantiques). 

Par analogie avec le corps noir, on définit respectivement des températures équi
valentes de bruit pour l'antenne Ta et pour le récepteur Tx (bruit ramené à l'entrée). Le 
schéma équivalent est représenté à la figure 7.39. En général, la température équivalen
te η 'est pas la température de Vêlement. 

signal S 
— — Q -

récepteur 
gain G + 

bruit GkBTTB 

signal S 

-γ
α 

récepteur 
sans bruit 

gain G 

bruit d'antenne 
bruit d'antenne k^T^B + récepteur k# (Ta + Tx)B 

Fig. 7.39 Schémas équivalents d'un récepteur connecté à une antenne. 

A l'entrée du récepteur, on a un signal S et un bruit d'antenne kBTâB, où B est la 
bande passante du récepteur, en supposant que tous ses étages ont la même bande pas
sante. A la sortie, le signal vaut GS et le bruit GkB(Tâ + Tx)B. 

7.6.4 Température de bruit d'antenne 
La température de bruit d'antenne, qui représente la puissance moyenne de bruit 

capté par cette antenne, dépend de la fréquence et du pointage de l'antenne (fig. 7.40). 
Il faut en particulier éviter de pointer l'antenne vers le soleil. Une antenne pointée au 
zénith (90°) a une température de bruit de seulement quelques Kelvin, le minimum 
étant situé vers 3 GHz. 

7.6.5 Température de bruit de récepteurs 
La température de bruit de récepteurs est représentée à la figure 7.41. Les ampli

ficateurs à tubes ou à transistors se situent vers le haut de l'échelle (bruyants). Des ni
veaux de bruit considérablement plus faibles sont obtenus avec les amplificateurs para
métriques et les MASERS (sect. 4.10), appareils d'un usage délicat. 
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Fig. 7.40 Température de bruit d'antenne en fonction du pointage. 

7.6.6 Définition : facteur de bruit 
On définit le facteur de bruit F par le quotient des rapports signal sur bruit à 

l'entrée et à la sortie du composant considéré (amplificateur, récepteur, etc.) lorsque 
l'entrée est connectée à une source à T0 = 290 K (sect. VI.6.5) 

F = 
(SMQentrée = S G kB(T0 + Tx) B 
(SIN) so r t i e GS kBT0B > + 7 1 (7.63) 

Le facteur de bruit F est une indication de la dégradation du rapport signal sur 
bruit : une valeur faible correspond à une qualité élevée et donc à une grande sensibilité. 

On obtient la puissance de bruit moyen équivalent ramené à l'entrée, lorsque celle 
ci est connectée à une antenne de température Ta (fig. 7.39) 

N = kB(Ta + TT)B = kBT0FB + kB(Ta-T0)B W (7.64) 

Le facteur de bruit est souvent exprimé en décibels 

LF = lOlogF dB (7.65) 

ι 7.6.7 Chaîne de composants 
On connecte en cascade (fig. 7.42) plusieurs biportes ayant respectivement des 

gains G/, des températures équivalentes de bruit T1 et des facteurs de bruit Fh ces deux 

file:///x/soleil
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Fig. 7.41 Température de bruit de récepteurs. 

dernières grandeurs étant liées par (7.63). Les biportes sont tous adaptés et ont la mê
me bande passante, ou encore le biporte de sortie a la bande passante la plus faible. 

La température équivalente de bruit de l'ensemble est obtenue simplement en 
additionnant les températures équivalentes de chaque élément ramenées à l'entrée de la 
chaîne, c'est-à-dire divisées par le gain de tous les éléments qui le précédent 

!1.. .« Γ, + 5 + T, 

G1 G1 G2 
+ ... + 

Tn 

G1 G2 ... Gn-1 

K (7.66) 

Gx 
Τχ F1 

G2 

T2 F2 

G3 

T3 F3 

Gi 
T1 F1 

Fig. 7.42 Biportes connectés en cascade. 

Si le gain du premier biporte de la chaîne est important, la température de bruit 
résultante est à peu de chose près celle de ce seul composant. Le bruit de tous les bipor
tes qui suivent est divisé par le gain du premier élément. Si le premier biporte présente 
un affaiblissement (G1 < 1), le bruit produit par les éléments suivants est accentué. Il 
faut donc connecter le récepteur aussi près que possible de l'antenne. 
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La relation équivalente pour le facteur de bruit est obtenue à l'aide de (7.63) 

^ i ...Λ = ^ i + - 7 T - + -77-^r + ... + 7 ^ r 1 ( 7 · 6 7 ) 

Lr1 Lr1 Lr2 Lr1 Lr2 ... Lrn-I 

7.6.8 Biporte passif 
Un biporte passif (G < 1), par exemple un affaiblisseur ou une section de câble 

dont tous les éléments sont à la température T1, est alimenté par une source de bruit à 
la même température équivalente Γι. A la sortie, on voit un ensemble d'éléments, tous 
à la température T1, fournissant une puissance k3TxB. Cette puissance est égale au gain 
du biporte G multipliant la puissance équivalente ramenée à l'entrée (7.64) 

Ic3T1B = G[kBT0FB + kB(Tx -T0)B] W (7.68) 

On en tire le facteur de bruit F 

F= 1 + ^ ^ = 1 + (L-I)(T1IT0) 1 (7.69) 
I0 Lr 

où on a posé L = 1/C7, affaiblissement en puissance. 
Il faut donc relier l'antenne au récepteur par une ligne ayant de faibles pertes L, 

ou encore refroidir cette ligne. 

7.6.9 Mesure du facteur de bruit 
On connecte successivement le composant à deux sources de bruit dont les tem

pératures de bruit T1 et T2 sont connues avec précision. Les puissances mesurées à la 
sortie valent dans les deux situations (7.64) 

Nsi = FGk3T0B + Gkn(T1-T0)B f =1,2 W (7.70) 

La valeur de F est extraite de ces deux relations, donnant 

F = 
T2 I T1 

1 - Y — - 1 1 (7.71) 

où on a posé Y = Ns2/Nsl. Cette mesure fait intervenir un quotient de deux puissan
ces : il s'agit d'une mesure comparative. 

7.6.10 Sources de bruit 
Pour obtenir une bonne précision des mesures, on souhaite avoir des valeurs très 

différentes pour Γι et T 2. Les sources doivent par ailleurs être adaptées à la ligne de 
transmission. 

7.6.11 Sources chaude et froide 
Pour des mesures de haute précision, par exemple comme étalon primaire dans 

un laboratoire de mesure, on fait usage de résistances placées dans des enceintes ther-
mostatées (calorimètre, § 5.6.2). La température physique de la résistance est dans ce 
cas la température de bruit. On fait usage d'azote liquide (Ti= 11,3 K) pour la source 



MESURE DES COMPOSANTS 327 

froide, d'eau bouillante (T2= 373,1 K) pour la source chaude. Ces sources sont encom
brantes et employées pour calibrer des étalons secondaires. 

7.6.12 Source de bruit à décharge 
Un tube à décharge gazeuse traverse le guide d'ondes, qui est terminé par une 

charge adaptée (fig. 7.43). 

tube à décharge 

charge adaptée 

Fig. 7.43 Source de bruit à décharge en guide d'ondes. 

Lorsque le tube est éteint, la température de bruit T1 est la température ambiante. 
Lorsqu'on allume le tube, la température T2 est approximativement celle des élec
trons de la décharge (tab. 7.44). 

Le même principe est employé pour des sources en ligne coaxiale. 

Tableau 7.44 Température 
des électrons dans une 

décharge gazeuse [160]. 

Gaz 

Hg 
A 
H 
Xe 
Ne 
He 
N2 

T2(K) 

11000 
15 000 
32 000 
9 000 
25 000 
29 000 
11500 

7.6.13 Autres sources de bruit 
Dans une diode à vide employée en saturation, la température de bruit est direc

tement proportionnelle au courant d'anode, que l'on peut régler en modifiant l'alimen
tation du filament. 

Des sources de bruit font usage de l'effet grenaille produit par un courant traver
sant une jonction p-n dans un semiconducteur. 

On peut encore faire usage d'un générateur de signal pour mesurer le facteur de 
bruit. Dans ce cas toutefois, il faut connaître la bande passante B du composant à mesurer. 
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7.6.14 Causes d'erreurs et d'imprécisions 
Les mesures de bruit peuvent être affectées par plusieurs types d'erreurs : 

• imprécision sur la température des sources de bruit. Celles-ci doivent être cali
brées par rapport à des étalons primaires, sources chaude et froide (§ 7.6.11); 

• désadaptation de la source. Le facteur de bruit est défini en supposant que 
tous les éléments sont adaptés. Si tel n'est pas le cas, on obtient des erreurs dif
ficiles à évaluer, qui dépendent du type de source employé. Cette cause d'er
reur n'est pas très importante dans la mesure de récepteurs courants 
(LF= 8-10 dB). Elle devient tout à fait appréciable dans la mesure de récep
teurs à très faible bruit; 

• éléments parasites des générateurs. Le schéma équivalent d'un générateur de 
bruit ne comporte pas seulement une source et une résistance de générateur, 
mais également des éléments réactifs : capacité entre électrodes, inductances 
des conducteurs. Il en résulte que la température de bruit varie avec la fréquence; 

• la théorie considère des éléments linéaires. Or, le bruit est un phénomène aléa
toire pour lequel la puissance instantanée peut momentanément devenir très 
supérieure à la valeur moyenne. La présence de non-linéarités dans le système 
produit des erreurs; 

• le détecteur à diode employé pour comparer les niveaux doit opérer dans la 
zone quadratique de sa caractéristique; 

• on a supposé que tous les composants du récepteur ont la même bande passan
te B. Si tel n'est pas le cas, une étude plus approfondie doit être effectuée [111]; 

• les instruments de mesure peuvent modifier la bande passante B. 

7.6.15 Remarque 
Des précautions particulières doivent être prises lorsqu'on étudie ou qu'on mesu

re le bruit. Quand on étudie un signal, on sait que ce signal a une seule source, qu'il est 
ensuite transmis, traité, amplifié, etc. Au contraire, le bruit est produit par chacun des 
éléments du système : il y a une multiplicité de sources distribuées dont il faut tenir 
compte. 

7.6.16 Comparaison 
A 10 MHz, la température de bruit d'un transistor est d'environ 10 K. Le bruit 

atmosphérique à cette fréquence correspond à une température d'antenne de l'ordre de 
107 K. Le bruit extérieur est nettement prépondérant. 

A 5 GHz, au contraire, la température de bruit d'une antenne pointée au zénith 
n'est plus que de 8 K. Un amplificateur à TOP produit alors une température de bruit 
de 300 K. C'est dans ce cas le bruit interne qui prédomine. 

7.7 EXERCICES 

7.7.1 Dans une mesure à la ligne fendue, on trouve ROS = 1,8. Deux minima consécu
tifs sont situés en Z1 = 8,48 cm et en Z2 = 10,48 cm. En plaçant un court-circuit dans le 
plan de référence, on obtient un minimum en zc = 9,98 cm. Déterminer la longueur 
d'onde de guide Xg et le facteur de réflexions/7(module et argument). 
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7.7.2 Pour quelles valeurs de ROS la relation simplifiée de (7.19) est-elle utilisable 
avec une erreur inférieure à 1 % ? Déterminer les valeurs correspondantes de d/Xg. 

7.7.3 Une charge est formée d'un iris suivi d'une terminaison adaptée. AlO GHz, la 
susceptance normalisée de l'iris vaut BZ0 = - 2 . Comment peut-on adapter cette 
charge à l'aide d'un second iris ? A quelle distance du premier faut-il le placer ? 

7.7.4 Une mesure en réflectométrie donne un quotient Ib31/1 b3c\ = 0,2. Sachant que 
le coupleur a une directivité de 46 dB, déterminer le module du facteur de réflexion 
et la marge d'erreur. 

7.7.5 Un coupleur dont la directivité vaut 34 dB est utilisé pour mesurer le ROS d'un 
composant. Quelle valeur maximale peut-on mesurer pour être certain que le ROS de 
l'élément mesuré ne soit pas supérieur à 1,25 ? 

7.7.6 Les quatre détecteurs d'un hexaporte idéal (§ 7.3.14) mesurent respectivement 
les quatre courants suivants : 

I3 = IS μΑ / 4 = 1 5 μ Α I5 = 50 μΑ I6 = 5 μΑ 

Sachant de plus que IZ?rl > \bs\, déterminer le quotient de ces deux grandeurs en mo
dule et en argument. 

7.7.7 Peut-on utiliser une jonction de Purcell ( § 6.6.2) pour effectuer des mesures du 
facteur de réflexion ? Quels accès faut-il choisir pour le signal et la référence ? 

7.7.8 Un biporte absorbe le 20% de la puissance incidente et a un ROS de 4. Sachant 
de plus qu'il est réciproque et symétrique, déterminer les termes de sa matrice de répar
tition, ainsi que son affaiblissement. 

7.7.9 L'insertion dans un guide d'ondes d'un iris métallique mince sans pertes produit 
un affaiblissement du signal de 10 dB. Déterminer le ROS produit par cet iris. Déter
miner sa susceptance normalisée (dans le plan de l'iris). 

7.7.10 Un biporte adapté réciproque ayant un affaiblissement de 1,5 dB est mesuré 
avec un détecteur dont le ROS vaut 2. Le générateur a par ailleurs un facteur de réfle
xion dont le module vaut 0,3. Quelle est la plage de valeurs que l'on peut obtenir en 
mesurant l'affaiblissement de cet élément ? 

7.7.11 On mesure les gains de trois antennes avec un signal à 6 GHz. La distance 
entre deux antennes est fixée à 5 mètres, la puissance d'émission est de 10 mW pour 
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toutes les mesures. Quant à la puissance reçue, elle vaut respectivement : 

• avec les antennes 1 et 2 : 4,43 μψ ; 
• avec les antennes 1 et 3 : 5,70 μW ; 
• avec les antennes 2 et 3 : 9,97 μΨ. 

Déterminer les gains de chacune des trois antennes. 

7.7.12 On mesure l'affaiblissement A9 en dB, d'un élément adapté en le terminant par 
un court-circuit idéal. On trouve alors ROS = 5. Déterminer la valeur de A. 

7.7.13 On mesure l'affaiblissement d'un composant symétrique réciproque en le connec
tant à un court-circuit. Le ROS mesuré à l'entrée vaut 2,5. Une seconde mesure, avec 
l'élément connecté à une charge adaptée donne ROS = 1,5. Que peut-on dire au sujet de 
l'affaiblissement A ? 

7.7.14 Pour déterminer la directivité d'un coupleur, on fait usage de la méthode décrite 
au paragraphe 7.4.17. L'adaptateur présente un ROS de 1,21 après l'ajustement. Quant 
à l'affaiblissement du coupleur, il vaut 1 dB. Déterminer la directivité. 

7.7.15 Pour connecter une antenne à un récepteur, on dispose de deux câbles qui ont 
respectivement 1 et 2 dB de pertes. Ces câbles doivent être connectés en cascade, l'un 
à l'extérieur où la température ambiante est de - 5 degrés Celsius, l'autre à l'intérieur de 
la station où la température est de 20 degrés. Déterminer l'ordre de connexion des câ
bles qui donne le facteur de bruit le plus favorable. 

7.7.16 Un tube à décharge présente une température équivalente de bruit de 10000 K. 
On l'utilise pour mesurer le facteur de bruit d'un récepteur. Les puissances mesurées 
respectivement avec le tube allumé et éteint (température ambiante de 290 K) sont 
dans un rapport de 12 à 1. Déterminer le facteur de bruit F du récepteur, ainsi que sa 
température équivalente de bruit. 



CHAPITRE 8 

APPLICATIONS 

8.1 RADAR 

8.1.1 Description 
Le RADAR, acronyme pour RAdio Détection And Ranging, fait usage de l'écho 

produit par un obstacle situé sur la trajectoire d'une onde électromagnétique. Dans la 
majorité des cas, l'émetteur et le récepteur sont connectés à une antenne commune : 
c'est cette situation qui est considérée ici. Le temps qu'il faut à une onde électroma
gnétique pour aller de l'émetteur à l'obstacle, puis de l'obstacle au récepteur est mesu
ré et permet de calculer la distance R. La variation de fréquence du signal sert à déter
miner la vitesse relative de l'obstacle par rapport à la source (effet Doppler, § 8.1.13). 
La direction dans laquelle se trouve l'obstacle est obtenue en pointant une antenne à 
faisceau étroit dans la direction donnant le plus grand signal réfléchi (§ 1.4.3.8). Le 
schéma de principe d'un radar est donné à la figure 8.1, dans laquelle sont représentés 
symboliquement tous les termes qui le caractérisent. Les systèmes de radar sont très 
largement traités dans des ouvrages spécialisés [161-163]. 

f récepteur 

1 
f 

duplexeur 

analyse, 

et al Tichag( 

G 

Fig. 8.1 Présentation schématique d'un radar. 

8.1.2 Equation des radars 
L'émetteur fournit une puissance Pf à l'antenne, qui la rayonne dans l'espace en 

la concentrant dans une ou plusieurs directions privilégiées, effet qui est représenté par 
le gain de l'antenne G (§ 7.4.11). La densité de puissance décroît proportionnellement 
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à 1/47ïT2, où τ est la distance à l'antenne ( § III.7.2.4). Une partie du signal atteint la ci
ble, qui la réfléchit partiellement dans la direction de l'antenne. La cible est représentée 
par sa surface réfléchissante effective σ ( § 8.1.4). La densité de puissance réfléchie dé
croît à son tour inversement au carré de la distance. L'antenne capte une partie du si
gnal réfléchi. Elle est représentée par sa surface de captation^4e> elle-même liée au gain 
par le r a p p o r t ^ = GX2I ΑΈ, où λ est la longueur d'onde ( § HI.7.2.7). 

Le rapport entre la puissance reçue Pr et la puissance Pf fournie à l'antenne est 
donné par Véquation des radars 

PT 1 1 GX2 G2X2O 
= G χ χ σ χ χ = r—τ- 1 (8.1) 

P f 4nR2 4nR2 4π ( 4 π ) 3 Ζ ? 4 

La puissance reçue est fournie au récepteur, également connecté à l'antenne. 
On néglige l'affaiblissement produit par les pertes atmosphériques ( § 8.2.11) et 

on suppose que l'obstacle est situé hors du champ proche de l'antenne, selon (III.7.29) 

R > Id2IX m (8.2) 

où d est la plus grande dimension de l'antenne. 

8.1.3 Analyse du signal 
Dans le récepteur, le signal amplifié est appliqué à un dispositif d'analyse, qui 

compare le signal reçu en retour à celui qui a été émis. La présence de bruit complique 
le processus de détection; il faut que le rapport signal sur bruit ( § 7.6.3) soit assez élevé 
pour qu'on puisse assurer un fonctionnement correct. Comme le bruit est de nature aléa
toire, sa puissance instantanée peut devenir nettement supérieure à la valeur moyenne. 
Une pointe de bruit peut donc être interprétée par le système comme étant un écho. 
Pour éviter de donner une fausse alerte, on observe l'évolution dans le temps du signal 
capté. On détermine ainsi si l'on observe un écho réel ou seulement une pointe tempo
raire du bruit [164]. 

8.1.4 Surface réfléchissante effective σ 
Un obstacle est caractérisé par sa surface réfléchissante effective σ, définie com

me étant le quotient de la puissance réfléchie vers le radar par la densité de puissance 
incidente. La réflexion produite par l'obstacle peut, en théorie, être calculée au moyen 
des équations de Maxwell en présence des conditions aux limites de l'obstacle. La réso
lution des équations ainsi obtenues est complexe; ce problème n'a par conséquent pu 
être résolu que pour quelques géométries simples [161]. Une de ces géométries est une 
sphère métallique de rayon a, parfaitement réfléchissante (c.e.p). Le quotient de la sur
face réfléchissante effective σ par la section droite lia2 est représenté à la figure 8.2 en 
fonction du rapport a/X. Lorsque le rayon a est inférieur à la longueur d'onde, la surfa
ce réfléchissante efficace est beaucoup plus petite que la section droite; on a environ 

σ/πα2 s 10 5 (α/λ) 4 pour α/Χ < 1/2π 1 (8.3) 

La dimension apparente de l'obstacle vu par le radar diminue rapidement quand 
l'obstacle est plus petit que la longueur d'onde. Pour des valeurs plus élevées du rapport 
a/X, on observe des résonances, le rapport tendant à la limite vers l'unité (région opti-
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Fig. 8.2 Surface réfléchissante effective d'une sphère métallique. 

10 al λ 

que). Ces constatations restent valables pour des cibles ayant d'autres formes. Les valeurs 
limites, présentées pour plusieurs géométries au tableau 8.3, peuvent être employées 
en première approximation pour des objets grands par rapport à la longueur d'onde. 

Tableau 8.3 Valeur approchée de la surface réfléchissante effective 
d'une cible métallique grande par rapport à la longueur d'onde λ. 

Cible Surface réfléchissante effective 
σ (limite optique) 

Sphère 

Cône 
(incidence axiale) 

Disque 

-<?e~ 
—/^ J 

^2Xg4S 

4 π 

I 4™ \ 
πα2 cotg 2 0J 2 l λ s ine) 

surface A 

Surface plane 
de grande dimension 
(incidence normale) 

4πΑ2 

Cylindre 
circulaire 

αλ 

2π 

cos θ sm 2 sin θ 
\ A. 

sin 2 S 
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Les valeurs données dans le tableau 8.3 se réfèrent toutes à des obstacles métalli
ques. Pour des obstacles diélectriques, la réflexion et par conséquent la surface réflé
chissante effective sont plus faibles. On peut en tenir compte en faisant usage du fac
teur de réflexion d'une onde plane à incidence normale (§ III.6.5.6 et 7) 

VÏ;-I 
P = \ / ê > l 

(8.4) 

Pour un diélectrique avec pertes, ρ est complexe. 
En première approximation, on multiplie la surface réfléchissante effective de 

l'obstacle métallique par Ip 12. On obtient ainsi un ordre de grandeur pour un obstacle 
diélectrique. Ce dernier peut toutefois être un résonateur (§ 3.3.18); ses propriétés en 
réflexion varient alors fortement au voisinage des résonances. 

Certains radars sont destinés à détecter la présence d'êtres humains (§ 8.1.16). La 
surface réfléchissante effective de ces derniers a donc été mesurée, la figure 8.4 présente 
les valeurs obtenues [165]. On y constate une grande dispersion. 

0,1 -

0,01 · 

0 5 10 / / G H z 

Fig. 8.4 Surface réfléchissante effective d'un homme, en fonction de la fréquence. 

π 8.1.5 Cas particulier : antenne court-circuitée 
Lorsque la cible est une antenne dont l'accès est court-circuité, la surface réflé

chissante effective est donnée par 
2 Λ 2 

o - GA~ = 
Gz\ 

4π 

4πΑί 
m (8.5) 

On peut ainsi, à l'aide d'un radar, mesurer le gain et le diagramme de rayonne
ment d'une antenne sans devoir alimenter celle-ci. 



APPLICATIONS 335 

8.1.6 Remarque 
Il ressort de ce qui précède que le développement d'un radar pose un problème 

de choix des paramètres. Il faut en effet tenir compte de : 

• la puissance Pf fournie par le générateur (W); 
• le gain de l'antenne G (l); 
• la fréquence/(GHz) ou la longueur d'onde λ (m); 
• la portée Rmax (m), qui est la distance maximale de détection; 
• la surface réfléchissante effective de la cible σ (m 2); 
• le rapport signal sur bruit (P11N) minimum acceptable à l'entrée du récepteur, 

grandeur spécifiée par le système d'analyse du signal; 
• la bande passante du récepteur i? (Hz); 
• la température de bruit globale ramenée à l'entrée du récepteur (Ta + Tx) en 

Kelvin (sect. 7.6). 

Les trois premières grandeurs dépendent de l'émetteur, les trois dernières du ré
cepteur. La portée et la surface réfléchissante effective définissent la cible à observer, 
ce sont les grandeurs géométriques qui spécifient le système. Pour que le radar fonc
tionne, il faut que ces huit grandeurs satisfassent une inéquation, obtenue à l'aide de 
(8.1) et de (7.64) 

N 

< οPfG
2 c2

0 

" >4 rr ^rr^D

 X

 ίΑ„Λ3ι 1 (8.6) 
rKsxVa + TJB (4nYk B 

Il faut noter tout particulièrement le terme i^ax qui apparaît au dénominateur. 
Si l'on veut doubler la portée Rmax d'un radar en ne modifiant que la puissance émise, 
il faut augmenter celle-ci d'un facteur 24 = 16. 

8.1.7 Radar à impulsions 
Les radars les plus couramment employés pour la mesure de distance font usage 

de brèves impulsions de durée τ de signal hyperfré quence s qui sont émises avec une fré
quence de répétition / r = l/rr (sect. 5.8). Cette méthode permet d'obtenir un signal hy-
perfréquences de haute puissance en utilisant une puissance moyenne raisonnable : le 
rapport entre puissance moyenne et puissance d'impulsion est donné par le produit r/r. 
Des valeurs typiques sont r= 1MS et / r = 1 kHz, pour lesquelles le rapport des puissan
ces vaut 1/1000. 

L'onde émise parcourt la distance R qui sépare l'émetteur de l'obstacle, puis re
vient vers le radar après un temps tw (fig. 8.5). Comme il s'agit d'une onde électroma
gnétique se déplaçant à la vitesse de la lumière C0, on trouve la distance R par la rela
tion 

R = CQt31/2 m (8.7) 

8.1.8 Duplexeur à cellules TR et ATR 
La puissance émise par un radar à impulsions dépasse en général de plusieurs or

dres de grandeur celle que peut supporter l'entrée de son récepteur. Il suffirait donc 
qu'une fraction infime du signal émis soit réfléchie dans le système, par exemple suite 
à une désadaptation de l'antenne, pour que les étages sensibles à l'entrée du récepteur 
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VZr=Tr 

Fig. 8.5 Principe du radar à impulsions. Le facteur d'échelle est de 150 mètres par microseconde. 

soient irrémédiablement endommagés. Une certaine protection peut être assurée en 
plaçant un limiteur à varactor devant le récepteur (§ 6.8.8). Elle n'est cependant pas 
suffisante pour de fortes puissances; on fait alors usage de commutateurs rapides appe
lés cellules TR (Transmission-Réception) et ΛTR (Anti-TR). 

L'élément de base des cellules est un éclateur, formé de deux électrodes de forme 
conique sur les deux parois larges du guide d'ondes, dans une section remplie d'un gaz 
raréfié (fig. 8.6). Le champ électrique se concentre entre les électrodes. Aux puissances 
élevées, lorsque la valeur du champ disruptif est dépassée (sect. II.4.8), une décharge 
s'amorce. La cellule est complétée par des éléments d'adaptation. Une cellule TR laisse 
passer les signaux de faible niveau mais réfléchit presque complètement ceux de grande 
amplitude. Le contraire se produit avec les cellules ATR. En combinant ces deux com
posants, on réalise un duplexeur (fig. 8.7). 

L'impulsion de signal produite par l'émetteur allume des arcs dans les deux cel
lules : il y a alors un passage direct de l'émetteur à l'antenne, le récepteur étant isolé. 
Après la fin de l'impulsion, les deux arcs s'éteignent : c'est l'émetteur qui est alors isolé 

iris d'adaptation 

fenêtre résonnante 

cônes tronqués 

Fig. 8.6 Cellule TR. 
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émetteur 

ATR 

TR X 

Fig. 8.7 Duplexeur à cellules TR et ATR. 

récepteur 

et le récepteur qui reçoit le signal capté par l'antenne. Les distances entre la jonction et 
les deux cellules sont soigneusement ajustées pour éviter des réflexions : vers l'émetteur 
dans le premier cas, vers l'antenne dans le second. 

Pour une protection efficace du récepteur, il faut un allumage rapide (environ 
10 ns). L'extinction doit ensuite être rapide pour permettre au signal écho d'être reçu. 
On a typiquement un temps de recouvrement de l'ordre de 50 μϊ, qui correspond à une 
distance minimum mesurable de 7,5 km pour un radar de forte puissance à duplexeur 
TR-ATR. 

8.1.9 Application : radar de surveillance 
Les radars couramment employés pour la surveillance aérienne et maritime com

portent une antenne tournante (fig. 8.8). Le signal reçu est affiché, souvent en coordon-

Fig. 8.8 Antenne de radar d'aéroport. 
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Fig. 8.9 Ecran de radar d'aéroport. 

nées polaires sur un écran d'oscilloscope (fig. 8.9). On y voit directement, comme sur 
une carte de géographie, les obstacles et les véhicules. Des écrans à rémanence permet
tent de distinguer les objets en mouvement des échos fixes. 

Les radars de surveillance sont universellement utilisés dans l'aviation, la naviga
tion et la surveillance de territoires. Il faut citer notamment une série de radars de gran
de puissance et donc de grande portée déployés des régions arctiques du continent amé
ricain aux îles du Pacifique qui scrutent l'horizon, cherchant un hypothétique missile... 

Les systèmes les plus perfectionnés disposent d'antennes à réseau, formées d'élé
ments rayonnants fixes. Le faisceau est pointé par contrôle électronique au moyen de 
déphaseurs (§ 6.7.12 et § 6.8.5). Un balayage plus rapide que par des moyens mécani
ques est ainsi obtenu, assurant une détection en un temps de l'ordre de la milliseconde. 

8.1.10 Radar à glissement de fréquence, radar chirp 
Pour mesurer des distances plus courtes, on émet un signal hyperfréquences en

tretenu dont la fréquence varie dans le temps, en général de façon linéaire. Le principe 
de base est illustré à la figure 8.10 : un signal de fréquence / x , émis au moment tx, re
vient après réflexion sur l'obstacle, au temps tx + t^. A ce moment, le signal de l'émet
teur a une fréquence/2. En mélangeant les deux signaux (§ 5.3.14), on obtient un si
gnal à la fréquence Af=f2 -f\, proportionnelle au temps taT et, de ce fait, à la distan
ce parcourue. 
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Fig. 8.10 Principe du radar à glissement de fréquence. 

Si m est la pente de la courbe/(i), on obtient alors la distance R en fonction de 
la fréquence Δ/par la relation 

R = 
Cn t O'ar C0 à f 

2m 
(8.8) 

Le balayage en fréquence est répété avec une période rr. 
Pour que la mesure ne soit pas ambiguë, il faut que Z31- < rr/2, ce qui limite la 

portée Rm2LX à C0TxJA. En ajustant la valeur de m par rapport à la distance à mesurer, 
on peut obtenir des fréquences intermédiaires Δ/dans la bande audible et il est alors 
possible de déterminer au son la distance séparant de l'obstacle : ceci a valu à ce systè
me son nom, en anglais radar chirp, qui dénote le gazouillement ou le pépiement des 
oiseaux. 

8.1.11 Application : altimètre 
Les altimètres classiques sont en fait des baromètres. Connaissant la pression lo

cale et la pression au niveau de la mer, on peut déterminer l'altitude où l'on se trouve. 
A bord d'un avion, cette information n'est pas toujours suffisante : des avions se sont 
en effet écrasés contre des montagnes, alors qu'ils volaient à la bonne altitude, mais au-
dessus de la mauvaise topographie, suite notamment à des effets de dérive. L'altimètre 
à radar détermine directement l'altitude par rapport au sol : il complète l'information 
donnée par l'instrument classique. 

Les modules lunaires de la mission Apollo ont dû utiliser des altimètres à radar 
pour se poser en douceur sur la Lune. En effet, la Lune n'a pas d'atmosphère comparable 
à l'atmosphère terrestre, ce qui empêche l'usage de baromètres. 

8.1.12 Application : mesure de niveau 
L'emploi de radars est particulièrement intéressant dans des environnements hos

tiles, poussiéreux, où ni les méthodes mécaniques (contact) ni les méthodes optiques 
(laser) ne sont satisfaisantes. Des appareils utilisant le principe du radar chirp permettent 
d'obtenir une précision de l'ordre du centimètre; ils sont utilisés entre autres pour me-
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surer le niveau de métal en fusion dans des hauts fourneaux, celui de liquides corrosifs, 
de minerais dans des mines [166]. 

• 8.1.13 Radar Doppler : mesure de vitesse 
Quand un radar illumine un objet en mouvement, la fréquence du signal réfléchi 

est décalée par rapport à celle du signal incident d'une valeur proportionnelle à la vites
se radiale de l'objet : c'est ce qu'on appelle l'effet Doppler (fig. 8.11). 

Fig. 8.11 Principe de l'effet Doppler. 

Le signal émis, à fréquence constante, a une dépendance temporelle sin(coi), ce
lui réfléchi par la cible a la dépendance sin(coi - 2/3.R) en atteignant le récepteur, avec 
β = ω IC0. Pour un corps en mouvement uniforme, la distance est une fonction linéaire 
du temps R = R0 4- vrt. Le signal reçu a ainsi la dépendance suivante 

ûn[(oj-2p>vr)t-2&R0] 1 (8.9) 

En mélangeant le signal reçu avec le signal émis (§ 5.3.14), on obtient un signal à 
la fréquence intermédiaire, ou fréquence Doppler / D = βν,/π. La vitesse radiale peut 
alors être obtenue en mesurant cette fréquence 

JV = C 0 Z D / 2 / m/s (8.10) 

Le dispositif d'analyse doit ici séparer les échos de cibles mobiles de ceux prove
nant de cibles fixes ou se déplaçant très lentement (nuages). Cette séparation est effec
tuée par un filtre passe-haut, les cibles fixes produisant un signal continu. La vitesse mi
nimale que peut mesurer le système est limitée dans ce cas par la fréquence de coupure 
du filtre. 

Pour des mesures précises de vitesse, il est indispensable que la fréquence fournie 
par le générateur soit très stable dans le temps. Il faut de plus que l'antenne de l'émet
teur soit rigoureusement immobile. Si l'antenne vibre, sa propre fréquence de vibration 
est interprétée par le système comme une fréquence Doppler. Le radar voit alors tous 
les objets fixes comme s'ils étaient en mouvement, ce qui peut donner des résultats 
surprenants. 

8.1.14 Remarque : causes d'erreur 
Le radar Doppler sert à la mesure de la vitesse, notamment de véhicules dans le 

cadre de contrôles de police. La précision des mesures est maintenant très généralement 
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acceptée, même par les automobilistes directement concernés. Le principe même de la 
mesure donne une relation exacte (8.10) dont les éléments sont mesurables avec grande 
précision (mesure de fréquence, chap. 5). Encore faut-il que le signal mesuré soit effec
tivement celui réfléchi par le véhicule ! On a cité le cas de rideaux d'arbres produisant 
un signal parasite, dont la fréquence varie avec le mouvement des feuilles; ou encore le 
cas d'un tracteur agricole circulant apparemment à 150 km/h ! L'écho mesuré par le 
radar dans ce dernier cas était produit par le ventilateur du véhicule. Des dispositifs dé
veloppés aux USA avaient la particularité de mesurer des harmoniques du signal Dop
pler ! Des précautions toutes particulières doivent donc être prises, d'une part lors du 
développement et de la fabrication des appareils (discrimination du signal désiré), d'au
tre part lors de leur implantation (éviter toute autre source mobile de signal). 

8.1.15 Détecteurs de radar 
Avec l'usage généralisé des radars Doppler pour le contrôle de la vitesse sont ap

parus sur le marché des détecteurs de radar, petits appareils comportant une antenne, 
un détecteur à diode (§ 7.1.5) et un dispositif électronique et acoustique produisant 
un sifflement quand un signal hyperfréquences est détecté. La protection que peut 
fournir un tel appareil est sujette à caution, le faisceau de radar ayant une ouverture 
étroite. A moins qu'il n'y ait de nombreuses réflexions et que l'antenne émettrice ait 
des lobes latéraux importants, le détecteur ne perçoit la présence d'un radar que lors
que celui-ci a effectué sa mesure. En Suisse, l'usage de détecteurs de radar est interdit. 

8.1.16 Système anti-intrusion 
Un radar Doppler simple est formé d'un résonateur à diode Gunn (sect. 4.6) 

connecté à une antenne. Une seconde diode effectue le mélange des signaux émis et 
reçus, fournissant un signal à la fréquence Doppler. On peut à la limite employer la dio
de Gunn elle-même pour effectuer le mélange; la sensibilité obtenue est alors réduite. 
La fabrication en grande série de ces éléments a permis de réduire considérablement 
leur coût. Ils sont couramment utilisés dans des systèmes de protection antivol ou 
anti-intrusion, détectant le moindre mouvement. Des systèmes similaires sont employés 
pour l'ouverture de portes. 

8.1.17 Application en médecine 
Le radar permet l'étude non invasive de petits mouvements et peut rendre de 

grands services en médecine, notamment pour contrôler de façon continue le rythme 
respiratoire et le rythme cardiaque [167]. Par exemple, un montage pour l'étude des 
petits mouvements du pied est représenté à la figure 8.12. Le signal détecté montre les 
impulsions artérielles. 

8.1.18 Radar — astronomie 
Un radar à impulsions de grande puissance a été employé pour mesurer des dis

tances planétaires et des vitesses de rotation. C'est ainsi qu'on a constaté que, contrai
rement à ce qu'avaient laissé croire les observations astronomiques, la planète Mercure 
ne présente pas toujours la même face au Soleil. On a observé des échos produits par 
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fy 

Fig. 8.12 Application biomédicale du radar Doppler: le battement de l'artère fémorale provoque 
un mouvement infime du pied, que l'on peut mesurer grâce au radar. 

Ganymède, la plus grosse lune de Jupiter, à environ 109 km de distance [168]. Comme 
la distance apparaît à la puissance quatre au dénominateur de (8.1), on constate que 
les signaux reçus en retour sont excessivement faibles : de l'ordre de 10~15 à 10~18 

watts (femto- à attowatts) (§ 8.9.2). 
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8.1.19 Contremesures 
Le développement de techniques de brouillage à applications militaires va de pair 

avec celui de systèmes de détection. Une méthode simple consiste à lâcher des feuilles 
d'aluminium au voisinage de l'avion ou du missile qu'on veut camoufler. Le radar ob
serve alors, au lieu d'une seule cible, une multitude de réflexions parmi lesquelles il est 
difficile de sélectionner la bonne. Des méthodes plus évoluées captent le signal prove
nant du radar, l'amplifient, lui font subir un traitement adéquat et le réémettent dans 
la direction d'incidence. On peut ainsi fournir de fausses informations de distance et de 
trajectoire. Pour éviter d'être leurrés, les radars les plus sophistiqués émettent des im
pulsions de fréquence variable et de très courte durée (compression d'impulsion) qu'il 
est difficile de détecter à temps et, surtout, de modifier de façon satisfaisante. 

Le domaine des contremesures est fort actif et a donné lieu à des retombées 
technologiques intéressantes dans le domaine civil. Vu son caractère ultra-secret, il est 
difficile d'obtenir des informations détaillées [169]. 

8.2 TÉLÉCOMMUNICATIONS 

8.2.1 Introduction 
Les hyperfréquences sont abondamment utilisées en télécommunications, le plus 

souvent pour des transmissions dirigées dans l'espace libre, d'une antenne d'émission à 
une antenne de réception. On parle de faisceau hertzien lorsque les deux stations sont 
situées au sol (§ 8.2.12). Les transmissions par satellites sont réalisées grâce aux hyper-
fréquences (§ 8.2.13), de même que les liaisons avec des sondes et des expéditions spa
tiales (§ 8.2.14). 

Des guides d'ondes circulaires (§ 2.7.6) sont aussi utilisés. Comme le mode qui 
présente le moins d'affaiblissement n'est pas le mode dominant, la mise au point de cet
te technique a rencontré beaucoup de difficultés. A peine quelques tronçons prototy
pes ont-ils été installés que cette méthode a été dépassée techniquement par les fibres 
optiques (sect. 2.10 et § 8.2.15). 

8.2.2 Rapport de puissances 
Dans un système de transmission à deux antennes et une seule onde (fig. 8.13), 

la puissance reçue Px est donnée par 

P1 = Pf G1 G2 ( λ / 4 π Ι ) 2 W (8.11) 

où Pf est la puissance fournie à l'antenne d'émission, G1 et G2 sont respectivement les 
gains en puissance (§ 7.4.11) des deux antennes et L la distance qui les sépare. On a 
négligé les pertes dans l'atmosphère (§ 8.2.11). Connaissant la puissance de bruit captée 
et ajoutée au récepteur (sect. 7.6), ainsi que le rapport signal sur bruit nécessaire pour 
une transmission de qualité suffisante, on détermine la puissance fournie Pf minimum et 
les paramètres des autres composants du système. Le choix résulte d'une évaluation des 
coûts respectifs de ceux-ci. 
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transmission 
en visibilité 

Fig. 8.13 Système de transmission. 

8.2.3 Propagation dans l'atmosphère, atmosphère standard 
Si les propriétés électromagnétiques de l'air sont très proches de celles du vide 

(er = 1,μΓ= 1), elles ne sont toutefois pas rigoureusement identiques. Lorsqu'on étu
die un trajet couvrant une grande distance dans l'atmosphère, il faut tenir compte des 
variations dues à la pression p, à la température Γ et à l'humidité v. La permittivité re
lative de l'air en hyperfréquences est donnée par une relation empirique 

er 1 + 
19p Uv 3 , 8 - 1 0 5 V 

ιο ί (8.12) 

où ρ est la pression barométrique en millibar, T la température en Kelvin, v la pression 
de vapeur d'eau en millibar et η l'indice de réfraction. 

Les ondes visibles ne sont pas affectées par l'humidité : on obtient leur indice de 
réfraction en posant v = 0 dans (8.12). 

De nombreuses mesures ont permis d'établir un profil moyen pour er en fonc
tion de l'altitude h, que l'on appelle atmosphère standard (fig. 8.14) [170]. 

L'étude de la propagation dans l'atmosphère est un problème de géométrie sphé-
rique : l'indice de réfraction η est une fonction de l'altitude h et donc de la distance 

altitude /z/km ι 
au-dessus de la mer 

8 -

7 -

6 -

5 -

4 -
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1 
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I 
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I ^ ( t t - l ) - l O 6 

Fig. 8.14 Atmosphère standard. 
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r\ sint/j = r$ sintfi 

\J| centre de 
la Terre 

Fig. 8.15 Propagation dans des milieux sphériquement stratifiés. 

r =h +RT jusqu'au centre de la terre (RT = 6 370 km est le rayon terrestre). On 
considère le cas de trois couches homogènes, respectivement d'indice n0, H1 et n2 

(fig. 8.15). 
Sur les sphères de très grand rayon r0 et ^1 séparant deux milieux, la loi de Snell 

(III.6.67) spécifie que 

n0sind0 = nx ύηθ{ 1 (8.13) 

Yi1 sin#Î' = n2 sin θ2 1 (8.14) 

Par ailleurs, des considérations géométriques sur la figure 8.15 montrent que 

rx sinΘ'Ι = r0 sinflj m (8.15) 

En combinant ces relations, on trouve 

n0 r0 sin 0O = nx r0 ύηθ[ = nx rx sin d\ - n2 rx sin O2 m (8.16) 

On généralise ensuite au cas de variations continues, ce qui donne 

rc A* sin0 = n0r0 sin0o m (8.17) 

Contrairement à la croyance populaire, les rayons ne se propagent pas en ligne 
droite dans l'atmosphère, mais suivent des trajectoires courbes. Pour les faisceaux 
hertziens, l'angle d'incidence θ est le plus souvent très proche de π/2, aussi employe-t-
on de préférence l'angle complémentaire π/2 — θ = a. en termes duquel (8.17) devient 

η r cos a = n0r0 cos oc0 m (8.18) 
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On choisit comme référence le niveau de la mer, posant r0 =RT (rayon terrestre) 
et on développe 

η (Rj + h ) cos α = n0 RT cos OL0 

et en laissant tomber les termes de second ordre 

I 9 9 h h 

2 ° RT JCRJ 

où on a posé 
1 

k = = 4/3 
1 + (H-H0)RjIh 

sachant que H - H0 est approximativement proportionnel à h aux basses altitudes 
( % 8.14). 

La signification pratique de (8.21) est qu'on peut remplacer l'étude de trajectoi
res réelles curvilignes au-dessus d'une terre de rayon Rj par celle de trajectoires fictives 
rectilignes au-dessus d'une terre fictive de rayon k Rj. La variation de permittivité de 
l'air, bien que minime, permet ainsi d'étendre la portée d'une liaison. 

8.2.4 Atmosphère réelle 
Le profil moyen de l'atmosphère (fig. 8.14) n'est qu'une valeur statistique repré

sentant une moyenne des valeurs effectivement mesurées. En réalité la valeur de k dé
pend des latitudes et varie entre 1,2 et 1,5 [170]. Lors de fluctuations atmosphériques, 
on peut avoir localement une région où η croît avec l'altitude : il y a dans ce cas appari
tion d'ondes guidées (réfraction anormale, mirages, sect. 2.9). Au voisinage de ce canal 
se situent des zones d'ombre où il est apparemment impossible de transmettre ou de 
recevoir. Ces anomalies se produisent souvent au-dessus des côtes (par exemple dans le 
triangle des Bermudes). 

• 8.2.5 Propagation dans un plasma simple 
Les hautes couches de l'atmosphère sont continuellement bombardées par le 

rayonnement solaire et par conséquent la terre est entourée de couches sphériques de 
particules ionisées (plasma) que l'on appelle ionosphère (§ 8.2.6). Pour déterminer 
l'effet de ces couches sur les communications, on étudie la propagation d'une onde 
plane dans un plasma simple. Les particules ionisées qui forment ce plasma n'ont pas 
de mouvement continu; il n'y a pas de champ magnétique statique appliqué. On consi
dère les relations linéarisées valables pour les petits signaux (§ 4.4.3). 

Le plasma comporte une densité homogène nQ d'électrons de masse m et d'ions 
positifs monovalents de masse M. La densité de courant (vecteur-phaseur) est liée à la 
vitesse de ces particules, respectivement ve et vp 

l = n0q(ve-vp) A/m2 (8.23) 

(8.19) 

(8.20) 

(8.21) 

(8.22) 
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Les vitesses sont proportionnelles au champ électrique E (4.23) 

vQ = qEl)iûm m/s (8.24) 

vp = -q E/]ωΜ m/s (8.25) 

Combinant ces relations, on trouve la loi d'Ohm du milieu 

KoQ2 ( ™ \ 
J = -^- il + -) E= oE A/m2 (8.26) 

]ωπι \ Mi 

Comme M= 1830 Zm (Z = nombre atomique), la contribution des ions est négligeable. 
On introduit alors ce résultat dans les équations de Maxwell et on obtient l'équa

tion de propagation 

V X V X f = -βΧβΧ E = μ0ε0(ω2-ω2)Ε Vs/m3 (8.27) 

avec 
ί η η α 2 \ 1 / 2 ~ 

ω ρ = - 9 - = 56,4 y/n0 [m - 3 ] rad/s (4.32) 
\ me0 I 

On a propagation : 

• d'ondes longitudinales (β X E = 0) lorsque ω = ω ρ . Il s'agit d'oscillations de 
plasma, sans transport d'énergie, car vg = 0; 

• d'ondes transversales (β · E = 0) pour ω > ω ρ . La relation de propagation 
pour β est identique à celle d'un mode de propagation en guide d'ondes, ayant 
une pulsation de coupure ω ρ (§ 2.2.31). 

La présence d'un plasma empêche la propagation de signaux de fréquence infé
rieure à ωρ/2π. Lors de la rentrée dans l'atmosphère de véhicules spatiaux, la forma
tion d'une couche dense de plasma autour du véhicule interrompt les communications 
durant une des phases les plus cruciales de l'expédition. 

8.2.6 Ionosphère 
Bien que l'ionosphère ne soit pas un plasma simple, par suite de fluctuations et 

de la présence du champ magnétique terrestre, les résultats obtenus dans la section pré
cédente sont approximativement valables. L'ionosphère est formée de couches D, E, 
F1 et F2 (fig. 8.16). La dernière couche F2 varie considérablement en densité et en al
titude entre le jour et la nuit, dépendant de plus des saisons et des cycles solaires [171]. 

On constate que la fréquence limite se situe au voisinage de 8 MHz : les signaux 
hyperfréquences, dont les fréquences sont bien supérieures, traversent la ionosphère 
sans être réfléchis et pratiquement sans dispersion. Il faut encore que leur amplitude ne 
soit pas trop élevée pour que la théorie des petits signaux reste applicable. 

8.2.7 Influence du sol, zones des Fresnel 
Le signal électromagnétique qui atteint le sol est réfléchi en partie (§ III.6.7.1). 

Le récepteur peut recevoir ainsi une onde indirecte, réfléchie par le sol, qui s'ajoute à 
l'onde directe. Ces deux ondes parcourent des distances différentes : elles ont de ce fait 
des phases différentes à leur arrivée au récepteur. Si la différence des trajets est inférieu
re à λ/2, il y a réduction d'un signal à polarisation perpendiculaire (horizontale) et, si 
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) - - orbite géostationnaire 

0i2 UQ (électrons/m ) 

10 /p/MHz 

Fig. 8.16 Densité moyenne d'électrons dans la ionosphère et fréquence de plasma correspondante 
en fonction de l'altitude. 

l'angle d'incidence est élevé, renforcement du signal à polarisation parallèle (verticale); 
le contraire se produit si la différence de trajets est située entre λ/2 et λ (et ainsi de sui
te ...)· Les régions de l'espace qui produisent ces réflexions sont appelées respectivement 
première (deuxième, ...)zone de Fresnel. La première zone de Fresnel est le lieu des 
points de l'espace pour lesquels les trajets indirects différent d'une demi-longueur d'on
de au maximum du trajet direct. Elle est située à l'intérieur d'un ellipsoïde dont les 
deux antennes occupent les foyers (fig. 8.17). Le demi petit axe vaut l/2y/XL. 

En un point donné entre les deux antennes, le rayon h0 de la section droite de 
l'ellipsoïde vaut 

-il XL1L: 
m (8.28) 

On constate en pratique que seuls les signaux réfléchis dans la première zone de 
Fresnel ont une amplitude suffisante pour provoquer des interférences importantes. 
Dans la mesure du possible, on veille donc à ce que cette zone ne soit pas obstruée. 

Fig. 8.17 Première zone de Fresnel. 
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8.2.8 Evanouissements, scintillement 
Contrairement à ce que l'on pourrait penser, les liaisons en visibilité ne sont pas 

stables, mais peuvent présenter des variations importantes, dues principalement à des 
phénomènes d'interférences. 

Le signal capté résulte de l'interférence entre le champ direct et le champ réfléchi. 
Suivant la phase de ces deux signaux, on a affaiblissement ou renforcement du champ; 
les maxima et minima sont respectivement 

E0(I + I p I ) et ^ 0 ( I - I p I ) V/m (8.29) 

avec : ^ 0
 = amplitude du champ direct 

I P I = amplitude de réflexion du sol 

L'atmosphère étant inhomogène et variant avec le temps (§ 8.2.4), la phase rela
tive de ces deux signaux et leurs amplitudes se modifient. Les fluctuations à long terme 
sont appelées évanouissements, en anglais fading. On parle de scintillement dans le cas 
de fluctuations rapides. 

Même en l'absence de réflexions sur le sol, de tels phénomènes peuvent se produi
re; le trajet direct peut être scindé en plusieurs parcours distincts par des inhomogénéi
tés de l'atmosphère. Cependant, la cause la plus fréquente des évanouissements est l'in
terférence entre le signal direct et le signal réfléchi par le sol. On peut s'en affranchir en 
grande partie en libérant de tout obstacle la première zone de Fresnel (§ 8.2.7). 

L'effet d'une variation de longueur de trajet augmente avec la fréquence. Pour 
cette raison, les évanouissements seront plus fréquents et plus marqués aux fréquences 
élevées. 

8.2.9 Propagation en non-visibilité, zone de diffraction 
On parle de propagation en non-visibilité lorsque la droite reliant l'émetteur au 

récepteur coupe le globe terrestre. On a vu que pour des situations où les deux stations 
sont peu au-dessous de l'horizon réel, l'incurvation des rayons par l'inhomogénéité de 
l'atmosphère permet de définir un horizon radio différent de l'horizon réel (effet de la 
diffraction atmosphérique § 8.2.3). La liaison peut donc avoir lieu à une distance supé-

zone de diffraction 

horizon radio 

Fig. 8.18 Zone de diffraction. 
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rieure à la portée optique, mais au-delà de cet horizon radio, la décroissance du signal 
est très rapide, on se trouve dans \àzone de diffraction (fig. 8.18). On peut en effet 
avoir diffraction du signal par la sphère terrestre, et donc transmission au-delà de l'ho
rizon. 

De même qu'en optique, une arête vive, par exemple le sommet d'une montagne, 
donne lieu à un phénomène de diffraction. Les signaux ainsi transmis sont très affaiblis, 
mais parfaitement utilisables car relativement stables et dépendant peu des conditions 
atmosphériques. Une transmission par diffraction sur une arête requiert donc une puis
sance d'émission élevée. Un obstacle, tel qu'une montagne, peut être mis à profit dans 
l'établissement d'une liaison à longue portée. 

8.2.10 Propagation trans-horizon, diffusion troposphérique 
D'après la figure 8.18, on voit qu'une fois passé l'horizon, la décroissance du si

gnal est extrêmement rapide. Or, si on continue d'éloigner l'émetteur et le récepteur, 
on s'aperçoit qu'à partir d'une certaine distance, cette décroissance devient nettement 
moins rapide que la théorie de la diffraction ne le laissait supposer (fig. 8.19). Le 
champ est alors faible, mais reste utilisable avec des antennes à grand gain et un émet
teur puissant. 

horizon radio 

Fig. 8.19 Propagation trans-horizon. 

Ce phénomène de propagation peut s'expliquer par la diffusion des ondes dans la 
partie de la troposphère qui se trouve en vue directe à la fois de l'émetteur et du récep
teur; cette diffusion serait due à la turbulence atmosphérique qui donne lieu à de peti
tes hétérogénéités locales fluctuantes. Le champ reçu proviendrait de la sommation de 
contributions élémentaires provenant par diffusion d'une zone étendue de l'atmosphè
re (fig. 8.20). 

8.2.11 Effet des précipitations 
Pour des fréquences supérieures à 10 GHz, l'atmosphère présente des phénomè

nes d'absorption et de diffraction du signal, produits par l'oxygène, la vapeur d'eau, la 
pluie, les nuages et la neige. De nombreuses études ont été faites ou sont en cours: les 
phénomènes étudiés sont complexes et les résultats de mesures présentent une grande 
dispersion [172, 173]. Ces effets produisent un affaiblissement supplémentaire du si-
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Fig. 8.20 Diffusion troposphérique. 

gnal, une rotation du plan de polarisation, ainsi que du bruit (scintillement). Par suite 
de la saturation croissante des bandes de fréquence, on est néanmoins forcé de faire 
usage de fréquences supérieures à 10 GHz : des études statistiques des précipitations 
sont faites pour prédire la fiabilité de la liaison [174]. 

8.2.12 Faisceaux hertziens 
Deux problèmes doivent être résolus pour installer un faisceau hertzien en visibi

lité : 
• choisir un trajet ne comportant pas d'obstacles, tenant compte de la diffraction 

atmosphérique (§ 8.2.3) et de l'influence du sol (§ 8.2.7). On reporte le profil, 
obtenu par la lecture d'une carte topographique, sur un diagramme altitude-
position (fig. 8.21). On trace sur le même diagramme la première zone de 
Fresnel et on obtient la position et la hauteur que doivent avoir les antennes 
[175]; 

L/km 50 40 30 20 10 0 10 20 30 40 50 I / k m 

Fig. 8.21 Exemple d'utilisation d'un diagramme altitude-position pour l'établissement d'un fais
ceau hertzien sur une terre fictive de rayon k Rj avec k- 4/3. 
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• les rapports de puissance (§ 8.2.2) permettent de choisir pour la distance con
sidérée les composants les plus adéquats. 

Un faisceau hertzien comporte des voies de téléphonie ainsi que de télévision. Il 
est plus facile à installer qu'une ligne téléphonique, particulièrement dans un relief acci
denté : les antennes peuvent être installées sur des montagnes par hélicoptère et les 
répéteurs sont alimentés par des batteries, qui peuvent être rechargées à l'aide de 
capteurs solaires. 

Lors de l'établissement d'un faisceau hertzien, il faut éviter des interférences pos
sibles entre sections consécutives. On fait usage pour cela de fréquences porteuses 
différentes sur des sections adjacentes. 

8.2.13 Satellites de télécommunications 
L'utilisation de satellites géostationnaires comme relais de télécommunications a 

été préconisée en 1945 par Clarke [176]. Le premier satellite, Spoutnik I, fut mis sur or
bite le 4 octobre 1957. C'est en 1962 qu'a été lancé le premier satellite de télécommu
nications, Telstar I; il s'agissait d'un satellite à défilement. Quant au premier satellite 
géostationnaire de télécommunications, Early Bird, il date de 1965; il a été suivi de 
plusieurs générations de satellites Intelsat. 

A une altitude de 35800 km, un satellite tourne autour de la terre en 24 h : il se 
situe donc au-dessus d'un point fixe à l'équateur. On parle d'orbite géostationnaire 
( % 8.22). 

Fig. 8.22 Station orbitale géostationnaire. 
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L'emploi d'une orbite géostationnaire en télécommunications présente de sérieux 
avantages : 

• l'antenne au sol est pointée vers un point fixe dans le ciel, seules de légères cor
rections de pointage sont nécessaires pour compenser les effets de diffraction 
atmosphérique et les légères variations d'orbite; 

• comme la distance de l'antenne au satellite reste constante, il n'y a pas d'effet 
Doppler (§ 8.1.13); il en résulte que la fréquence du signal ne varie pas. Pour 
un satellite à défilement, au contraire, le mouvement du satellite par rapport à 
l'antenne produit un décalage en fréquence, qu'il faut compenser; 

• vu la distance très élevée, un satellite géostationnaire est situé au-dessus des 
hautes couches de l'atmosphère et n'est donc pratiquement pas ralenti. Il 
pourrait rester sur orbite plus d'un million d'années. Son opération est toute
fois limitée dans le temps par le combustible nécessaire pour stabiliser l'orbite. 

L'orbite haute présente cependant des inconvénients : 

• le temps nécessaire à un trajet de la Terre au satellite est supérieur à 
35 800km/c0 = 119 ms. Une transmission téléphonique aller et retour (4 trajets) 
prend donc plus de 476 ms. Ce retard peut devenir gênant; 

• la grande distance à couvrir réduit considérablement l'amplitude du signal 
(§ 8.2.2). La station réceptrice doit faire usage d'une grande antenne, de l'or
dre de 30 mètres de diamètre et d'un récepteur de grande sensibilité (amplifi
cateur paramétrique, § 7.6.5 et sect. 4.10); 

• comme les dimensions de l'antenne installée sur un satellite sont limitées, la 
zone illuminée par le faisceau est très grande (continent). Le signal transmis 
par l'émetteur d'une station est capté, puis réémis sur une autre fréquence par 
le satellite. Il se peut qu'une partie de ce dernier signal soit captée par le récep
teur de la station émettrice, produisant un effet d'écho désagréable. Des dispo
sitifs de suppression d'écho sont alors nécessaires. 

Les satellites de télécommunications jouent un rôle extrêmement important dans 
le transfert d'information, qu'il s'agisse du téléphone, de la télévision ou de données 
d'ordinateur. En plus des systèmes internationaux, de nombreux satellites nationaux 
de télécommunications sont en orbite (Molnya, Anik, Palapa et beaucoup d'autres, fîg. 
8.23). En 1980, 93 sites géostationnaires sont occupés [177]. L'utilisation de satellites 
pour transmettre directement la télévision aux téléspectateurs est à l'étude. On préco
nise actuellement de faire usage de la bande de 12 GHz. 

8.2.14 Communications spatiales 
A de beaucoup plus grandes distances, les communications avec les expéditions 

spatiales et avec des sondes sont toujours assurées par hyperfréquences. La distance de 
la Terre à la Lune étant de 384400 km, le signal transmis aux astronautes d'Apollo ou 
aux commandes du Lunokhod a subi un retard de 1,28 seconde. Des images de Jupiter 
et de ses satellites ont été transmises par les sondes spatiales Voyager 1 et 2 (fïg. 8.24) 
[178]. La distance moyenne de Jupiter au Soleil est de 778 millions de km = 43 minu
tes-lumière. Le signal reçu de ces sondes est extrêmement faible (§ III.7.5.7). 
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Fig. 8.23 Occupation de l'orbite géostationnaire au-dessus de l'equateur par des satellites de télé
communications. 

Fig. 8.24 Image de Jupiter et de deux de ses satellites, Io (à gauche) et Europe (à droite), transmise 
par la sonde Voyager 1. 

8.2.15 Applications des fibres optiques 
Qui n'a déjà vu, dans la vitrine de quelque magasin, ces fontaines lumineuses 

composées de fibres multicolores se balançant au gré des courants d'air. Cette utilisa
tion peu prosaïque ne doit pas faire oublier l'immense intérêt des fibres optiques dans 
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de nombreux domaines, dû à leurs divers avantages : 

• faible encombrement; 
• insensibilité aux perturbations radioélectriques; 
• légèreté; 
• affaiblissement très petit (< 5 dB/km); 
• rayonnement négligeable (faible diaphonie); 
• matériau de base abondant (sable de silice); 
• prix faible. 

Leur emploi se justifiera donc chaque fois qu'un de ces avantages est déterminant. 
Dans le domaine des télécommunications, de loin le plus prometteur, de nombreu

ses liaisons expérimentales et quelques liaisons commerciales ont été réalisées. On utili
se des cables optiques dans les liaisons téléphoniques à fort trafic et moyenne distance, 
du fait du faible encombrement (apprécié dans les villes), de l'insensibilité aux pertur
bations, de l'absence de répéteurs, et de la très faible diaphonie [179]. Notons que la 
généralisation de l'implantation des fibres optiques dans la téléphonie est liée au déve
loppement de sources fiables et bon marché (diodes électroluminescentes et lasers) et 
du traitement optique de l'information. Celui-ci se fait encore par conversion en signal 
électrique, traitement électronique puis reconversion. On envisage de poser des cables 
transatlantiques à fibres optiques. Ceux-ci seraient plus légers, plus performants et plus 
économiques que les cables conventionnels. 

Plusieurs réseaux de télédistribution ont adopté les fibres optiques pour des rai
sons de capacité. Les abonnés d'un système révolutionnaire japonais (Hi Ovis) disposent, 
en plus de multiples chaînes de télévision et de radio, d'un terminal d'ordinateur pour fai
re du calcul ou accéder à des banques de données (météo, annuaire de téléphone, jour
naux...) ou même effectuer des réservations [180]. 

Quant aux militaires, ils apprécient la quasi-impossibilité d'écouter ou de brouil
ler les communications, ainsi que le gain en poids dans les avions. 

Dans les ordinateurs, l'importance des perturbations électromagnétiques oblige à 
réduire le débit des liaisons pour éviter un taux d'erreur excessif : les cables optiques 
étant insensibles à ces perturbations, leur inclusion dans les liaisons permet d'augmen
ter le débit entre ordinateur et périphériques. 

Enfin, dans la mesure en haute tension, les fibres optiques éliminent tout problè
me d'isolation entre le point de mesure et les instruments. 

Parmi les applications en dehors des communications, on peut citer un des pre
miers succès des fibres optiques, l'endoscopie en médecine [181]. Le procédé est au
jourd'hui étendu à la mécanique et en particulier à l'automobile pour voir certaines 
parties cachées [182]. 

8.3 CHAUFFAGE À MICROONDES 

8.3.1 Historique 
En 1945, un fabricant de magnétrons pour radars découvrit, fortuitement paraît-

il, que les hyperfréquences peuvent produire un échauffement [183]. Cet effet fut rapi
dement mis à profit pour réaliser des fours, permettant de chauffer des aliments et des 
matériaux de toutes sortes. Pendant longtemps, ces fours restèrent l'apanage des café-
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térias et des restaurants. Depuis le début des années 70, ils sont aussi apparus dans les 
cuisines familiales de nombreux pays. Aux Etats-Unis d'Amérique, plus de 2 millions 
de fours à microondes sont vendus chaque année, le nombre total de fours installés dé
passant maintenant les 10 millions : la vente de fours à microondes y dépasse celle de 
tous les autres types de cuisinières. 

8.3.2 Principe de fonctionnement 
Un magnétron (sect. 4.2), fonctionnant le plus souvent à 2,45 GHz (bande attri

buée aux usages industriels, scientifiques et médicaux : ISM), libère une puissance al
lant de quelques centaines de watts à quelques dizaines de kilowatts, selon les applica
tions. Il est connecté par un guide d'ondes à une cavité résonnante (four) qui contient 
le matériau à chauffer ou à sécher : aliments, bois, papier, matières plastiques, produits 
chimiques, textiles, produits de construction, etc. Un brasseur de modes, ventilateur à 
pales métalliques, distribue l'énergie électromagnétique aux différents modes réson
nants de la cavité de façon à assurer un chauffage moyen uniforme. La figure 8.25 
représente schématiquement un four à microondes. 

brasseur de modes 
guide d'ondes 
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Fig. 8.25 Four à micro on des. 

plat en céramique 

8.3.3 Caractéristiques des différents types de chauffage 
Dans le chauffage par air chaud, la chaleur est générée à l'extérieur du corps à 

chauffer (flamme, corps de chauffe) et transmise par conduction ou convection (air 
chaud). La surface est chauffée en premier, la chaleur s'écoule vers l'intérieur par con
duction : l'intérieur reste donc toujours plus froid que la surface. Le processus de cuis
son est long si l'on veut cuire l'intérieur sans carboniser la surface. 

Le chauffage à infra-rouge chauffe également la surface, cette fois-ci par rayonne
ment. A l'intérieur de la pièce tout est similaire au cas précédent. L'air extérieur n'est 
toutefois pas aussi chaud, du fait qu'il est chauffé indirectement par convection. 

Le rayonnement microondes pénètre beaucoup plus profondément dans le corps 
à chauffer (pour autant que celui-ci ne soit pas métallique). C'est à l'intérieur que le 
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rayonnement électromagnétique est transformé en chaleur par divers mécanismes com
plexes de conversion tels que rotation et élongation de molécules, conduction ionique 
et polarisation de surfaces. La chaleur apparaît ainsi de façon distribuée à Vintérieur 
même du corps à chauffer, ce qui permet un chauffage plus rapide et plus uniforme. La 
surface, en contact avec l'air froid environnant, reste plus froide que pour les méthodes 
précédentes (meilleure conservation des vitamines dans les aliments). Peu de chaleur 
est perdue vers le milieu environnant. Pour chauffer la surface elle-même, il faut l'isoler 
de l'air environnant (papier, sauce, etc.). 

On peut dire, en première approximation, que les microondes chauffent un volu
me, alors que les méthodes traditionnelles chauffent une surface [184]. 

8.3.4 Mécanisme de la conversion thermique des microondes 
La puissance moyenne convertie en chaleur par unité de volume est donnée par 

rabs 2ne0f\E\ er" W/m3 (8.30) 

Les valeurs mesurées de e[' pour plusieurs types d'aliments sont données à la figu
re 8.26 [185]. 
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Fig. 8.26 Composante imaginaire de la permittivité ej.' à 2,45 GHz pour divers aliments, en fonc
tion de la température. 

On constate que dans la plupart des cas er' décroît lorsque la température aug
mente : le processus de cuisson s'arrête de lui-même. Seuls certains corps gras suivent 
une loi inverse : des précautions doivent être prises dans ce dernier cas pour éviter l'em
ballement thermique. Les pertes des aliments congelés sont faibles. 

Les propriétés électromagnétiques du corps chauffé varient durant le processus 
(cuisson, séchage, etc.). L'eau est évaporée et les pertes diminuent. Le processus s'arrê
te pratiquement lorsque toute l'eau a été évacuée. La charge vue par le générateur peut 
ainsi varier considérablement pendant le processus : les générateurs doivent pouvoir sup
porter des désadaptations importantes. 
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8.3.5 Applicateurs 
L'applicateur est l'élément qui assure le transfert d'énergie entre la source d'hy-

perfréquences et le corps à chauffer. Son choix dépend souvent de façon critique de 
l'application. On peut regrouper les applicateurs en quatre types principaux : 

• la cavité (fig. 8.25) est utilisée pour la cuisson d'aliments et d'autres applica
tions industrielles, dans lesquelles on peut faire passer le matériau à chauffer à 
travers le four sans que l'énergie puisse en sortir (chicanes, etc.). En chimie, on 
peut obtenir des arcs dans un gaz réacteur sans placer d'électrodes métalliques 
dans ce gaz (pas de pollution ni d'usure) [186]; 

• l'applicateur à onde progressive (fig. 8.27). Le matériau en feuille ou en fils 
traverse un guide d'ondes rectangulaire fendu (§ 2.3.12) [187]; 

entrée hyperfréquences 

charge 

Fig. 8.27 Applicateur à onde progressive. 

• l'applicateur à onde lente (fig. 8.28). Le matériau se déplace ici à proximité 
d'une ligne de propagation ouverte, interagissant de façon distribuée avec le 
champ électrique extérieur de la ligne. Ce champ est inhomogène; suite au 
mouvement continu des pièces, réchauffement moyen après passage dans l'ap
plicateur est pratiquement constant [188]; 

courroie transporteuse 

entrée hyperfréquences 

Fig. 8.28 Applicateur à onde lente. 
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• l'applicateur à onde libre. Ce dernier type est en fait une antenne. Il sert à 
transmettre l'énergie électromagnétique à des pièces de grandes dimensions, 
que l'on ne peut pas placer dans une enceinte fermée. Des précautions doivent 
être prises pour protéger l'opérateur. Des applicateurs de ce type ont permis de 
réduire en poudre du béton ou des pierres en les soumettant à des contraintes 
thermiques importantes [186]. A de plus faibles niveaux de puissance, des appli
cateurs similaires servent à chauffer localement des patients dans les traitements 
médicaux par diathermie (§ 8.3.8). 

8.3.6 Avantages 
L'énergie des hyperfréquences est une source très flexible de chaleur, facile à 

contrôler et à interrompre de façon instantanée. Elle est propre, ne donnant pas de pro
duits de combustion quand elle est utilisée correctement. Le chauffage est très efficace, 
du fait qu'on ne chauffe pas l'air environnant, les parois du four ou du local. Le rende
ment moyen se situe entre 40 à 50 % : ce pourcentage de l'énergie électrique fournie par 
le secteur apparaît sous forme de chaleur dans le corps chauffé (fig. 8.29). 
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Fig. 8.29 Bilan énergétique du chauffage par microondes. 

Une étude détaillée a montré que le four à microondes consomme en moyenne 
60 à 70 % moins d'énergie que les autres moyens de cuisson [189]. Cet avantage est par
ticulièrement significatif en période de pénurie d'énergie. 

Lorsqu'un mélange de matériaux différents est exposé aux microondes, le chauf
fage est sélectif : les insectes dans les céréales peuvent être détruits sans endommager le 
grain [190]. En chimie, les électrons sont plus échauffés que les ions lourds : certaines 
réactions ont lieu avec moins d'énergie et un meilleur rendement que par les moyens 
traditionnels [186]. 
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On peut encore signaler : 

• coût d'opération et d'entretien modéré; 
• économie de place due au cycle de chauffage plus court; 
• réduction de pertes pendant le processus; 
• réponse rapide. 

Dans certains cas, on obtient un produit fini de qualité supérieure, ou encore un 
produit de bonne qualité à partir de matières premières de second choix. 

8.3.7 Désavantages 
Les avantages sont toutefois partiellement compensés par un certain nombre d'in

convénients qu'il ne faut pas sous-estimer : 

• frais d'installation élevés. Les magnétrons et autres tubes coûtent plus cher que 
des corps de chauffe à résistance ; 

• impossibilité de griller des surfaces (nécessaire pour un bon steak !); 
• difficulté à évacuer certains solvants à faibles pertes, lorsque l'eau s'est évaporée ; 
• équipement à technicité élevée, difficile à réparer par du personnel non qualifié ; 
• nécessité de blinder soigneusement les applicateurs pour éviter d'affecter le 

personnel. Les fours sont équipés de commutateurs de sécurité qui empêchent 
le fonctionnement si la porte est ouverte. Les portes sont garnies de chicanes 
(fig. 8.30) qui atténuent très fortement le rayonnement vers l'extérieur. 

matériau absorbant 

cavité du four 

porte 

Fig. 8.30 Détail du joint de la porte d'un four. 

8.3.8 Applications médicales : diathermie 
L'application de chaleur est un procédé thérapeutique couramment utilisé en mé

decine. Une élévation locale de la température accélère les processus métaboliques, en
traînant une dilatation des vaisseaux sanguins. Il en résulte une augmentation du flux 
sanguin et par conséquent une meilleure irrigation des tissus, ainsi que l'évacuation ac
célérée des déchets et de la chaleur. Les tissus ainsi chauffés reçoivent plus de matières 
nutritives et d'anticorps, il en résulte une amélioration des processus de guérison. On 
constate en parallèle des effets analgésiques et sédatifs. Les techniques classiques d'ap
plication de chaleur, par bains chauds, bains de boue ou de paraffine, compresses ou 
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infrarouges n'atteignent toutefois que la surface. Pour effectuer un traitement thermi
que plus en profondeur, par exemple pour chauffer des articulations ou des muscles 
crispés, on emploie la diathermie à très haute fréquence (13, 27 ou 40 MHz), à ultra
sons ou à microondes. 

La diathermie à microondes a été introduite en 1947. Un générateur à la fréquen
ce ISM de 2,45 GHz fournit une puissance ajustable, qui peut atteindre 200 watts, à un 
applicateur (antenne) qui la rayonne vers le patient. L'applicateur est placé à quelques 
centimètres de la zone à traiter. Les niveaux de rayonnement ainsi obtenus vont de 
100 mW/cm2 à plusieurs watts par centimètre carré. Le traitement dure de l'ordre de 
15 à 30 minutes, il est répété plusieurs fois par jour ou par semaine, dépendant des af
fections. 

La diathermie par microondes est notamment utilisée en : 

• orthopédie; arthroses, contusions, sciatiques, rhumatismes articulaires; 
• médecine interne; asthmes, bronchites, infarctus, pleurésie, urologie; 
• dermatologie; engelures, furoncles, anthrax, ulcères; 
• oto-rhino-laryngologie; inflammations, otites, abcès, laryngites; 
• soins dentaires; 
• ophtalmologie. 

Ces traitements doivent être appliqués avec grand soin, une dose trop élevée pou
vant provoquer des brûlures. Ils ne sont pas recommandés pour des personnes souffrant 
de certaines affections vasculaires [191]. La diathermie par microondes a été utilisée 
avec succès pour faciliter des accouchements [192]. 

L'utilisation de la diathermie à microondes pour le traitement de tumeurs cancé
reuses est actuellement à l'étude. Cette méthode permet de chauffer de façon préféren
tielle les tissus atteints, sans trop endommager les tissus sains. Des résultats encoura
geants ont été obtenus [193]. 

8.4 EFFETS BIOLOGIQUES 

8.4.1 Effets thermiques 
L'exposition à un rayonnement trop important peut donner lieu à des effets no

cifs. Le rayonnement hyperfréquences est non ionisant (§ 1.2.8), son principal effet 
est de nature thermique, couramment utilisé en médecine (§ 8.3.8). 

Le corps absorbe le rayonnement et s'adapte à la variation de température ainsi 
produite, la chaleur excédentaire étant évacuée par la circulation sanguine. Si toutefois 
le rayonnement devient trop important, l'équilibre thermique ne peut plus être mainte
nu par le corps et des brûlures apparaissent. Comme les hyperfréquences chauffent en 
profondeur, il est à craindre que des brûlures profondes se produisent sans que réchauf
fement en surface ne soit excessif. Il existe un certain seuil de rayonnement, au-delà 
duquel des modifications irréversibles (cumulatives) apparaissent. 

De nombreuses recherches ont été effectuées pour déterminer ce seuil. Aucun 
effet permanent n'a été observé pour des niveaux de puissance inférieurs à 100 mW/cm2 

[194]. L'organe le plus sensible, l'œil, présente un seuil d'environ 150 mW/cm2 pour 
l'apparition de cataractes après une heure et demie d'exposition continue [195]. Les 
organes génitaux mâles sont sensibles à la chaleur : le rayonnement microondes peut 
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provoquer une stérilité temporaire. Ce niveau de 100 mW/cm2 est celui du rayonne
ment infrarouge que nous prodigue le Soleil à midi en plein été. 

Introduisant un coefficient de sécurité de dix, la valeur de 10 mW/cm2 a été 
adoptée, d'abord aux USA, puis dans la plupart des pays d'Europe de l'Ouest, comme 
limite supérieure tolérée pour une exposition de durée illimitée au rayonnement hyper-
fréquences. Cette valeur ne doit pas être dépassée au voisinage d'installations de radar, 
de télécommunications ou de chauffage. Un niveau plus élevé est admis pour des irra
diations de durées plus courtes que 6 minutes (fig. 8.31). 
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Fig. 8.31 Niveaux de rayonnement et valeurs limites. 

8.4.2 Remarque 
La limite de 10 mW/cm2 est bien inférieure aux densités de puissance couram

ment utilisées en diathermie (fig. 8.31). Cette différence est due aux conditions d'ap
plication. Les traitements médicaux sont de nature locale, ils sont effectués sous con
trôle. Pour obtenir un quelconque effet thérapeutique, il faut pratiquement dépasser la 
borne inférieure de 100 mW/cm2 [191]. En revanche, la limite de 10 mW/cm2 spécifie 
le niveau de rayonnement de fuite maximal auquel un passant non averti peut être 
exposé. 

8.4.3 Effets non thermiques 
En Europe de l'Est et en Union Soviétique, la borne supérieure du rayonnement 

de fuite a été fixée à 10 μΨ/οτη2 pour une exposition de longue durée : il s'agit d'une 
valeur mille fois plus faible que cette prescrite aux USA et ailleurs. Un rayonnement 
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plus élevé est admis pour des expositions de brève durée (et apparemment au voisina
ge de certaine ambassade...). Cette limite très basse est justifiée par l'existence d'effets 
non thermiques, provenant d'autres types d'interactions du rayonnement sur l'organis
me. Certains chercheurs croient que des effets nocifs peuvent apparaître à de très fai
bles niveaux de signal. On a attribué aux hyperfréquences : nervosité, déséquilibre hor
monal, malformations, activité cérébrale anormale, etc. Certains symptômes ont été 
observés en laboratoire sur des échantillons de tissus et des organes isolés : malforma
tions chromosomiales, excitation de cellules nerveuses. Ils n'ont toutefois pas pu être 
reproduits sur des organismes intacts. D'autres phénomènes, comme l'audition directe 
de signaux hyperfréquences modulés, apparaissent à des niveaux de puissance supé
rieurs à la borne tolérée pour les effets thermiques. Des résultats annoncés par certains 
chercheurs n'ont pas pu être retrouvés par d'autres ... On peut par exemple se demander 
si l'on n'aurait pas attribué aux hyperfréquences des symptômes dûs en fait aux rayons 
X rayonnes par un magnétron mal blindé, ou à la production d'ozone dans une installa
tion défectueuse. Il est probable que des effets non thermiques existent réellement, 
mais il n'est pas prouvé qu'ils soient nocifs. 

La recherche des effets non thermiques est fort active actuellement. On peut tou
tefois se poser certaines questions : si des effets non thermiques nocifs existent réelle
ment, pourquoi ceux-ci n'ont-ils pas été décelés chez les opérateurs de radar de la se
conde guerre mondiale ? Les précautions prises à l'époque étaient des plus sommaires, 
on raconte même que certains d'entre eux allumaient leurs cigarettes aux antennes de 
radars en fonctionnement ! Les patients traités par diathermie microondes devraient 
aussi être les premières victimes de ces effets. 

8.4.4 Porteurs de stimulateurs cardiaques 
La présence de conducteurs métalliques dans l'organisme peut donner lieu à 

d'autres interactions. Le rayonnement hyperfréquences, pénétrant profondément dans 
le corps, peut induire un courant dans les stimulateurs cardiaques, créant un danger 
pour leurs porteurs. Des tests ont été effectués avec des signaux de différentes fréquen
ces et régimes de fonctionnement. Ils ont montré que les effets les plus importants sont 
décelés pour des signaux de radar au voisinage de 9 GHz. A la fréquence industrielle de 
2,45 GHz, seules de légères variations de rythme ont été constatées jusqu'au niveau 
maximum du test, fixé à 25 mW/cm2 [196]. 

8.4.5 Remarque : sécurité des fours 
Il est surprenant que ce soient les fours dont la sécurité est le plus souvent mise 

en cause. La majorité des fours actuellement construits sont correctement blindés, leur 
rayonnement de fuite étant bien inférieur à la norme de 1 mW/cm2 à 5 cm de la porte, 
imposée à l'achat. En revanche, on ne fait en général pas mention des traitements par 
diathermie, bien que les niveaux de puissance soient supérieurs de 1000 à 10000 fois à 
ceux qu'une ménagère reçoit près de son four microondes (fig. 8.31). Les fours micro
ondes sont apparus depuis plus de 30 ans, il y en a environ 10 millions en service aux 
USA : or, aucun accident majeur n'a été enregistré à ce jour (hormis quelques petites 
brûlures en touchant des plats trop chauds). Quel autre appareil électroménager offre 
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une pareille garantie de sécurité ? Un savant américain, James Van Allen, a résumé la 
situation en disant : "les dangers que présente un four à microondes sont les mêmes que 
ceux de bronzer au clair de lune". 

8.5 MESUREDEMATERIAUX 

8.5.1 Buts recherchés 
On désire connaître les propriétés de matériaux en hyperfréquences et en parti

culier leur permittivité, pour diverses raisons : 

• en vue de la fabrication d'équipement hyperfréquences, destiné particulière
ment aux radars et aux télécommunications; 

• en vue du traitement de ces matériaux par des moyens hyperfréquences (cuis
son, chauffage, fig. 8.26). Il s'agit dans ce cas de connaître les propriétés des 
matériaux aux différents stades du processus afin de pouvoir réaliser des appli-
cateurs assurant un transfert efficace d'énergie (§ 8.3.5); 

• pour contrôler un paramètre physique, par exemple l'humidité, pendant le dé
roulement d'un traitement; 

• pour la recherche en physique ou en chimie, en déterminant les fréquences de 
résonance (spectres d'absorption) de matériaux; 

• en médecine, il est possible de diagnostiquer certaines maladies qui produisent 
un changement du contenu en eau des tissus. 

8.5.2 Classement 
Il existe deux types différents de mesures de matériaux : 

• les méthodes destructives. Dans toutes les méthodes classiques, on prélève un 
échantillon de matériau, que l'on place dans une section de guide d'ondes ou 
une cavité [ H l ] ; 

• les méthodes non destructives. On dispose dans ce cas d'une ou de plusieurs 
sondes hyperfréquences qu'on applique sur la surface du matériau. Les pro
priétés sont obtenues par une mesure de la réflexion ou de la transmission. 

ι 8.5.3 Echantillon long en guide d'ondes 
Lorsque le matériau présente des pertes importantes, le signal s'affaiblit rapide

ment et l'effet de la face arrière peut être négligé. On place un échantillon remplissant 
une section de guide d'ondes (fig. 8.32). 

échantillon (matériau non magnétique) ν 

ΖΣ2 >>>>> s s s s J s s s s s s s s s s s s ^ ZZSZZZZZ ZZZ ; ; Z s ^ 

efj^O 

τζζζλ 

eOir.Mû 

t^gZZZZZZ22Z2ZZ^2222Z222222 2222 Z t 

piston 

I , 
2ZZZ2ZZ2Z2ZZZZZZZZ P(O) I 

Fig. 8.32 Echantillon long dans un guide d'ondes. 
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Si un déplacement du piston ne produit pas de changement du signal réfléchi 
dans le guide, cela signifie que manifestement l'effet de la face arrière est négligeable. 

Les impédances d'onde pour les guides vide et chargé, dans le cas du mode domi
nant TE10 d'un guide d'ondes rectangulaire, sont données respectivement par (2.97) 

7 = 
ωμ 

^7 
ωμ0 

ωμ 
~ec — J 

^ω260μ0-(π/α)2 

ωμ0 

7c V w % Ç r M 0 _ ( > A z ) 2 

Le quotient des deux grandeurs donne 

ζ 

Ω 

Ω 

~ec 

ω €0€τμ0-(π/αγ 

ω2€0μ0-(π/α)2 

d'où l'on tire après quelques calculs 

*" ev 
Z QC 

1-
λ 

2a + 2a 
1 

(8.31) 

(8.32) 

(8.33) 

(8.34) 

Le rapport des impédances est lié au facteur de réflexion p(0) dans le plan de sé
paration ( § III.8.3.8), que l'on détermine en mesurant la réflexion (sect. 7.2 et 7.3) 

1-P(O) 
1 (8.35) 

Zec 1+P(O) 

Lorsqu'on étudie des liquides ou des poudres, on peut étendre l'usage de cette 
méthode à des matériaux à faibles pertes en insérant une charge adaptée dans la région 
chargée [197]. 

ι 8.5.4 Echantillon court-circuité 
Quand les pertes dans le matériau sont faibles, l'effet de la face arrière ne peut 

pas être négligé. On place dans ce cas un échantillon de longueur L dont on court-cir-
cuite la face arrière (fig. 8.33). 

L'impédance à l'entrée de la section est donnée dans le cas du guide d'ondes rec
tangulaire par ( § III.8.5.1) 

It(O) 
tanh(7 cZ,) = 

ω2 CQVQ-(π/α)2 

ω 2 6 0 6 Γ μ 0 - ( π Α 0 : 
tanh (y/(φ)2 - ω2€0€τμ01) 

1 (8.36) 

où 7C = OLC + j]3c est l'exposant de propagation dans le guide chargé. 
On détermine Zx (0)/Ze v par une mesure de réflexion (sect. 7.2 ou 7.3). L'extrac

tion de e r de (8.36) est ici plus difficile, du fait qu'il faut résoudre une équation trans
cendante complexe comportant la fonction tanh ( T C ^ ) / T C [198]. Pour un échantillon 
sans pertes, cette fonction devient tan (0cL)/j3c et il est possible de l'évaluer à partir de 
tables de fonctions. 
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Fig. 8.33 Echantillon court-circuité en guide d'ondes. 

8.5.5 Technique du minimum de réflexion 
Une méthode simple, permettant de déterminer rapidement la permittivité d'un 

matériau à faibles pertes, consiste à placer dans un guide un échantillon de longueur L 
connue et à déterminer à quelle fréquence la transmission est maximale, ou la réflexion 
minimale (fig. 8.34). 

ZfZZZ //////?///////////// /Tj 

eo,Mo ^0£r,M0 

Z2ZZZZZ 22ZZZZZZZ2 !ZZZZZZZZZZZZZZZZZZZZa 

Fig. 8.34 Méthode du minimum de réflexion. 

La transmission est maximale et la réflexion minimale lorsque 

r n\g€ 

m (8.37) 

où Xge est la longueur d'onde de guide dans le guide chargé, donnée par 

v g e 

y/eT-(XI2a)2 

On extrait er de ces deux relations : 

er = λ 2 [ ( ^ 7 ) 2 + ( ^ - ) 2 ] 
IL 2a 

m 

1 

(8.38) 

(8.39) 

Il faut ici déterminer la valeur de η correspondant à l'extremum observé. Les fré
quences de mesure sont déterminées par la longueur et la permittivité du matériau. 

8.5.6 Causes d'erreur 
Les erreurs suivantes limitent la précision des mesures en guide d'ondes : 

• mauvais joint entre l'échantillon et le guide (fentes); 
• imprécision dans la mesure de la longueur L (§ 8.5.4 et 8.5.5); 
• imprécision dans la mesure du facteur de réflexion ρ (0) et en particulier de sa 

phase. 
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8.5.7 Méthodes non destructives en réflexion 
L'échantillon à mesurer est placé non pas dans le guide lui-même, mais à l'extrémité 

de celui-ci. La surface de séparation est un plan. Il n'est alors pas nécessaire d'usiner 
une pièce dont la section soit ajustée à celle du guide, mais seulement une face plane. 
Le champ d'application des mesures par réflexion peut ainsi être étendu, les mesu
res effectuées sont plus rapides et les causes d'erreur de mesure réduites. Le calcul de la 
permittivité est en revanche plus difficile. 

8.5.8 Echantillon long 
Un guide d'ondes rectangulaire ou circulaire est terminé par une bride plane de 

grande dimension, placée en contact avec la face plane du matériau à mesurer (fig. 8.35). 
Comme au paragraphe 8.5.3, on néglige la réflexion due à la face arrière de l'échantillon : 
la validité de cette supposition est vérifiée en déplaçant un objet métallique au voisinage 
de cette face et en contrôlant que le signal réfléchi dans le guide ne varie pas. 

guide d'ondes matériau à mesurer 

Fig. 8.35 Méthode non destructive de mesure 
en réflexion. 

Fig. 8.36 Mesure non destructive de matériaux 
en plaque. 

Il n'y a pas dans cette structure de relation simple entre le facteur de réflexion ρ 
et la permittivité er. L'étude du rayonnement des modes du guide d'ondes dans le demi-
plan de droite, puis l'application de la continuité des champs dans l'ouverture du guide 
donnent une relation pour ρ ( e r ) , qui comporte une sommation sur l'ensemble infini 
des modes supérieurs du guide. Un programme d'ordinateur résoud cette relation en 
tronquant la série et permet d'obtenir une représentation graphique. On détermine les 
valeurs de e'r et e'v' en introduisant la valeur mesurée de ρ dans le graphique [199, 200]. 

Il est également possible de faire usage d'une ligne coaxiale, qui permet d'effectuer 
des mesures sur une plus grande plage de fréquences [201]. 

8.5.9 Echantillon en plaque 
La même méthode peut être utilisée pour la mesure de matériaux en plaque 

(fig. 8.36). On fait ici usage de la méthode des images (sect. III.3.4) et on obtient une 
série infinie à résoudre à l'ordinateur. La convergence des calculs est toutefois lente si 
la plaque est mince [202]. 
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8.5.10 Cavité remplie de matériau 
On peut déterminer les propriétés d'un matériau à faibles pertes en remplissant 

une cavité résonnante. On mesure la fréquence de résonance et le facteur de qualité 
chargé, respectivement de la cavité remplie et de la cavité vide (sect. 7.5), pour le mê
me mode de résonance. Si le couplage est faible, le facteur de qualité chargé Qc est ap
proximativement égal au facteur de qualité non chargé Q0. 

On trouve alors, faisant usage de (3.17) et en supposant que le matériau dans la 
cavité est non magnétique 

< - ^ 

où/ 0 v et /op sont respectivement les fréquences de résonance de la cavité vide et de la 
cavité pleine. 

L'évaluation des pertes est plus délicate : il faut en effet tenir compte des pertes 
dans les parois de la cavité (§ 3.4.4). On obtient après quelques calculs (3.20) 

1 eT 
QP Gv 

1 (8.41) 

où <2p et Qv sont respectivement les facteurs de qualité non chargés de la cavité pleine 
et de la cavité vide. 

8.5.11 Méthode de perturbation 
On place un petit échantillon dans la cavité et on mesure les fréquences de réso

nance et les facteurs de qualité en présence et en l'absence de l'échantillon. On obtient 
la permittivité en résolvant (3.81). 

La méthode de perturbation est limitée de part et d'autre : 

• si l'échantillon est trop petit, la mesure des différences de fréquences et de fac
teurs de qualité est imprécise; 

• si l'échantillon est trop grand, la méthode de perturbation n'est plus valable. 

8.5.12 Cavité circulaire chargée symétriquement 
D est possible de mesurer des échantillons de dimensions plus importantes, et 

donc de s'affranchir des limitations de la méthode de perturbation, si l'on dispose d'une 
méthode de calcul pour l'analyse de la structure chargée. Il faut en effet disposer d'une 
relation permettant de déterminer er à partir des valeurs mesurées de la fréquence de 
résonance et au facteur de qualité. La cavité chargée de tubes concentriques, représen
tée à la figure 8.37, a été étudiée pour le mode symétrique quasi TE0n [203]. Le ma
tériau à mesurer est placé dans le tube central; on peut modifier sa température en fai
sant circuler de l'air dans le second tube. 

8.5.13 Perturbation extérieure d'une cavité 
Les guides d'ondes utilisés dans les méthodes non destructives des paragraphes 

8.5.8 et 8.5.9 peuvent être terminés par un plan de court-circuit à une distance d de 
l'ouverture (fig. 8.38). On obtient ainsi une cavité, terminée par un court-circuit à une 
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circulation d'air 
(contrôle de température) 

matériau à mesurer 

Fig. 8.37 Cavité circulaire chargée de tubes 

boucles de couplage <^ P 
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Fig. 8.38 Cavité ouverte pour la mesure par perturbation extérieure. 

extrémité et par une réactance à l'autre (§ 3.3.15). L'impédance équivalente de l'ou
verture est obtenue à l'aide de (3.57), introduisant les valeurs mesurées à la résonance. 
La suite des calculs est la même que pour le guide d'ondes ouvert [202]. 

8.5.14 Mesures en transmission 
Certaines propriétés des matériaux peuvent être déterminées par des mesures en 

transmission. Le dispositif de mesure est similaire à celui dont on fait usage pour la me-
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Fig. 8.39 Dispositif de mesure en transmission. 
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sure d'antennes (fig. 7.29), avec deux antennes fixes. On place le matériau à mesurer, 
souvent sous forme de feuilles, entre les deux antennes et on détermine le rapport des 
puissances (fig. 8.39). 

L'affaiblissement ainsi mesuré est produit par deux effets (§ 7.4.2) : l'absorption 
du signal dans le matériau et les réflexions aux deux surfaces de séparation. On peut sé
parer ces deux contributions en effectuant des mesures avec des matériaux identiques, 
mais d'épaisseurs différentes. On peut aussi déterminer la puissance réfléchie. 

En pratique, cette méthode a surtout un caractère empirique. Le dispositif de 
mesure est calibré avec des matériaux de propriétés connues; les caractéristiques du ma
tériau testé sont ensuite déterminées par extrapolation des valeurs mesurées. La métho
de est surtout employée pour les mesures d'humidité. 

8.5.15 Spectroscopie hyperfréquences, cellule d'absorption 
Les spectres de rotation d'un grand nombre de molécules se trouvent dans les 

bandes des hyperfréquences : lors du passage d'un état de rotation à un autre, une mo
lécule émet ou absorbe un photon, dont la fréquence est située dans une de ces bandes. 
L'application d'un champ électrique (effet Stark) ou d'un champ magnétique (effet 
Zeeman) supprime la dégénérescence des raies du spectre, faisant apparaître la structu
re hyperfine. Pour les spectres de rotation moléculaire, ces deux effets sont observés 
exclusivement en hyperfréquences. Certains effets de résonance nucléaire sont aussi 
détectés à ces fréquences. 

La spectroscopie hyperfréquences mesure la forme et la largeur des raies de réso
nance du spectre d'absorption d'un gaz ou d'un liquide. Ces grandeurs sont ensuite uti
lisées pour déterminer les paramètres de la structure moléculaire : distances entre ato
mes, masses, angles des liaisons chimiques, moments dipolaires et quadripolaires, mo
ments nucléaires (magnétique et quadripolaire), spins nucléaires. 

Dans beaucoup de liquides et de solutions, des bandes d'absorption existent en 
hyperfréquences. Elles sont dues à des effets d'orientation des dipôles moléculaires 
dans le champ de rayonnement [204]. 

La spectroscopie hyperfréquences a des applications importantes pour l'analyse 
de composés chimiques. La substance à analyser doit être polarisée, l'analyse se fait à 
l'état gazeux; la résolution obtenue en hyperfréquences est nettement supérieure à cel
le disponible en spectroscopie infrarouge, permettant ainsi l'identification de milliers 
de molécules [205]. 

Fig. 8.40 Cellule d'absorption pour l'étude de l'effet Stark. 
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Les spectromètres les plus courants mesurent l'affaiblissement produit par une 
section de guide d'ondes rempli du gaz à mesurer, appelée cellule d'absorption. L'affai
blissement étant en général faible, surtout pour un gaz raréfié, cette cellule doit être re
lativement longue (plusieurs mètres). On emploie des méthodes similaires à celles déve
loppées pour la mesure de cavités (sect. 7.5), la cellule d'absorption remplaçant la cavi
té dans la figure 7.35. Pour l'étude de l'effet Stark, la cellule d'absorption contient une 
électrode plane qui produit un champ électrique statique (fig. 8.40). La cellule d'ab
sorption est placée dans un solénoïde pour étudier l'effet Zeeman. D'autres spectromè
tres font usage d'une cavité résonnante contenant le gaz à mesurer [206]. 

8.5.16 Résonance paramagnétique, effet Zeeman 
C'est également en hyperfréquences que l'on observe la résonance paramagnéti

que. Lorsqu'une substance paramagnétique (§ II.3.3.2) est placée dans un champ d'in
duction statique, les spins des électrons ont un mouvement de précession de Larmor 
autour de ce champ (§ 6.7.2). Suite au caractère quantique du phénomène, seuls des 
niveaux discrets d'énergie sont possibles, les transitions entre ces niveaux sont à la base 
de Y effet Zeeman. La mesure des fréquences de transition permet d'étudier la structure 
cristalline, les liaisons chimiques et l'état électronique des ions dans les cristaux. Cet ef
fet est utilisé pour l'analyse; une application pratique importante est le MASER 
(§ 4.10.5). 

Pour mesurer la résonance paramagnétique, on place un petit échantillon de ma
tériau dans une cavité et on détermine la perturbation produite (§ 3.4.10). On peut 
également placer un échantillon dans le plan de polarisation circulaire du champ ma
gnétique en guide rectangulaire (fig. 6.56). Un champ magnétique statique important 
est appliqué perpendiculairement au champ magnétique du signal hyperfréquences 
[207]. 

8.6 RADIOMÉTRIE 

8.6.1 Principe 
La radiométrie est basée sur la mesure du bruit capté par une antenne (sect. 7.6). 

La température équivalente de bruit Ta de l'antenne est fonction des milieux vers les
quels elle est pointée. On peut ainsi mesurer, parfois en parallèle avec d'autres techni
ques, une température physique, l'humidité des sols, la pollution atmosphérique, l'af
faiblissement dû aux précipitations (§ 8.2.11), etc. Pour une étude à grande échelle, 
les radiomètres sont aéroportés ou montés sur satellites. On peut alors les utiliser pour 
l'évaluation des ressources terrestres, par exemple. La radiométrie hyperfréquence pré
sente certains avantages par rapport à la radiométrie dans la bande des ondes visibles et 
infrarouges : les mesures peuvent être faites même de nuit ou à travers des perturbations 
atmosphériques (couverture nuageuse). 

8.6.2 Radiomètres : principe de fonctionnement et types fondamentaux 
Un radiomètre est en fait un récepteur hyperfréquences spécialisé : alors qu'on 

cherche habituellement à fabriquer des récepteurs à bande étroite, on choisit ici une 
bande passante relativement large afin d'obtenir une puissance de bruit importante à la 
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Fig. 8.41 Radiomètre à puissance totale. 

sortie. Vu la nature aléatoire du bruit, il est nécessaire d'adjoindre un intégrateur après 
détection, pour obtenir la valeur moyenne du bruit. Le récepteur peut être à amplifica
tion directe ou à changement de fréquence. Ce choix est dicté principalement par l'état 
de la technologie dans la bande de fréquence choisie. 

La figure 8.41 représente un exemple de radiomètre simple à changement de fré
quence. r a est la température d'antenne (fonction de la température de la cible), alors 
que TT est la température de bruit propre au radiomètre. Dans le cas du radiomètre de 
la figure 8.41, dit radiomètre à puissance totale, il est difficile de séparer r a et TT. On 
peut calibrer le système, mais on est tributaire des dérives et des instabilités des divers 
éléments du système. 

L'écart minimum de température détectable (qui est une mesure de la sensibi
lité du système) vaut [161] 

Ar m i n = (ra+rr)}/^+(f)2 
K (8.42) 

avec : 
B = bande passante du récepteur; 
τ = temps d'intégration; 
Δ G/G = variation normalisée du gain du récepteur. 

On peut pallier les instabilités du système par une recalibration périodique. 
Le radiomètre de Dicke (fig. 8.42) utilise ce principe : un commutateur électronique 

Fig. 8.42 Radiomètre de Dicke 
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connecte le radiomètre alternativement sur l'antenne et sur une source de bruit calibrée. 
On effectue une détection synchrone à la sortie et on a alternativement une grandeur 
proportionnelle à Ta et à Tc. 

L'écart minimum de température détectable vaut [161] 

C(Ta + TT) AG 
Arm i n = ^ - ^ + | r a - r c | — K (8.43) 

\JBT G 

où C est la constante du radiomètre, en général C = 2. 
On voit que dans (8.43), si Tc = Tâ l'instabilité de gain est éliminée. On utilise ce 

fait dans certains radiomètres où la température de la source de bruit de référence Tc 

est automatiquement ajustée à la valeur de Ta. On mesure alors le signal de commande 
de la source de bruit de référence ajustable. Ce signal est directement lié à la températu
re de bruit d'antenne Ta. 

8.6.3 Thermographie 
Dans les bandes millimétriques (p. ex. 68 GHz), il est possible de déterminer la 

température à l'intérieur du corps d'un patient en mesurant le rayonnement (bruit) 
émis. On peut ainsi détecter de façon non invasive des inflammations [208]. On peut 
aussi déterminer l'effet de médicaments. On prévoit enfin d'utiliser le même principe 
pour le dépistage du cancer. 

8.6.4 Radioastronomie 
Les radiomètres servent également à l'étude du rayonnement émis par des corps 

célestes comme le Soleil et d'autres sources de bruit situées soit dans la galaxie, soit mê
me au-delà. En 1962, on a observé pour la première fois une source radioastronomique 
intense, qui correspondait à une émission optique faible, située apparemment à une dis
tance extrêmement grande : 0,16 · 1010 années-lumière. On a depuis lors observé un 
grand nombre de telles sources, que l'on a appelées quasars (objets quasi-stellaires). De 
nouveaux corps célestes, les pulsars, ont été découverts en 1967. 

Par ailleurs, la possibilité d'existence d'autres êtres intelligents dans l'univers est 
étudiée dans le cadre de projets (OZMA, Cyclops, SETI, etc.). Le bruit provenant de 
sources radioastronomiques est étudié à l'aide d'ordinateurs, pour déterminer s'il ne 
serait pas support d'information. 

8.7 TRANSPORT D'ÉNERGIE 

8.7.1 Guide d'ondes circulaire 
La possibilité d'utiliser des guides d'ondes circulaires propageant le mode à faibles 

pertes TE0I (§ 2.7.6) a été envisagé par des chercheurs de l'Université de Stanford 
[186]. Il serait en principe possible de remplacer les lignes à haute tension par des 
tuyaux métalliques de 1,5 m de diamètre environ. L'avantage ainsi obtenu n'est pas 
évident. 
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8.7.2 Station solaire orbitale 
La possibilité de capter l'énergie solaire dans l'espace, de la transformer et de la 

transmettre au sol par un faisceau hyperfréquences a été envisagée en 1968 déjà par 
P.E. Glaser [209]. Dans l'espace (fig. 8.31), l'énergie solaire est disponible de façon 
continue à raison d'un flux de puissance de 1,4 kW/m2 au voisinage de la terre. Des cel
lules photovolta'ïques à semiconducteurs transformeraient cette énergie en énergie élec
trique, avec un rendement de l'ordre de 15 % environ, puis un système hyperfréquences 
transmettrait cette puissance au sol, avec un rendement de transfert global évalué entre 
58 et 72 % [210]. Le projet a subi plusieurs avatars au cours des années. Il est sérieuse
ment à l'étude aux Etats-Unis d'Amérique dans le cadre de la recherche de nouvelles 
énergies renouvelables. 

Sous sa forme actuelle [211], le projet prévoit le lancement sur orbite géostation-
naire (§ 8.2.13) de stations comportant un panneau solaire de 5 200 m χ 10 400 m, ali
mentant une antenne à réseau de 1 km de diamètre. On prévoit que les générateurs 
soient des klystrons, 100Ό00 d'entre eux libérant chacun 70 kW en régime entretenu. 
Le faisceau serait récolté au sol par un réseau d'antennes rectificatrices (rectennas) en 
forme d'ellipse d'axes 10 χ 13 km. La puissance captée au sol serait de 5 GW. 

La densité de puissance au-dessus du centre de l'antenne de réception est prévue 
à 23 mW/cm2 pour un fonctionnement à 2,45 GHz (bande ISM). Ce niveau est supé
rieur à la limite admise pour une irradiation de longue durée (§ 8.4.1). 

Vu le gigantisme du projet, sa réalisabilité a été mise en doute. Plusieurs expé
riences effectuées par la NASA ont prouvé que, techniquement, il est réalisable. Toute
fois, les coûts et la dépense en énergie avec les présentes techniques de lancement sont 
inacceptables. Ces deux paramètres devraient être fortement réduits pour que le projet 
devienne rentable. 

Un grand nombre de questions restent à résoudre, concernant les coûts, l'entre
tien, les risques causés par un mauvais pointage éventuel, la sécurité d'opération, la pol
lution produite par les lancements, les interférences avec les télécommunications et la 
recherche en radioastronomie. L'orbite géostationnaire est d'ores et déjà très occupée 
par les satellites de télécommunications ( § 8.2.13). 

La Conférence administrative mondiale des télécommunications, qui s'est tenue à 
la fin de 1979 à Genève, a refusé l'allocation de la bande des 2450 MHz demandée par 
les U.S.A. pour l'étude expérimentale de la station solaire orbitale. La proposition pour
ra être reconsidérée lorsque la sécurité de l'opération aura été dûment démontrée. 

8.8 ACCÉLÉRATEURS DE PARTICULES 

8.8.1 Définition 
Un accélérateur de particules est un dispositif dans lequel des particules chargées, 

électrons ou protons, sont accélérées par des champs électromagnétiques. Les méthodes 
et les structures utilisées sont similaires à celles dont font usage les générateurs et ampli
ficateurs hyperfréquences (chap. 4). Dans les deux cas, il y a transfert d'énergie entre 
un faisceau de particules chargées et un signal électromagnétique. Dans un tube ampli
ficateur, le signal hyperfréquences est amplifié et les électrons du faisceau sont ralentis. 
Dans un accélérateur, au contraire, l'énergie d'une source hyperfréquences est utilisée 
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pour accélérer les particules. Celles-ci peuvent atteindre des vitesses très élevées, proches 
de celle de la lumière. 

8.8.2 Accélérateur linéaire 
La structure d'un accélérateur linéaire est similaire à celle d'un tube à couplage 

distribué pour grande puissance (sect. 4.4). Le faisceau de particules circule dans l'axe 
d'une ligne à propagation lente, en général une ligne à obstacles périodiques formée 
d'un assemblage de cavités résonnantes. Le transfert maximal de puissance s'opère lors
que les vitesses du faisceau et de l'onde sont identiques, c'est-à-dire au synchronisme 
(§ 4.4.8). Comme la vitesse des particules varie le long de la structure, les dimensions 
doivent être prévues en conséquence. Il faut notamment tenir compte du fait que, lors
que la vitesse des particules s'approche de celle de la lumière, leur masse augmente. 
D'autre part, des précautions particulières doivent être prises pour focaliser le faisceau, 
les accélérateurs linéaires pouvant devenir très longs. 

8.8.3 Accélérateurs circulaires : cyclotron, synchroton 
Il est possible de réduire les dimensions d'un accélérateur en faisant tourner les 

particules chargées dans un champ magnétique (§ 4.2.1). Dans un cyclotron, un signal 
à la fréquence de cyclotron accélère les particules qui suivent une trajectoire en spirale 
si des relations de phase sont satisfaites. Lorsque la vitesse des particules s'approche de 
celle de la lumière, leur masse augmente par effet relativiste et leur fréquence de cyclo
tron décroît. On tient compte de cette caractéristique dans le synchro-cyclotron, qui 
opère en régime puisé avec fréquence variable. Dans le synchrotron, les particules sui
vent une trajectoire annulaire, le champ d'induction variant dans le temps de façon à 
conserver une trajectoire stable [60]. 

8.8.4 Application : physique des hautes énergies 
Les applications les plus connues des accélérateurs sont certainement celles qui 

ont trait à la recherche en physique. C'est grâce aux accélérateurs de très grande éner
gie (de 1 à 10 GeV) que la physique des nombreuses particules élémentaires a pu se dé
velopper (mesons, leptons, hyperons, etc.). A des niveaux d'énergie plus faibles, les ac
célérateurs ont permis d'étudier la structure interne du noyau de l'atome. La recherche 
en chimie et en biologie fait également usage d'accélérateurs. 

8.8.5 Applications médicales 
Des accélérateurs d'électrons de 6 MeV environ sont couramment utilisés pour 

produire des rayons X de haute énergie pour le traitement du cancer. Le rayonnement 
X produit par le bombardement d'une cible est plus facile à contrôler et à focaliser que 
les rayons gamma provenant de sources radioactives telles que le Cobalt 60. Dc façon 
similaire, on obtient des faisceaux de neutrons ou de mésons π destinés au traitement 
de cellules cancéreuses. Par ailleurs, le faisceau d'électrons peut aussi être utilisé direc
tement pour soigner des lésions superficielles. 
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8.8.6 Applications industrielles 
Les rayons X de hautes énergies, produits par les accélérateurs d'électrons, sont 

également utilisés dans plusieurs applications industrielles [186] : 

• stérilisation de médicaments et de matériel médical; 
• stérilisation et pasteurisation d'aliments; 
• polymérisation de matières plastiques (§ II.4.11.3); 
• inspection de joints soudés, dans la fabrication de réacteurs nucléaires et de 

fusées. 

8.9 EXERCICES 

8.9*1 A quelle distance un radar de 1 kW de puissance d'impulsion détecte-t-il de fa
çon fiable une personne, si son récepteur a un seuil de sensibilité de 1 pW, son antenne 
a 16 dB de gain et sa fréquence de fonctionnement est de 10 GHz ? 

8.9.2 Un radar émet un signal de 400 kW avec un gain de 72 dB à 8,5 GHz vers 
Ganymède, un des satellites de Jupiter. Le signal réfléchi revient 1 heure et 7 minutes 
après l'émission. Le diamètre de Ganymède est de 2635 km et sa réflexion en puissance 
(albedo) n'est que le 12 % de celle d'une sphère métallique. Déterminer la puissance du 
signal reçu. 

8.9.3 Un radar à glissement de fréquence (chirp) a une variation de 1 GHz/sec. Quelle 
est la différence entre les fréquences émises et reçues quand un obstacle est situé à une 
distance de 100 mètres ? 

8.9.4 Un radar Doppler émet un signal à 9 GHz. Quelle est la fréquence Doppler pro
duite par un avion volant à 820 km/h dans la direction du radar ? 

8.9.5 Calculer la distance maximum d'une liaison de télécommunications par hyperfré-
quences dans la situation suivante : 

• puissance fournie à l'antenne de 10 MW; 
• puissance minimum détectable de - 140 dBm; 
• gains des deux antennes de 3,49 · 108; 
• longueur d'onde de 3 mm. 

A quoi correspond la distance calculée ? 

8.9.6 A quelles hauteurs doivent être placées les deux antennes d'un faisceau hertzien 
transmettant à 150 km au-dessus d'un terrain plat, la fréquence du signal étant de 
4 GHz ? Considérer le cas général et celui de deux antennes placées à la même hauteur. 

8.9.7 Déterminer les vitesses de propagation dans un plasma simple (vitesses de phase 
et de groupe) dans le cas suivant : 
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• fréquence du signal 2 GHz; 
• densité du plasma 1016 électrons par mètre cube. 

8.9.8 Quelle est la latitude maximale à laquelle on peut recevoir le signal d'un satellite 
géostationnaire : 

• à incidence rasante; 
• avec un angle d'élévation de 10°. 

On néglige la courbure du rayon produite par l'atmosphère. 

8.9.9 Un signal laser à 0,86 μιη a une puissance de 1 μ\ν en atteignant le détecteur. Dé
terminer le flux en photons par seconde. En supposant qu'il faut 20 photons pour trans
mettre un bit d'information, déterminer le débit d'information Q en bits par seconde. 

8.9.10 On mesure la permittivité d'un matériau en plaçant un échantillon long dans un 
guide d'ondes de bande X (2,286 χ 1,016 cm). A 9 GHz, le facteur de réflexion dans le 
plan frontal de l'échantillon vaut ρ = - 0,627 H- j 0,036. Déterminer la permittivité du 
matériau. 

8.9.11 On désire mesurer un matériau à très faibles pertes. Un échantillon de 1 cm de 
longueur est placé dans un guide d'ondes de bande X (2,286 χ 1,016 cm), sa section 
est ajustée à la section du guide. Une charge adaptée termine le guide. La réflexion 
passe par un minimum à 8 GHz. Déterminer e r. 

8.9.12 Déterminer le temps d'intégration minimum nécessaire pour obtenir une préci
sion de ± 2 K avec un radiomètre dont la bande passante est de 0,4 GHz. Les tempéra
tures de bruit sont respectivement Ta = 250 K et TT = 1046 K, la variation relative de 
gain du récepteur est évaluée à AG/G = 10"~3. Considérer les deux cas suivants : 

• un radiomètre à puissance totale; 
• un radiomètre de Dicke comportant une source à Tc = 77 K, avec pour cons

tante du radiomètre C- 2. 





CHAPITRE 9 

ANNEXES 

9.1 CALCULVECTORIEL 

9.1.1 Relations vectorielles élémentaires 
Lorsque A, B et C sont des vecteurs dont les composantes ont des directions res

pectivement selon les vecteurs unitaires ex, e2 et e3 dans un système dextrogyre de 
coordonnées orthogonales (par exemple rectangulaire, cylindrique ou sphérique) on 
définit les opérations vectorielles comme suit : 

• addition et soustraction vectorielle 

(9.1) 

(9.2) 

AtB= (A1 ± B1)C1 + (A2±B2)e2+(A3±B3)e3 

• produit scalaire 

AB = Ul \B\cose = AxBx +A2B2 +A3B3 =BA 

où θ est l'angle entre les vecteurs A et B. 
• produit vectoriel 

AXB = ex( A2B3- A3B2) + e2( A3Bx- A1B3) + e3( A1B2 -A2Bx) 

(9.3) 

ex 

A1 

B1 

e2 e3 

A2 A3 

B2 B3 

\A X £1 \A\ \B\sm6 (9.4) 

• triple produit scalaire 

A-BXC = AXB-C=CXA-B = 

• triple produit vectoriel 

A X (B X C) = (A · C)B-(A -B)C 

(A X B) X C = (A - C)B - (B - C)A 

Ces deux dernières relations sont différentes : la position des parenthèses est im
portante dans le cas du triple produit vectoriel. 

A1 A2 A3 

B1 B2 B3 

C1 C2 C3 

(9.5) 

(9.6) 

(9.7) 

file:///B/cose
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9.1.2 Définition de l'opérateur différentiel "del" ou "nabla" 
En coordonnées cartésiennes, l'opérateur différentiel del ou nabla V est défini 

par : 
3 3 3 

V = ex — +ey—+e— (9.8) 
dx dy dz 

où ex, ey et ez sont respectivement les vecteurs de module unité dirigés suivant les trois 
axes de coordonnées. Cet opérateur unique, appliqué à des fonctions scalaires ou vecto
rielles, permet de représenter le gradient, la divergence et le rotationnel : 

3 / 3 / 3 / 
grad/ = V/ = ex— + ey — + ez — (9.9) 

dx dy dz 
dAx dAv dA-

άλνΑ = V-A = + — ^ + — - (9.10) 
dx dy dz 

IdA2 dAy\ IdAx dA2 

\ dy dz I \ oz dx 

ldAv dAx\ 
+H^~v) (9I!) 

Puisque l'opérateur V est différentiel, les règles de dérivation doivent être obser
vées. Par exemple, lors de l'application à un produit de fonctions 

V(/s) =fVg + gW (9.12) 

9.1.3 Divergence du rotationnel 
Cette opération se met sous la forme : 

V· V X A (9.13) 

Il s'agit d'un triple produit scalaire (9.5), dont les deux premiers termes sont 
des opérateurs V. Le résultat est un scalaire, dans lequel apparaissent des dérivées de 
second ordre. Si les composantes de A sont doublement différentiables on peut écrire 

3 3 3 3 
A2 = A2 (9.14) 

dx dy dy dx 
il en résulte que les composantes de l'opérateur V commutent de la même façon que 
des quantités scalaires conventionnelles commutent dans un produit. On voit, à l'aide 
de (9.5), que si deux facteurs du triple produit scalaire sont identiques, ce produit est 
nul et, par conséquent 

V· V X A = 0 (9.15) 

9.1.4 Rotationnel d'un rotationnel 
Cette opération a la forme d'un triple produit vectoriel (9.6) dans lequel les deux 

premiers termes sont des opérateurs V. Toutefois certaines précautions d'écriture sont 
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indispensables lors du développement de la relation, l'opérateur différentiel ne pouvant 
s'appliquer qu'à une grandeur placée à sa droite. Il en résulte que : 

V X V X A = V( V · Λ ) - ( V · V)A (9.16) 

9.1.5 Définition du Laplacien vectoriel 
Le deuxième terme du second membre de (9 .16 ) peut s'écrire, en coordonnées 

cartésiennes, sous la forme : 

/ a a a \ / a a a \ 
\ex — + ey — + ez — · \ex — + ey — + ez — U 
\ 3x â y dz J \ dx dy dz J 

/V a2 a2 \ 
^ a T 2 + ^ + SP)" (9,7) 

On appelle cette quantité le Laplacien de ^4. On l'écrit de différentes manières 

( V - V M = V2,4 = AA (9.18) 

En coordonnées cartésiennes, le Laplacien d'un vecteur a la forme d'un vecteur 
dont les trois composantes sont les Laplaciens scalaires des composantes correspondan
tes de A : 

V2A = ex V
2Ax + ey V2Ay + e2 V2A2 

où le Laplacien d'un scalaire est donné par : 

^ . î V + » V + i V (9,9) 
dx dy dz 

Il est très important de noter que cette définition n'est valable qu'en coordon
nées cartésiennes. En coordonnées cylindriques circulaires, par exemple, 

V2Zl Φ ep V2A9 + βφ ν2Αφ + ez V
2A2 (9.20) 

Dans ce cas, le calcul du Laplacien d'un vecteur doit se faire à l'aide de la relation 
générale obtenue de (9.16) 

V2A = V(V-A)-V X V X A (9.21) 

9.1.6 Opérations différentielles en coordonnées cylindriques circulaires 
Les coordonnées ( ρ , φ, ζ) sont définies dans la figure 9.1. Les opérations différen

tielles dans ce système sont données par : 

a/ ι a/ a/ 
g r a d / = Vf = ep— + βφ + e2 - (9.22) 

dp ρ a ^ dz 

1 d(pAp) 1 ΪΑφ dA2 
divA -V-A=- —4- ^ + — (9.23) 

ρ dp ρ d<j) dz 
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rot A = e0 

1 dA7 dA 

Δ / 

+ «, 

7 2,-

p 3γ? 3z 

1ί 3(ρΑφ) \_d_Ap 

P αφ 

« dAp dA. 

'*Adz dp 
(9.24) 

3p 

ι a 
VY= - - P - + 

a/ 

ΔΛ = V M = ef l 

p dp \ dp 

ι a 

ι a2/ a2/ 

P 3 < p ' 
+ 3z' 

3,4, 

+ β 

+ *, 

ρ 3p 

1 3 

p 3p 

1 3 

Ap 2 3Αφ 

dp ! ρ2 ρ2 αφ 

p 3p \ 3p 

ZA φ 

3p 

bAz 

+ • 

(9.25) 

1 b2AQ d2Ac + 
>2 3 ^ 2 3z' 

2 dA, 
• + • 

1 3M1, 
+ • 

32A, 
p 2 p 2 3 ^ p 2 3^' 2 3 z ' 

1 3 2 ^ 2 32y4z 

+ - + 
p2 3(p2 3 z 2 

(9.26) 

Fig. 9.1 Coordonnées cylindriques circulaires. 

9.1.7 Opérations différentielles en coordonnées sphériques 
Les coordonnées (r, 0, ip) sont définies dans la figure 9.2. Les opérations différen

tielles en coordonnées sphériques sont données par : 

3 / 1 3 / 1 df 
grad/ = V/ = er — + eQ + βφ 

3r r dd runO 3^ 

(9.27) 

divyl 
r dr rs'mt 

rsinfl 3^ 

3 ( s i n ( 9 ^ 0 ) 

3<9 

(9.28) 

file:///_d_Ap
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Fig. 9.2 Coordonnées spheriques. 

rot Λ V X A = er-
1 /3(^s in6>) oAQ 

rsin ( 3Θ ΰφ 

1 / 3 Λ 3( r s in0A,) 
+ ¾ — : 

rsinfl \ 3^ 3r 

+ ein 

KrAQ) bA} 

dr 

Δ/ = V2/ - 2 

A* or 

οθ 

1 3 

dr ) r sin (9 30 

a2/ 
2 . 2„ a 2 

r sin Ρ σι/5 

9./' 
sini 

(9.29) 

(9.30) 

9.1.8 Quelques identités vectorielles 

V{fg) = fVg+gVf (9.12) 

Vexp(/) = exp( / )V/ 

V-(fA) = fV- A + A · Vf 

V-iA XB) = ( V X A)-B-(V X B)- A 

V X (JA ) = JV X A + Vf X A 

VX(A X B) = AV-B-BV- A+(B- V)A-(A -V)B 

V(A-B) = (A -V)B +(B-V)A+ A X (V X B) + 

+ B X (V X A) 

v - v / = v2/ 

(9.31) 

(9.32) 

(9.33) 

(9.34) 

(9.35) 

(9.36) 

(9.37) 
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V · V X A = O (9.15) 

V X V/ = O 

V X V X A= V ( V - / I ) - ( V - V)4 (9.16) 

(9.38) 

9.1.9 Opérateur différentiel transverse 
L'étude des guides d'ondes fait usage de l'opérateur différentiel transverse Vt, 

défini au paragraphe 2.1.2. Les principales opérations utilisant cet opérateur donnent, 
en coordonnées cartésiennes 

Vt/ 
3/ 3/ 

dx ày 

ez x V 1 / = -<?Λ 
a j 

+ <?„ 
9x 

Vt M , = 
3 A 

3x + 
3A y 

3>> 

V4 x A t = e z 

dA,, dA. 

dx dy 

a2/ a2/ 

Vt2^t = ex ^]Ax +ey SJx

2Ay 

(9.39) 

(9.40) 

(9.41) 

(9.42) 

(9.43) 

(9.44) 

où / est une fonction quelconque et Ax est un vecteur transverse. 
Les mêmes opérations deviennent, en coordonnées cylindriques circulaires 

a/ ι a/ 
Vt/ = ep — + e - — 

3p Ύ ρ οφ 

ι a/ a/ 
^ x v t / = - < ? p - — + ^ - -

Ρ a<p ap 

ι a (pAp) , ι a ^ 
vt -^t = + 

ρ dp ρ οφ 

ι ι a (P^ ) ι a^p 

v tx^t = * J r-^ r-^ 
\ ρ 3p P οφ 

ν?/ 

V t M t = e P 

j__a_/ a/ 
P 3p \ 3p 

" ι a 

ι a 2 / 
+ -

P 

2 a^2 

(9.45) 

(9.46) 

(9.47) 

(9.48) 

(9.49) 

+ e„ 

P dp 

ι a 

P 3p 

3A p 

3p 

3Λ 

2 3Λ 
¥> 

P 2 P 2 3v 
+ · 

1 3 2AP 

P 2 3 ^ 2 

ap 

A ^ | 2 3Λ ρ | 1 d2A„ 

ρ 2 ρ 2 ΰφ ρ2 Βφ2 
(9.50) 
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9.2 RELATIONS INTÉGRALES 

9.2.1 Théorème du gradient 
Plusieurs expressions permettent de remplacer l'intégration d'une quantité dans 

un volume par une autre intégration portant seulement sur la surface entourant ce 
volume : il est ainsi possible dans certains cas de réduire la complexité du problème à 
résoudre. D'autres relations permettent similairement de remplacer une intégrale de sur
face par une intégrale sur le contour entourant cette surface. Il faut pour cela que les 
dérivées des fonctions soient définies sur les domaines considérés et que les intégrales 
indiquées existent. 

Fig. 9.3 Surface S limitée par un contour C. Définition de la surface d'intégration et de l'élément 
d'intégration curviligne. 

Fig. 9.4 Volume V entouré par une surface S. Définition des volume et surface d'intégration et de 
l'orientation de la normale. 

On considère un volume V, (formé d'éléments de volume dF), entouré d'une 
surface S (avec élément άΑ ) et on définit le vecteur unité normal à la surface η pointant 
vers l'extérieur de cette surface (fig. 9.4). L'intégrale de volume du gradient d'une fonc
tion peut alors être remplacée par l'intégrale de surface de la fonction elle-même 

fvWdV = f/ndA (9.51) 
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9,2.2 Théorème de la divergence 
On peut de même remplacer une intégrale de volume portant sur une divergence 

/ V · A dV = j> A · ηάΑ (9.52) 

9.2.3 Théorème du rotationnel 
Une relation du même type peut être utilisée avec le rotationnel 

/ V X A dV = j^n X A dA (9.53) 

9.2.4 Première identité de Green 
Deux relations intégrales portant sur des produits de fonctions scalaires et vecto

rielles sont appelées les identités de Green : 

• fonctions scalaires 

/K(V/. Vg+gV2f)dV =fsgVf-ndA (9.54) 

• vecteurs 

/ V· (A X V X B) dV = f A X ( V X B) · ηάΑ (9.55) 

9.2.5 Seconde identité de Green 

• fonctions scalaires 

L(gV2f-fV2g)àV= S (gVf-fVg) · η dA (9.56) 

• vecteurs 

( ( r v x ν χ Λ - Λ · ν χ ν χ B)dv 

f [A X (V X B)-B X ( V X A)] - η dA (9.57) 

9.2.6 Théorème de Stokes 
On considère ici une surface S entourée par un contour C, l'élément de contour 

étant défini par d/ (fîg. 9.3). Le théorème de Stokes donne 

/ ( V X A ) · η dA = f A · d/ (9.58) 

9.3 FONCTIONS DE BESSEL 

9.3.1 Equation différentielle 
Les fonctions de Bessel de première et de seconde espèce d'ordre m sont des solu

tions particulières de l'équation différentielle : 

d2v dv 
x 2 - 4 + x — +(x2-m2)y = 0 (9.59) 
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La solution générale de cette équation a la forme : 

y = Cm(x) = AJm(x)+BNm(x) (9.60) 

dans laquelle Jm (x) et Nm (x) sont respectivement les fonctions de Bessel de première 
et de seconde espèce d'ordre m. La notation Nm pour la fonction de Bessel de seconde 
espèce est donnée dans la norme ISO/TC 12. La notation alternative Ym se rencontre 
dans certains ouvrages américains. Les constantes A et B sont à déterminer à partir des 
conditions aux limites du problème. Les figures 9.5 et 9.6 représentent le comporte-

m ( V ) . 

1,0-

0,5 -

0 

- 0 , 5 -

1 

*>JoU) 

\ J ι ( x ) 

I 1 \ 
2 \ 

J 2 ( A " ) 

I \ 
4 \ 

1X/ ' J 
Λ 6 / 8 / J l \ ι 

\ 1 0 X. 
/ \2 x 

Fig. 9.5 Fonctions de Bessel de première espèce pour m = 0, 1 et 2. 

Fig. 9.6 Fonctions de Bessel de seconde espèce pour m = 0, 1 et 2. 
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ment des fonctions de Bessel des deux espèces pour les premières valeurs entières de m. 
Les valeurs de l'abscisse correspondant aux zéros et aux extréma des fonctions de Besse 
de première espèce sont données respectivement dans les tableaux 9.7 et 9.8. Les fonc
tions de seconde espèce ont toutes une singularité en χ = 0. Plusieurs livres et tables 
traitent des fonctions de Bessel [10]. 

9.3.2 Développement en série 
On ne considère ici que des valeurs entières positives de m 

Iy 
1 W ) 2 ( x / 2 ) 4 (x/2)6 

m\ l ! ( w + l ) ! 2 ! ( m + 2 ) ! 3!(m + 3 ) ! 

(9.61) 

9.3.3 Comportement pour χ tendant vers zéro 
Pour χ petit, on a les approximations suivantes 

1 / χ \m 

*m (*) = "Γ M (9·6 2) 
m\ \ 2 / 
2 

N 0 (X) = - I n χ (9.63) 
π 
1 / X \-m 

9.3.4 Développement asymptotique pour χ tendant vers l'infini 

Jm(*) = ] / — c o s ( x + a ) (9.65) 

N m ( x ) = ] / — sin(x + a ) (9.66) 
\/ TTX 

avec 

a - - - ( 2 m + 1 ) (9.67) 
4 

9.3.5 Formules de récurrence 

2m 
Cm + i (x) = — Cm(x)-Cm-X(x) (9.68) 

X 

dCm(x) m m 
, = — Cm(x) + Cm-X(x) = - Cm(x)-Cm+l(x) 
αχ χ χ 

= - [Cm-i(x)-Cm+i(x)] (9.69) 
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Tableau 9.7 Zéros des fonctions de Bessel de première espèce : J m O ) = O pour O < χ < 25. 

m 

O 

1 
2 

3 
4 

5 
6 

7 

8 

9 

10 

11 

12 

13 

14 

15 

16 

17 

18 

19 

η 

1 

2.40483 

3.83171 

5.13562 

6.38016 

7.58834 

8.77142 

9.93611 

11.08637 

12.22509 

13.35430 

14.47550 

15.58985 

16.6983 

17.8014 

18.9000 

19.9944 

21.0851 

22.1725 

23.2568 

24.3383 

2 

5.52008 

7.01559 

8.41724 

9.76102 

11.06471 

12.33860 

13.58929 

14.82127 

16.0378 

17.2412 

18.4335 

19.6160 

20.7899 

21.9562 

23.1158 

24.2692 

3 

8.65373 

10.17347 

11.61984 

13.01520 

14.37254 

15.70017 

17.0038 

18.2876 

19.5545 

20.8070 

22.0470 

23.2759 

24.4949 

4 

11.791534 

13.32369 

14.79595 

16.22347 

17.6160 

18.9801 

20.3208 

21.6416 

22.9452 

24.2339 

5 

14.93092 

16.47063 

17.95982 

19.40942 

20.8269 

22.2178 

23.5861 

24.9349 

Tableau 9.8 Extrema des fonctions de Bessel de première espèce : 

m 

O 
1 
2 
3 
4 
5 
6 
7 
8 
9 
10 
11 
12 
13 
14 
15 
16 
17 
18 
19 
20 
21 
22 

η 

1 

3.8317 

1.8412 

3.0542 

4.2012 

5.3175 

6.4156 

7.5013 

8.5778 

9.6474 

10.7114 

11.7709 

12.8265 

13.8788 

14.9284 

15.9754 

17.0203 

18.0683 

19.1045 

20.1441 

21.1823 

22.2192 

23.2548 

24.2894 

2 

7.0156 

5.3314 

6.7061 

8.0152 

9.2824 

10.5199 

11.7349 

12.9324 

14.1156 

15.2868 

16.4479 

17.6003 

18.7451 

19.8832 

21.0154 

22.1423 

23.2644 

24.3819 

3 

10.1735 

8.5363 

9.9695 

11.3459 

12.6819 

13.9872 

15.2682 

16.5294 

17.7740 

19.0045 

20.2230 

21.4309 

22.6293 

23.8194 

4 

13.3237 

11.7060 

13.1704 

14.5859 

15.9641 

17.3128 

18.6374 

19.9419 

21.2291 

22.5014 

23.7608 

5 

16.4706 

14.8636 

16.3475 

17.7888 

19.1960 

20.5755 

21.9318 

23.2681 

24.5872 

6 

18.07106 

19.61586 

21.11700 

22.58273 

24.1990 

dJ
m
(*) 

àx 

6 

19.6159 
18.0155 
19.5129 
20.9724 
22.4010 
23.8033 

7 8 

21.21164 24.35247 
22.76008 
24.27112 

Opour 0 < χ < 25. 

7 8 

22.7601 25.9037 

21.1644 24.3113 

22.6721 

24.1469 
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9.3.6 Intégrale de Bessel 
La fonction de Bessel de première espèce peut être reliée aux fonctions trigono-

métriques par l'intégrale de Bessel 

1 r 
Jm (*) = "~ / cos(xsin^ - m φ) άφ (9.70) 

9.3.7 Fonctions de Hankel 
On définit, sous le nom de fonctions de Hankel, deux fonctions complexes d'une 

variable x dont la partie réelle est la fonction de Bessel de première espèce, la partie 
imaginaire étant la fonction de Bessel de seconde espèce munie respectivement d'un 
signe positif ou négatif : 

H<î>(*) = Jm ( * )+ jN m (χ) (9.71) 

H ^ 2 ) 0 ) = J m ( * ) - j N m ( x ) (9.72) 

Ces deux fonctions satisfont les formules de récurrence (9.68) et (9.69). 

9.3.8 Autres formules 

Les formules suivantes lient des arguments ou des ordres opposés : 

Cn (x) = ( - l f C m ( x ) (9.73) 

Cm (-Χ)= ( " l ) m Cm(x) (9.74) 
C_m(x) = C m ( - x ) (9.75) 

avec m entier. 
Intégrales contenant des fonctions de Bessel 

* 1 
/ C m (kx)xdx = -x2[C2

m(kx)-Cm.l(kx)Cm+1(kx)] (9.76) 
ο 2 

x 

J Cm (kx)Cm (kx)x dx = —x2 [ 2 Cm (kx)Cm (kx)-Cm-l(kx)Cm+l(kx) 
ο 4 

-Cn-^kX)Cn+1 (kx)] (9.77) 

où Cn et Cn sont deux combinaisons linéaires quelconques de fonctions de Bessel 
d'ordre m. Si Cn est identique à Cn, on obtient la relation (9.76). 

9.4 FONCTIONS DE BESSEL MODIFIEES 

9.4.1 Equation différentielle 
Les fonctions de Bessel modifiées de première et de seconde espèce d'ordre m 

sont des solutions particulières de l'équation différentielle 

d2v dv 
x2— +x — -(x2+m2)y = 0 (9.78) 

dx2 dx 
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La solution générale de cette équation a la forme 

y = Z7n(X) = Alm(x)+BKm(x) (9.79) 

dans laquelle lm (x) et Km (x) sont respectivement les fonctions de Bessel modifiées 
de première et de seconde espèce d'ordre m. Les constantes A et B sont à déterminer 
à partir des conditions aux limites du problème. 

Les fonctions de Bessel modifiées sont proportionnelles aux fonctions de Bessel 
ordinaires à argument imaginaire. Pour m entier, on obtient (x réel) 

I m O ) = exp(-jra7r/2)Jm(jx) 

Km(x) - jW2exp(jmtf/2) H ^ ( J x ) 

(9.80) 

(9.81) 

Les figures 9.9 et 9.10 représentent le comportement des fonctions de Bessel 
modifiées des deux espèces pour les premières valeurs entières de m. 

m (X) ' 

3 -

2 -

1 -

o -

I 

^^^ , — \ 

I0W 

-ι 1 1 -

ii ω 

I2U) 

1 ^ * 

0 1 2 

Fig. 9.9 Fonctions de Bessel modifiées de première espèce pour m = 0, 1 et 2. 

Km(x) 

3 

0 

K 0 U) KiU) K 2 U) 

0 1 2 3 

Fig. 9.10 Fonctions de Bessel modifiées de seconde espèce pour m = 0, 1 et 2. 
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9.4.2 Développement en série 
On ne considère ici que les valeurs entières positives de m 

Im(X)= \ -
1 

+ • 
(τ) Θ2 

2/ [ m ! l ! ( m + l ) ! 2!(ra + 2)! 
+ ... (9.82) 

9.4.3 Comportement pour χ tendant vers zéro 
Pour χ petit, on a les approximations suivantes 

I m O ) 
1 (χ 

m ! \ 2 

K 0 (x) = -\nx 

K M ( * ) s i ( m - l ) ! ( ! 

(9.83) 

(9.84) 

(9.85) 

9.4.4 Développement asymptotique pour χ tendant vers l'infini 

exp(x) 

V2 ΉΧ 
Im(X) 

K m 0 ) = y — exp(-x) 

(9.86) 

(9.87) 

9.4.5 Formules de récurrence 

2m 
ImO) = Im-I O ) ""!/«+Ι O ) 

d I m O ) m m s , „ 
- ^ - = - I m ( * ) + I M + 1 ( x ) = ~ I » ( * ) + I « - i ( * ) 

dx χ Χ 
1 

[Im-I O ) + I m + l O ) ] 

2m 
K m ( x ) = K m + 1 ( x ) - K m _ i ( x ) 

X 

d K m ( x ) m m 
— ^ = - K m ( x ) - K m + 1 0 ) = - K m ( X ) - K ^ 1 ( X ) 

dx χ χ 

= " - [ K m + I O ) + Km-I O ) ] 

(9.88) 

(9.89) 

(9.90) 

(9.91) 
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9.4.6 Intégrale de Bessel 
La fonction de Bessel modifiée de première espèce peut être reliée aux fonctions 

trigonométriques par l'intégrale de Bessel 

h 
1
 Γ (*) = " J exp (x cosip) cos ιηφάφ (9.92) 

pour m entier. 

9.4.7 Autres formules 

I-m (X) = Im O ) 

Im(-x) = (- i f i f f l w 
K. m (x) = Km (x) 

(9.93) 

(9.94) 

(9.95) 

avec m entier. 

9.5 Similitudes entre hyperfréquences et acoustique 
Les similitudes entre hyperfréquences et acoustique ont été brièvement signalées 

au paragraphe 1.1.10. Une liste des principales notions équivalentes aux deux domaines 
est présentée dans cette section, sous la forme d'un tableau des correspondances entre 
les volumes XIII hyperfréquences et XXI acoustique (tab. 9.11). 

Tableau 9.11 Liste de quelques correspondances. 

Hyperfréquences Acoustique 

guide d'ondes, fibre optique 

onde sur une lame diélectrique 

cavité résonnante 

cavité accordable 

antenne cornet 

antenne (émission) 

antenne (réception) 

radar 

transmission de signal 
(faisceau hertzien) 

diathermie microondes 

bruit électromagnétique 

limitation en puissance 
due au claquage 

tuyau acoustique, corde vibrante 

onde acoustique de surface 

chambre réverbérante, tuyau (instrument 
à vent), corde (instrument à corde). 

trombone 

cornet acoustique 

pavillon de haut-parleur 

partie de microphone 

sonar actif 

sonar en transmission 

diathermie à ultrasons 

bruit acoustique 

limitation en puissance 
due à la cavitation 



9.6 Tableaux récapitulatifs pour les guides d'ondes rectangulaire et circulaire 

Tableau 9.12 Guide d'ondes rectangulaire. 

Ez 0 — PmnIeCmn sm ( — j sm( — ) 

π lmnx\ ln-ny\ TT _ π ΐιητϊΧ\ . ( nny \ 
Ex Ue Cmn η - cos j — — j sin | — j - Ue Cmn m - cos | — — | sin | — J 

π (m-nx\ inny\ π . /mnx\ /nny\ 
Ey -UQCmnm-sm\—— j c o s | — J -UeCmnn-sm | — — J cos | — | 

— j 2 i mnx\ I nny\ χ 

Hx / e C m „ m - s i n | — — | c o s | — j / e C m „ « - sin ( — — j cos ( — j 

//y Ze Qwn " - cos I — - j sm | — j - / e C m „ m - cos ( - — j sm | — j 

^" Κ(τ) Μτ") 
1 V2 /- ( O si ι # O 1 2 

C w „ ^rr V l + δ (mn) δ (ι) = \ — 
PmM \lab ( 1 si / = O p m „ V ^ 

2π 

t/e # e + e x P (- J0Z> + ^ e - e x P 0'/32O 

/ e — { Ue+ exp (-]βζ) - C/e_ exp (j/3z) } 

ni 
£3 

O 
G 

ze 



Tableau 9.13 Guide d'ondes circulaire. 

TM, 

2 
; Pmn T n τ , ν cos m0) 

ω € ( sin(mo) sin (mφ) 

F JI r m i (n n\ j - s i n ( m 0 ) ( ( c o s ( ^ 0 ) 

tr TT ̂  τ' / Λ ( cos(ra0) | m (-sin(ttî0) 
^ 0 i / e C m „ p m „ J m ( p m r t p ) - Ue Cmn- Jm(pmn p) 

( sin (πιφ)) - ρ ( cos (mφ) 

rr ~* TT Γ> T t \ i C O S ( m < ^ ) 
7 7 Z ueLmnPmnomyPmnP) i · , ^ 

CUM - / sin {ιηφ) 

P ~iecmnPmnJm(PmnP) ) „s„ /„*\\ leCmn "TJ m(PmnP) 
cos(ra0)j m (-sin (w0) 
s i n ( m 0 ) i Z e C m „ - J m ( p m „ p ) j ^ ( ^ } 

^ T ^ ^ j - s i n (m0)( r ^ „ T, ,_ _, (cos(m0)/ ζ 7 / 0 Z e C m % J m ( p m „ p ) j c o s ( m 0 ) | - / e C m „ p m w J ^ ( p m n p ) 

Pmn J'm(Pmna) = ° 3m(Pmna) = Q 

r V 2 - 6 ( m ) j 0 si i Φ 0 s/2-δ (m) 
δ (ι) = 

^ m « V ^ r i - ( - - ^ ) 2 l 1 / 2 J m (p m ,^) i l si I = 0 Pmn*yfirm{pmna) 

^mn — 
Pmn 

^e Ue+ exp (- }βζ) + f/e_ exp ( j/3z) 

Le — {Ue+exp (- J1Sz) - £/e_ exp (j/3z)} 

Z e - -i-
(5 ω ε 
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9.7 Propriétés des matériaux usuels utilisés en hyperfréquences 

Tableau 9.14 Résistivité et conductivité de différents 
matériaux [212]. 

Matériaux 

Aluminium 
Bismuth 
Laiton 
Graphite 
Chrome 
Cuivre 
Germanium 
Or 
Plomb 
Nickel 
Platine 
Argent 
Eau distillée 
Silice 

Résistivité (200C) 
[i2mX 10"8] 

2,62 
115,00 

3,90 
1400,00 

2,60 
1,72 

45,00 
2,44 

21,90 
6,90 

10,50 
1,62 

100,00 
1,00-1010 

Conductivité (200C) 
[S/m XlO6] 

38,16 
0,87 

25,64 
0,07 

38,46 
58,13 

2,22 
40,98 

4,56 
14,49 

9,52 
61,73 

1,00 
1,0 10"8 

Matériaux 

Tableau 9.15 Propriétés de quelques matériaux diélectriques utilisés en 
hyperfréquences [213]. 

99,5% 
96% 
85% 
99,5% 

) 

9 

€'τ 
10 GHz 

9,5-10 
8,9 
8,0 
6,4 

85 
11,9 
13,0 

9,4-11,5 
3,75 
5,75 
7,2 

tan δ =e'île'T 

25°C 

3 10"4 

6 10"4 

1,5 10"3 

3 10"4 

4 Ι Ο - 3 

4 10" 3 

6 10" 3 

1 10" 4 

1 10" 4 

3,6 10" 4 

8 10" 3 

Conductivité 
thermique 
cal/(cm s ° 
à25°C 

0,088 
0,084 
0,055 
0,55 
0,06 
0,25 
0,095 
0,09 
0,0033 
0,002 
0,002 

k 
C) 

Coefficient de 
dilatation a 
o:-106 /oC 
25-300°C 

6 
6,4 
6,5 
6,0 

-
4,2 
5,7 
5-6,66 
0,55 
4,6 
4,6 

Céramique Al2O3 

Céramique Al2O3 

Céramique Al2O3 

Céramique BeO 
Céramique TiO2 

Silicium (ΙΟ3 Ωπι) 
G a A s ( > 1 0 3 i 2 m ) 
Saphir (anisotrope) 
Quartz 
Verre corning 7059 
Céramique glacée 

9.8 Symboles graphiques utilisés en hyperfréquences 
Ces symboles sont ceux généralement adoptés par la CEI (Publication No 117-11 

et 117-11 a) et IEEE (Publication No 76-ANSI/IEEEY32E, New York, 1976). 
Ils sont classés suivant leur nombre d'accès hyperfréquences et, à l'intérieur de 

chaque classe, par ordre de complexité croissant (tab. 9.17). 



Tableau 9.16 Propriétés des substrats pour ligne microruban [48]. 

Matériaux 

Polystyrène 
Polystyrène renforcé verre 
Polystyrène renforcé quartz 
Polystyrène + céramique 
Teflon/PTFE 
Teflon renforcé verre 
Teflon renforcé quartz 
Teflon renforcé céramique 
Résine silicone + céramique (poudre) 
Oxyde de Polyvinyle 
Polyolefin 
Polyolefin renforcé verre 
Verre 
Céramique 
Polyolefin + céramique (poudre) 
Polyester + céramique (poudre) 

e r tan δ 
à 10 GHz 

2,54 5-10"4 

2,62 1-10"3 

2,60 5-10"4 

3-15 4-10" 3 

2,10 4-10" 4 

2,55 1,5-10"3 

2,47 6-10"4 

2,3 1-10"3 

3-25 4-10" 3 

2,55 1,6-10 -3 

2,32 5-10"4 

2,42 1-10"3 

7,5 2 -10 - 3 

6,5 6-10"4 

3-10 1-10"3 

6 1,7-10"2 

Température 
0C 

- 1 0 0 + 70 
- 1 0 0 + 70 
- 1 0 0 + 70 
- 1 0 0 + 70 
- 1 0 0 + 220 
- 1 0 0 + 220 
- 1 0 0 + 220 

- 9 5 + 220 
- 1 0 0 + 230 
- 1 0 0 + 150 
- 1 0 0 + 60 
- 1 0 0 + 60 
- 1 0 0 + 550 
^1600 
- 1 0 0 + 60 
- 1 0 0 + 1 6 0 

Dispersion 
en 
fréquence 

tititi 
tiû 
tfr£ 

& 
tiû 
^r^r 

titi 
fc<r 
r̂ 

ft 
# # 
## 
* 
titi 
& 
ft 

Stabilité 
mécanique 

#<& 
itit 
titi 
* 
• 
itit 
uit 
<r 

# 
* 
• 
ft 
iïtiti 
titiiï 

* 
£"&# 

Résistance 
chimique 

## 
# # 
#& 
•ù 

ïïtiti 
izizi? 
tt-fri? 

tititi 
#& 
* 
tiftti 
#"&# 
tiiri? 
ititit 
titiû 
##& 

Propriétés 
physiques 

& 
G 

# 
* 
• • 
it 

& 
& 
• 

ft 
* 
* 
-Λ-Λ-

# # 
& 
tfr-fr-fr 

Adhésion 

titi 
ftû 
ûû 
ûti 
• • • 
-&<&& 
£-&# 
-fr-fr-fr 
&# 
r̂ 

fc 
* 
• 
-
titi 
titi 

Adaptation 
thermique 

* 
& 
& 
G 

* 
& 
& 
* 
& 
a 
• 

a 
ûti 
ûi? 

• 

## 

Coût 

û 

## 
• 
• 
-
a 
• • 
• 
• • 

& 
&# 
•ώ-

* 
• 
• • 

ft 

> 

X 

m 

-&-&& = excellent ou très bon marché; 
* * * = très mauvais ou très cher. 
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Tableau 9.17 Symboles graphiques utilisés en hyperfrequences. 

Lignes de transmission 

ligne quelconque 

""• guide rectangulaire 

-J j guide à moulures 

- Θ ligne coaxiale 

-^h ligne à ruban équilibré 

ligne microruban 

Composants à 1 accès 

-e 

P 
{ 

t 

court-circuit 

terminaison (charge adaptée) 

cavité à 1 accès 

antenne 

détecteur 

Q)-

oscillateur 

générateur d'échelon unité 

Composants à 2 accès 

¥-

<y 

affaiblisseur fixe 

affaiblisseur variable 

déphaseur fixe 

déphaseur variable 

cavité à 2 accès 
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filtre passe-bas 

filtre passe-bande 

isolateur 

TR 

-m-
ATR 

tube TR 

tube ATR 

varactor 

amplificateur 

Composants à 3 accès 

-oo-

circulateur 

mélangeur 

commutateur à diodes PIN 

diviseur de puissance 

Composants à 4 accès 

X 

commutateur 

coupleur directif 

T hybride 





SOLUTIONS DES EXERCICES 

CHAPITRE 2 

2.12.1 / = 238,3 MHz, νφ = 3,75 · 108 m/s, vg = 2,4 · 108 m/s, Z e

T E = 471 Ω, 
Ze = 301 Ω. On a considéré un guide d'ondes sans pertes rempli d'air. 

2.12.2 er = 25. 

2.12.3 Z6 = ZPU = 414 Ω, Z171 = 325 Ω, ZPI = 255 Ω, Αφ = 171 rad, t = 36,7 ns. 

2.12.4 
Tableau 2.57 

Modes 

T E 1 0 

I h 2 0 , I b 0 1 

T E 1 1 , TM1 1 

T E 2 1 5 T M 2 1 

T E 3 0 

/c 
GHz 

5 
9,99 

11,17 
14,13 
14,99 

νφ à 15 GHz 
m/s 

3,18-108 

4,02-108 

4,49-108 

8,95-108 

817 -108 

v g à 15GHz 
m/s 

2,83-108 

2,24-108 

2,00-108 

1,00-108 

0,01-108 

\ g à 15 GHz 
cm 

2,12 
2,68 
3,00 
5,96 

547,4 

Remarque : si l'on fait les calculs en prenant C0 = 3 · 10 m/s, le mode TE30 est 
exactement à sa fréquence de coupure. Si l'on prend la valeur exacte de la vitesse de la 
lumière, il se propage. 

2.12.5 On choisit le guide standard R 140, pour lequel a = 15,8 mm, b = 7,9 mm, 
aïoom = 3,04 Np = 26,38 dB. 

2.12.6 a = 57,58 Np/m = 500,1 dB/m. 

2.12.7 Le triangle est exactement la moitié d'un carré : on obtient ses modes de propa
gation en superposant les modes dégénérés du guide carré et en appliquant les conditions 
aux limites. Les deux premières fréquences de coupure sont /10 = C0 /(y/la) et 
fn=c0la. 
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2.12.8 a = 10,6 mm. 

2.12.9 2a = 22,6 mm. 

2.12.10 Les modes sont ceux du guide d'ondes circulaire, avec m = 0, 3, 6, 9, . . . pour 
les modes TE et m = 3, 6, 9, . . . pour les modes TM. Les deux premières fréquences de 
coupure sont données par /0^E(GHz)= 182/fl(mm) et Z3

1^(GHz) = 200/tf(mm). Le 
quotient des deux fréquences de coupure vaut 1,096. 

2.12.11 Les fréquences de coupure des modes perturbés, obtenues par la méthode de 
perturbation, valent respectivement /J0 = 0,968/10, foi - 2,028/1 θ 5/2 0 ~ 2,064Z10. La 
réduction calculée pour le mode TE10 est faible : en réalité, on observe une variation 
beaucoup plus importante. La méthode de perturbation ne tient pas compte de l'im
portante contrainte imposée au champ électrique par la moulure. Pour le mode TE10^ 
E est très différent de ZT0, la méthode de perturbation n'est donc pas appliquable. 

2.12.12 L'onde sur une plaque diélectrique n'est plus guidée lorsque pa = 0, qui est la 
condition de coupure. On a alors pd = nn/(2d) - (ω/C0) V ^ r - 1 · On trouve alors 
/ c = m-12,7 GHz. 

2.12.13 /c = 0,721/I0. 

2.12.15 a < 1,504μιη pour X0 = 850 nm, a < 2,654 μιη pour λ 0 = 1,5μπι. 

2.12.16 Tous les modes pour lesquels vc < 8, c'est-à-dire : HE11(O) JHE215TE01, 
TM01(2,405); HE12, EH11, HE31(3,83) JEH 2 1 5 HE 4 1 (S 5 H)JTE 0 2 ,1^(5 ,52) ; HE51, 
EH31 (6,38) ; EH12, HE13, HE32 (7.016) ; EH41, HE61 (7,59), au total 18 modes. 

2.12.17 Largeur w = 1,92 mm, longueur d= 7,35 mm, affaiblissement ad = 0,0214 dB. 

2.12.18 /max= 3,9 GHz, /d = 27,6 GHz. Une correction de la dispersion n'est pas néces
saire, puisque le rayonnement limite bien avant le fonctionnement de la ligne. 

2.12.19 Zc' = 72,5 Ω, ee = 3,39, ee = 3,22. 

CHAPITRE 3 

3.7.1 /p r = 2,86GHz, Q0 = 90, r = 10" 8 s = 10 ns. 
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3.7.2 /c = 7,48 GHz, d = 6,1 cm. 

3.7.3 TE011 : 3,16GHz. ΤΕ^,ΤΜπο,ΤΕοη : 3,61 GHz. TM 1 1 1 5TE 1 1 1 : 3,74GHz. 

3.7.4 Six modes dégénérés à la fréquence 3,35 GHz : TE012, TE021, TE102, TE201, 
TM120 et TM210. 

3.7.5 a = 3,54 cm, b = 2,89 cm, d = 5 cm. 

3.7.7 Lignes de champ magnétique : sm(nx/a) - sm(nz/d) = este. 
Lignes de courant sur les deux faces supérieure et inférieure de la cavité : 

2 2 

[œs(nx/a)]a / [ cos(nz/d)]d = este. 

Sur les faces latérales de la cavité, les lignes de courant sont des droites verticales. 

3.7.8 d = 3,08 cm pour le mode TE111. 

3.7.9 f™ = 10,9GHz. 

3.7.10 AmnI = AmnezJm(p™p) J ^ ^ ism(lnz/d). 

3.7.11 ee = 7,23; Ad = 0,231 mm; fn = /7-3,86GHz. 

3.7.12 ee = 2,98; fn = «-2,21 GHz. 

3.7.13 Q0m = 8 6 8 - 1 0 6 / v 7 (avec/en Hz) 

3.7.14 

(x2 + 0 3435 ) 3 / 2 

Q0m = 22305 — '— avec χ = lajd 
x3 + 0,08x2 + 0,371 

3.7.15 /p r a 3/[l + 0fl2sm2(ny/a)] GHz 

3.7.16 /p r = 7,935 GHz ; Q0 = 469 ; Qe = 1563 ; Qc = 361 ; j3c = 0,3 ; r = 19 ns. 

3.7.17 /p r = 7,935 GHz ; Q0 = 1563 ; βΘ = 469 ; Qc = 361 ; ft. = 3,333 ; 
τ = 62,7 ns. 
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CHAPITRE 4 

4.12.1 t = 10"10 s = 0,1 ns. / ( T / 4 ) = 2,5 GHz 

4.12.2 U0 = mœ2b2l(-2q); B0 = 2mœb2/[-q(b2 -a2)] ; U0 - f2 \ B0 - / ; 
rendement électronique constant sur U/B2 = este. 

4.12.3 Un klystron réflex fournit une puissance maximale aux maxima de la conduc-
tance négative, c'est-à-dire pour tJT = 0,782 ; 1,764 ; 2,759 ; 3,757 ; 4,755 ; 5,754 ; 
6,753 ; environ η + 3/4. 

4.12.4 j3+ = 12,86 • 106 m" 1 ; β_ = 238,5 · 106 m" 1 ; νφ+ = 977 m/s ; 
Vp- = 52,7 m/s. 

4.12.5 Lorsque le terme sous la racine est positif, on obtient : 

β2 - (ax + α2)βω+αχ a2 ω
2 ~{bx + Β2)β + (^b2 + a2bx)oj + blb2~— K2 = 0 

Pi 

C'est l'équation d'une hyperbole, dont les deux asymptotes sont les droites βλ et β2. 
Quand le terme sous la racine est négatif, ce qui ne se produit que lorsque p2 Ip1 - - 1 , 
on obtient : 

β = Ka1 +α2)ω + ( Z J 1 +b2)]/2 droite 

a2 + [ O 1 - α2)ω + (bx - b2)]2/4 = K2 ellipse 

4.12.6 Puissance dissipée : 1,04 W. Rendement : 0,95 %. Densité de puissance dissi
pée : 13,24-1012W/m3. 

4.12.7 Cmax = (0,5)"7 ; Cmin = (167,7)"7; Cmax/ Cmin = (335,3)T. 
Pour une jonction abrupte, γ = 0,5, C m a x = 1,41C0 ; C m i n = 0,077C0 ; C m a x / C m i n = 
18,31. Pour une jonction graduelle, γ = 0,333 ; C m a x = 1,26C0 ; C m i n = 0,181C0 ; 

^max/^min — 0,yj. 

4.12.8 a = 5,93 cm ; b = a/2 = 2,96 cm ; J = 9,27 cm ; /p o mpe = 8,469 GHz. 

4.12.9 AW= 6,624-10"2 4 1',N2IN2 = 0,998 (à 293 K) ; 0,993 (à 77 K) ; 0,881 
(à 4,2 K). 

4.12.10 ^6 = 2 W ; Ps = 10 W ; G = 7 dB. 
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CHAPITRE 5 

5.10.1 En utilisant le mode TE111 : a = 2,07 cm; 1,48 cm < d < 1,89 cm. Les modes 
TM011 et TE2U peuvent aussi résonner dans la plage de fréquence de l'ondemètre, des 
précautions doivent être prises pour éviter leur excitation. En faisant usage du mode 
TE011 (meilleur facteur de qualité, fig. 3.18), a =2,41 cm; 2,3 cm < <i<3,l cm. Ce 
sont alors les modes TM111 (dégénéré avec le TE011) et TE311 qu'il faut éviter d'exciter. 

5.10.2 Af = f0/(2QC). 

5.10.3 / = 11,79GHz. 

5.10.4 / = 10,253 GHz. 

5.10.5 / = 7,2784 GHz. 

5.10.6 Valeurs de / 0 : 2; 2,5; 3,333; 4 GHz. 

5.10.7 Hy a deux solutions: soi t / = 7,22 GHz e t / 2 =3,74 GHz; so i t /= 3,74 GHz et 
/ 2 = 7,22 GHz. D'autres combinaisons de fréquences donnent lieu à des raies supplé
mentaires. 

5.10.8 F = 4,238-10"8 N = 42,38 nN. 

5.10.9 ΔΓ = 0,1435-10"3K. 

5.10.10 P = 0,067 W = 67 mW. 

5.10.11 4,56 mW < P < 6,81 mW. La charge adaptée doit pouvoir dissiper la valeur 
supérieure. 

5.10.12 Si la mesure donne P> 10,55 mW, l'oscillateur satisfait dans tous les cas 
possibles à la spécification. Si P < 7,98 mW, il est défectueux. 

5.10.13 La puissance fournie à une charge non réfléchissante est P = 21,8 W. ROS du 
générateur: 1,92. 

5.10.15 Px = 106W = IMW (9OdBm). 

5.10.16 P1 = 80W(49dBm). 

CHAPITRE 6 
6.10.1 

0,367 0,5 \ 
0,5 0,437/ 

Le biporte est non symétrique, réciproque, dissipatif et désadapté. 
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6.10.3 (Z)d= (F)"1 [(1)+ (diag exp (WO)(F) { ( Z ) - ( G ) } · 

{(Z) + ^ ) } " 1 (F)"1 (diagexp(j^))].[(l)-(diag exp(J^))(F) { (Z)- (G)} · 

{(Z) + (G)}"1 (F)"1 (diagexpQ^))]"1 (F)(G). 

6.10.4 Pour le biporte résultant on trouve: Is11 \ = U22 I = 0,422; 
3,88 < U21I < 4,08; 0,9 < Is12I < 0,989. 

6.10.5 On suppose que l'affaiblisseur est adapté et on choisit les plans de référence 
pour avoir des facteurs de transfert réels. La réflexion du court-circuit mobile vaut 
- exp (- 2 j j3Z>). A l'entrée de l'ensemble on a donc : 

ρ = -10- L ^/ 1 0 exp(-2j j3L). 

6.10.6 Zi1 = 54,87 Ω; R2 = 5,37 Ω. 

6.10.7 II faut utiliser un isolateur. Son affaiblissement L̂ 4 doit être aussi petit que 
possible (réalisation technologique). La somme de l'affaiblissement et de l'isolation 
doivent valoir : 

/100\ 
LA + L / > 101og10 I — = 27 dB. 

6.10.8 X(f) = 24,3 cotg(0,295 · 1 0 " 9 / ) Ω . 

6.10.9 Pas de solution en dehors du cas trivial de deux biportes non connectés entre eux. 

6.10.10 LC13 > 8,85 dB. 

6.10.11 C'est une étoile à 5 branches avec une résistance R = 0,6 Zc = (1 - 2/n) Zc 

connectée en série dans chaque branche. La matrice de répartition a des termes diagonaux 
nuls Su = 0 (adaptation) et des termes hors diagonale sty = 0,25 = l/(n -1) pour i Φ]. 

6.10.12 LD 1 3 = 32,256dB +LA. 

6.10.13 Les réflexions des deux court-circuits sont respectivement - exp (— 2 j βΖ, χ ) 
et - exp (- 2 jj3L 2 ) . La matrice de répartition du biporte résultant à la forme : 

\_ / e x p ( - 2 j / 3 L 2 ) - e x p ( - 2 j ^ 1 ) - j [exp(-2j/3L1) + exp(-2j0Z,2)] \ 

2 \ - j [ e x p ( - 2 j ^ 1 ) + exp(-2j i3L2)] exp(-2j^L1) -exp(-2j /3L 2) ) 

si Lx = L2,sn = s22 -O5J?i2 = i 2 i - _ j exp(- 2JjSL1): on a dans ce cas un déphaseur 
adapté variable (§ 6.3.11). 

6.10.14 Les termes de la matrice du biporte résultant valent : 

l u =133 =j exp(j<p/2) sin0/?/2),i'13 =l'31 =exp(j<p/2) cosfa/2). 

L'élément obtenu est un affaiblisseur réactif. 
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6.10.15 Le déphaseur est connecté entre les deux coupleurs. On obtient ainsi un cou
pleur directif, pour lequel les rapports de puissance valent a2 = cos2 (φ/2) et 
β2 = sin2 (φ/2), où φ est le déphasage produit par le déphaseur variable. 

6.10.16 Une entrée est connectée à deux sorties. Les rapports des puissances de sortie 
aux puissances d'entrée valent pour les 3 cas : 

• 100; 0; 
• 225; 25; 
• 99,24; 0,76. 

6.10.17 La réponse est proportionnelle à (AfIf0)I[I + (Q0AfIf0)
2]. 

6.10.19 On connecte un adaptateur (E-H, § 6.5.28, ou à vis d'accord mobile, § 6.3.21) 
à l'accès 2 du circulateur. Le signal réfléchi par l'adaptateur apparaît à l'accès 3, en 
parallèle avec le signal de fuite 1 -* 3. On peut compenser ce dernier en accordant l'adap
tateur, on obtient une isolation infinie lorsque les deux signaux sont en opposition de 
phase et que de plus : 

201og|s12 P l 3 2 I = 17 dB 

où ρ est le facteur de réflexion de l'adaptateur. Le même principe est utilisé pour 
mesurer la directivité d'un coupleur au paragraphe 7.4.17. 

CHAPITRE 7 

7.7.1 Xg = 4 cm; S11- = j 0,286. 

7.7.2 Erreur relative de 1% : ROSmin = 8,15; <2/Xg = 0,039; 
Erreur absolue de 1% : ROSmin = 58,58; d/Xg = 0,0054. 

7.7.3 On place un second iris identique à 3 Xg/8 du premier. Dans un guide d'ondes 
en bande X, L = 1,49 cm. 

7.7.4 IpI = 0,2 ±0,005. 

7.7.5 II faut que la mesure donne ROS < 1,2 pour que la spécification soit satisfaite. 

7.7.6 bj/bs = 5,385 exp(-j 158,2°). 

7.7.7 Non: dans un hexaporte destiné à la mesure de la réflexion (§ 7.3.15) deux 
accès (entrées) sont connectés à quatre autres accès (détecteurs). Dans la jonction de 
Purcell, chacun des accès n'est connecté qu'à 3 autres accès (pairs ^ impairs). 

7.7.8 Is11I = Is22I = 0,6; U12I = Is21I = 0,663; LA = 3,565 dB. 

7.7.9 ROS = 37,97; B = ± 6. 
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7.7.10 0,04IdB < LA < 3,01IdB. 

7.7.11 G1 = 20; G2 = 35; G3 = 45. Pour que la condition (7.50) soit satisfaite, 
il faut que la plus grande dimension des antennes soit inférieure à 0,354 m. 

7.7.12 LA = 1,76 dB. 

7.7.13 1,225 dB < LA < 7,38 dB. 

7.7.14 LD13 = 21,44 dB. 

7.7.15 F21 = 1,957. 

7.7.16 F = 3,044; T1 = 593 K. 

CHAPITRE 8 

8.9.1 R = 774 m. 

8.9.2 P = 3,12-10"22W. 

8.9.3 Δ / = 666,7 Hz. 

8.9.4 / D = 13,67 kHz. 

8.9.5 L = 83,3-1015 m = 8,81 années4umière = 557· 103 unités astronomiques = 
2,7 parsecs. Distance de la Terre à Sirius (canis major). 

8.9.6 Pour deux antennes de même hauteur h =383 m. 

8.9.7 ν = 3,36-108 m/s; vg = 2,68-108 m/s. 

8.9.8 Incidence rasante : latitude 81,28°; élévation de 10° : latitude 71,41°. 

8.9.9 Flux de photons :4,33-1012 s"1; Q= 216 -109 bits/s. 

8.9.10 er = 9,12-j 2,07. 

8.9.11 e r = 3,515-rc2 + 0,672. Pour n = 1, er =4,188; pour η =2, eT = 14,733; 
pour η = 3, er = 32,308 et ainsi de suite. 

8.9.12 Radiomètre à puissance totale : τ =1,81 ms; radiomètre de Dicke : r = 5,03 ms. 
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Les réfé: 

Abaque de Smith, 295 
Accélérateurs, 374 
Acoustique (similitudes), 4, 393 
Adaptateur E-H, 256 
Adaptation sans réflexion 

au sens des lignes, 219,296 
Affaiblissement, 309 
— linéique, 15 
Affaiblisseur, 225 
— adapté en guides d'ondes, 225 
— adapté en ligne coaxiale, 226 
- e n T, 226 
— à lame rotative, 227 
— réactif, 228 
- à diodes PIN, 278 
Amplificateur cascade, 144 
Amplitudes complexes 

normalisées, 215 
Analyseur 
— de réseau, 304 
— de spectre, 193 
Anisotrope, 11 
Antennes (mesure), 312 
Applicateur (chauffage), 358 
Atmosphère 
— standard, 344 
- rée l le , 346 
Avalanche, 165 

BARITT, 167 
Bessel 
— fonctions, 386 
— fonctions modifiées, 390 
- intégrale, 390,393 
Bipôle, 222 
Biporte, 224 
Bolomètre, 200 
Boucle 
— de rétroaction, 217 
— inductive, 128 

sont celles des pages 

Bras de réactance, 238 
Bruit, 5,322 
— température, 323 
— facteur, 324 
— mesure, 326 

Calorimètre, 198 
Capacité en bout de ligne, 113 
Carcinotron, 155 
Cavité résonnante, 97 
— circulaire, 108 
— coaxiale, 111 
— mesure, 318 
— micro ruban, 113 
— rectangulaire, 104 
— souscouplée, 127 
— surcouplée, 127 
Cellule d'absorption, 370 
Cercle hybride, 257 
Changement de fréquence, 188 
Charge adaptée, 222 
Chauffage, 355 
Coeur (fibre optique), 71 
Circulateur, 241 
— à déphasage non réciproque, 268 
— à jonction, 269 
— Faraday, 273 
— mode d'arête, 275 
Commutateur 
- à diodes PIN, 279 
— à ferrite, 274 
Composants 
— concentrés, 284 
— discrets, 281 
— hyperfréquences, 214 
Compteur de fréquence, 187 
Conductivité, 396 
Conservation d'énergie, 219 
Constante 
— électrique, 11 
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— magnétique, 11 
Contremesures (radar), 343 
Couplage critique, 127 
Coupleur directif, 246 
— asymétrique, 249 
— à fente courte, 254 
-hybr ide , 252 
— interaction localisée en guide, 251 
— interaction localisée 

en microruban, 252 
— interaction répartie, 253 
- R i b l e t , 254 
— symétrique, 248 
Coupure 
— fréquence, 30, 75 
— longueur d'onde, 30 
Courant équivalent, 23 
Court-circuit mobile, 224 
Crête (puissance de), 207 
Cyclotron, 375 
— fréquence de, 135 

Dégénérescence spatiale, 42 
Del (opérateur différentiel), 380 
Déphasage linéique, 15 
Déphaseur, 229 
— commutable à rémanence, 269 
- à diode PIN, 279 
— non réciproque, 233,267 
— rotatif de Fox, 229 
— à varactors, 280 
Désadaptation 

(rendement de), 202 
Deschamps (méthode de), 315 
Détecteur à diode, 288 
Diagramme de dispersion, 29 
Diffraction, 349 
Diode 
— échelon, 173 
- P I N , 277 
Directivité (coupleur), 251 
— mesure, 316 
Discriminateur, 186 
Dispersif (guide d'ondes), 31 
Dispersion (fibre optique), 77 
Distorsion de phase, 31 
Diviseur 
— de fréquence, 173 
— résistif adapté, 244 
Dualité, 39 
Duplexeur, 335 

Effets biologiques 
— thermiques, 361 
— non thermiques, 362 
Effet Gunn, 161 
EHF, 1 
Eléments électroniques 

(implantation), 281 
Equation 
— de Helmholtz, 33 ,99 
- d ' o n d e , 99 
Etalons, 183 
— atomique de fréquence, 191 
Exposant de propagation, 15 

Facteur 
— découplage, 123 
— de surtension, 121 
Facteur de qualité 
— chargé, 125 
— externe, 124 
- n o n chargé, 102,121,124 
Faisceau 
— d'électrons, 150 
— hertzien, 343, 351 
Ferrites, 260 
Fonction de transfert, 216 
Fonctionnement en diode 

(magné tron), 136 
Fréquence 
— multiplication, 171 
— de résonance, 97 
Fréquencemètre à cavité, 184 
Fresnel (zones de), 347 

Gain en puissance (antennes), 313 
Gaine (fibre optique), 71 
Gradient d'indice (fibre optique), 78 
Graphes de fluence, 216 
— orientés, 216 
Green (identités), 386 
Grenaille (bruit de), 171 
Grenat Yttrium-Fer, YIG, 260 
Guide d'ondes, 15 
— circulaire, 42 
— elliptique, 51 
— à moulures, 51 
— rectangulaire, 33 
Gyrateur, 233 
-Fa raday , 272 
Gyromagnétique (effet), 260 
- f i l t re , 276 
Gy ro tron, 158 
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Hankel (fonctions de), 390 
Hartree (droite de), 138 
Hétérodynage, 188 
Hexapôle, 239 
Hexaporte, 257 
— à coupleurs, 258 
— à quatre sondes, 258 
— mesure, 305 
Hyperfréquences, 1 

Identités vectorielles, 383 
Idler (fréquence), 175 
IMPATT, 166 
Impédance caractéristique (vide), 11 
— de guide, 29 
— d'onde, 29 
— microruban, 82 
Impulsion (puissance), 207 
Inhomogène (ligne ou guide), 13 
Ionosphère, 347 
Iris, 233 
— capacitif (guide rectangulaire), 236 
— inductif (guide rectangulaire), 234 
— résonnant (guide rectangulaire), 23 
— en guide circulaire, 238 
Isolateur, 229 
— cale, 271 
— Faraday, 273 
— en guide rectangulaire, 267 
— mode d'arête, 275 
Isolation (coupleur), 251 
Isotrope, 11 

Jonction 
— en T série, 243 
— en T parallèle, 243 
— en Y parallèle, 244 
— en T hybride, 254 
— de Purcell, 257 

Klystron, 142 
— multicavité, 144 
- ré f lex , 145 

Ligne 
— coaxiale, 52 
— à ruban, 53 
— de transmission, 15 
Ligne fendue 
— guide d'ondes, 292 
— coaxiale, 293 

Ligne à fente, 87 
— à ailettes, 91 
— coplanaire, 89 
— à substrat suspendu, 90 
Limites (conditions aux), 9 
Limiteur (varactor), 280 
Longueur d'onde, 1 
— ligne ou guide, 15,31 
Lumière (vitesse de), 11 

Magnétron, 135 
Maser, 176 
— à résonance de cyclotron, 158 
Matériaux (mesures), 364 
— en cavité, 368 
— en guide d'ondes, 364 
— en transmission, 369 
Matrice 
— d'impédance, 221 
— de répartition, 216 
Maxwell (équations de), 9 
Médecine 
— accélérateurs, 375 
— diathermie, 360 
- r a d a r , 341 
— thermographie, 373 
Mélangeur, 192 
— équilibré, 256 
Mesure comparative, 287 
Microondes, 2 
Microruban (ligne), 80 
Mode 
- d ' a r ê t e , 274 
-dégénéré, 32, 107 
— dominant, 32 
- E H , 75 
— étouffé (Gunn), 163 
— évanescent, 30 
- H E , 75 
— hybrides, 16 
- L S A (Gunn), 163 
- L S E , 69 
- L S M , 69 
— d'oscillation (klystron), 148 
— de propagation (guide), 16 
— quasi-TEM, 63 
— de résonance, 97 
— retardé (Gunn), 162 
— supérieur, 32 
— supérieur (apparition), 214 
- T E , 16 
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- T E M , 16,20 
- T M , 16 
— de transit (Gunn), 162 
Modulateur à ferrite, 274 
Modulation 
— par ondes carrées, 290 
— de vitesse, 142 
Monoporte, 222 
Multimode (fibre optique), 77 

Nabla (opérateur différentiel), 280 
Niveau 
— de couplage, 250 
— de puissance, 201 
Niveau d'affaiblissement, 309 
— coupleur, 250 
— affaiblisseur, 225 
Nombre d'onde, 21 
— résonance, 99 
— transverse, 21 

Obstacle mince, 233 
Octopôle, 246 
Onde 
— centime trique, 2 
— décimétrique, 2 
— électrocinétique, 152 
- l e n t e , 151 
— millimétrique, 2 
— rapide, 151 
Ondemètre, 184 
Opérateur différentiel 

- D e l , 380 
- N a b l a , 380 
— transverse, 384 
Oscillateur de transfert, 189 
Oscilloscope, 209 
Ouverture 
— numérique, 72 
— rayonnante, 129 

Parabole de coupure (magnétron), 137 
Paramagnétique (amplificateur), 175 
Parois (pertes dans les), 56, 116 
Période, 1 
Perméabilité (tenseur de), 263 
Permittivité effective (microruban), 81 
Perturbation (méthode de), 55, 115 
Piston, 224 
Planaire (circuit), 79 

Plan de référence, 215 
— déplacement, 219 
Plaque diélectrique, 65 
Plasma simple, 346 
Pompage (signal), 175 
Pont interférométrique, 303 
Potentiels 
- d e Hertz, 108 
— transverse, 24, 27 
Précession de Larmor, 261 
Précipitations (effets des), 350 
Profondeur de pénétration, 15 
Propagation, 344 
— trans-horizon, 350 
Pulsation 
— complexe (cavité), 100 
— de plasma, 151 

Quadripôle, 224 
Quadriporte, 246 

RADAR, 331 
— astronomie, 341 
— chirp, 338 
— détecteur, 341 
— Doppler, 340 
— à glissement de fréquence, 338 
— à impulsions, 335 
— surveillance, 337 
Radioastronomie, 373 
Radiométrie, 371 
Rapport d'onde stationnaire-ROS, 291 
Rayonnement 
— diagramme de (antennes), 313 
— microruban, 85 
— non ionisant, 6 
Réciprocité, 218 
Réflectométrie, 299 
— à un coupleur, 299 
— à deux coupleurs, 302 
- t empore l (TDR), 307 
Réflexion 
— intrinsèque, 216 
- t o t a l e , 223 
Régime sinusoïdal, 8 
Relations 
— intégrales, 385 
— vectorielles, 379 
Relaxation (temps de), 101 
Rendement 
— électronique, 140 
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-g lobal , 141 
-par t ie l , 179 
— puissance ajoutée, 180 
- t o t a l , 179 
Résistivité, 396 
Résonance paramagnétique, 371 
Résonateur, 97 
— diélectrique, 115 
Rieke (diagramme de), 177 
ROS, 291 
Rotation de Faraday, 271 

Satellites (télécommunications), 352 
Saut d'indice (fibre optique), 72 
Schéma équivalent 
— guide d'ondes, 24, 26 
— cavité, 102 
Section 
— demi-onde, 229 
— quart d'onde, 229 
SHF, 1 
Snap back diode, 173 
Sonde capacitive, 129 
Spatial (communications), 353 
Spectre, 183 
Spectroscopie, 370 
Station solaire orbitale, 374 
Substitution (rendement), 205 
Substrats diélectriques 
— lignes planaires, 92 
— propriétés, 396, 397 
Suppresseur de mode, 185 
Surface réfléchissante effective, 332 

ALC, Automatic Level Control, 278 
atténuation, 309 
BARITT, BARrier Injected Transit 

Time, 167 
beam lead, 281 
beam voltage, 142 
bonding, 284 
branch-line coupler, 252 
BWO, Backward Wave Oscillator, 155 
cladding, 71 
chip, 281 
core, 71 
detuned short, 122 

Symboles graphiques, 398 
Symétrie, 219 
Synchronisme, 153 
Synchrotron, 375 

Tension équivalente, 23 
Thermistance, 199 
Thermocouple, 202 
Transfert d'électron, 160 
Transit (temps de), 134 
Transistor 
— bipolaire, 168 
-MESFET, 171 
TRAPATT, 166 
Traveling wave tube, TWT, 156 
Triporte, 239 
Tube à onde progressive, TOP, 156 

UHF, 1 
Uniforme (ligne ou guide), 13 
Unimode (fibre optique), 77 

Vallées multiples, 159 
Varactor, 172 
Vecteur phaseur, 8 
Vis d'accord, 237 
— mobile, 238 
Vitesse 
— de groupe, 15, 31 
— déphasé, 15,31 

Zeeman (effet), 371 
Zone de dérive, 165 

dip, 320 
fading, 349 
fin line, 91 
graded index fibre, 78 
hybrid tee, 254 
idler, 175 
IMPATT IMPact Avalanche Transit 

Time, 166 
insertion loss, 309 
LID, Leadless Inverted Device, 281 
loaded waveguide, 17 
LSA, Limited Space charge 

Accumulation, 163 

INDEX DES TERMES ANGLAIS 
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magie tee, 254 
MASER, Microwave Amplification by 

Stimulated Emission of Radiation, 176 
MESFET, MEtal Semiconductor Field 

Effect Transistor, 170 
MIC, Microwave Integrated Circuit, 79 
microslot line, 87 
microstrip, 80 
microwaves, 2 
mixer, 192 
MOS, Métal Oxyde Semiconductor, 169 
numerical aperture, 73 
pinch-off, 171 
quenched mode, 163 
RADAR, RAdio Détection And 

Ranging, 331 
radar chirp, 338 
rat race, 257 
rectenna, 374 

ridge waveguide, 51 
shot noise, 171 
short slothybrid, 254 
slotline, 87 
snap back diode, 173 
step index fibre, 72 
step recovery diode, 173 
stripline, 52 
stub, 238 
TDR, Time Domain Reflectome ter, 307 
thermistor, 199 
TRAPATT, TRApped Plasma Avalanche 

Triggered Transit, 166 
TWT, Travelling Wave Tube, 156 
VSWR, Voltage Standing Wave 

Ratio, 291 
VTM, Voltage Tuned Magnetron, 140 
YIG, Yttrium Iron Garnet, 260 
zéro beat, 189 
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Symbole 

A 
Ae 

bi 
B 
co 
cv 
D 
E 

/B 
/c 
/ D 

/t 

^m 

G 
H 
Hm 

/ g 

/ e 
/ m 

A: 

LA 
LC 
LD 
m 
M 
N 

Unité 

W l / 2 

A/m 
m2 

W l / 2 

T 
m/s 
J/kg-K 
As/m2 

V/m 
Hz 
Hz 
Hz 
Hz 
1 
N 
1 
1 
A/m 
1 
A 
A 
A/m2 

A/m2 

V/m2 

1 

m ι 

J/K 
m 
1 
1 
1 
dB 
dB 
dB 
Am 2 

A/m 
W 

Description 

Amplitude complexe normalisée 
Densité de courant de surface 
Surface de captation 
Amplitude complexe normalisée 
Vecteur phaseur induction 
Vitesse de la lumière dans le vide 
Chaleur spécifique 
Vecteur phaseur déplacement 
Vecteur phaseur électrique 
Fréquence de cyclotron 
Fréquence de coupure 
Fréquence Doppler 
Fréquence de transition 
Facteur de bruit 
Force de Lorentz 
Facteur de Lande 
Gain en puissance 
Vecteur phaseur magnétique 
Fonction de Hankel 
Courant sur une ligne équivalente 
Courant de guide 
Vecteur phaseur densité de courant 
Courant électrique perturbateur 
Courant magnétique perturbateur 
Fonction de Bessel de première espèce 

d'ordre m 
Nombre d'onde 
Constante de Boltzmann 
Nombre d'onde de résonance 
Facteur de couplage réparti 
Intégrale elliptique du premier ordre 
Fonction de Bessel modifiée d'ordre m 
Niveau d'affaiblissement 
Niveau de couplage 
Directivité 
Moment magnétique de spin 
Aimantation 
Puissance moyenne de bruit 

Page 

214 
10 

332 
214 

9 
11 

198 
9 
9 

135 
30 

340 
168 
324 
135 
261 
313 

9 
390 
22 
28 
9 
56 
56 

386 
21 
5 

99 
152 
54 

390 
250 
250 
251 
261 
262 
323 

Paragraphe 

6.1.7 
1.4.4 
8.1.2 
6.1.7 
1.4.2 
1.4.5 
5.6.3 
1.4.2 
1.4.2 
4.2.1 
2.2.28 
8.1.13 
4.8.2 
7.6.6 
4.2.1 
6.7.2 
7.4.11 
1.4.2 
9.3.7 
2.2.7 
2.2.25 
1.4.2 
2.7.3 
2.7.3 

9.3.1 
2.2.4 
1.2.4 
3.2.4 
4.4.7 
2.6.3 
9.4.1 
6.5.10 
6.5.11 
6.5.15 
6.7.2 
6.7.3 
7.6.3 
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1 
1 

m~ 
W 

1 

K 
K 
V 
m/s 
m/s 
S 
Ω 
Ω 

Ω 
Ω 
Ω 
Ω 
Ω 

Np/m 
rad/m 
1 
m" 1 

(sT)" 1 

m 
1 
As/Vm 
As/Vm 
1 
1 
1 
1 
1 
1 
1 
1 
m 
m 
m 
Am 
Vs/Am 
Vs/Am 

Ouverture numérique 
Fonction de Bessel de deuxième espèce 

d'ordre m 
Nombre d'onde transverse 
Puissance d'impulsion 
Facteur de qualité non chargé 
Facteur de surtension 
Facteur de qualité métallique 
Facteur de qualité d'échantillon 
Facteur de qualité chargé 
Facteur de qualité externe 
Rapport d'ondes stationnaires (R.O.S) 
Matrice de répartition 
Température de bruit d'antenne 
Température de bruit de récepteur 
Tension sur une ligne équivalente 
Vitesse de groupe 
Vitesse de phase 
Admittance équivalente du faisceau 
Impédance du vide 
Impédance caractéristique du 

microruban 
Impédance d'onde 
Impédance caractéristique du métal 
Impédance du guide (tension-courant) 
Impédance du guide (puissance-courant) 
Impédance du guide (puissance-tension) 

Affaiblissement linéique 
Déphasage linéique 
Facteur de couplage 
Exposant de propagation 
Rapport gyromagnétique 
Profondeur de pénétration 
Symbole de Kronecker 
Permittivité complexe 
Constante électrique 
Permittivité relative 
Rendement de désadaptation 
Rendement électronique 
Rendement partiel 
Rendement de puissance ajoutée 
Facteur de couplage 
Rendement de substitution 
Rendement total 
Longueur d'onde de coupure 
Longueur d'onde du guide 
Longueur d'onde du guide chargé 
Potentiel de Hertz 
Perméabilité complexe 
Constante magnétique 
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386 
21 
207 
102 
121 
117 
119 
125 
124 
291 
216 
323 
323 
22 
15 
15 

147 
11 

82 
29 
56 
29 
29 
29 

15 
15 

123 
15 

261 
15 

219 
9 
11 
9 

202 
140 
179 
180 
125 
205 
179 
30 
31 

366 
108 
9 
11 

9.3.1 
2.2.4 
5.8.3 
3.2.9 
3.4.12 
3.4.4 
3.4.9 
3.5.9 
3.5.8 
7.2.2 
6.1.12 
7.6.4 
7.6.5 
2.2.7 
2.1.5 
2.1.5 
4.3.7 
1.4.5 

2.11.7 
2.2.25 
2.7.3 
2.2.25 
2.2.25 
2.2.25 

2.1.5 
2.1.5 
3.5.6 
2.1.5 
6.7.2 
2.1.5 
6.1.23 
1.4.2 
1.4.5 
1.4.2 
5.7.2 
4.2.8 
4.11.4 
4.11.4 
3.5.13 
5.7.8 
4.11.4 
2.2.28 
2.2.32 
8.5.5 
3.3.8 
1.4.2 
1.4.5 
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1 
1 
Vs/Am 
Vm 
1 
C/m3 

S/m 
™2 
m 1 
1 
rad/s 
rad/s 
s -1 

rad/s 

Mobilité des porteurs 
Perméabilité relative 
Tenseur de perméabilité 
Potentiel de Hertz 
Facteur de réflexion 
Phaseur de densité de charge 
Conductivité 
Surface réfléchissante effective 
Potentiel transverse du mode TM 
Potentiel transverse du mode TE 
Pulsation de Larmor 
Pulsation d'aimantation 
Pulsation propre complexe 
Pulsation propre de la cavité 

171 
9 

263 
108 
222 

9 
9 

332 
27 
24 

263 
263 
100 
101 

4.8.4 
1.4.2 
6.7.5 
3.3.8 
6.2.1 
1.4.2 
1.4.2 
8.1.4 
2.2.2 
2.2.1 
6.7.4 
6.7.4 
3.2.6 
3.2.8 
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Air 
Caractéristique 
Chargé 
Coupure 
Diélectrique 
Dissipé 
Echantillon 
Effectif 
Electrique 
Equivalent 
Externe 
Guide 
Hartree 
Entrée 
Incident 
Charge 
Magnétique 
Matériau 
Métal 
Relatif 
Composante transverse 
Composante dépendante de la 
coordonnée transverse 
Vide 
Volume 
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