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Avant-propos

Les micro-ondes se sont beaucoup développées depuis les années 1940 et elles
ont actuellement des applications nombreuses et trés importantes pour les télé-
communications tant terrestres que spatiales, pour le radar et les systémes de
radionavigation, pour 1’observation et la télédétection de la Terre ainsi que pour
le chauffage industriel et domestique. Elles présentent aussi une grande utilité en
médecine ou I’hyperthermie micro-onde est étudiée pour le traitement des
tumeurs cancéreuses, en radioastronomie od les grands radiotélescopes micro-
ondes ont permis des progres décisifs dans la connaissance de 1'Univers, en
recherche physique aussi bien en spectroscopie que pour le traitement et la
caractérisation des matériaux. Par ailleurs, les trés grandes puissances fournies
par des tubes micro-ondes comme les klystrons sont indispensables dans les

accélérateurs de particules, les dispositifs étudiés pour la fusion thermonucléaire

contr6lée ou méme le projet trés ambitieux de satellite de puissance solaire.

L’enseignement des micro-ondes a suscité beaucoup d’ouvrages en langue
anglaise mais relativement peu en langue frangaise. Pourtant les chercheurs fran-
¢ais se sont intéressés trés.sérieusement aux micro-ondes dés les années 1930 et,
apres la coupure de la Seconde Guerre mondiale, un nouvel élan, surtout indus-
triel, a été pris dans les années 1950.

Mais il aura fallu attendre les années 1970 pour que la recherche universitaire
micro-ondes devienne trés active en France, comme en témoigne, depuis lors,
Iorganisation réguliére de Journées nationales de Micro-ondes présentant les
travaux de nombreux centres de recherches dynamiques. Cependant, cette acti-
Vité a donné lieu & des publications trés spécialisées et 2 des ouvrages de syn-
thése d’un niveau trop £levé pour nos étudiants d'TUT, de licence et de maitrise,
d’IUP et de formation continue ainsi que pour la plupart des éléves des Ecoles
d’ingénieurs.

Le présent ouvrage a pour but de proposer une présentation pédagogique
de ’enseignement des micro-ondes, adaptée aux niveaux du premier cycle
(2° année) et du second cycle de I'enseignement supérieur, c’est-3-dire a un
stade de formation o les jeunes gens ont 3 découvrir les micro-ondes et a
acquérir une solide formation de base. Il est le fruit de ma déja longue expé-
rience de I'enseignement des micro-ondes non seulement a ’'université Paul
Sabatier tant 2 I'IUT qu’en maitrise EEA, en licence de télécommunications et &
I'TUP mais aussi en troisi*me année d’Ecoles d’ingénieurs, notamment & Sup-
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. Aéro, Sup-Télécom, I'ENSEEIHT et 'ENAC et enfin en formation continue. La

rédaction de ces chapitres a donc été testée et renouvelée a travers un enseigne-
ment complet 2 des promotions d’étudiants, d'éléves-ingénieurs et de stagiaires
de divers niveaux et cursus.

Cet ouvrage est formé de deux volumes que les éditions Dunod publieront en
1996 et en 1997. Le premier volume traite des notions de base, présentées en
deux parties :

« L'une conceme les lignes utilisées pour la transmission et les circuits. Leur
étude est effectuée A I'aide des concepts de tension et courant qui permettent
un exposé didactique et facilitent la compréhension des principales propriétés
caractéristiques du phénomene de propagation. Les sujets traités approfondis-
sent également la réflexion sur une ligne, le diagramme de Smith et le pro-
bléme de I’adaptation. Les cas des lignes avec pertes et des lignes en régime
transitoire font I’objet de deux chapitres. Enfin sont exposées les applications
de ces bases théorigues pour les lignes bifilaires, coaxiales, microbandes et a
fentes ainsi que pour la réalisation des impédances et des circuits accordés,
essentielle pour les circuits de I’électronique micro-onde.

.L’autre partie de ce premier volume concerne les guides d’ondes et les cavités
.qui sont.évidemment étudiés A I'aide des concepts de champs électrique et
magnétique. La progression pédagogique adoptée, permet d’étudier d’abord la
réflexion et la réfraction des ondes électromagnétiques 2 une interface entre
deux milieux. Puis le guide d’ondes rectangulaire est présenté comme une
structure dans laquelle les ondes se propagent par réflexions successives sur
les surfaces métalliques planes qui le délimitent : c’est seulement aprés avoir
-donné cette présentation physique des phénomenes qu’est effectuée I’étude
mathématique de la propagation dans les guides d’ondes métailiques & partir
des équations de Maxwell. On retrouvera ces deux aspects complémentaires
dans ’étude des guides d’ondes diélectriques. Enfin, le chapitre sur les cavités
électromagnétiques ne traite pas seulement des conditions de résonance d’une
" ¢avité et de sa modélisation, il s'intéresse également au couplage d’une cavité
“par un ou deux acces.

Afin que ce livre soit un outil d'étude et de travail complet. des €noncés d’exer-
clees sont proposés 2 la fin de la plupart des chapitres, avec indication du para-
graphe auquel se rapporte chaque exercice. En général, il s'agit d’exercices qui
doivedt pouvoir &tre traités en quinze  trente minutes maximum pour un étu-
diant qui a bien appris son cours. La solution compléte de chacun des 82 exer-
cices est donnée 2 la fin du livre. En faisant lui-méme ces exercices, en étudiant
enisuite la solution proposée, le lecteur de ce livre dispose d'une réelle possibilité
d’approfondissement et d’assimilation du sujet étudié.

Jsadens,h:remercier trés vivemnent les collegues qui m’ont fait 1"amitié de vérifier

Vexactitude des solutions fournies, €t simultanément, d'effectuer la relecture des

clmupiitres correspondants : Messieurs Michel Aubis el Gabriel Soum fout parti-
- . " 1 * b} R o 3

CARELIEA PRV 208 RUNPEE W PR SR w e

= AVANT-PROPy; .

1.¢second volume de cet ouvrage sur les micro-ondes devrait étre publié en 1997 :
ilraitera, en trois parties, dcs sujets importants que sont :

+ les circuils passifs réciproques et non réciproques

+ la propagation des ondes électromagnétiques en espace libre,

s les antennes,

etil inclura, de méme, des exercices avec solutions complétes.
(omre il faut beaucoup de persévérance pour mener 4 hien une telle ceuvre et
qu les encouragements de ma famille ont été essentiels, je veux dire, en termi-

nant, que je dédie cet ouvrage & la mémoire de mes chers parents, a mes filles
Mirie-Christine et Florence et a Claude, ma femme.

Toulouse, le 20 juillet 1995
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Chapitre 1

Les micro-ondes
et leurs applications

11 DEFINITION ET CLASSIFICATION

1.1.1 Définition des micro-ondes

Le mot micro-ondes est la traduction littérale de 1"anglais microwaves (wave =
onde). Le terme spécifiquement frangais est hyperfréquences, mais I"utilisation
de micro-ondes est plus largement répandue.

Les micro-ondes sont des ondes électromagnétiques dont la fréquence est com-
prise entre 300 MHz et 300 GHz (MHz = Megahertz. = 10% Hz et GHz = Giga-
hertz = 10° Hz).

La fréquence f d’une onde est reliée 2 sa longueur d’onde A dans I"air ou le vide
par Ag = c/foic=3" 108 m/fs. Clest la vitesse (ou célérité) des ondes électro-
magnétiques dans I"air ou Je vide.

* A 300 MHz, la longneur d'onde est Ay = 1 m,

¢ 300 GHz. la longuenr d'onde est Ay = 1 mm.

Les micro-ondes sont done des endes ¢
¢ décimétriques entre 300 MHz (Aq = 10 din) et 3 GHz (A = I dim),
« centimétriques entre 3 GHz (A = 10 em)Y et 30 GHz (A = 1 cm),

« millimétriques entre 30 GHz (A, = 10 mm) et 300 GHz (A = 1 mm).




PS8 Micro-onoes

Evidemment, les frontiéres inférieure et supérieure ne sont pas brutales et I’on
pourra étre amené a s’intéresser & des dispositifs, des lignes ou des types de pro-
pagation qui concement :

* les ondes sub-millimétriques jusque vers 1 000 GHz (A, = 0,3 mm),
« les ondes métriques jusque vers 100 MHz (Ay = 3 m).

1.1.2 Situation des micro-ondes
dans le spectre électromagnétique

Dans le spectre des ondes €lectromagnétiques, on trouve successivement, en par-
tant des ondes les plus longues :

* Les ondes radio-électriques de Ag = 10 km pour f = 30 kHz (kHz = kilohertz =
10% Hz) 2 Ay = 1 m pour f= 300 MHz.

* Les micro-ondes de Ag = 1 m pour f= 300 MHz & Ay = 1 mm pour f= 300 GHz.

* Les ondes infra-rouges de Ay = 1 mm pour f = 300 GHz a A5 = 1 um pour
f=300 THz (THz = Terahertz = 10!2 Hz).

* Les ondes visibles de Aq =0,9 pm & A; = 0,5 pm (1 um = 1 micron = 10~ 6 m).

* Les ondes ultraviolettes de Ay = 0,5 um pour f= 600 THz 2 Aq = 10 nm (1 nm =
1 nanométre = 10~ 7 m) pour f=30 - 1015 Hz.

* Les rayons X et les rayons gamma pour des fréquences supérieures a 3 - 10! Hz
soit pour des longueurs d’onde inférieures & 10~ 8 m.

Les micro-ondes sont donc situées plut6t dans la moitié inférieure, si ’on rai-
sonne en fréquences, du spectre des ondes électromagnétiques tandis que les
ondes visibles de 1’optique sont situées plutdt dans la moitié supérieure.

1.1.3 dlassification des micro-ondes
en bandes de fréquences
ou en gammes de longueurs d’ondes

On distingue successivement :

¢ Les ultra hautes fréquences (en anglais : ultra high frequencies) ou UHF, de
300 MHz & 3 000 MHz. Elles correspondent aux ondes décimétriques (de
Ap=10dm aky=1dm).
* Les supra hautes fréquences (en anglais : supra high frequencies) ou SHF, de
3 GHz 4 30 GHz. Elles correspondent aux ondes centimétriques (de Ao £10em
“adg=1lcm).
* Les extra hautes fréquences (en anglais : extra high frequencies) ou EHF,

de 30 GHz a 300 GHz. Elles correspondent aux ondes millimétriques (de
Ap=10mm a Xy =1 mm).

Pour la partie des micro-ondes située entre 1 GHz et 100 GHz, les utilisateurs
ont classifié¢ un certain nombre de sous-bandes qui sont indiquées dans le tablean
ci-dessous, avec les fréquences et les longueurs d’onde correspondantes.

Bande Bande de f Gamme de Ay
L 1a2GHz 30a15¢cm
S 2244 GHz 15a7,5cm
C 428 GHz 7543,75cm
X 8a12GHz 3,7522,5¢cm
Ku 123218 GHz 2,521,67cm
K 18327 GHz 1,674 1,11 cm
Ka 273440 GHz 1,1140,75¢em
U 40 2 60 GHz 7,545 mm
\% 60 a2 80 GHz 543,75 mm
W 80 a 100 GHz 3,7543 mm

1.2  HISTORIQUE ET APPLICATIONS

Le théoricien fondateur de I’électromagnétisme moderne et, par conséquent, des
bases théoriques des micro-ondes est James Clerck Maxwell qui formula, dans
les années 1860, les célebres équations (vol. 2, chapitre 5) qui portent son nom
et qu’il publia en 1873 dans son Traité sur Iélectricité et le magnétisme.

Un'e vingtaine d’années plus tard, en 1888, Heinrich Hertz fut le premier a pro-
duire expérimentalement et & détecter des ondes €lectromagnétiques a une fré-
quence de I'ordre de 1 GHz. C’est pourquoi, on appelle souvent ondes hert-
ziennes, les ondes décimétriques. Lord Rayleigh, pour sa part, démontra théori-
quement en 1897, la possibilité de faire propager des ondes dans des tuyaux

:inetalhques creux a section rectangulaire ou circulaire, que I’on appelle guides
“ondes.

A la suite des travaux de Hertz, la radioélectricité connut un développement trés
Important. Les expériences de Marconi, dans les années 1890, montrérent qu’il
eEaJt possiblf: d’établir une liaison entre denx points de la Terre par propagation
d (;nd.tas radioélectriques en espace libre. Kennelly et Heaviside, au début du
XX" siecle, découvrirent les propriétés réfléchissantes, vis-a-vis d’ondes décamé-
triques, de certaines couches de Iionosphére vers 100 km de hauteur. Les radio

g}l t:eleconnnun.ications modernes (la TSF, « télégraphie sans fil », comme 1’on
1sait alors) étaient nées [1].
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Les ondes radioélectriques nécessaires pour ces liaisons de télécommunications
étaient produites par des tubes électronigues inventés en 1907 par Lee de Forest.
Pendant 50 ans, jusqu'a Vavénement des transistors et des dispositifs a I'état
solide. ces tubes ~ triodes et tétrodes ~ furent universellement utilisés.

Des techniques radioélectriques nouvelles virent ensuite le jour. Eo 1920, les
mieres émissions de radiodiffusion eurent lieu, notamment en France. depuis
un émetteur situé a la Tour Eiffel, sous I'impulsion du général Fertié¢ qui trans-
posa ainsi dans le domaine civil, les progrés effectués par I'électronique dans le

- domaine militaire pendant la Premiére Guerre mondiale.

Dans les années 1930, la mise au point du premier tube micro-onde, le magné-
tron, et de la premigre antenne micro-onde, le réflecteur paraboloidal, permirent
le développement d’un systeme spécifiquement micro-ondc : le radar (pour
Radio Detection and Ranging). Des recherches importantes furent alors effec-
tuges dans les grands pays industrialisés. Les équipes francaises obtinrent des
résultats importants, concrétisés par I'implantation de radars & bord des navires,
notamment en 1935, a bord du paquebot Normandie. Les radars anglais, égale-
ment trés performants, permettaient, dés 1939, une surveillance efficace de I'es-
pace aérien britannique. L'apport des Etats-Unis pendant la Seconde Guerre
mondiale fut considérahle et Jes recherches du Massachusetts Institute of
Technology (le célgbre MIT) furent publiées entre 1945 et 1950, en unc collec-
tion [2] de 25 volumes qui servirent de bible aux étudiants et chercheurs en
micro-ondes du monde entier. Certains de ces volumes ont une telle valeur de
!éférence qu'ils ont été & nouveau publiés ces derni¢res années !

,Dés lors, le développement des micro-ondes fut considérable ct les applications

noh:bteuses et importantes :
b
'Chauffage industriel et domestique (fours a3 micro-ondes) [3]
‘Grfice A T'utilisation de magnétrons comme tubes de puissance et la pro-
pnélé des micro-ondes, de pénétrer au coeur de matériaux de type diélec-
~.triques 2 pertes, il est possible d'y dissiper de Pénergie. Ceci permet un
™ chauffage plus rapide et plus homogene que par les méthodes tradition-
7" tielles. La fréquence utilisée est de 2 450 MHz.
r' -&"" L

' {a ,Médecme

t hyperthcrrme micro-ondes est étudie pour le traitement de tumeurs can-
iy J_Cércuscs. Le probléme étant de n’irradier a unc température précise, que la
* &One occupée par la tumeur. Inversement, une exposition prolongée (plu-
Fieurs heures) aux micro-ondes peut étre dangereuse, de méme d'ailleuss qu’a
w.«1'importe quel type de rayonnement €lectromagnétique (celui du soleil, par
-g cxemple). Le seuil 2 ne pas dépasser est dc | mW/em? soit 10 W/m?.
"aerh
1‘ Radioastronomle 4]

Qn a.découvert que le rayonnement des étoiles et des galaxies est trés riche
" dans le domaine des micro-ondes et que I'on peut en retirer des informa-
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tions complémentaires de celles recueillies dans le domaine du visible.
Cest ainsi qu’ont é1¢ mis au point des radiotélescopes munis d’une grands
antenne paraboligue. de 100 m de diametre ou plns (vol. 2. chap. 13 « Les
antennes a réflecteurs »), et d'amplificateurs a trés falblb bruit (Masers),
refroidis si nécessaire, a la température de 1'hélinm liquide (4 K). La radio-
astronomie a permis de faire de grands progres dans la connaissance de
I"univers. notamment par 1'observation a plusicurs centaines de millions,
voire & plusicurs milliards d années-Tumiere. de galaxics ou de sources now-
velles telles que les guasars

- Electronique

On sait maintenant réaliser des circuits et des dispositifs trés performants
qui accomplissent en micro-ondes les grandes fonctions de 1'électronique
classique : oscillation, amplification. mélange ¢t multiplication de fré-
quence 5/ Cela a é1¢ possible grice a fa conception et & I'élaboration de
composants actifs tels que diodes et transistors spécifiques, et de compo-
sants passifs appropriés (vol. 1. chap. 10 et vol. 2. chap. 1), I.a miniaturisa-
tion de ces circuils, grace a I'utilisation d’une technologie d’intégration
hybride ou manolithique, les rend particulierement aptes A étre utilisés dans
les techniques spatiales.

“® Radiométrie micro-onde [6]

Cela consiste 2 mesurer a "aide d'an récepteur trés sensible (radiométre 4
puissance totale ou radiometre de Dicke), la puissance émisc en micro-
ondes par une zonc couverte par le diagramime d'une antenne reliée au
radiometre. Ces radiométres peuveut étre aéroportés ou sur satellite et sont
utilisés en télédétection pour I'évaluation de caractéristiques physiques
(humidité, par exemple) ou naturelles (ressources agricoles, par exemple)
de Ta zone abservée. L'avantage de la radiométrie micro-onde est qu’eile
reste opérationnelle. aussi bien la nuit que le jour et méme en présence
d"nne couverture nnageuse et {ou) de préceipitations.

< Radionavigation

Outre le radar {7/, plusicurs systémes /8] permettent d assurer le repérage
et le guidage des avions @ le VOR. (VHE Owmnidirectionnal Range) pour
indiquer la direction, le D.M.E. (Distance Measurement Equipment) et le
TACAN. (militaire) pour indiquer la distance ainsi que I'LL.S. (Instru-
ment Landing System) et hientot te MIS. (Microwave Landing Svstem)
pour Iatferrssage mitomatique

- Accélérateurs de particules
(e sont des klystrons (tubes spécifiquement micro-ondes) de trés fortes
puissances (100 kW en régime permancit) qui fournissent aux particules
I"éncrgie nécessaire pour les accélérer & des vitesses relativistes (vitesses
proches de 3 - 108 m/s). De méme. dans les dispositifs €tudiés pour la fusion
thermonucléaire contrdlée. on compte sur des superklystrons pour produire,
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casdeshg;nﬂogshw coam]gsetde.sﬁbresophqucs d‘anma,mllesquel&s

hgnesﬁbandcssoﬁttrégm'_i_ mrﬁahserlﬁscomosantspa&sxfsctlesub-
strat des Circuits ‘€legtroniqies micro-ondes ; exfin, les guides d’ondes métal-

liques trouvent tpujours une place essentielle dans les techniques de mesure en.

laboratoire et dans la réalisation des circuits passifs. Nous étudierons ces
dwersé@hgnesetles gmhdansleprexmervohxmedeoetouvrage .

1. 3 1 Les prmcupaux types de hgnes et de guides

a) La llgne b|fila|re '

La Tigne bifilaire est hxstoriqucmcnt le premxer type de ligne
qui a été utilisé pour les Haisons télégraphiques et télépho-
niques. Ses deux conducteurs (fig. 1) étaient maintenus A dis-
" tance constante am fmoyen. de supports isolants régutidrement

—espnoés Avec deux conducteurs espacésdezﬁcmeﬁvmm et
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Les Iignes conxiales ppfsentent des bandes passantes g, oo qui
d’achemjner mpltan&pem plusieurs centaines de commnninn
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plexage. i

L’aﬂ‘aibhs&ement présenté par cette ligne dépend de Ia qualxté dn d:élccmque
employé L' am&lioration des cibles coaxiaiix a-été rendue possible par 1 étabora-
tion d’excelleits’ dxélecmque& dont le tableau’ c:-apfés donné leﬁ prmcnplles

Msdqnes.

mum % bandes et a fems(mﬁhurdmﬁ»es)

Les pnnclpaux types de lignessont: . . . ..,

* La microbande (en anglais, microstrip). qui eompmu -un substrat en diélec-
- “trigne compldtement métallisé sur l’upe de ses.faces. et “Tegouvert d’une bande .
métannque -our l’amre face (ﬁg 3a) o
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constante diélectrique à 20° c


sid
Note
facteur de pertes à 20° c
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« La ligne 2 fente (en anglais, sior line) ol les deux conducteurs formant la
ligne, sont déposés sur la méme face du substrat diélectrique (fig. 3b).

« Laligne coplanaire (en anglais, coplanar waveguide) qui présente trois bandes
métalliques séparées par deux fentes d’un méme c6té du substrat (fig. 3¢).

Figure 3. / / / /
icrobande. ’ 74

igne a fente,
= coplanaire.

a) b) 9]

Ces lignes qui peuvent étre fabriquées en mettant en ceuvre la technique trés pre-
cise et bon marché des circuits imprimés, se prétent particulierement bien 2 la
réalisation et 2 la miniaturisation des circuits actifs micro-ondes pour les faibles
puissances.

d) Les guides d’ondes métalliques

Ce sont des tuyaux métalliques, de section rectangulaire ou circulaire remplis,
en général, par de Iair & la pression normale (fig. 4).

Figure 4.

circulaire.

Comme leurs dimensions transversales sont de 1’ordre de 1a longueur d"onde, ils
ne sont utilisés qu’en micro-ondes entre 3 GHz et 90 GHz.

Leurs pertes sont trés faibles car :

+ ils utilisent comme diélectrique 1’air, dont les propriétés isolantes sont remar-
quables,

« les conducteurs dont la section est relativement grande, causent de trés faibles
pertes par effet Joule, d’autant qu’il est possible de les dorer ou de les argenter
intérieurement.

Leur construction est relativement facile et ils offrent aux ondes qu’ils transmet-
tent un blindage total.
e) Les guides d’ondes diélectriques

La partie centrale de ces guides, appelée ceeur, est un diélect.rique complétement
entouré par un autre diélectrique, appelé gaine, dont la permittivité di€lectrique

-urbains et inter-urbains a

‘ sont groupées par deux,

* phoniques existants lorsqu’ils ne sont pas trop gros.
. n ¢

LES MICRO-ONDES ET LEURS APPLICATIONS

est légerement plus petite. La structure transversale est Je plus souvent a symé-
trie de révolution (fig. 5).

La propagation des ondes s’effectue par
réflexions successives a I'interface des deux
diélectriques, de la méme facon que dans les
guides métalliques ol il y a réflexion a I'inter-
face diélecirique-métal. Figure 5.
Guide d’onde
diélectrique.

C’est aux fréquences optiques que 1’on trouve
des diélectriques tels que la silice et ses
dérivés, présentant des pertes trés faibles, infé-
rieures au décibel par kilometre. D’ot le nom
de fibres optiques donné aux guides utilisés 2
ces fréquences.

|
———— gaine diélectrique

Comme le diamétre du cceur va de quelques dizaines de microns dans les fibres
dites muitimodes, 2 quelques microns dans les fibres menomodes, on congoit la
difficulté de leur réalisation et de leurs raccordements. En contrepartie. les
diélectriques qu’elles utilisent sont trés abondants et bon marché.

1.3.2 Les cables utilisés
en télécommunications

a) Les cables téléphoniques a lignes bifilaires

I’ augmentation  trés
rapide du nombre de liai-
sons téléphoniques a
déterminé la réalisation
de céables regroupant des
centaines de lignes bifi-
laires, appelées « paires »
par les techniciens des
télécommunications.
C’est. ainsi qu’ont été
fabriqués des cables

Figure 6.
Céble 2 2% 91 pr
coaxiales,
d aprés [I. pazc

182 paires (fig. 6) et &

1 792 paires. @@= paires
p P A enveloppe de plomb C feuillards de fer
B jute goudronné

constituant ainsi une
« quarte ». La ligne bifilaire élémentaire est constituée de conducteurs en ﬁl de

‘cuivre, de diametre compris entre 0,5 et 2 mip, 'isolés par du papier sec ou du

polyéthylene. Ces cables peuvent &tre enterrés ou supporiés par les poteaux télé-
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; Figure 7.
M - Cible interurbain &
ﬁ - 4 paires coaxiales,
12 quartes en &toile -

$

i

Figure 8.

en 7 torons
de 4 paires chacun,

[ G Y Y

et une paire centrale, -
u‘ d’aprés (10, p. 12). .

Cable & 28 paires -
xales répartes’

d'aprés [11, p. 139].
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: "c) Les cables téléphomques a fibres opthuos

Les fibres optiques- sont de plus en plus utilisées pour ! les télécommunications.
Parmi les diverses techniques utilisées pour I’élaboration de cébles réunissant

) plumeurs dizaines de ﬁbms, nous décnmns la techmgue dite « & jonc cylindrique

m.ﬂ”n!'é,.,- i

Prenons I'exemple d"un cable 2 70 ﬁbres (ﬁg 9). Ce cﬂble rassemble 7 joncs en
plastique (fig. 9b) qui servent de support. Chaque jonc ‘(fig. 9a) suppdtte
10 fibres qui sont déposées dans des rainures gravées & 1a surface du ]onc

- L’ensemble des joncs est protégé par une envgloppe en aluminiumh et une

gaine plastique de 22 mm de diamétre. Lemccmdanmtdeduq.u'onqonsde
cble pogn de délicats m'oblémes de connecthue qui sont nu]oura,hm bien

e R

- fibres permet un débit numérique de 280 Mbius, cor

“jusqu'a de trés, grnges, profondeurs (pius de 1

_' 'd;z%e tranchée par uine charrue sous-nﬁq# mmme depuis le navire
cablier,
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espacés de 9,5 km.

Depuis 1986, les cébles sous-marins posés utilisent la technologie fibre optique - 5

"monomode, en modulation nnm&:que, qui offre une qualité de transmission y
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blissbment de 0, 22 dB/km). La durée de vie préime ces systdmes est de

25 ans,

Les 1 nouvmx systtmes TAT 12 (1995) et ‘TAT' 13 (1996) utilisent deux’ cibies
comportant chacun deux paires de fibres optiques dopées A I'erbium et ‘des

' ﬂnphﬁcateursophquesdnstantsde45km Cbaqupmredeﬁbrespemm

‘mettre un débit de 2,5 Gbit/s. Les performances ont donc ét€ multipliées par un

- factcnrdelOenlDans ce qui est rermarquable.
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a) . structure a fibres avec conducteur
) composite (diamétre extérieur : 8 mm)

gaine isolante
(diametre extérieur : 14 mm)

fils d'acier galvanisé

couches de filins de polypropyléne

couches de bitume aggloméré

diamétre extérieur du cable 36,8 mm

Figure 10.
a. Coupe transversale _ .
d’un céble & minitube } gel thixotropique

en acier avec armure X .
fibres opti
double, ib ptiques

b. Partie centrale
(sans armure double) tube d'acier

du céble, (épaisseur : 0,2 mm
d’apras [13, p. 8]. diametre extérieur : 2,3 mm)

cébles toronnés

gaine isolante
(diametre extérieur : 14 mm) b)

A

1.4 LES SYSTEMES TERRESTRES
DE TRANSMISSION EN ESPACE LIBRE

1.4.1 Les télécommunications
par faisceau hertzien [14]

a) Structure d’une liaison

Puisque le faisceau hertzien utilise la propagation des ondes, une liaison doit
comporter dans chaque sens de transmission (fig. 11):

« un émetteur E et un récepteur R,
+ un modulateur M et un démodulateur D,
« des antennes.

s {51+ Tk

s—{w e ] (e [u s e

modulateur modifie les caractéristiques d’une onde électromagnétique pour
ui faire porter 1’information  transmettre. Le démodulateur effectue I’opération
inverse : il doit fournir un signal S aussi semblable que possible & celui qui a été
appliqué au modulateur. '

L'émetteur produit une onde de puissance et de fréquence convenables pour
quelle puisse transporter 1’information a travers I’atmosphere. Le récepteur
élabore, 2 partir de 1’onde qu’il regoit, un signal utilisable par le démodulateur.

Les antennes sont des dispositifs de couplage entre des lignes de transmission
reliées 2 I’émetteur ou au récepteur et I'espace libre od se propage 1’onde élec-
tromagnétique.

i @i les deux points a relier sont suffisamment rapprochés (courbure de la Terre

_égligeable) et dégagés pour que les antennes soient en visibilité directe, la
liaison peut &tre établie en un seul bond.

Iﬂin revanche, si la distance entre les deux points est trop grande, la liaison doit
étre Etablie en plusieurs bonds en utilisant des stations relais (fig. 12) qui ampli-
fient les ondes regues avant de les réémettre.

Mai_s dans le cas de régions montagneuses oll un obstacle s’interpose entre deux
S'Eanons rapprochées, il est possible d’utiliser un relais passif constitué par un
réflecteur plan, en visibilité directe de chacune des stations (fig. 13).

LES MICRO-ONDES ET LEURS APPLICATIONS

Figure 12.
hertzienne
ieurs bonds
avec relais.

Figure 13.

h hertzienne

lais passif.

o om v e e em
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1.4 les systèmes terrestres de transmission en espace libre
1.4.1 les télécommunications par faisceaux hertziens
a)structure d'une liaison

puisque le faisceau hertzien utilise la propagation des ondes, une liaison doit comporter dans chaque sens de transmission :
-- un émetteur est un récepteur
-- un modulateur et un démodulateur
-- des antennes.


sid
Note
le modulateur modifié les caractéristiques d'une onde électromagnétique pour lui faire porter la formation à transmettre. Le démodulateur effectue l'opération inverse : il doit fournir un signal aussi semblable que possible à celui qui ait été appliqué au modulateur.
L'émetteur produit une onde de puissance et de fréquence convenable pour qu'elle puisse transporter la formation à travers l'atmosphère. Le récepteur élabora partir de l'onde qu'il reçoit, un signal utilisable par le démodulateur.
Les antennes sont les dispositifs de couplage entre les lignes de transmission reliée à l'émetteur ou au récepteur et l'espace libre où se propage onde électromagnétique.

sid
Note
si les deux à relier son suffisamment approché (courbure de la terre négligeable) et dégagé pour que les antennes soient en visibilité directe, la liaison peut être établie en un seul  bond.
En revanche, si la distance entrée les 2 points est trop grande, la liaison la liaison doit être établie en plusieurs bond en utilisant les stations relais qui amplifie les endroits sus avant de les remettre.
mais dans le cas des régions montagneuses ou un obstacle s'interposer entre deux stations rapprochées, il est possible d'utiliser un relais passif constituait pas un réflecteur plan, en visibilité directe de chacune des stations.


'

. ::-:'D"“n =

it
relais
passif
L]
station terminale ;::
[2><)
N station terminale

J Modulations utilisées .

our le faiscean hertzien, 1" affaiblissement de'1’onde porteuse én cours de propa-

- 'on est sujet 2 des fluctuations. D’autre part, certains éléments de la chaine

et -ondx‘:vont une réponse non lin€aire en amplitude. Toutes ces causes de dis-
feions d’amplitude de I’onde porteuse font que la modulation d’amplitude
st pas souhaitable pour les liaisons hertziennes.

3

,‘moduhlation angulaire, en revanche, est trés peu sensible aux conditions de
Ppagation et aux réponses non linéaires en amplitude des équipements. Elle
e en outre, une bonne protection contre le bruit et la plupart des brouillages

fi n’affectent que I’amplitude de la porteuse. o ’

l la rai§?n pour laquelie la ir2s grande majorité des faisceaux hertziens ana-
Biques utilise la’modulation angulaire. Hs sont employés pour transmettre ;

des multiplex analogiques de téléphonie dont la capacité peut aller jusqu’
700 voies téléphoniques, P peut aller jusqu'a

8% du télex ou des transmissions de données 2 moyenne et grande vitesse,

lcs signaux vidéo de la télévision.

g‘-‘ n modulation numérique, les faisceaux hertziens présentent, dans des conditions

prormales de propagation, une qualité presque parfaite puisque 1’on sait qu’a rap-

port signgllbruit i‘denﬁquc les modulations numériques permetient une meilleure
ération du signal que les modulations analogiques. Mais si les conditions de

opagation viennent & se dégrader, la régénération du signal n’est plus possible. -

modulation aumérique, dés que le rapport signal/bruit tombe en dessous d’un

periain séuil alors que 1a récéption est encore possible en modulation analogique.

g es faisceaux hertziens numeériques servent 2 transmettre :

« des multiplex numériques de téléphonie dont le débit peut alier jusqu'a
140 Mbit/s, . . L

o des données numériques a grandes vitesses,.. .-

» du visiophone et de la télévision codée.

1.4.2 Les radiocommunications
avec les mobiles '

-~ T . N :.P.‘

a) Description du systéme

Les systémes de radiccommunication avec les mobiles sont en plein développe-
ment {15]. Ts permettent 2 un abonné d’appeler ou d’étre appelé au téléphone.
Cet appel s’effectue par I'intermédiaire d'une station de base qui est un
émetteur-récepteur muni d’une antenne assurant la couverture d’une zone ou
cellule. Une région géographique relativement étendue peut ainsi étre couverte
par un réseau multicellulaire de plusieurs stations, od une fréquence spécifique
est utilisée pour chaque cellule du réseau.

1l existe, par exemple, des réseaux 2 7 fréquences (fig. 14). Cet_ensemble de
équences peut étre réutilisé en dehors de la région couverte par le réseau multi-
ellulaire. Evidemment, la puissance de chaque émetteur doit-fester moyenne
(< 10 watts) pour que sa portée ne déborde pas des limites du réseau, tout en res-
tant suffisamment efficace 4 I'intérieur de la cellule desservie. '

Lorsque i’ utilisateur se déplace, sa communication téléphonique est traitée par la
station de base du réseau gréce a laquelle le bilan de la liaison est le plus favo-
rable. La taille d’une cellule élémentaire desservie par une station de base, est
d’un diamétre de 10 km environ. Dans des cas bien précis — en zone urbaine oi
la propagation des ondes est plus difficile et ou les mobiles se déplacent plus
lentement — il est envisagé de réaliser des réseaux microceilulaires ot le dia-
metre d’une cellule élémentaire est de 1 km environ.

LES MICRO-ONDES ET LEURS APPLICATIONS

Figure 14.
Exemple

de réutilisation
des fréquences
d’un réseau
multicellulaire

a 7 fréquences.
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Note
b) modulation d'utilisées

pour le faisceau hertzien, l'affaiblissement de l'onde porteuse en cours de propagation est sujet à des fluctuations. D'autre part, certains éléments de la chaîne micro-onde ont une réponse non linéaire en amplitude. Toutes ces causes de distorsion d'amplitude de l'onde porteuse font que la modulation d'amplitude n'est pas souhaitable pour les liaisons hertziennes.

La modulation angulaire, en revanche est très peu sensible aux conditions de propagation et aux réponses non linéaires en amplitude des équipements. Elle offre en outre, une bonne protection contre le bruit et la plupart des brouillages qui n'affectent que l'amplitude de la porteuse.
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Note
c'est la raison pour laquelle la majorité des faisceaux hertziens analogiques utilise la modulation angulaire. Ils sont employés pour transmettre :
-- des multiplex analogique de téléphonie dont la capacité peut aller jusqu'à 2100 voies téléphoniques
-- du télex ou des transmissions de données à moyen et grande vitesse
-- les signaux vidéo de la télévision

sid
Note
en modulation numérique, les faisceaux hertziens présentent, dans les conditions normales de propagation, une qualité presque parfaite puisque l'on sait qu'à rapport signale/bruit identique les modulations numériques permettent une meilleure régénération du signal que les modulations analogiques. Mais si les conditions de propagation viennent à se dégrader, la régénération du signal n'est plus possible en modulations numériques dès que le rapport signal/bruit tombe en dessous d'un certain seuil alors que la réception est encore possible en modulation analogique
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Note
les faisceaux hertziens numériques servent à transmettre :
-- des multiplex numérique de téléphone dans le débit peut aller jusqu'à 140 mégabits par seconde
-- des données numériques à grande vitesse
du visiophone et de la télévision cotée.

sid
Note
1.4.2 les télécommunications avec les mobiles

a) description du système

les systèmes de radiocommunications avec les mobiles sont en plein développement. Ils permettent à un abonné d'appeler ou d'être appelé au téléphone. Cet appel s'effectue par l'intermédiaire d'une station de basse qui est un émetteur -- récepteur muni d'une antenne assurant la couverture d'une zone ou cellule. Une région géographique relativement étendue peut ainsi être couverte par un réseau multiples cellulaires de plusieurs stations ou une fréquence spécifique est utilisée pour chaque cellule du réseau.

sid
Note
il existe, par exemple, des réseaux à 7 fréquences. cet ensemble fréquence peut-être réutilisé en dehors de la région ouverte par le réseau multicellulaire. Évidemment, la puissance de chaque émetteur doit rester moyenne (<10 watts) pour que sa portée ne déborde pas des limites du réseau , tout en restant suffisamment efficace à l'intérieur de la cellule desservie.
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Note
lorsque le utilisateur se déplace, sa communication téléphonique est traitée par la station de base du réseau grâce à laquelle le bilan de la liaison est le plus favorable. La taille d'une cellule élémentaire desservie par les stations de base, est d'un diamètre de 10 km environ . Dans des cas bien précis -- en zone urbaine ou la propagation des ondes est plus difficile et ou les mobiles se déplacent plus lentement -- il est envisagé de réaliser des réseaux microcellulaires ou le diamètre d'une cellule élémentaire et de 1 km environ.


&

11 apparait donc qu’au prix de I'implantation d’un nombre suffisant de stations:
de base, il est possible d’assurer la couverture de régions étendues. Evidemment,
ce sont les zones a forte densité de population et les axes autoroutiers que les
sociétés de ‘radiotéléphonie équipent en priorité. Les antennes utilisées sur les
pylones des stations de base sont du type dipdles (vol. 2, chap. 11 « Les dip6les
rayonnants ») et la connaissance de la propagation des ondes (vol. 2, chap. 7
« Influence de la Terre et de 1'atmosphere sur la propagation des ondes ») est
essentielle pour faire des prévisions de couverture radioélectrique.

Les stations mobiles sont de trois types :
+ les stations montées dans les véhicules, avec antenne & 1’extérieur du véhicule,

+ les stitions portables avec antenne amovible, qui peuvent étre portées a la
main ou montées dans un véhicule,

* les stations portatives avec antenne liée au bloc émetteur-récepteur (masse ==
500 g, volume = 500 cm’, autonomie de 24 heures en veille et de 2 A 3 heures
en communication).”

b) Les divers systémes existants

Au cours des années 1980, le développement des systémes de radiocommuni-

cation analogique s’est effectué d’une manitre assez diverse d’un pays a I’autre.

o Les Etats-Unis et le Canada ont développé d’une maniére unifiée le systéme
AMPS (10 millions d’abonnés) dans 1a bande des 800 MHz.

+ Le Royaume-Uni, I'Italie, I'Espagne et I’ Autriche ont adopté le systeéme
TACS, dérivé de I’ AMPS, qui opere dans la bande des 900 MHz.

* Le systtme NMT 900, également dans la bande des 900 MHz, s’est développé
d’abord en Scandinavie et ensuite en Suisse, aux Pays-Bas, en Espagne et en
France.

. L’Allemagne a adopté le systtme C-NETZ et I'Italie le systtme RTMS, tous
deux dans la bande des 450 MHz.

« En France, Matra a développé le réseau Radiocom 2000 dans les bandes
174-223 MHz et 400-430 MHz. o

Comme on le voit, I’Europe a adopté, sans aucune concertation, des systémes
différents. Heureusement, depuis une dizaine d’années (1987), une norme euro-
péenne a été définie : le GSM (Global System for Mobile Communications) qui
est un systéme numeérique opérant entre 890 et 915 MHz pour I’émission des
mobiles (voie montante) et entre 935 et 960 MHz pour 1’émission des stations
fixes (voie descendante). Cette norme se développe en France sous I’impulsion
de deux opérateurs : la SFR (Société Francaise de Radiotéléphonie) et France
Télécom (Réseau Itinéris).

Un systéme complémentaire, le DCS 1800 est en cours de définition en vue
d’une utilisation en milieu urbain & des fréquences voisines de 1 800 MHz et
pour des portées réduites de I’ordre de quelques kilométres au maximum.

S

it

L R

ity * R

1.5 LES SYSTEMES SPATIAUX

DE TRANSMISSION EN ESPACE LIBRE
[16, 17, 18]

1.5.1 Les divers types de liaisons
par satellites artificiels

Ces liaisons qui utilisent les micro-ondes, servent A satisfaire des besoins de plus
en plus importants, tels que :

« les télécommunications avec des stations fixes ou mobiles,

¢ la radiodiffusion,

* laradiolocalisation et la radionavigation,

« les liaisons avec les sondes spatiales,

* I’observation de la Terre.

@ a) Les télécommunications

Le service fixe de télécommunications assure des liaisons entre stations fixes
pour la transmission :

* de communications téléphoniques,

* de messages sous forme de télécopie de textes,

* de données numériques & haut débit pour la télématique,

* de signaux audio et vidéo pour les téléconférences,

* de canaux de télévision pour les échanges intemationaux d’émissions.

Les satellites qui assurent ce genre de halsons sont principalement les satellites
éostationnaires Intelsat au niveau international, Eutelsat au niveau européen
insi que des satellites nationaux comme, par exemple, Telecom en France. Le

tableau de la page suivante donne les principales caractéristiques de ces satel-
lites.

Le service mobile de télécommunications assure des liaisons entre deux stations
mobiles ou entre une station fixe et une mobile, par I’intermédiaire d’un satellite
assurant le relais. Ce service s’est d’abord développé pour les liaisons maritimes
grice aux satellites géostationnaires Inmarsat ; il s’est progressivement étendu
aux liaisons aériennes.

b) La radiodiffusion

La radiodiffusion par satellite permet, depuis un satellite géostationnaire émet-
tant. une forte puissance (200 a 250 W), de diffuser des émissions de TV ou de
radio FM pouvant étre directement captées papGn usager équipé d’un systéme

LES MICRO-ONDES ET LEURS APPLICATIONS

&



sid
Note
il apparaît donc qu'au prix de l'implantation d'un nombre suffisant de stations de base, il est possible d'assurer la couverture de région étendue. Évidemment se sont les zones à forte densité de population et des axes autoroutiers que des sociétés de radiotéléphonie équipent en priorité. Les antennes utilisées sur les pylônes de stations de base 100 du type dipole et la connaissance de la propagation des ondes « influence la terre et de l'atmosphère sur la propagation des ondes ») est essentiel pour faire des prévisions de couverture radioélectrique.
Les stations mobiles sont de trois types :
-- les stations montées dans les véhicules, avec antenne à extérieur du véhicule
-- les stations portables avec antenne amovible, qui peuvent être porté à la main ou monter dans un véhicule
-- les stations portatives avec antenne liée au bloc émetteur -- récepteur (mas = 500 grammes, volume = 500 cm³, autonomie de vingt-quatre heures en veille et de deux à trois heures en communication)
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Note
b) les divers systèmes existants
au cours des années 1980, le développement du système radiocommunication analogique s'est effectué d'une manière assez diverse des pays à l'autre.
-- les États-Unis le Canada en développer d'une manière unifiée le systèmeAMPS (10 millions d'abonnés) dans la bande des 800 MHz
-- le Royaume-Uni, Italie, l'Espagne et l'Autriche ont adopté TACS, dérivé de l'AMPS, qui opère dans la bande des 900 MHz.
Le systèmeNMT 900, également dans la bande des 900 MHz, s'est développé d'abord en Scandinavie et ensuite en Suisse, aux Pays-Bas, en Espagne et en France.
-- Allemagne a adopté le systèmeC-NETZ et l'Italie le système RTMS, tous deux dans la bande des 450 MHz.
-- en France Matra a développé le réseau radiocom 2000 dans les bandes 174 -- 223 MHz et 400 -- 430 MHz
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Note
comme on le voit, l'Europe a adopté sans aucune concertation, les systèmes différents. Heureusement depuis une dizaine d'années (1997), une norme européenne a été définie. Le G. S. M. (global system foe mobile communication) qui est un système numérique opérant entre 890 et 915 MHz pour l'émission des mobiles (voir montante) et entre 935 et 960 MHz pour l'émission des stations fixes (voie descendante). Cet homme se développe en France sous l'impulsion de deux opérateurs : la SFR (société française de radiotéléphonie) et France Telecom (réseaux jibineris
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Note
un système complémentaire, le D. C. S. 1800 est en cours de définition en vue d'une utilisation en milieu urbain à des fréquences voisines de 1800 MHz et pour déportés réduite de l'ordre de quelques kilomètres au maximum

sid
Note
1.5) les systèmes spatiaux de transmission en espace libre

1.5.1) les divers types de liaison par satellite artificiel

ces liaisons qui utilisent des micro-ondes servent à satisfaire les besoins de plus en plus importante telle que :
-- les télécommunications avec des stations fixes ou mobiles
-- la radiodiffusion
-- la radiolocalisation et la radionavigation
-- les liaisons avec les cent spatiales
-- l'observation de la terre
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Note
a) les télécommunications

le service fixe de télécommunications assure des liaisons entre stations fixes pour la transmission :
-- de communications téléphoniques
-- de messages sous forme de télécopie de texte
-- de données numériques à au débit pour la télématique
-- des signaux audio et vidéo pour les téléconférences
-- de canaux de télévision pour les échanges internationaux démission
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Note
les satellites qui assurent ce genre de liaison sont principalement les satellites géostationnaires Intelsat au niveau international eutelsat au niveau européen ainsi que les satellites nationaux comme par exemple télécoms en France.
Les services mobiles de télécommunications assure des liaisons entre deux stations mobiles ou entre les stations fixes et une station mobile, par l'intermédiaire d'un satellite assurant le relais. Ce service s'est d'abord développé pour les liaisons maritimes grâce aux satellites géostationnaires lignes Inmarsat il s'est progressivement aux liaisons aériennes.
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Note
la radiodiffusion par satellite permet, Dupuis à cette idée géostationnaire émettant une forte puissance (200 à 250 watts) de diffuser les émissions de télé ou de radio FM pouvant être directement captée par un usager équipé d'un système
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1. Il s’agit de la masse du satellite en orbite.
2. 11 s’agit de 1a puissance radiofréquence.

>S :13.- Le premier chiffre (e plus élevé) carrespand 2 la fréquence dans le sens montant / le second
chiffre (le plus faible) & la fréquence dans le sens descendant. ’
réception constitué d'une antenne paraboloidale de 40 2 50 cm de diamétre el
-d’un récepteur hyperfréquence 2 faible bruit. En Europe, plusicurs satellites de
¢ - radiodiffusion sont en fonctionnement, notamment TV-SAT pour I Allemagne ct
, 5 ‘TDF pour la France (voir le tableau). Leurs programmes sont diffusés selon la
2::\ i * . fiorme t!aute définition D2 -Mac Paquet qui donne une image excellente et un son
Le haute fldé]i-[é. Des satellites de té!écommunications comme Intelsat V1 ou
tel- ‘_Entelsat I diffusent aussi des émissions de TV, mais avec unc puissance plus
. [Péduite (20 2 40 W), ce qui nécessite une antenne de réception de 1.50 m de dia-
mtre,
ions .
lg:: “¢) La radiolocalisation et la radionavigation
i
2ndu st radiolocalisation des mobiles 2 1a surface de la Terre est possible grace aux
Bdatellites A défilement placés en orbites basses (850 ou 1 000 km) quasipolaires
gdu systdme international de détresse et de sécurité Sarsat (Flats-Unis), Cospars
BIURSS). Ces satellites captent les signaux émis A 121,5 MHz ou 2 406 MHz
. : eau systéme) par des balises activées manuellement ou automatiquement
=met- =B cas de détresse. [l existe divers types de balises : maritimes (par exemple
ou de BARGOS), aéronautiques ou terrestres. La densité actuelle des stations sol et I
stéme e de satellites de ce systeme permettent d’alerter les services de sauvetage
e » Fiéure, en moyenne, et avec une précision de quelques kilométrcs.
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Il existe aussi des services commerciaux de radiorepérage par satellites autori-
sant I’échange de brefs messages tels que les systémes Locstar en Europe et
Geostar aux Etats-Unis. La précision de ces systemes (de 1'ordre de 100 m), la
légereté des terminaux a bord des mobiles (antenne de 10 cm) sont particuligre-
ment intéressants pour les transports terrestres de marchandises ou de passagers
par la route ou par le rail.

La radionavigation est assurée par les satellites GPS (Global Positionning
Svstem). 11 s’agit d'une constellation de 24 satellites lancés entre 1983 et 1993,
qui effectuent un tour de la Terre en 12 heures a une altitude de 20 185 km. Ils
sont regroupés par 4, régulierement répartis dans 6 plans orbitaux. Chaque satel-
lite émet deux fréquences, I'une a 1 575 MHz et I"autre a 1 227 MHz, qui sont
porteuses de signaux codés occupant des bandes de fréquence de 20 MHz. En
service payant, les précisions obtenues sont de 21 m en position horizontale et
de 34 m en position verticale ; elles sont multipliées par cinq en service gratuit.
Les antennes de réception sont miniaturisées (Micro-ondes, vol. 2, chap. |§
« Les antennes a éléments imprimés »),

d) Les liaisons avec les sondes spatiales

Griice a ces liaisons, qui se situent en bande X, il est possible de communiquer

avec des sondes explorant notre systéme solaire et qui se trouvent & des distances

de centaines de millions voire de milliards de kilometres. Citons notamment :

« les sondes soviétiques Venera ct les sondes américaines Mariner et Pioneer,
pour I"exploration de Vénus :

* les sondes soviétiques Mars et Phobos ct les sondes américaines Mariner et
Viking, pour I'exploration de Mars :

* les sondes américaines Pioneer 10 et 11 et Voyager | et 2, pour |'exploration
de Jupiter et Saturne ;

la sonde Voyager 2 qui, aprés avoir survolé Jupiter le 9 juillet 1979 et Saturne
le 26 aofit 1981 survola Uranus le 24 janvier 1986 ct Neptune le 24 aoGt 1989,
transmettant des images d'une qualité remarquable et d’un intérét inestimable
pour la connaissance du systéme solaire ;

la sonde Giotto qui a transmis le 13 mars 1986 les images de sa rencontre avec
la comete Halley.

la sonde Galileo qui, depuis décembre 1995, nous envoie d’excellentes vues
de Jupiter et ses satellites (Io ¢t Europe).

la sonde Cassini qui doit atteindre Saturne et son satellite Titan en 2004,

e) L'observation de la Terre
Ces applications se sont notamment développées depuis le début des années
1980 : ‘

* Satellites météorologiques comme Météosat (1977-1981 et 1989) suivis par
les MOP lancés en 1989, 1990 et 1993 ;
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Note
de réception constituée d'une antenne paraboloidale de 40 à 50 cm de diamètre et les récepteurs hyperfréquences à faible bruit. En Europe plusieurs satellites de radiodiffusion sont en fonctionnement, notamment TV -- SATpour l'Allemagne et PDF pour la France. Leurs programmes sont diffusés selon la norme haute définition D2 Mac Paquet qui donne une image excellente et un sens haute-fidélité. Des satellites de télécommunications comme Eutelsat VI ou Eutelsat I diffuse aussi des émissions de TV mais avec une puissance plus réduite (20 à 40 watts) ce qui nécessite une antenne de réception de 1,5 m de diamètre
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Note
la radiolocalisation des mobiles à la surface de la terre est possible grâce aux satellites à défilement placé en orbite basse (850 ou 1000 km) quasi polaire du système international de détresse et de sécurité Sarsat (états unis), Cospars (URSS). Ces satellites captent les signaux émis à 121,5 MHz ou à 406 MHz (nouveau système) par des balises activées manuellement ou automatiquement en cas de détresse. Il existait divers types de balises : maritime (par exemple héros ROOS), aéronautiques ou terrestres. La densité actuelle des stations sol et le nombre de satellites de ce système permettent d'alerter les services de sauvetage ont une heure en moyenne et avec une précision de quelques kilomètres

sid
Note
il existe aussi des services commerciaux de radio repérage par satellite autorisant l'échange de braves messages tels que les systèmes Locstar en Europe et géo star aux États-Unis. La précision de ces systèmes (de l'ordre de 100 mètres), la légèreté des terminaux abordés mobiles (antennes de 10 centimètres) sont particulièrement intéressants pour les transports terrestres de marchandises ou de passagers par la route ou par le rail .
La radionavigation est assurée par les satellites G. P.-S. (global positionning system) . Il s'agit d'une constellation de 24 satellites lancés entre 1983 et 1993 qui effectuait un tour de la terre en douze heurs à une altitude de 20.185 km. Ils sont regroupés par quatre, régulièrement répartis dans six plans orbitaux . Chaque satellite émet 2 fréquence , l'une à 1575 MHz et l'autre à 127 MHz qui sont porteuses de signaux codés occupant des bandes de fréquences de 20 MHz. En service payant, et précision obtenue sans devait émettre en position horizontale et de 34 m en position verticale, elle sent multiplié par cinq ans servis gratuits. Les antennes de réception sont miniaturisées
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qui est' A faisceatn § "“ouifnmeauconfome,pumetdesmhn

mmWMWqudmemum

b) Ualionsdo -radibdmusion (fig. 16)

Les émissions & transmetire sont envoyées vers le satellite depuis Ia statior _
d’émission T). D’autres signaux de télémesure et de télécommande sont
envoyésparunestauondecmuﬂ}copérauonne} N

e Tgo
,_A.p-én tmtcment (amphﬁcanon et changement de fréquence) par le ou les nq:e-

wﬁ\r‘e obtenue soit par un fmwem 2 découpe cm:ulure ou elli
gnmdlépm-une antenne&réﬂecneuraﬂmentéparune somepnmme
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goit par un faisceau conformé, engendré par une antenne a réflecteur alimenté
par un réscau de plusieurs sources primaires.

Des bandes de fréquences ont été attribuées aux divers systémes de radiodiffu-
sion. Chaque bande de fréquence est partagée en un certain nombre de canaux,
chaque canal étant réservé a un programme de TV ou de radio FM. Par exemple,
1a bande 11,7-12,5 GHz a été partagée en 20 canaux émis en polarisation circu-
laire gauche et 20 autres en polarisation circulaire droite. Les fréquences cen-
trales de deux canaux émis dans la méme polarisation sont séparées de 40 MH7
environ et celles de deux canaux émis en polarisations orthogonales sont sépa-
rées de 20 MHz environ. En Europe, chacun des 8 pays utilisateurs de cette
bande s’est vu allouer 5 canaux.

Le satellite d’un pays utilisateur (tel que TDF1 pour la France ou TVSAT pour
I'Allemagne) va donc émettre ces 5 canaux sur sa zone de couverture. Ce satel-
lite a 5 répéteurs qui amplifient chacun 1 canal. Un multiplexeur d'émission
permet de rassembler ces canaux, sans les mélanger, pour les envoyer vers I"an-
tenne d’émission.

1.6 ATTRIBUTION DES BANDES
DE FREQUENCES MICRO-ONDES

* A partir de 100 MHz (\y = 3 m)

 Les principales attributions 1égalisées en France sont les suivantes :

¢ la radiodiffusion FM (Bande II) de 87,5 2 108 MHz ;

* la radionavigation pour I’aviation civile : ILS de 108 a 112 MHz et VOR de
1122118 MHz ;

.+ les radioamateurs de 144 2 148 MHz ;

whitiehk & TN

¢ la radiodiffusion TV (Bande I1I) et les radiocommunications avec les mobiles
terrestres de 174 2 223 MHz ;

- * la radionavigation pour |'aviation civile : ILS de 328 & 335 MHz ;

¢ Ia radiodiffusion TV (Bandes IV et V) de 470 4 830 MHz ;

* les radiocommunications avec les mobiles terrestres (systeéme GSM) de 890 4
960 MHz ;

* la radionavigation pour I'aviation civile et les armées (DME, Tacan, Radar) de
9602 1260 MHz et de 1 260 3 1 350 MHz

e la radioastronomie de 14002 1 427 MHz;

+ ¥:les liaisons mobiles pour les reportages TV : 1 429-1 452 MHz, 1 460-
‘1484 MHz et 1 492-1 515 MHz;

LES MICRO-ONDES ET LEURS APPLICATIONS u’

» la radionavigation (systéme GPS) de 1 217 & 1237 MH7z et de | 565 a
1 585 MHz ;

* les (élécommunications par satellite avee les mobiles (hatcaux on avions) via
le systeme Tnmarsat de 1 530 4 1 544 MHz (liaison descendante) et 1 626 2
1 645 MHz (Jiaison montante) ;

» les radioconyunications avece les mobiles autour de | 800 MH7z ¢

o les Faisceanx hertziens de 2 10002 300 My |

* le chauffage indnstricl et domestique (fours & micro-ondes) i 2 450 MHz

+ la radionavigation pour ["aéronautique de 2 700 a 2 900 MHz.

Au-dela de 3 GHz (A, = 10 cm)

I.es micro-ondes sont surtout utilisées pour les télécommunications par fais-

ccaux hertziens et par satellites artificiels ainsi que ponr I"aviation civile.

*» Les principales bandes utilisées pour les faisccaux hertziens sont les
suivantes : 3.8 24 4,2 GHz © 4.4 4 499 GH7 (armées) 1 54 a4 7.1 GHz ;74 a
7.9 GHz (armées) ; 82a85GHZ, 1072 117 GHz 1 1273132 GHz ; 144 a
15.35GHz ; 17,7 4 19,7 GHz.

* Tes principales bandes utilisées pour I'aviation civile sont : 4,2 a 4.4 GHz
(systemes d'altimétric). 5 a 5.1 GHz (MLS. microwave landing system) 1 5.35 4
5.47 GHz (radars de bord).

» Les principales bandes utilisées pour les laisons par satellite (Région ) sont
les suivantes :
< de 3.4 a4.2etde 5,725 3 7.075 GHz pour les télécommunications civiles,

de 7,25 47,75 et de 7,9 4 8.4 GHz pour les télécommunications militaires,
de 10,7 2 11,7 GHz pour les télécommunications civiles et Ta radiodiffusion,
< de 11,72 12,7 GHz et de 14 a 14,8 GHz pour la radiodiffusion,
- de 17.3 2 19,7 GHz pour les télécommunications civiles.
Comme on le remarque. certaines de ces bandes sont utilisées en partage avec
les faisceaux hertziens. sclon des conventions dexploilation trés précises.

Au-dela de 20 GHz ()5 = 1,5 cm)

Les bandes de fréquences ne sont pas encore définitivement attribuées, Des
recherches sont en cours pour I'itilisation de ces fréquences. en dehors des raies
d’ahsorption de la vapeur d'cau (vers les 22 GHz).
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21 'MODELISATION DE LA LIGNE
2.1.1 Le modéle

Figure 1.

Ligne de longuc:
G, générateur ;

Zp, impédance
charge.

R TR S _ o X i
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Soit une ligne de transmission, de longueur ¢, alimentée 2 une extrémité par un
générdteur de tensions H.F. et fermée 2 I' autre ext uﬁﬁﬁ% ilyédance Zp
Ve I (fig. 1). En haute fréquence, dufa:tque!alongu‘wr Wmﬁngénéml
[LAE s grde devent dz longueus.d’onde A, il en:résulic queda tension et le couraat (ou
- -lewchampulectrique ot misgnétique, silesmmﬂvmmpwwmpas

&tre utilisés) varient le Iong delaligne.
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Figure 2.
Modélisation

par un quadripdle
a. de la ligne

b. d’un trongon de
ligne de longueur
unité.
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Pour faire I’étude de ces phénomenes, il convient d’adopter une modélisation de
la ligne. Le modele utilisé est un réseau (fig. 2) qui comporte :

* en série, une résistance R et une inductance L, pour représenter respectivement
les pertes d’énergie active et réactive dans les conducteurs de la ligne,

* en paralléle, une conductance G et une capacité C pour représenter les pertes
d’énergie active et réactive dans le diélectrique de la ligne.

En haute fréquence, la difficulté du probléme vient de ce qu’il est impossible —
du moins dés que la ligne n’est pas de longueur trés faible devant A — de la
modéliser par un seul quadripdle (fig. 2a) que 1’on pourrait considérer comme
fermé & une extrémité sur le générateur et a I’autre sur la charge. Il faut
alors faire 1’approximation qui revient a décomposer la ligne en une suite d’élé-
ments identiques, 1’élément unité étant pris trés petit devant A pour qu’on
puisse le représenter avec une erreur négligeable par le quadripdle a constantes
localisées de la figure 2b. R, L}, G, C, représentent respectivement la
résistance, 1’inductance, la conductance et la capacité réparties de cet élément
unité.

2.1.2 Domaine de validité

Ry, Ly, G, C; sont appelées les constantes ou parametres primaires de la ligne.
Les seules lignes pour lesquelles il sera possible de les calculer sans difficulté,
sont les lignes dites T.E.M. ol les notions de tension et courant gardent un sens.
Sur ces lignes, en effet, les champs E et H se trouvent dans des plans perpendi-
culaires aux conducteurs (d’ou I’appellation T.EMM. = Transversal Electric and
Magnetic fields) et il est donc possible d’en déduire les tension et courant. Les
lignes coaxiales, bifilaires et triplaques en sont de bons exemples (voir chapitres
1,8et9).

Par contre, d&s que les champs ont une composante longitudinale (c’est-a-dire
dans la direction des conducteurs), la notion de tension n’a plus de sens et les

Aoanctantac mrmalrac na nanvant nlihe Atra ~alArnldac Airantarmant Mact 1A Ane

Par ailleurs, il est trés important de noter, dés maintenant, que 1’étude qui sera
faite dans ce chapitre et les suivants est spécifique dans ses détails, mais néan-
moins générale dans ses conclusions. En effet, les équations que nous écrirons,
les relations que nous établirons en appliquant les concepts tension et courant au
modele décrit au paragraphe 2.1.1, ne sont valables dans leur forme et dans le
détail des calculs que pour les lignes de type TEM. Cependant, tout ce qui sera
exposé dans ces chapitres concernant la nature et les caractéristiques des
régimes de propagation, le diagramme de Smith, le probléme de I’adaptation, les
régimes impulsionnels, est également valable pour d’autres types de lignes
comme les guides d’ondes.

2.1.3 Intérét de ce modéle

1l provient de ce que, & propos d’une étude particuliére aux lignes bifilaires et
coaxiales & ’aide des concepts tension-courant et du modgle (Ry, Ly, G, )
nous établirons des résultats et expliquerons des phénomenes que I’on pourrait

trouver pour les guides d’ondes, par exemple, en utilisant les-concepts de champ
€lectrique et magnétique.

I faut d’ailleurs noter que les lignes T.E.M., pourraient aussi étre considérées et
étudiées comme des guides d’ondes €lectromagnétiques, les champs se propa-
geant dans le diélectrique ot les conducteurs sont plongés. Ce fut le point de vue
des premiers théoriciens de la radio-électricité (Hertz et Poincaré notamment).
Malheureusement, 1’exposé de cette méthode est assez ardu et peu explicite
tandis que l'utilisation des concepts tension et courant permet, tout en restant
correct, de donner un exposé simple et significatif,

2.2 EQUATION DE PROPAGATION

Nous étudions une ligne de transmission, de longueur ¢, alimentée, & une extré-
@té, par un générateur de tensions H.F, et fermée, a I’autre extrémité, sur une
1m.pédar1cie Zp (fig. 1). Pour les applications, 'origine des abscisses sera prise
s<?1t au 'ger}érateur, soit 2 la charge, soit en un point de la ligne ol se trouve une
d}5cont1nu1té a éwdier. Si Iorigine est au générateur (2 la charge), I'axe des abs-
cisses est orienté vers la charge (le générateur) afin qu’un point de la ligne ait
tcn..uours une abscisse positive. Pour ce chapitre, nous supposerons que I’axe est
orienté du générateur vers la charge avec origine au générateur.

Nonc allanc traitar la ann mfngon] as...  3° .
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x+dx  Grace a I'utilisation de la nota-
—t™  tion complexe, il est possible
d’écrire que les valeurs instanta-
nées complexes de la tension p(x,
1) et du courant i(x, 1) sont le pro-
duit des amplitudes complcxes
V(x) et [(x), qui ne dépendent
que de la variable spatialc x, par
la fonction F(1) représentant les
variations dans le temps. En

== Cydx

- ghgime sinusoidal : F(1) = ¢1®" . nous avons donc :

- i v(x, 1) = V(x) eI avec V(x) = V(x) e 0

iCx, 0= 1) 3 avec  I(x) = f(x) e o

"7 ¥(x) et I(x) sont les amplitudes réelles ou modules.

@Jx) et 9, (x) sont les phases.

valeurs instantanées réelles sont :
v(x, 1) =R [ulx, N] = V(x) cos [at + @,(x)]
i(x, ) =R [i(x, N1 = I(x) cos (o1 + @, (x)]
totation réelle, les variables 7 et x sont liées dans la fonction cosinus et ne
avent étre séparées. C'est pourquoi il est plus intéressant d’utiliser la notation

iplexe dans laquelle la dependance temporelle F(1) = ¢ 1 peut étre mise en
ur.

d.variation de tension dv quand on se déplace de dx sur la ligne est égale a la

P8e Ya variation de tension — R, dx i due 2 la résistance ;
4 -3 1
£ ¥ de la variation de tension ~ L dx (0i/9t) due & I"inductance.

N

: ":"=“’\’|1.'""L|—a; (n

f"; atiation d’intensité de courant di quand on se déplace de dx sur la ligne est
€ 2 la somme :

g oL Qéurant s’écoulant par défaut d’isolement - G, dvy;

du courant s’écoulant par la capacité - C; dx (dv/ o),

ol v
=G, v-C
3 nv 17 ,)' (2)

t .,dev(l)«et (2), on montre facilement que | et v satisfont les équations,
dé télégraphistes.
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Dans le cas oun le régime est sinusoidal, (1). (2). (3) et (4) deviennent :

v
=== (R +jlyml )
ox
ol . (
== (G (‘| Y ©®

o
2’V
_)5 =Ry +jL oG +jCi oY @
ox »
2l . O
g =Ry Ly o) (Gy+jCran! ®
o’ .

Posons : Y=y Ry +iL ) (G +jCron A ®

Cest une quantité complexe que I'onappelle la constante de propagation et dont
nous ferons 1’étude plus loin. (7) et (8) s"écrivent donc :

Ce sont les équations de propagation de fa tension ct du courant le long de la
ligne.

(10a) et (10b) admettent des solutions de {a forme -
Veo=Vie TV, eV (11a)
Sy =le Yl el (11b)

V. 1 V.. I, sont des constantes dintégration. 11 est évident d’aprés (5) ou (6)
qu'elles sont liées deux i deux puisque 'on a en effet :
Vi VY, /Ri+iLio

N X . 12
I I, \ i +1C m (12

.

quantité qui est homogéne & unc impédance.

(10a) | (10w) L~
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quantité que I’on appelle I'impédance caractéristique de la ligne et dont nous
verrons plus tard la signification et I'importance.

2.3 ETUDE DES SOLUTIONS DE L’EQUATION
' DE PROPAGATION '

VY et ] ayant la méme forme, il sufﬁt de falrc cette étude uniquement pour Y, par
exemple.

2.3.1. Mise en évidence de la superposition
de deux ondes -

Nous voyons, d’aprés (9) que b estdela forme o+ jp. Donc
¥, 1) = Yx)e I =y, e~ el By ¥, 0% gitar+ B 14)

“"Cette expression est la somme de deux termes :

* L'un dont.J'amplitude diminue lorsque x augmente, c’est-a-dire pour un dépla-
cement du génératenr vers le récepteur ; il caractérise une onde incidente
(indice ). .

* L'autre dont I'amplitude diminue lorsque x diminue, c'est-3-dire pour un
déplagement du récepteur vers le générateur ; il caractérise une onde réfléchie
(indice r). .

Par conséquent, la tension sur la ligne résulte de la superposition de deux ondes

se propageant en sens contraire. Méme chose pour le courant.

2.3.2. Caractéristiques de ces ondes

Enudions e terme vi(x, 1) = ¥, e~ % g J(07 = Bx) as)
Passons aux valeurs instantanées réelles : vix, ) =R [vdx, 0]

¥, étant complexe, nous écrirons : V; = V; ¢ i -

Donc: - vix, 1) = V; e~ % cos (r + ¢ ~ Px) (16)

1l s’agit d’une onde dont I'amplitude diminue exponentiellement 2 mesure que
I’on se rappmche du récepteur. -

En un point donné de la ligne, la ténsion est une fonction sinusotdale du temps
dont la périodicité dans le temps est la période :

I : an
— .

A un instant donné, la tension est une fonction sinusoidale dc I’abscisse x dont la
pénodlcxté dans: l’espwe est la longueur d’onde :

A,::-—- 18
B (18)

Enfin, cette onde se déplace vers les x croissants avec la vitessé'constante .| _
= /B, appelée « vitesse de phase ». 11 suffit en cffct pour trouver la vitesse ‘8

Yp=

de ’onde, d’émrequc mt+<p Bx =cte.

Soit encore : (Ddt-bdx-o.

D’otr:

Lémde du terme y(x, ) =V, e ™ 9 + B%) mettrait de 1a méme fagon en évi- 8

dence une onde :

* dont I’amplitude diminue exponenucllement a mesure que I’on se déplace vers - 3

le générateur,

. * de pérlodicité dans ’espace A = 2n/B et dans le temps T = 21/,

* qui se déplace en sens inverse avec la méme vitesse a)/ B.

De telles ondes sont appelées des ondes progressives amorties. Leur superposi-

tion donne naissance & un phénomé.ne d’ondes semi-stationnaires, qui est le .3
régime général de fonctionnement d’une ligne. Nous I’étudiegons en détail dans .
le prochain chapitre pour le cas d’une ligne sans perte et dans le chapitre VI

pour le cas d’une ligne avec pertes.

2.3.3 Le paramétre de propagation y

Le pafamétre Y apparait comme un paramétre de propagation dont :

* la partie réelle a est un parametre d’affalbhssement exprimé en Nepers par

metre ou en décibels par métre (1 dB =0:4151 Np) ;

N

(19) ¥,

* la partie imaginaire [} est un parambtre de phase exprimé en radians par matre

(1 radian = 57,30°).
Dans le cas particulier des lignes sans perte (LSP):R; =G, =0

: 1
—_ (l‘—fO,B=G)‘/Ll C‘l etvp=72;?].
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- Iﬁi ondes se propagent sans affaiblissement et I’on peut montrer que leur vitessc
- de pagation v, est égale 2 la vitesse de propagation des ondes électromagné-

tiques dans le-diélectrique dont est constituée la ligne.

Nous allons maintenant étudier les expressions de la tension, du courant et de
Pimpédance en un point d’une ligne de transmission de longueur finie tout
d'abord dans le cas général et ensuite dans quelques cas particuliers.

2.4 EXPRESSIONS DE LA TENSION,  *
. DU COURANT ET DE L'IMPEDANCE

Les quantités connues sont Vo 1o Yet Z.. Nous voulons calculer V(x) et I(x) en

fonction de ces quantités dans le cas od la ligne est terminée sur une charge
quelconque. D’apres (11a) et (11b) :

Vo=Vi+V,=Z.(;~1)

N e 4
Ly=1;+1,= '!‘-Z—r"-r
A partir de ces relations, nous obtenons :
Vo+Z,.1
V,= =07 70 2m
2
Vo-Z.1y
LN Yr=m ‘ @)
4 ly Yy
i I;= 3 + 27, (22)
5 Iy Yy :
p e e e ——
; R e 72 @
¥
\ A portant ces valeurs dans (11a) et (11b), nous obtenons :
i : V() =Yochyr-Z Iyshyx 29)
e Vo
Jxy=Igchyx~5-shyx (25)
< Z(‘
Zy-7Z, thyx
=2, fom AT 26)
" Z,-Zythyx
6 =
& 12008 le cas des lignes sans perte, les relations (24), (25) ¢t (20) s’écrivent :
2 , V(x) =V cos Bx - j Z, Iosin Bx (27

v

R
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Yo
1xy=1gcos fx—j 7 sin Br (28)
Z,

Zo-i 2.t P

o @
71 7o tg pr

A0=7,

Enfin, il peut étre intéressant de connaitre la valeur de I'impédance d’entrée Z,
en fonction de I'impédance de charge Zg. ID"aprés (26)
Zg+ E“ l]‘_]ﬁy(

R e T (30)
Z.+Zpthyf

Zy=

Dans le cas des lignes sans pertes :
Zp+iZ. tg Bl
go=z, RHIZED 3D
) Z.+jZptgBf

2.5. CAS PARTICULIER : LIGNE TERMINEE
PAR Zg = Z.-» ONDES PROGRESSIVES .
\/{:i i ':'""-,.;" L

Si Zg=Z..il vientd'apres (30) : Z, = Z,..

1l apparait donc que I'impédance d'entrée de la ligne est Z.. Tout se passe
comme si le générateur était directement fermé sur Z.. D’aprés (26) nous voyons

que dans ces conditions :
Z(v) =7, (32)

En tout point dc la ligne, I'impédance est donc I'impédance caractéristique.
Comme :

Zo+ Ze la( Zn)
V=1 [i= |1+
Yi=40 2 L 2 Z(.
Vo=t 07, / _[n( /’n)
wrotha ARV
il en résulte que :
Vi=Vy « YV, =0 et I;=l et [,=0 33
d'ol: Vixy=Vye 1° 34)
et: [)y=Ige 1" 35)
i one Ui i
W'omde Lo :
W™y e g e a2 B«
d’ondes progressives. - - -
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Figure 4.
Décroissance
exponentielle de la
tension, le long d’une
ligne & pertes.

MICRO-ONDES

® Passons aux valeurs instantanées complexes :
w(x, t)=_V_0e‘mej((N—ﬂX) R (36)
iCr, 1) = [ge™ % ed@ B9 @3n
Nous retrouvons dans ces expressions les caractéristiques d’une onde progres-
sive, déja signalées au paragraphe 2.3.2 « Caractéristiques de ces ondes » :
» "amplitude décroft exponentieliement lorsque x augmente-;
* la phase se déplace avec une vitesse « de phase » o/B.
Notons en outre que v et | sont en phase dans le témps et dans 1’espace : donc
toute la puissance transportée par une onde progressive 1’est sous forme de puis-

sance active. Ce régime d’ondes progressives est le régime de fonctionnement
d’une ligne le plus favorable pour le transport de I'énergie.

B Avec un millivoltmétre H.F. qui mesure directernent la valeur efficace de la

tension apphquée ce sont les valeurs efficaces de la tension H.F. sur la hgne que '

I’on obtient :
V(x) Vo

Vi e-or o (38)
VTS :

On observe donc lorsqu’on déplace la sondc de mesure versles x>0 :
« une tension d’'amplitude constante si la ligne est sans perte,

» une tension d’amplitude décroissant exponentiellement si la ligne a des pertes
(fig. 4). '

VA

Méthode de mesure
de -

Enx;: V1.=Ke‘°°‘1
Enx,:V,=Ke™ %2
%

Lo eatmr-xp)

1 ——Vi o )
n—= =
‘é Xy — Xy

1 v :
;O'Ngm = X9 =Xy In T{ . (39)
2.6 CAS PARTICULIER : LIGNE EN COURT-CIRCUIT

OU EN CIRCUIT OUVERT
L’étude du régime d’ondes stationnaires qui s *établit, dans ce cas, sur la ligne est

effectuée de fagon détaillée au chapitre suivant.

| 2. 6 1 ngne en court-arcmt (ZR =0)

A_Celasxgmﬁcquepourx-ez OetV= Of::cnvonsdoncquepourx—
Y(6)=0.D'apres (24) :

En calculant V,, ou [y d’aprés cette relation et en portant la valeur ainsi obtenue
dans les relations (24) ou (25), il vient :

(o
Vv, 212 th; ) @1)
[o=1, 2222 7:; u @2)
thy(€-x)
=2, —— 43
2=Zy—p r (43)
Zy=Z,thyt 44)
Pour les lignes sans pertes : )
sin B (£ —x)
Vo=Vj——— - 5)
sin
< cosB (€ ~x) ;
I)=1Iy "—OE;“—— (46)
£ -
LX) =2 Eg_?g%e_x) ’ 47)
Zy=iZ.1gBe | “8)

~—y
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0=Yochy-Z Iosh1e @




7' .6.2 Ligne en.circuit ouvert (Zg = =)

%” ola signifie que pour x = €, Z = o et [ = 0. Ecrivons donc que pour x = £,
=0. D'aprés (25) :
14
0=lnchy€——%gshy€ (49)
chy(€—x)
Vo=vy———- (50)
st o ch ¥€
shy(€-x)
[()=1y————Z:
(=1, — (51)
20=2 thy€ =
; h 4 X) = 2y e 5
¢ g *thy €~ oY
40 Zy=——
) " thyt (53)
[1]_\6 ..u.' .
r les lignes sans pertes :
ol V=V, C_O_SE(_C:_I_) (54)
(41) ) cos B¢
- si e B
T 1y=1, REY (55)
@2) ; v sin B¢
. Y (g p¢
~ : - ) =2Z, —
o b - =2 tgp-x (56)
“@3) LS .
| < 7 Zc
X : 0= (57)
(44) ‘: 3 .
“
@ CAS PARTICULIER : LIGNE QUART D’ONDE
; L — LIGNE DEMI-ONDE
@n - = (Nous avons vu que dans le cas oi une ligne sans pertes est fermée sur une impé-
Bfice terminale Zp, I'impédance d’entrée est :
(48) iy
N Zp+iZ g B
. 0=2, __,-..T_L_E_ (58)
. h Z.+jZptgpt

PROPAGATION SUR UNE LIGNE EN HAUTE FREQUENCE '

e SiBf=(2n+ 1) m/2cest-d-dire si € = (2n+ D A/4:

z
Zy= 7n (59)
Donc la ligne A/4 est un inverseur d'impédance :
* si Zp est réactif, 7, le sera aussi mais de signe contraire ;
* si Zg est une résistance, Z, sera aussi une résistance plus grande ou plus petite
* que Z_ selon que Zp est plus petit ou plus grand que 7.,

Une application de ce dernier résultat est que 1'on se sert d'une ligne A/4 court-
circuitée comme isolateur TLF. puisque son impédance d’entrée est alors infinie.
* Si Bf = nm c'est—a—dire si £ =n\/2:

Zy=274 ) (60)

Une ligne demi-onde a une impédance d’entrée égale a son impédance de
charge. Ceci est utilisé pour ramener en un endroit donné une impédance égale a
une impédance de charge (antenne par exemple) sur laquelle on ne peut pas faire
directement des mesures.

2.8 LA VITESSE DE GROUPE

Nons avons vu au paragraphe 2.5 qu'une onde progressive de pulsation © se
propage avec une vitesse v, = B. appeléc vitesse de phase :

W 1) = L/n P Cj(ﬁ)l—[}\w (61)

En fait, les ondes qui se propagent sur les lignes de télécommunications ne sont
jamais monachromatigues. Elles sont modulées par des signaux représentant les
informations a transmettre et ces ondes modulées occupent une bande de fréquence
utile d’étendue 2Af autour d'une fréquence centrale f;, : 2Af = (fy + AN - (fn(- Af).

2.8.1 Cas de deux fréquences discrétes

Considérons, d'abord, deux ondes smusoidales de pulsations g + Ao ct @y -
Aw pour lesquelles les valenrs du paramgtre de phase sont ) + AP et B - A :

ML= Yye AT [(‘ ity + Aer - iR+ Afix] + o ll(0, - Aot - (A ABM]

ple 1y =2V e ™ * cos (1Am - xAR) e Yt - Boy)) (62)

Cetle expression représente une onde sinusoidale de pulsation @, - onde por-
teuse e @' = Bs¥) _ dont 'amplitude, qui est modulée a la pulsation Aw. a pour
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Figure 5.
Représentation d’une
onde porteuse (traits
pleins) dont les ampli-
tudes sont modulées
(enveloppe en traits
pointillés).
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enveloppe la courbe € = cos (r Aw — x AB). Nous pouvons donc définir :

* une vitesse de propagation de la porteuse, d’apres :

wor-Pox=cte =v,= oo/Bo vitesse de phase,

« une vitesse de propagation de I’enveloppe, d’apres :

rAw- xAB=cte =v,=Aw/AB vitesse de groupe.
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La représentation graphique (fig. 5) de 1'expression (62) apparait comme une
succession de battements (ou groupes ou paquets d’ondes) qui se répétent pério-
diquement :

* si nous considérons ’un de ces groupes, compris entre les nceuds A; et A,,
nous constatons qu'il se déplace 2 la vitesse Aw/AB ;

* si, par contre, nous concentrons notre attention sur les ondes porteuses (en
traits pleins) qui se trouvent & 1’intérieur de chacun de ces groupes, nous
constatons qu’elles se déplacent avec leur vitesse de phase propre m/ B.

Aux nceuds indiqués par A; et A,, v et i (et, par conséquent, les champs E et H)
sont nuls. Il semble donc impossible que I’énergie électromagnétique soit trans-
{érée dans 1’une ou 1'autre direction a travers ces points, L’ énergie emmagasinée
dans le paquet compris entre A et A,, doit se déplacer avec la méme vitesse que
I'enveloppe : Aw/AB. La vitesse de groupe apparait donc comme la vitesse de
propagation de I'énergie.

2.8.2 Cas d’un spectre continu de fréquences

Prenons maintenant I’exemple, beaucoup plus réaliste en télécommunications,
d’une onde modulée qui occupe une bande de fréquences 2Af autour d’une fré-
quence centrale f;.

W-A0S 0SS ag+A0 & By-AB =P =P, +AB

®,+A® . .
v, = Vye & L:_ A A el=Bx gq) (63)

Supposons que dans toute la bande de fréquences, B(w) differe peu de sa valeur
pour @ = 0 et que nous puissions écrire, avec une bonne approximation :

B-By [d '
> =(—B ) =B’y =B, (64)
- \do ® =y

Nous avons successivement .
B =By + (®—ayp) By
o1 —fx = 01 — By x — (0 - wy) Pyx = (@ —wy)r — (@~ wg) Byx + (wy 1~ Py x)

Dans ces conditions, 1’expression (63) s’écrit :

. W, + A0 . ,
v, )=V e~ el B mo_Am Ale) el@= 09 ¢~ Byx) g0 (65)
(]

Le terme hors de I'intégrale représente une porteuse, de pulsation ®,, se
déplacant & une vitesse a)O/ Bo- qui est la vitesse de phase.

L’intégrale représente 1’équation de 1’enveloppe de la porteuse, qui se déplace
a une vitesse définie par :

\

d—‘”J (66)
B e

1
1-Byx=cte = vy=—=

4 »
B

v, est la vitesse de groupe.

En fait, I’approximation qui conduit 2 la relation (64) est rarement vérifiée dans
toute la bande de fréquences occupée par I'onde modulée. I en résulte que la
vitesse de groupe ne garde pas dans toute cette bande la valeur constante résul-
tant de la relation ci-dessus.
Dans le cas général, la vitesse de groupe dépend donc de la fréquence
dw
v, =

=3 (67)

La variation de Vol /) a des conséquences que nous allons étudier maintenant sur
la qualité de la transmission.

2.8.3 Diagramme de Brillouin - Dispersion

Le diagramme qui, pour une ligne donnée, donne les variations de ® en fonction
de B (fig. 6) est trés commode. En effet, pour un point M de la courbe o) :

* la vitesse de phase est la pente de la droite OM ;
* la vitesse de groupe est la pente de la tangente en M.

PROPAGATION SUR UNE LIGNE EN HAUTE FREQUEN!
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ne ligne T,
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Lorsque cette courbe
n’est pas droite, v, et v,
P sont différentes 1'une de
I"autre et leurs valeurs
varient avee la fréquence.
Comme la vitesse de
groupe est la vitesse de
propagation des diverses
composantes constituant
lc spectre de fréquences
de 'onde modulée, cela
signifie que le temps de
> propagation de ces com-
posantes sur unc fon-
gueur de ligne £ donnée, ne sera pas le méme. H en résultera des distorsions du
signal que représente ce spectre de fréquences. Ce phénomene, trés génant en
télécommunications, est appelé la dispersion d'une ligne.

o

‘ Pour une ligne T.E.M
(fig. 7), nous démontrons

- que la vitesse de propaga-
L tion est indépendante de
la fréquence lorsque les

Vo=V, =l pertes sont nulles, faiblec

© 4

ligne TEM

ou minimisces (chap

. § 2.3 « Etude des solu-

tions de I"équation de

) propagation » et chap. 6,

e § 6.1 « Ftude de Ia

constante de propagation

o e i anl LY Pimpédance carac
éristique ») :

(68)

De telles lignes sont donc exemptes de dispersion et v, =1, ¥ f Nous verrons
qu’il n’en est pas de méme pour les guides d’ondes.

2.8.4 Temps de propagation de groupe

Pour une ligne de longueur £, Ie temps de propagation de groupe 1 g estli¢ il
vitesse de groupe Ver Par:

1,7 (69)

PROPAGATION SUR UNE LIGNE EN HAUTE FREQUENCE ?

Lorsqu'il y a de 1a dispersion
()  Ea, (y ¢ O =(1) d
\«L’ win ‘«2 \-'f)ni.'u . ™ .IX),“ U'L"M - TV - r(’ M (l'

Pour que toutes les composantes du spectee de fréquences du signal transmis
arrivent en phase, il fant done des dispositifs correcteurs du temps de propaga-
tion de groupe : ce sont des filtres introduisant des retards AT variables, tels que :
L EATY = cle vy (70
Lorsque ¢’est une impulsion qui se propage. soent (1,,)M et (1 ) fes vitesses
extrémes du spectre de fréquences que 'on fransmet,
Al'=(1) (t) I‘I ! !
=(1 B = e
2M m ) ()

oing

m

(71

|7 ¢ m

AT est appelé I"élargissement d'impulsion pour une longucur €. Dans les tech-
niques de transmission numérique. ce temps doit rester inférieur a Fintervalle de
temps séparant deux impulsions successives. Clest lui qui limite le débit numé-
rique d"une liaison pour une transmission sur une longueur {




& EXERCICE 2.1

& EXERCICE 2.4

(Paragraphe 2.2 — Equation de propagation)

Démontrer la relation (12) : V,/I;=-V,/I,=Z..

& EXERCICE 2.2

(Paragraphe 2.2 — Equation de propagation)

Les paramétres primaires d’une ligne télépho-
nique d’abonné (fréquences vocales de 1’ordre
de 1 kHz) sont les suivants :

= 3 6
Ri=7-107°Q/m L;=31-10"°H/m
G,=38-10"°S/m C,=58-10"12F/m

DAla fréquence de 1 kHz, calculer ;
R, +j L, o sous la forme p, ej""l.
G+ €, @ sous la forme p, e %,

2) En déduire Z, = R + jX et y= oL + jP.

& EXERCICE 2.3

(Paragraphe 2.3 — Etude des solutions
de I’équation de propagation)

Meéme ligne téléphonique qu’a I’exercice 2.2.

1) A 1 kHz, calculer la longueur d’onde et la
vitesse de propagation.

2) Cette ligne est supposée sans perte. A 1 kHz,
calculer la vitesse de propagation et B.

g (Paragraphe 2.4 — Expression de la tension,
du courant et de I’'impédance)

Un générateur de force électromotrice 100 volts,
d’impédance interne Zs = 50 Q alimente une
ligne d’impédance caractéristique Z,. =100 Q
sur laquelle 1a longueur d’onde A = 1,5 m. Cette
ligne qui a une longueur £ = 10 m, est fermée
sur une impédance Zp inconnue. L’impédance
ramenée 4 ’entrée de la ligne (interface ligne-
générateur) est Zy = (125 - j 120) Q.

1) Calculer les amplitudes complexes de la ten-
sion ¥V, et du courant I, a ’entrée de la
ligne.

2) Calculer les amplitudes complexes de la ten-
sion Y et du courant / R & extrémité de la
ligne.

3) En déduire Zp et vérifier la valeur ainsie
trouvée par un calcul direct & partir de Z,.

& EXERCICE 2.5

(Paragraphe 2.5 ~ Ondes progressives)

Les parameétres secondaires d’une ligne de lon-
gueur € = 100 m sont les suivants :

Z,=800-j200 Qety=0,00775 +j 2,55 m™ 1),

Cette ligne est fermée sur une impédance -
Zp = Z_ et elle est alimentée par un générateur
dont les caractéristiques sont f = 100 MHz,
E=100voltset Z; =75 Q.

1) Calculer le courant [ et la tension Voa
Pentrée de la ligne.

2) En déduire le courant [ et 1a tension V p sur
la charge.

3) Quelle est la puissance moyenne active
absorbée par I'impédance de charge Z, ?

& EXERCICE 2.6

(Paragraphes 2.2 et 2.6 — Equation de propagation
et Cas particulier o Zp = 0 et Z = o0)

Une ligne téléphonique de longueur € = 100 km

est alimentée par un générateur de fréquence f

= 1 kHz. On mesure son impédance d’entrée

Z, lorsque son autre extrémité est :

* en court-circuit : (Z;),.=530e 713,

* en circuit ouvert : (Zy), =1 070 ed 20,

1) Calculer les paramétres secondaires de la
ligne: Z ety=o +jp.

2) Déduire des résultats précédents les valeurs
des paramétres primaires de la ligne : Ry, Ly,
Gy, Cy.

& EXERCICE 2.7

(Paragraphe 2.7 - Ligne quart d’onde,
ligne demi-onde)

On veut adapter une antenne FM de type
dipéle repli¢ dont I’impédance est de 300 Q

PROPAGATION SUR UNE LIGNE EN HAUTE FREQUEN(

a ’entrée d’un tuner dont I'impédy
75 Q. .
1) Déterminer 1’impédance caraf

d’une ligne d’adaptation A/4.

2) On veut effectuer cette adaptati
fois en utilisant deux lignes A
sachant que I'impédance interr
de 150 Q. Quelle sera I'impédat
ristique de ces deux lignes ?

& EXERCICE 2.8

(Paragraphe 2.8 - La vitesse de gi

La longueur d’onde A ; sur une ligne
est reliée a la longueur d’onde A d
tion en espace libre par la relation :

(2n)2_(2n)2+(2n\\2
A Ay \7& » } Y
A, est appelée longueur d’onde de ¢
la ligne considérée. Elle ne dépe;
dimensions de cette ligne. On notera
2n 2n 2n
—=k —=8 —=k £
A Ay A, ]
1) Démontrer que le produit de la
phase v, sur cette ligne par sa
groupe v, est égal au carré de v,
propagation en espace libre.

2) Calculer la valeur de Vv, en fonctig
et ;. En déduire celle de Ve
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Chapitre 3

Etude de la réflexion
a 'extrémite
d’une ligne

3.1 EQUATIONS CORRESPONDANT
AUX NOUVELLES HYPOTHESES

Au contraire des hypotheses qui avaient été prises au chapitre précédent, nous
supposerons que les valeurs connues sont fa tension ct le courant en bout de
ligne, coté charge.

[ Figure 1.
Ligne de long:
G Zc Zn (origine de I'
L des x & la chai
_:I’ G, générateus.
gy e e Zp, impédanc:
< o - o charge.
X o}

Soit une ligne de longueur €, d"impédance caractéristique Z,, alimentée par un
générateur de f.e.m. instantance ¢ = Fyy cos oy et de fréquence f, terminée sur une
impédance 7, (fig. 1). Nous avons vu que I"état électrique en un point quel-
conaue e tefle Tigne réanlinit de ks superposition drome onde mcidente et
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pour I"étude du phénomene dans le cas oll 1’origine était prise au générateur et
I'axe des abscisses orienté du générateur vers le récepteur. Puisque, dans ce cha-
pitre, nous allons étudier le phénoméne de réflexion 2 1’extrémité de la ligne, il
vaut mieux prendre 1’origine au récepteur et orienter 1’axe des abscisses du
récepteur vers le générateur.

Pour savoir comment sont modifiées les relations écrites au chapitre précédent,
il suffit de remarquer que la variation de x, notée précédemment + dx, est main-
tenant — dx. Dans ces conditions, les relations (5) et (6) deviennent :

A4 .
§=(R, +iL; @)l (1a)
ol .
$=(Gl +jiCimV (1b)
Nous aurons toujours :
PRY
ey @
1,
2 =y"1 (2b)

dont les solutions générales devront étre écrites ici :

V)=V e +V, e ¥ (3a)
Iy=;e""+ e~ 7* (3b)
A partir de (1a), (1b), (3a) et (3b), on démontre que I’on a toujours :
v Y,
li lr

Soient V g et L les tension et courant au récepteur. Nous avons ici -

ZR-FZ ZR

‘_/,:“2—(— (4a)
Ve-2.1

yr:___R_sz (4b)

Les expressions de la tension, du courant et de I'impédance en un point quel-
conque de la ligne s’écrivent donc maintenant :

Yx)=Vg chyx+Z, Ipshyx 5
Vi
Ix)=Igchyx+==shyx 6)
ZC
Z( 7 ZR+ZCth'yx
X)=2Z ~— 7
) CZC+ZRthyx ™

3.2 COEFFICIENT DE REFLEXION

Le coefficient de réflexion en un point d’abscisse x quelconque est défini
comme le rapport de I’amplitude de 1’onde réfléchie a I’amplitude de 1'onde
incidente en ce point :

V,e ™ Vv

— =TT ®

L=
‘_/l.c'Yx Zi

V, Vg-Z g Zp-Z,
Comme : E_YR+Z¢-[R—ZR+Z¢
Zp-2

€ a—2yx 9
Zg+Z.° ®

il vient : L=

Pour x = 0, c¢’est-a-dire sur le récepteur, nous obtenons :
ZR - Zc

= 1
TR Zp+2Z, (10)

Il y a deux valeurs particulizrement intéressantes du module du coefficient de
réflexion. Ce sont I'p =0 et Tp=1.

* La premiere valeur se produit lorsque Z, = Z,.. Il n’y a alors pas d’onde réflé-

chie et nous avons :
V=V, e et [(x) =L

Dans ce cas, il s’établit sur la ligne un régime d’ondes progressives qui a été
étudi€ au chapitre précédent. .

* La deuxiéme valeur se produit dans les trois cas suivants :

Zp=0 ; Zp=o ; [Zp—Z.1=1Zp+Z,|

Dans chacun de ces cas, il s’établit sur la ligne un régime d’ondes station-
naires pures. Nous n’en ferons I'étude détaillée que dans le cas de la ligne
court-circuitée, en supposant qu’il s’agit d’une ligne sans pertes afin que les
caractéristiques du régime d’ondes stationnaires ne soient pas masquées par
des effets dus aux pertes.

3.3 CAS PARTICULIER OU T'g = 1
REGIME D'ONDES STATIONNAIRES

3.3.1 Ligne en court-circuit
Puisque Z, = 0, Lr=-letVp=0.Donc:
V(@) =2Z Igshyx an
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[(x)=1Ipchyx (12)
est défini Z(x)=Z,th yx (13)
wge 1’onde P .
B s le cas des lignes sans pertes, nous obtenons :
® V(x)=jZ Igsin Bx (14)
I[(x) = I g cos Px (15)
Z(x)=j Z tg Px (16)
B8 &) Variations de la tension et du courant
9) %" Pour passer des amplitudes complexes aux grandeurs physiques réelles, il faut
‘ multiplier ces expressions par e)? et prendre la partie réelle. On obtient ainsi :
vx, 1) =R (Vo) e ix, ) =R [I(xye )™
Iy étant complexe, nous écrirons : Ip = Ig e®. Donc :
(10 v(x, ) =R [j Z, I sin Px eI @+

i(x, )y = R g cos Px el +oh

sefficient de v(x, f) = — Z_ I sin Px sin (ot + ¢) an
i(x, 1) = I cos Px cos (ot + §) (18)
R 5 - ) . . Fi, 2.
i’onde réflé " Ou ehcore : wx, N =2, Igsin frsin (or + ¢ + 10 V:xgnf:x:ieons de
instantanées «

: T n
ix, t)=IRsm([ix+§) sm(mr+¢+§)

tension et du
sur une ligne
régime d’ond
stationnaires

ves qui a été
Nous voyons aisément, d’aprés ces deux dernieres formules, que v el i sont
constamment en quadrature dans le temps et dans 'espace. La puissance trans-
portée sera donc purement réactive. Autrement dit, il n’y a pas de transmission

] d'énergie active. Ce sont 1a les caractéristiques d'un régime d'ondes stationnaires.
ndes station-

as de la ligne
s afin que les
masquées par

. Recherchons la périodicité des variations de la tension et du courant dans le
temps et dans I'espace, d'aprés les relations (17) et (18) :
* Si nous prenons x comme variable :

i estnul pour: Bx=(2k + /2 = x=(2k+ 1)A/4

i est max ou min pour : fpx=kn =>x=kA/2.
i La figure 2a représente ces variations. Nous y voyons que deux points oll i est
nul sont distants de A/2, deux minima ou deux maxima sont distants de A. 1l
§3:  apparait donc pour i une périodicité dans I'espace de h.
Si nous prenons ¢ comme variable :
iestnul pour: (f +6) = (2k+ D) /2 = 1=(2k+ D) T/4-0/0
i est max ou min pour : (0f + ®) =k = (=kT/2-¢/w
L&s variations de i en ff) sont représentées sur la figure 2c ; nous y voyons
~.que deux instants o i est nul sont séparés par T/2 et que deux minima ou

. _deux maxima sont séparés par T. Il en résulte que 7 a une périodicité dans le
(11) Tifémps de T.

e A+ R R L T IR T TR i o %




_mesure habituels: =
millivoltmeétre . HF

‘Stationnaires (voir
§ 3.5« Mesures de
Tensions “ur ' une

«cité que I'on observe
est A/2, piisque ces
appareils mesurent

des vdleurs efficaces.

Figure 3.
Variations de la

i
: Ii . tg Px:sitg x>0,

| Z, est inductive ;
sitg Bx <O,
Z, est capacitive.
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Avec'les appareils de

“ou'indicateurd’ondes.

ligne »)-— la périodi-

M Pour la tension (fig. 2b et 2d) les phénomenes sont identiques, mais :

* A un instant donné, v est nul aux endroits od i est max ou min et réciproque-
ment. '

* A un endroit donné, v est nul aux instants od i est max ou min et réciproque-
ment.

Il ne faut pas oublier que, lors des mesures, ce sont les valeurs efficaces de la
tension et du courant qui sont accessibles, ¢’est-2-dire V(x) /N2 et Ix) V2.

Or:
Vix) = Z, Ip | sin Bx| (19a)
I(x) =1Ig|cos Bx| (19b)
Les valeurs absolues de sin Bx et de cos Px expliquent le fait que 1’on observe
une périodicité de A./2 et non de A.
b) Variations de Iimpédance d’entrée d'une ligne en court-circuit
Puisque Z(x) = j Z, tg Px, les variations de I'impédance d’entrée d'une ligne en

court-circuit sont les mémes que celles de tg Bx. C’est pourquoi nous avons
représenté ces variations en fonction de Bx sur la figure 3.

A tg px

ora
M|

re

* Pour 0.« Bx < n/ 2, Z, est inductive. Une ligne court-circuitée de longueur
compfise entre 0 et A/4 est équivalente 2 une inductance.

lente & un circuit résonnant paralléle 3 la résonance.

ur Bx = 1/2, Z, = . Une ligne court-circuitée de longueur A/4 est équiva-

e
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¢ Pour n/2 < fx < =, Z, est capacitive. Une ligne court-circuitée de longueur
comprise entre A/4 et A/2 est équivalente 3 une capacitance.

* Pour fx =, Z, = 0. Une ligne court-circuitée de longueur A/2 est équivalente E

a un circuit résonnant série i la résonance.

Le stub constitue une application directe de ces propriétés. Le stub est un élé-
ment de ligne court-circuitée, de longueur variable. Il sert & réaliser une impé-

dance d’entrée variable simplement en agissant sur sa longueur. Le stub A/4 est )

utilisé comme isolateur (propriété déja vue au 2.7).

3.3.2 Ligne en circuit ouvert
Puisque Zg = 0o, T =1 et [ = 0. Donc :

¥(x)=VYpchyx (20)
Vi
Ix)= A sh yx @n
(3
ZC
Zx)y= thyx (22)
Dans le cas des lignes sans pertes, nous avons :
Y(x) =V cos Bx (23)
Vg
1) =j|=—]sin px (29
Z. :
. ZL‘
ZH)=—j-—ro (25)

tgpx

Comme au paragraphe 3.3.1 « Ligne en court-circuit », passons aux valeurs phy-
siques réelles : )

v(x, 1) = R [V(x) €1

i(x, )= R [U(x) e’

Soit :

Wx, 1) = Vg sin (ﬁx + g) cos (wt +q§) (26)
. R, s T
ix, t)=7 sin Bx cos W+ @n
c

v(x, 7) et.i(x, 7) étant ici constamment en quadrature, nous observerons sur la
ligne un régime d’ondes stationnaires. La seule différence avec le cas de la ligne
en court-circuit c’est que les variations de la tension et du courant sont ici les
mémes, dans le temps et dans I’espace, que celles observées au paragraphe 3.3.1
« Ligne en court-circuit » respectivement pour le courant et la tension.
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DES

ngueur - . ~
B qux variations de I'impédance d’ entrée, elles sont les mémes que celles de or 2
A e ;
galente * Pretles valeurs de Z(x)/Z, sont exactement inverses de celles du cas pré- dol - L 2=z, l"“I,‘R"__f'z“Y‘; a5)

v

“un €lé- , Dans le cas des lignes sans pcrtéi-ére:;"(-ér;;;nt_érynﬁb‘“te:du fait qu<[ g=Tgpel ;\\\)
e impé- & ‘3"2 Ligne terminée sur une reactance SV =Y, e 4 T el -2y — 39
A4 est u .‘;‘ g - Koy = 1, e 1 [ el 2 G7)
; . S "
Mcecas Zg=jXget LR—JTXR+ZC . | +rReJ(¢ 2Bv)
. AX) =2 6= 20 (38)
{ Z(‘. ~J XR 1 - rR e e
Dans les cas o Z, estréel :  [p=~ 7. 4] Xy ‘ .
¢ R Intéressons-nous aux valeurs efficaces (que I'on ohserve avec les appareils de
! : . mesures). Il suffit pour les avoir de prendre le module des amplitudes complexes
20) ‘ ;’eﬂ donc de la forme I'g e%. Nous avons : et de diviser par /2
9. . XR (28)
@1 IR=1 et ¢=Arglp=n-2arctan 7 Vi = _“| | el 0 39
22 1 pouvons écrire, d’apres les expressions (.33) et (3b): 10 = = T, R (40)
@z V) =y e [1 + et e~ 211} (29)
[0 =L [1-efe 217 30) |14 T e o260
20 =7, [' ‘,[ - 2lm| @n
ql. dans le cas des lignes sans pertes :
23) V(r) =V, el [1 4 i@ =280 &30
' L Ll 100 =1, ePr[1 - ei®-2B0y 32) P ' . . .
24 g foxy=Lie™1 - 3.4.1 Etude des variationsde V,/letZ i |
* o Pour § — 2Px = 2km, la tension est max et le courant est nul. ‘
. Pput & =2Px = (2 + 1) 1, le courant est max et la tension est nulle a) Pour ¢ — 2Bx = 2kw
(25) ) N , * La tension est maximale
variation de la tension et du courant est donc la méme que dans le cas d'une y
leurs phy- he en court-circuit ou en circuit ouvert, mais les maxima et les minima nuls V=Vl +T3) ou Yy = { _____ } (14T (42)
“pont tous décalés d’une longueur identique dépendant de la valeur de 1a charge. Y2
. ' + Le courant est minimal : |
[m=1;(0-Tp ou I‘“.—_(Vz)( -Tp) 43) |
e ‘ * L/impédance est maximale :
(26) ’-4 CAS GENERAL DES LIGNES A COEFFICIENT 4T,
Im=Zp
: ‘ l DE REFLEXION QUELCONQUE 1-T,
27 . I
; Pe ll définition du coefficient de réflexion en un point quelconque d’une ligne
e 8y paragraphe 3.1 « Equations correspondant aux nouvelles hypotheses », b) Pour ¢ - 2Px = (2k + 1) =
zons sur la ite que les formules fondamentales (3a) et (3b) peuvent s *écrire : o -
de la ligne ' - * Latension est minimale ;
sont ici les Yo=Y, e [1+Lge ™ (33 .
X =Y, - [ ou
l'aphe 331 [(x) = l| eyx (l _ LR e~ 2‘Y.\’] (34) Y¥m=Y; R
T gty A s e h - A A L M --———*M&
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Figure 4.

Variations des valeurs
efficaces de la tension,
et du courant

en régime d’ondes
semi-stationnaires.

MICRO-ONDES

¢ Le courant est maximal :

» L’impédance est minimale :
1-T; @
m= “1+Ty

Deux maxima ou deux minima étant séparés par A,/2, nous pouvons en conclure
que les variations de toutes ces quantités se font avec une périodicité de l/ 2.
Pour mettre en évidence qu'il s’agit d’une variation sinusoidale, il suffit de
considérer I’expression de la tension, par exemple :
V. . .
Vo =—=|1 +Tpede-209|

NG

. Y —
Soit: Vor=( 75 [T+ P02+ “9)
¢) Faisons une représentation graphique de ces phénomenes (fig. 4) :

y

. S N A L LT
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* Latension oscille entre V) et V.

* Le ¢ourant oscille entre Iy, et I .

* L’impédance oscille entre Zy, et Z .

Ces variations se font avec une périodicité de A/2, la tension et le courant étant

en quadrature. Si 1’on considére, par exemple, les variations de la tension, nous
pouvons décomposer ce régime en la supetposition :

» d’un régime d’ondes progressives d’amplitude V,, ;
* aun régime d’ondes stationnaires d’amplitude variantde 02 V- V.

On peut donc parler de régime semi-stationnaire avec comme cas particuliers :
* 5i I'p = 1 le régime d’ ondes stationnaires (O.S.) pures ;
* siI'p = 0 le régime d’ondes progressives (O.P.) pures.

3.4.2 Rapport d‘ondes stationngjw

TN ' S S
/" La quantité-Vy,/Vy, = Iyy/I,, = est appelée le Rapport d’Ondes Stationnaires

i
!

[

ou R.O.S. ; en anglais : Voltage Standing Waves Ratio ou V.S.W.R. Elle est liée
au module du coefficient de réflexion de la charge par :

— . 14T,
bl\ 1- FR I e (49)

~ g

— o

Comme 0 = I'p = 1, la valeur de p est comprise entre 1 et I’infini.

Lorsque p est voisin de 1, on peut dire que le régime qui est établi sur la ligne
étudiée est proche du régime d’ondes progressives. Dés que p vaut quelques
unités, c’est qu’il y a une désadaptation ligne-charge assez sérieuse. Enfin, des
valeurs de p supérieures 2 10 caractérisent un régime qui se rapproche du régime
d’ondes stationnaires.

Le R.O.S. est parfois appelé T.O.S. (Taux d’Ondes Stationnaires) ce qui n’est
pas une appellation trés judicieuse pour une quantité qui n’est pas comprise
entre O et 1.

Notons enfin deux importantes relations : -

v s
ZM=~I—M-=ch (50)
=m
Vo 2
Z == (51)
m lM P

Comme, en général, Z, est réelle, Zy et Z, sont réelles ; nous pouvons donc
énoncer ce résultat trés important :




ht étant
h, nous

Jers ©

nnaires
fest liée

(49)

(50)

(51

hs donc
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4 isti rmée sur une impé-
. , igne d’impédance caractéristique réelle esr fermé : _
.5 raqu “"Z;:.g;;, il y}:z deux poinss de cette ligne oi I'impédance e.s"t réelle : :‘: :
o ?:oims oit la tension est maximale et We; La yalm de !’ mm N
—- ces points est égale au produit et au quotient de I'impédance carac ’
: par le RO.S.

gl ¢
e -

s MESURES DE TENSIONS SUR UNE LIGNE

£3.5.1 La ligne de mesures

B¥¥est ' élément indispensable pour que 1'on puisse effectuer des mesures sur une

‘Signe. Elle se compose (fig. 5) :

3 i identi i I’on veut étudier, 2 la surface

#d"un trongon de ligne, identique 2 la ligne que : '

duquel ::: fente longitudinale a été usinée sur une longueur d’au mgms une
£ " longueur d’onde ; o o

K . d’un chariot que 1’on peut déplacer avec grande précision le long de ce

T . .

ji. - trongon de ligne fendue ; ) '

- « d’une sonde tres fine portég par le chariot et qui peut pénétrer par la fente &

@ lintérieur de la ligne 2 étdier. |

= % sonde jouant le rdle d’antenne pour le champ électrique sera f:lonc senmbg,x:

il tension sur la ligne 2 I'endroit od elle se trouye. Cette tension pourra s

fermesurée A 1"aide d’un millivoltmétre (VHF ou UHF selon la ﬂq@ce a l_algu:-; ! :

3 fonctionne cette ligne) qui en donnera la valeur efficace. Ma}s lFs milliv

matres sont trés coliteux dans ces gammes de fréquences et n’existent pas ;n

:'hyperfréquences. Aussi préfere-t-on associer i la sonde 1,m a.pparell?ged e

B mesure plus simple, valable de la HF aux hyperfréquences, I'indicateur d’ondes

. Stationnaires.

& 35.2 Indicateur d’ondes stationnaires
By u:consmué selon le schéma équivalent de la figure 6 :

fin-cristat-dévecteur choisi pour ta gamme de fréquences utitisées ;
Wne capacité € qui peut parfois se réduire 2 la capacité parasite ;

i b s

R

A R e e

P

¢ d’un milliampéremétre ou millivoltmétre continu.

-

sonde O

@ 6

O~

Soit v = A cos ¢ la tension appliquée an cristal détécteur par I'intenmédiaire de
la sonde (cette tension est directement proportionnelle 2 Ia tension sur la ligne 2
I’endroit od se trouve la sonde). Si v est dans les limites convenables — précisées
par les constructeurs pour chaque type de cristal — le courant qu’il délivre est de

la forme : i = a; v + a, v? + termes d’ordre Supérieur négligeables.

Soit : i =aj (A cos o) + a, (A cos ©i)?

a,A? 02A2
cOS 20} + -

i=a;Acos@t+ > 7

Les composantes alternatives sont court-circuitées par la capacité. Seule parvient
au milliamperemétre la composante continue qui est proportionnelle au carré de
I’amplitude de 1a tension appliquée au cristal. ' '

Le milliamperemetre donnera donc une indication proportibnnelle au carré de
I'amplitude de la tension HF sur la ligne ; on dit que la diode est A détection
quadratique. ‘

Soit iy(ir,) le courant lu sur le milliampéremetre lorsque la sonde se trouve en
un maximum (minimum) de tension sur la ligne. Le R.O.5. devra 8tre calcuilé
d’aprés :

P=Ey-=\/ 7~ ~ (52)

Vo & im

3.5.3 Mesure du R.0.S. & niveau constant

Une autre méthode de mesure du R.O.S. consiste 2 opérer avec un niveau

constant, soit i, du courant détecté. En un maximum de tension V), réglons

3Ay (dB) I'atténuation d"un atténuateur calibré de précision pour que le courant
détecté soit ip. En un minimum de tension Vi Vetiénuateur devra: étre régié. &
~:‘:‘; d . L s TRy o) 2% o

2010g Viyy/V,, = Ay — Ay, (dB).

O Otot 3 r Y Oons
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Dod:- * - p=10"20— - (53)

L’intérét de cette méthode est que la détermination du R.O.S. reste précise,
méme si le courant détecté par la diode n’est plus exactement proportionnel au
carré de la tension sur la hgne, ce qui peut se prodmre avec une diode vieillis-
sante ou endommagée.

3.6 MESURE DE L IMPEDANCE DE CHARGE
D'UNE LIGNE

3.6.1 Prmcupe de la mesure

I résulte de la relauon ( 10) que:

1+, k .
ZR=th-f; . . (54

Le calcul de I'impédance de charge d’une ligne d’impédance caracténsuquc Z,
connue nécessite donc la détermmauon du coefficient de réflexion de 1a charge :

Cela peut se faire  partir de la conﬁguranon de la tension le long de la ligne.
Nous avons vu, en effet, que :

R
1-T,

P=

Donc, aprés avoir mesuré le R.0.S., on pourra calculer :

_p-1

I,=
R P+1 (55)

D’autre part, la position d’un minimum de tension est définie, 2 partir de la
charge par : ¢ — 2Bx, = (2k+ 1) 7.

Donc, 1a mesure de x,, permettra de trouver A 2k7 pres :
¢=2Px, +7 (56)

3.6.2 Technique de mesure : >

La mesure du R.0.S. découle directement de ce qui a été exposé au paragraphe
3.5.2 « Indicateur &’ ondes stationnaires ». La mesure de X, est aisée lorsqu’il est

possible de connaitre avec précision la distance entre la charge et I'un des
minima de tension sur la ligne.

_a)Hmhchugeémm&apommswhhgnedewmlapomnonx, d'w

“b) Remplacer la charge par un court-circnit et 'pointer la position x, d’u

" ce qui donnera toujours & 2k1: prés

ETUDE DE LA REFLEXION A LEXTREMITE DU

“_—l A I I SRR B T R
- T T T T T T T30

Mais, dans certains cas, la graduation portée par la ligne de mesure ne donne p
la distance du point ob se trouve la sonde 2 la charge : smtqwcettegradua
naKpasétépomnOWdeteuesmequesonz&opomcxdeaveclexumté
la ligne dé mesure od 1’on place les Chirges 2 ‘mesurer; ‘soit que la charge n's
pas &té insénée en bout de ligne mais plus loin (fig. 7).

La méthode de mesure de x,;, sera alors la suivante (fig. 8aet 8b):
minimum de tension.

minimum nul de tension. Nous savons dans ce cas que x2=nl/2
¢) x,, sera enfin déterminé par :
In=X| =X +n> . (5H

0=2Bx-xen s}

PN

-t xm -
Xy
&

. court

) ' circuit
nk
.- X% 2
v - ’



EXERCICES

& EXERCICE 3.1

(Paragraphe 3.1 - Equations correspondant
aux nouvelles hypothéses)

Une ligne de longueur € = 10 m a les caracté-
ristiques suivantes :

Z.=500Q;0=0;p=2856 rad/m.

L’impédance de charge est :
Zp=2000+j1000Q.
Le courant dans cette charge est :
Iz =0,0341 e~ 145:166" o,

1) Calculer la tension V, et le courant [, a
I’entrée de la ligne (x = £).

2) En déduire Z, et, pour vérifier le résultat,
calculer Z, par la formule de transformation
des impédances.

3) Puissance active transporiée par la ligne.

& EXERCICE 3.2

(Paragraphes 3.1 et 3.2 — Caejﬁcieﬁt de réflexion)

Une ligne d’impédance caractéristique Z, =75 Q
est terminée par une impédance de charge
Zp=125+j100 Q.

1) Calculer les valeurs de T r en coordonnées
polaires et en cartésiennes.

2) Sachant que Vp = 143,2 V, calculer Vet V,.

3) Si la phase de V; est prise pour référence,
déterminer V,, V., I; et .

Y Vo

4) En déduire Vg, I et la puissance active
absorbée par la charge.

& EXERCICE 3.3

(Paragraphe 3.2 — Coefficient de réflexion)

1) Exprimer le module et I’argument du coeffi-

cient de réflexion d’une impédance réactive
pure : Zp = j Xp (X > 0 ou < 0) chargeant
une ligne d’impédance caractéristique Z,
réelle.

2) Application aucas ot Z, =75 Q et :
a) Zp =) 100 Q (charge inductive),
b) Z = - j 50 Q (charge capacitive).

& EXERCICE 3.4

(Paragraphes 3.2 et 3.4 — Cas général des lignes
a coefficient de réflexion quelconque)

Une ligne coaxiale d’impédance caractéristique
50 Q alimente une antenne dont 1’'impédance
d’entrée est de 300 Q. Les pertes sont de
0,3 dB/m et la longueur d’onde de 0,3125 m.

/

1

1) Calculer o. (Np/m) et § (rad/m).

2) A une distance £ = 1 m de I'antenne, déter-
niner :
a) le coefficient de réflexion,
b) I'impédance.

& EXERCICE 3.5

(Paragraphe 3.4 - Cas général des lignes
a coefficient de réflexion quelconque)

Une ligne d’impédance caractéristique Z, = 50
est fermée sur une impédance Zp = 115+ 75 Q.
A la fréquence utilisée, le parametre de phase
B = 3,307 rad/m.

1) Calculer Tz et 1e R.O.S.

2) Déterminer Zy, Z,; et les positions x et x,,
des premiers maxima et minima de tension a
partir de la charge.

ETUDE DE LA REFLEXION A L'EXTREMITE D’

& EXERCICE 3.4

( Paragr@he 3.4-Casg
a coefficient de réflexion

Soit une ligne sans perte tra
sance active de 100 W, Z_
p=2. |

Calculer les valeurs effics
minimales, de la tension &
Vo I I y

& EXERCICE 3.}

(Paragraphe 3.6 — Mesure :
" charge d'une §

Méme énoncé que pour 1'exy
de plus, que le 1°" minimy
0,75 m de la charge et que &
1) Calculer Ly et Z.

2) Calculer I, et Vi en mody
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- 3.6

Cas général dey
iflexion quelcon,

ne"atransportam
V. Z, =100 Q

efficaces, mad
sion et du co

E 3.7

fesure de I'impé,
d’une ligne)

ur 1’exercice 3

ninimum de t
tque A=10m.

:n modules.

Chapitre 4

Diagramme de Smith

41 INTERET

Nous avons vu, au chapitre précédent, qu’il y avait une relation simple (formule
35) entre le coefficient de réflexion C(x) =L pe” ey I’impédance Z(x) en un
point d'une ligne :

1+TC

20=7, — - a
1-F@)
Dans le cas particulier ob I’on se place sur I'impédance de charge :
1+L,
Ip=7 ——— 2
RECT T, @

En raisonnant en impédances réduites z, qui sont Ic quotient de 1’impédance Z
par "impédance caractéristique Z_, nous avons

I+r
= tL® 3)
I -
1+L,
et Lp= e 4)
. k - I’R

11 est donc possible de calculer 2 d"apres le coetficient de réflexion I p = T'p el®:
+ la détermination de T résulte de la mesure du R.O.S. d’apres :

Tp="- &)

st e o ———— | g A B B e R




Figure I1a.
Représentation

de I (x) daus le plan
complexe

en coordonnées
polaires :

L) =TgelV.

MICRO-ONDES : _

» celle de ¢ résulte du pointage d’un mininmum de tension d’apres :
0=2Bx,+7 (6)

De méme, il est possible de calculer z(x) d’apres le coefficient de réflexion
Ly=Lre” 2% Mais ces calculs sont longs. Le diagramme de Smith est un
abaque d’impédances qui permet, connaissant [, de déterminer : et inversement.

4.2 PRINCIPE ET CONSTRUCTION
DU DIAGRAMME

La valeur du coefficient de réflexion est, dans le cas général :

z()-1
Tl 7
L&) z(x)+1 7
Nous savons que : L(x)=L e -2y
Dans le cas des lignes sans perte : I' (x) =T'p e )@ —2px)
En posant : v =0—2Px .
la relation (7) peut s’écrire : Te jw_ ; ; i o)

4.2.1 Représentation de I'p eV

Nous pouvons en faire deux représentations dans le plan complexe.

a) En coordonnées polaires (fig. 1a)

TN

M

Dans ce cas, les points
représentatifs des différentes
valeurs du coefficient de
réflexion sont déterminés de
fagon unique a partir d’un
¥=0°  point O de référence et d'un

axc Ox de référence par :

o]
> ¥

* leur rayon vecteur qui
est proportionnel a T'p,

/! * leur position angulaire
/ qui représente .
Comme dans tous les cas T < I, un cercle de rayon unité comprendra toutes les
valeurs possibles de I'impédance.

’ —- DIAGRAMME DE ! ‘MICRO-O

b) En coordonnées

e . A Imaginaires [ )2
cartésiennes (fig. 1b)
Sip
G| o ol y s 1
. o3 ]
PN €
oat o (
—— > Réels T
o [
[
) Cas
. T:
\ or:
Cela est rendu possible puisque : 3
Tre=p+jg (10) =
Dans ce cas, il suffit de rapporter le plan aux deux axes réel et imaginaire. Un -
point représentatif M est alors repéré de fagon unique par : 3
« son abscisse p qui est la projection de M sur |'axe des réels G
p=Tpycosy (11) -
* son ordonnée ¢ qui est la projection de M sur 1’axe des imaginaires : #
g=Tgsiny (12) ¢
¢) Compatibilité des deux représentations de 'y e 1V 3
=k
ot
Dans la mesure obl I'origine et I'unité de longueur choisies sont les mémes que g ure 2
dans la représentation précédente et si, en outre, I’axe des réels coincide avec g de: :
* : - Y L P ! i
I'axe Ox, les points représentatifs obtenus en coordonnées cartésiennes et en ol Smith ‘
coordonnées polaires sont confondus. r‘
(

4.2.2 Représentationde z=r + jx

Le coefficient de réflexion est connu (délerminé par les mesures). Nous venons
d’en indiquer quelles en sont les deux représentations ; il s'agit maintenant de
trouver I'impédance correspondante. Autrement dit, connaissant p et g, déter-
miner » et x. Pour cela, nous allons utiliser la relation
(r=1)+jx

)+ g = ——
S Py

(13)

déduite de (9) et (10) ¢t qui lie le couple de valeurs (p. ¢) au couple (. x). En
égalant parties réelles et parties imaginaires. nous obtenons deux équations 2
deux inconnues r et x.
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= fitiminons X entre ces deux éguations til vient:
’ A ( iy
» 4= (14)
{I I{I"}4{I L4 r

nt connus, il est possible de déterminer 7 par cete relation.

Sipetgs®
Mais on peut remarquer que, l
rayon 1+ ), centrés au point du plan complexe p =rv (] + r)j 4= 0. Ce sont
dl;nc des cercles contrés sur ['axe p qui passenat [ons par it point five :p =1
q=0 Far conséquent. en prenant v comme paramétre, il sera possible de tracer,

sous cette forme. cette relation ddfunt des corcles de

dans le plan complexe précédenment défini. un abaque donr chocun des cer les

correspondra a une valeur de v (fig. 2).

Cas particulicrs de ce faisceau de cercles a r = cle.
«r=0 -3 Cercle de centre (p = 0. g = 0) de rayon B = | (est fe grand
cercle du diagramme.

erz=o - Cercle de centre (p = 1. g = ) de rayon R = 0. (Test un cercle

P " point.
10
Linaire. Un
' axe p =1
an
x>0
| (12)
pointp=1,
émes que q=0
Incide avec t/-"""".“”
:nnes et en origine
des phases
\
\
x-0

ous venons
intenant de
et g, déter-

(13)

e (r, x). En
équations 2

- e
- 8

DIAGRAMME DE SMITH '

| liminons 7 entre des deny Ggnations il vient

o ] (15)

Sip et g soni connus, il est possible de déterminer v par cette relation.

Mais. on peut remarquer. comme précédennnent. que cette relation définit des
cercles de ravon 1 x contrés aw point du plan complexe p = 1, = 1.x. Ce sont
deme des cercles contrés sur i axe mend parp = 1 parallélement a axe jimagi-
naire, s forment wn faiscemi dont Je point five estp = 1. q = 0. Par conséquent.
en prenant X comme paramdétve, i est possible de trocer un abagne o achogue
valenr de X, correspond un corcle (fig. 2)

Cas particulicrs de ce faiscean de cercles dv = cte,
e =0 s Cercle de centre (p = 1o = e de ravon K= e CTest Paxe hori-
sontal

o v— oy Cercle de contie (=1 ¢ - I de ravon R =0 C7est un cerele point
/ i I

Les deny faisceann de coveles ainsi définis ont o point fixe commun (p = 1,
q = ) et ils sont orthogonaus. I ewr ensemble forme le dicreramme de Sprieh rrés

wtiliseé doms la protique.

4.3 PROPRIETES DU DIAGRAMME

4.3.1 Positionnement d'un point

Si Fon connait 1), ety le point représentatif (fig. 3y est & Pintersection du
cercle ayant pour centre le centre du diagramime et pour rayon 1, (se rappeler
que pout le grand cercle du diagramime. T, = 1y avec la droite faisant Fangle
Y avee axe harizontal des réels (résistances), y étant compté comme sur le
cercle trigonométrigque.

» Si I"on connait 7 ¢t x, il suffit de positionner ce point par interpolation avec les
faisceaux A r = cle et v cle tracés sur e dingramme

. . . . P - TS .
Dans Fun et Fautre cas, on voit combien b est aisé de passer de 17, MA
ou réciprognuement.

4.3.2 Lieu des points représentatifs des diverses
impédances de ia ligne (fig. 3)

1V apres la fonnule (7). les variations sur la ligne de Pimpédance véduite ot du

coctficient de réflexion sont heées Comme s le diaggramme de Smth. an poin

represente s el oo recherchen fe ficinde oo Torsgque « vane revient mnméme

gue de rechereher e e de 1o

o e e . T AP ”




Figure 3.
Positionnement

d’un point sur le
diagramme de Smith.
Lieu des points
représentatifs de

Micro-onpES ——oo

L(x) et z(x).
Y
“— lieu des points représentatifs
des diverses impédances de la ligne
(cercle a R.0.S. = C¢)
i

Comme L(x)=Tge 200 ei0-260 (16)

nous voyons que lorsque x varie :

* sur une ligne avec pertes, ce lieu est une spirale logarithmique ;

* sur une ligne sans perte, le lieu de T (x) est un cercle de rayon 'y centré au
centre de diagramme.

|

Donc :

* pour une ligne avec pertes, il faut connaitre Ol pour pouvoir tracer la spirale
; logarithmique ;

* pour une ligne sans perte, il suffira de connaitre le point représentatif d'une de
ses impédances pour pouvoir tracer Je cercle sur lequel se trouvent les points
représentatifs de toutes les impédances de 1a ligne.

Remarque
Aux intersections d'un tel cercle avee laxe des réels, on lit le R.O.S. et son inverse.
On sait, en effer, qu’il v a deux points de la ligne on Pimpédance est réelle : ce sont
les points o | ‘impédance est maximale oy minimale ; en ces points :
ZszZ[,ﬁ;M:p (17)
| _ Z, _ 1
‘ Zn=— = Im=— (18)
| P p
N ———

DiAGRAMME DE §

* le point correspondant au maxima est entre | eteo —p,

* le point correspondant au minima est entre Oetl—1/p.

4.3.3 Diagramme d’admittance

Nous avons placé z = r + Jx (r, résistance, x réactance) et nous voulons trouver
¥ =g +]b (g, conductance, b, susceptance). I suffit pour cela de remarquer que ;
v

1+ TR e
Z =

—_— 19
l—TRej“’ 1)

_ ]
v‘l TelV
1+T,elV

On passe d’une formule a I’autre en ajoutant T 4 y.
Donc, le diagramme d’admittance se déduira du diagramme d’impédance par

une symétrie par rapport au centre. Il suffira pour représenter une admittance de
prendre le symétrique de r + jx.

4.3.4 Changement de base

Z
Base Z, : ;:Z—R:r+jx ’ ) (21)
(o
Z Z,
Base Z,.: = ~Z_£ =z ,Z‘f (22)
R

4.3.5 Echelles marginales (fig. 4)

Une échelle donne les longueurs de ligne divisées par A pour les déplacements

* vers le générateur (en tournant dans le sens trigonométrique inverse)

* vers la charge (en tournant dans le sens trigonométrique direct).

Une autre échelle donne directement Jes angles de déphasage par rapport 2 !"ori-
gine de 0 a + 180°.

En dessous du diagramme de Smith. on trouve souvent. sous le titre Radially
Scalled Parameters, des échelles qui ont une utilité pratique. Nous allons donner
la signification des principales en renvoyant le lecteur, pour les autres, aux
ouvrages spécialisés (voir référence bibliographique 28).
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de Smith. Abaque expraite de « Electronic applications of the Smith chari » par P Smith.
tres, aux

Editions Mac Graw Hill, New York. USA (1969).

DIAGRAMME DE SMITH

1. Une échelle marguée SW.R. et une autre marquée Reflection cocfficient don
nent respectivement fes valeurs du R.OLS et do coefficient de réflexion d une
charge coreespondant & un rayon vectenr OF,

C17échetle Return Loss in dB donne e rapport, calenlé en dB. entre Ta puis-
sance arrivimt sur un plan de désadaptation 3" une ligne ou sur une charge et la
puissance réfléchic sur ce plan on sur cette charge. Fa valeur de ce rapport est
exprimée en fonction du coctticient de réflexion 17 sur ce plan on sur celte
charge par - 10 log 1.

3. Léchelle Reflected Loss in dBR donne le rapport, calealé cu dB. entre la puis-

sance arrivant sur un-plan de désadaptation d"une ligne on sur une charge. et
Ia puissance transmise an-defic de ce plan on de cette charge. Fa valeur de e
rapport est exprimée en fonction de U par - 10 Jog (1 I

4.4 . DETERMINATION DE 1'IMPEDANCE
DE CHARGE D'UNE LIGNE

Nous avons expliqué au chapitre 3.6 comment on ponvait déterminer |impé
dance de charge Z d'one ligne par le calenl en connaissant le RO S. et fa posi-
fion d ur minimum de tension sur Ta lHgne. Nons allons voir que 1'on peut
trouver /p phis simplement et heanconp plus rapidement & aide du diagramme
de Smith (fig. 5y

D abord. il fant tracer le cercle & R.OLS. = cte sur lequel se tronve 'impédance
recherchée. Pour cela il suffit de repérer sur Paxe horizontal & droite. le point M
correspondant au R.OLS. et par lequel passe ce cercle

Ensnite, i1 suffit de constater que le point N, diamétralement oppose qui repré-
somte Pimpédance minimale de L ligne, représente anssi nn minimum de ten-
100, )

Soit, enfin v, Ja distance mesnede entre coominimum deiension of Ta charge. En

m
tonrnant a partiv de N, vers fa chiarge. do v A nons obtenons fe point P repré-

sentatif de Uimpédance 7, techerchée,

Une petite difficulte suevient forsque o distance v doit #ee mesirée indirecte-

ment diapres sy, = (v ) b k2

Comme nons "avens expligné & 1alin du chapitre précédent

« s se trouve entre v et e plan de T charge, nratation de o | A de
diagranime doit bien ctre effectude vers Ia charge

S mais st v SO Honve, an contraire. entie vy el le géndraieur. la rotation de

[y sl adoitilors éhe cecniee vors de péneraem,




Figure 5.
Détermination du
point P représentatif
de I'impédance de
charge d’une ligne.

74.  MICRO-ONDES

& EXERCICE 4.1

(Paragraphes 4.3.1 et 4.3.3 — Positionnement
d’un point et Diagramme d’admittance)

1) Sur une ligne sans perte d’impédance carac-
téristique Z, = 50 £, une impédance Zp crée
un coefficient de réflexion Ly = 0,54 ¢ 128°,
En utilisant I’abaque de Smith, déterminer :
le R.O.S. p, I'impédance Zp et I’admittance
Yp

2) Mémes questions pour Cp =04 ¢ -i67

& EXERCICE 4.2

(Paragraphes 4.3.1 et 4.3.3)

1) Soit une ligne sans perte d’impédance carac-
téristique Z, = 50 Q, terminée par une impé-
dance Zp = 40 + j 65 Q. En utilisant
I’abaque de Smith, déterminer : 1’admittance
Yp, le R.O.S. p, le coefficient de réflexion
I de la charge.

2) Mémes questions pour Zp = 30 —j 70 Q.

& EXERCICE 4.3

(Paragraphe 4.3 — Propriétés du diagramme
de Smith)

Une ligne sans perte d’impédance caractéris-
tique Z_ = 50 Q est chargée par I'impédance
Zp=30-j55Q A=8cm.

| € EXERCICE 4.4

1) Rapport d’ondes stationn:
cient de réflexion I .

2) Impédance ramenée a 11 oy

3) Position des maxima et mj
sur la ligne et valeur de 1'%
points. :

(Paragraphe 4.3 — Propriét
de Smith)

Une ligne sans perte de long
d’impédance caractéristique £
minée par une impédance zp
valeur réduite. A= 1,9 m.
1) Déterminer son impédance
2) Rapport d’ondes stationn

cient de réflexion 5.

3) Distance du 1¥" minimum d
charge et valeur de Z,.

& EXERCICE 4.5

(Paragraphe 4.3 - Propriétés

de Smith)

1) Calculer la longueur d’
circuitée dont 1'admittance
(A=5cm).

2) Calculer la longueur d’un&
ouvert dont I'impédance d”
(A=10cm).




E ¢ 4.3 — Propriétés du dmgrumnw
; 3’"‘"" de Smith)

;0“‘50]15 de ligne sont mis en parallele :

jn de Z. = 50 Q, chargé par une impé-
nce Zl =50 - j 75 Q. de longucur
=10cm (A =30cm);
tre de z, =754, chargé par une imp¢-
ice Z; = (100 + j 75) Q. de longueur
Uécm(h 20 cm).

‘é;- ’admittance Y, ramenée entre les

Y] oh ces deux trongons de ligne sont mis
adle, sachant que la ligne 2 laquelle ils
Kiotdént a une Z, = 50 Q.

1.5

riérés du g
th)

minée par une impédance inconnue Z,. On
mesure un R.0.S. égal a 2.7 et la position du
premier minimum de tension & partir de la
charge est x,, = 34,8 cm.

Déterminer en valeurs réduites :

1) L’impédance de la charge.

2) Iimpédance d'entrée de la ligne.

& EXERCICE 4.8

(Paragraphe 4.4 — Détermination de 'impédance
de charge d’une ligne)

Une ligne sans perte d'impédance caractéris-
tique Z,. = 50 £ est chargée par unc impédance
inconnue Zg. On mesure un R.O.S. égal a 5 et
une longueur d’onde A = 50 cm.

1) Lorsqu’on court-circuite la ligne, un mini-
mum de tension sc déplace de 5,25 cm vers
la charge ; déterminer la valeur de 7.

2) De combien et dans quel sens se serait
déplacé un minimum si Z;, avait été rem
placée par un circuit ouvert ?

Ty

TR T

T o —— - —————

e e g

e

Chapitre 5

Les dispositifs
d’'adaptation

5.1 LE PROBLEME DE L'ADAPTATION

e -e -
]’1 o J Figure 1. Gér-

Zd ' . : {Z,J ligne ct récep
} . ] I R VR A N

< % = ! Figure 2.
( e) . l 1 e . Schéma équic
oo e L3 o]

Le probleme le plus géudral est schématisé sur la figure §
Nous avons .

« Un génératenr de force électromotrice ¢ -
plexe 2.

I Fen, diimpédance interne com

» Une tigne d'impédance caractéristique réelle /.
« Un récepteur (ou charge) d impédance complese 7.

1 s agat de transiettre, pai Emtenedianee de cotte hgne fe masomam de pins
sance du génératenr vers le récepteur.

L.c probleme se pose, ot se résout, & deux niveaux - an piveau du généraseur of av
niveau du récepteur. U faut, en effet, que

s d’une part, le générateur puisse hansmettre 2 la ligne ic maximum de puis-
<ance (puissance disponible).

drantre part. e réceptenr recoive de la Bane le plus possible de cefte puis-

sance,
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stationnaires
CR
ed 1l cmde
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sallele :
¥ une impé-
¥e-longueur
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¥ ;\ i
Bper une impé-
lde: longueur

éc entre les
S Tigne sont mis

B & Iaquelle ils

e

B ¢ = 145 cm

e est ter-

minée par une impédance inconnue Z,. On
mesure un R.O.S. égal a 2,7 et la position du
premier minimum de tension 2 partir de la
charge est x,, = 34,8 cm.

Déterminer en valeurs réduites :

1) L'impédance de la charge.

2) E’impédance d’entrée de Ia ligne.

& EXERCICE 4.8

(Paragraphe 4.4 — Détermination de I'impédance
de charge d’une ligne)

Une ligne sans perte d"impédance caractéris-

tique Z. = 50 £ est chargée par une impédance
inconnue Zg. On mesure un R.0.S. égal a 5 et
une longueur d’onde A = 50 cm. )

1) Lorsqu’on court-circuite la ligne, un mini-
mum de tension se déplace de 5,25 cm vers
la charge ; déterminer la valeur de Zp.

2) De combien et dans quel sens se serait
déplacé un minimum si Zp avait été rem-
placée par un circuit ouvert ?

Chapitre 5

Les dispositifs
d’'adaptation

5.1 LE PROBLEME DE L'ADAPTATION
/
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Le probieme le plus général est schématisé sur la figure 1.

Nous avons :

» Un générateur de force élcctromotrice ¢ = E F(N, d'impédance interne com-
plexe Zg.

* Une ligne d’impédance caractéristique réelle Z,.

* Un récepteur (ou charge) d’imnpédance complexe Zp,

1l &"agit de transmettre, par I'intermédiaire de cette ligne, le maximum de puis-
sance du générateur vers le récepteur.

Le probléme se pose, et sc résout, a deux niveaux : au niveau du générateur et au
niveau du récepteur. 11 faut, en effet. que :

» d'une part, le générateur puisse {ransmettre & la ligne le maximum de puis-
sance (puissance disponible),

» d'autre part, le réceptenr recoive de Ta ligne le plus possible de cette puis-
sance,

Figure 1. Gév
ligne et récem

Figure 2.
Schéma équin




=1l faudra donc
.utilisérun dispositif
d’adaptation  qui
1ransforme ’impé-
dance . d entrée de la
ligheenZy: .. -

="N faudra donc
placer entre la ligne
etle‘récepreur un dis-
positif d’adaptation
qui transforme 1'im-
Pédance de charge
Zgdelaligne enZ,

MICRO-ONDES

5.2 CONDITIONS D'ADAPTATION

5.2.1 Condition d’adaptation du générateur

Soit Z, = R, + j X, 'impédance d’entrée de la ligne. Cela veut dire que tout
se passe comme si le générateur était fermé sur Z, (fig. 2). Calculons quelle
est la puissance active P fournie par le générateur, d’impédance interne
Zg = Rg +j X, 2 1a ligne. Soient YV, et1, les amplitudes complexes de la ten-
sion et du courant 2 I’entrée de la ligne :

1 1 w1
P=§%{‘_/ele}=§€7t[zgle[e]=§R‘,3 1
Or: [~-£ - £ @)
Z+Z, (RG+R,)+j(Xg+X,)
Donc : P= % R, ,,EL 3
(RG+R)?+(Xg+X,)2
Recherchons les conditions pour que la puissance délivrée soit maximale :
« Il faut tout d’abord que :
Xe+X,=0 — X.=-X; 4
* Nous avons alors :
1 E? 1 E?
=——R -_— e 5
2 “®Re+RN? 2 (Rg 2 ®
—+ \/ R[,
VR ,

Au dénominateur, nous avons la somme de deux nombres positifs dont le pro-
duit est constant. Pour que sa valeur soit minimale, il faut que :

Re
‘/R“:\/Re —_ RG=R€ (6)
Ve

Finalement :

Z,=Zg %

5.2.2 Condition d'adaptation du récepteur

»
L’e réce.pteur est adapteé 2 la ligne lorsque I” & = 0, puisqu’alors il n’y a pas d’onde
réfléchie ; nous sommes en régime d’ondes progressives et la puissance trans-

mise par la ligne est uniquement de 1a puissance active. La condition Ty = 0 est
réalisée lorsque ;

Zp=2Z, 8

LES DISPOSITIFS D' ADAPT#

5.2.3 Synthése de ces conditions

Nous venons de démontrer que, pour adapter le générateur d'impédance interne
Zg, au récepteur d’impédance Zp, lorsqu’ils sont reliés par une ligne d’impé-
dance caractéristique Z,, il était nécessaire d’utiliser deux dispositifs d’adapta-
tion (fig. 3) :

s

z* z Za onde. 7

o
« I'un 4, a l'interface ligne-récepteur, qui doit transformer I'impédance Zp de
la charge en une impédance Z,. Notons que, dans ces conditions, I'impédance
d’entrée de la ligne est: Z, = Z_; D
* T"autre A,, a I"interface ligne-générateur, qui doit transformer 'impédance c:
Z,= ZC en ZG R d
Dans le cas particulier ot 'impédance interne du générateur Z est réelle, il g
suffit d’avoir Z_ = Z; pour que I’adaptation soit réalisée du coté du générateur.
Les générateurs commercialisés ont, en général, des impédances internes de
50 ou 75 Q, voire 300 Q. K
En revanche, les dispositifs A I’état solide utilisés dans les circuits intégrés ou
semi-intégrés pour micro-ondes présentent des impédances d’entrée complexes
et il est donc nécessaire d’utiliser un dispositif d'adaptation pour réaliser la I
condition Z, = Z. ¢
s

Les dispositifs d’adaptation que nous allons étudier maintenant sont de divers
types :
* adaptateurs par ligne quart d'onde ;

* adaptateurs a I'aide d’un ou deux « stubs » qui sont des troncons de ligne
court-circuités ;

* adaptateurs par réseau d’impédances et trongon de ligne.

53 ADAPTATION PAR LIGNE QUART D'ONDE

Considérons un élément de ligne de longueur /4, d’impédance caractéristique
Z/ fermé sur une impédance Z_ (fig. 4). Nous avons vu qu'il raméne 2 son entrée
une impédance :
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A Une telle ligne peut servir

' —_—— ) N
4 d’adaptateur  puisqu’elle

permet d’effectuer unc trans-
formation d’impédances. En
particulier, dans le cas qui

e 4
l londe. 7, Z; Z: nous intéresse, nous avons :
( e ? ”’I Zezzcetz_,=ZR
; 9 T aen: 7=JZ 7y ()
G C e .

5.3.1 Cas d’'une impédance de charge Zg réelle

Dans ‘ce cas, I’adaptation sera réalisée en utilisant une ligne A/4 d'impéda_nce
caractéristique réelle Z.=/ZpZ,. Seul le trongon h/4 travaille en régime
d'ondes semi-stationnaires ; le reste de la ligne est parcouru par des ondes pro-

gressives.

5.3.2 Cas d’une impédance de charge Zg
complexe

Dans ce cas, si la ligne A/4 est fermée sur Zg, son impédam?e caract.éristiq\;e

devra étre complexe. Pour avoir Z_ réelle, il faudrait que la sortie de l? ligne A/4

se trouve en un endroit de la ligne od I'impédance est réelle, ¢'est-a-dire :

+ Soit en un maximum de tension, situé A une distance xy de la charge, oli I'im-
pédance est maximale Zy = pZ,.

Dans ce cas :

, 11
Z, =Zr\,p~ (1)

+ Soit en un minimum de tension, situé & une distance X, de la charge, o I'im-
pédance est minimale Zy, = Z,/p.
Danscecas: «

12)

Zc
Z(’.=74';

Aﬁnd'avmr Z; téel, une autre possibilité est de placer la sortie de la. ligr]c A4
fitéctamant sur la charge, et de compenser ia partie imaginaire de I'impédance
R K. iMm mettant en paraliéle sur celle-ci un trongon de ligne coqrt—cnrcuue

B dont Pimpédance est imaginaire pure.

:
i
i
¢
+
i
;
i
H
¥
¢
¥

LES DISPOSITIFS D'ADAPTATION .

5.3.3 Adaptation a large bande passante

Les dispositifs d’adaptation que nous venons d’étudier ne sont valables qu'a la
fréquence pour laquelle la longucur de la ligne est égale A A./4 : ce sont donc des
dispositifs d’adaptation & bande étroite. Pour obtenir une adaptation a large
hande, on peut fractionner I'adaptation en un certain nombre de trongons A/4
(fig. 5) tels que les impédances d’entrée successives de ces différents trongons
soient : 7, > 7, > 7, > 7p et pourntrongons : 7. > 7, > > 7, > 7p.

Zy
Z Z% Figure 5.
2. Z J—Zf_’___ Zg Adaptation 2 |
bande.

A la limite, on pourrait montrer qu'il existe une possibilité d"adaptation utilisant
des trongons de ligne dont I"impédance caractéristique varierait de fagon
continue : le profil idéal serait exponentiel et la largeur de bande importante.
(C’est le cas des lignes non-uniformes.

5.4 ADAPTATION A L'AIDE D'UN STUB

Un stub est un trongon de ligne court-circuité de longucur s que 1’on branche en
dérivation sur la ligne principale & une distance d de la charge (fig. 6). Son impé-
dance d’entrée étant :
n
Asy=jZ.te \ § (13)

nous voyons qu'il est équivalent a une réactance dont on peut faire varier le
signe et la grandcur en faisant varier sa longueur.

Dailleurs, on pourrait aussi bien utiliser un élément localisé. capacitif ou
inductif, placé en dérivation sur une ligne,

Les quantités connues sont : Zp. 7, ct A+ les inconnues sont : d et 5. Nous allons
raisonner

+ en admittances parce que nous avons des éléments disposés en parallgle,
» en valeurs réduites pour pouvoir les placer sur le diagramme de Smith:

Pour la charge
Z’\' Zr .
R=7 ot Yr=7 =8kt bg (14)

o

=

8
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Pour le stub :

2
z(s)=§(2%)=jtg%s=jtgﬁs
¥(s) = - j cotg Bs

; [4

Figure 6.
Adaptation a un stub.

15)
16)

Nous allons calculer successivement les admittances aux divers endroits de la

ligne :
* Dans le plan de charge : YR=8r+]bg
* Dans un plan situé 2 la distance d — € , c’est-a-dire juste avant le stub :
Yr+jtgp@d-e)
l+jyrtgpd-e)
Puisque € est pris aussi petit que 1’on veut :
)= ny-jtgﬁd __8r+jbg+jtgpd
1+jyptgpd 1-bptgPd+jgrtepd
[sr+] (g + tg BA)][(1 - brtg )~ j ge te Bd]
(1-bptg By’ + g7 tg? pd

Cette expression peut s’écrire sous la forme :
y(d-89=gd-e)+jb(d-¢)

yd-g)=

yd-¢)=

- .
* Dans un plan situé a la distance d + &, ¢’est-a-dire juste aprés le stub :
yd+e)=y(d-e)+y(s)=g(d-c)+j[b(d-Eg)—-cotg Bs]

Pour que I’adaptation soit réalisée  partir de la distance (d + £), il faut que :
yd+e)=1+j0

an

(18)

19)

(20

@n

(22)

LES DISPOSITIFS D'ADA

On déduit de cette condition les deux équations qui vont fournir les deux incon
nuesdets:

gr (1+1g? pd) _
(1-brig Bd)* + gh tg? pd

C’est une équation du second degré en tg Bd qui fournit deux solutions : d et d
/2 prés.

0] gd-g)=1 >

bp+(1 —g§—bR)1g pd—brtg? pd
(1-bytg Bd)* + g} tg2 pd

@ b(d-g=cotgfs — =cotg Bs (X

D’aprés cette relation, nous voyons qu’aux deux valeurs d et 4’ correspondeg
les deux valeurs s et s,

Il'y a donc deux couples de solutions : (d, s) et (d°, s*). On choisit celui qui co
respond 2 la plus faible valeur de d afin que le trongon de ligne qui ne for
tionne pas en ondes progressives soit le plus réduit possible.

5.5 ADAPTATION A L'AIDE DE DEUX STUBS
Comme précédemment, nous raisonnerons en admittances et en valeurs rédui 5

Données : Zp, Z,, B, d; et d,.
Inconnues : s, et 3.

Nous allons calculer successivement les diverses admittances de la ligne.
* aladistance 0 : YR=8r+ibg . (25
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. -0 Yp+itgPd e ,
. " ~ _ cy —g)= S
a la distance (d; - €) 1 | +ivgte pd—e (26)
Nous pouvons écrire, puisque € est pris aussi petit que 1'on veut :
YREJt
\(d] —-g)="- .R,_v_._v,gﬁ[?dl . 27
1+ jvetg Bdy
Pour la suite, nous poserons :
vid -e)=g(d-e)+jb(d € (28)
. aladistance (d; +€): y(d) +&) =y (d)-€)+V(s) 29
yld +8)=g(d —€)+jlb(d - €)-cotg Bsy1 (30
yid,+e)+jlg
« 3ladistanced-€: y(d-¢)=-~ ,_.] TOTIE de, (31)
1+jv(d;+e)tgpd;
— Dans cette expression, 'inconnue est s, ; nous écrirons :
y(d-€g)y=g(d-€)+jb(d-© (32)
e Aladistance (d+€): y(d+€)=y(d—£)+y(sy) (33)
yd+e)=gd-e)+j[b (d — €) — cotg Bs,} (34)

— Dans cette expression, les inconnues sont s et s,.

Pour que I'adaptation soit réalisée a partir de la distance d + €. il faut que
y(d+¢€)=1+j0.Don les conditions :

® g(d-g)=1 (35)

L'explicitation de cette relation fournit une équation du second degré cn cotg s
a partir de laquelle on calcule, si son déterminant est > 0. deux solutions s
etsy,

@ b (d - €) = cotg Bs, (36)

C'est une équation du premier degré en cotg Bs,. Donc, aux deux valeurs s ct
§'} de s, correspondent les deux valeurs s; et 5 de s,.

Il y a donc, dans ce cas également, deux couples de solutions :
(5], 53) et (s7.57)

>
5.6 UTILISATION DU DIAGRAMME DE SMITH

‘La recherche des inconnues dans les adapfatices A un et & deux stubs est hien

: - dtthiplifiée si I'on utilise le diagramme de Stith.

P Y TR P T T

]

a

LES DISPOSITIFS D'ADAPTATION ‘

5.6.1 Adaptation a un stub (fig. 8)

Figure 8,
Adaptation & un stub
L5 . Pr— N g M
l)n‘ml l D=2 +;| l\ Point B: w(s)=-j123 - 5/A=0,104
Point 20 v, =037 j0,24 Point 3" voo= [ 134 N =0,372
ol : ¥ i LY 3
Point 3. vl 13 d =021 Point B - vy =13 o ¢4 =0,396

P’l;u;(‘ms tout d"abord les points | et 2 représentatifs des impédance et admittance
(r1€( u1te.§ de la d}urgc. I.‘e cercle @ R.O.S. = cte passant par ces points est le fieu
es points représentatifs de toutes les impédances et admittances avx divers

points de la ligne compris entre la charge et fe stub exch. C'est, en particulier,
un lieu de v (- ). . ]

Comme d'autre pl:}rl yd-g)=v(d+e) - yisvestde laforme 1 -jb, le cercle
£ =1 est un deuxieme licu de v (/- r). l
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Ve ey - —
Vr+itg B, -e) 5.6.1 Adaptation a un stub (fig. 8)
* aladistance (d; —¢): y(d —g)E 26
(d)-¢) 1 1+iyrte B @ —g) (26)
Nous pouvons écrire, puisque € est pris aussi petit que I’on veut :
' Yr+itgBd,
ydi~g)=—-""""_ 27
L+jyptg Bd,
Pour la suite, nous poserons :
Y -8)=g(d;-e)+jb(d, -¢) (28)
* aladistance dy+g): y dy+e)=y (dy-ey+y (s)) 29)
ydi+e)=g(d -e)+j[b (d) —€) - cotg Bs] (30)
di+e)+jt
* 4ladistance d - ¢ : y(d_€)=w (31)
l+jy, +¢e)tg fd,
— Dans cette expression, I'inconnue est ) ; nous écrirons :
yd-e=g(d-e)+jb(d-¢) (32)
* &la distance (d + £): yd+e)=y@d- €) +y (s,) (33) o
y(@+e)=g(d-€)+j[b(d-e) - cotg Bsy] 34 A
— Dans cette expression, les inconnues sont Spets,
Pour que I’adaptation soit réalisée & partir de la distance 4 + €, il faut que
yd+g)=1 +j 0. D’ol les conditions -
@ gd-¢g)=1 (35)
L'explicitation de cette relation fournit une équation du second degré en cotg P,
a partir de laquelle on calcule, si son déterminant est > 0, deux solutions s)
et sy’
@ b(d-g)=cotg Bs, (36) Figure 8.
C’est une équation du premier degré en cotg Bs,. Donc, aux deux valeurs syet Adaptation & un stub. i
s1de s, correspondent les deux valeurs s, et s3 de s,. int1: 7274 PointB: y(s)=~j13 — s/A=
19€5, P 2ti5ydes, Point1: z;=2+j1,5 int 3" 1—i13:8 /0=
: int2: =0,32-j0,24 Point3': y3=1-j13; oy o
Iy a donc, dans ce cas également, deux couples de solutions : igiﬁt 3 iz Yy 133 J4/A=0212 Point B’ : y(s')=j13 — s/A=F *'4
(s, 83) et (s}, )
Plagons tout d’abord les points 1 et 2 représentatifs des imPédaﬂce_ et adnlitta]r}ce
réduites de la charge. Le cercle 4 R.O.S. = cte passant par ces points est le. 1eu ,
des points représentatifs de toutes les impédances et admlt,tances aux’dl\;.ers
points de la ligne compris entre la charge et le stub exclu. C’est, en particulier,
5.6 UTILISATION DU DIAGRAMME DE SMITH un lieu de y (d - €).
~jb,lecercle a
La recherche des inconnues dans les adaptations 4 un et A deux Stubs est bien Comme d’autre part y (fi— €)=y(d+e)-y(s)estdelaforme1-jb,le
simplifiée si I'on utilise le diagramme de Smith. g =1 estun deuxiéme lieu de y (d - ).
\&\‘xm

e ———
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Les solutions du probléme sont donc données par les deux points d’intersection
3et3 deces deux cercles.

a) Point 3

Le stub doit étre placé 2 une distance d/ de la charge qui est lue sur le bord du
diagramme. (Dans I'exemple choisi : d/A=0,042+ 0,170 =0,212.)

Soit 1 +j by 'admittance & y (d - €) ; le stub doit avoir une longueur s telle que :

Ty (s)=-]jbs(ici=- j1,3). Comme le stub est un trongon de ligne court-circuité,
s est déterminé en lisant sur le bord du diagramme de combien il faut tourner
(vers le générateur) pour passer du point A (y = =) au point B (y = — j by). Ici
s/A=0,354 - 0,250 = 0,104.

b) Point 3"

Le stub doit étre placé 2 une distance d’ /A (Ici @’ /A = 0,042 + 0,33 = 0,372).
L’admittance 3 y (4’ - €) étant 1 — j b, le stub doit avoir une longueur s’ telle
que y () = + j b3 (ici + j 1,3). 5° est déterminé en lisant sur le bord du dia-
gramme de combien il faut tourner (vers le générateur) pour passer du point A au
point B’ (<> 0 + j by). Iei 5"/A=0,250 + 0,146 = 0,396.

5.6.2 Adaptation a deux stubs (fig. 9)

11 faut d’abord placer les points 1 et 2 représentatifs des impédance et admit-
tance réduites de la charge et déduire de 2, par une rotation de d; /A vers le géné-
rateur (ici d; /A = 0,122), le point 3 représentatif de y (d; - €).

Nous avons vu que les parties réelles de y (d; + €) et y (d; — €) étaient les
mémes. Un lieu de y (d; + €) est donc le cercle 2 partie réelle constante (ici,
8, (d - €) = 0,3) passant par 3.

De méme, les parties réelles de y (d + €) et y (d — €) étant identiques et égales 2
1, le cercle 2 g = 1 est un lieu de y (d - €). 11 est facile d’en déduire un lieu de
¥ (d, + €) car, dans un déplacement le long de la ligne, le point O reste
invariant ; il suffit donc de trouver le point A’ qui se déduit de A par une rotation
de dz/ A vers la charge (ici dz/ A = 0,180) et I’on peut alors tracer le cercle de
diametre OA’ qui est un deuxieme lieu de y (d; + €).

Les points 4’ et 4” qui se trouvent & !intersection des deux lieux de y (d; + €)
vont nous permettre de calculer les longueurs possibles s} et si’ du premier stub.
Nous avofls, en effet, puisque :
yd+8)=yd; -8 +y(s5)
y () =yg—y3 et y() =Yg =3

11 suffit de lire sur le bord du diagramme, en tournant vers le générateur, quelles
Sont les distances s} /A et si’/ A qu'il y a entre le point A et les points B’ et B”
Toprésentatifs de y (s1) et y (s7)-

Figure 9. Adaptation a deux stubs

Point1 : z,=026+j0,3 Point2: y,=165-j19

d/A=0,122 — Point3:y;=0,3-j0,5;d,/A=0,180 — PointA’.
Point4’ : y,,=03-j0,06. Point4”: y;=03+j1

PointB’ : y(s})=j044 — 5}/A=0316

Point B” : y(s7)=j1,5 — s7/A = 0,406 -

Point5* : ys=1+j1,28 PointC’: ¥(s}) =—j 1,28 — s55/A=0,105
Point5” : ysm=1-j2,2  PointC": ¥(s3)=j22 — s3/A=0,432

Dans cet exemple y (s7 ) = j 0.44 — s3/% = 0,250 + 0,066 = 0316 et
Y =j15 = 57/A=0,250 + 0,156 = 0,406. '

Les points 5* et 5” qui se déduisent de 4° et 4” par la rotation de d,/A vers le
générateur représentent les deux ‘valeurs possibles de y (d ~ €) et appartiennent
aucercle g =1.

Ys = 1 +j b5’ et Yon = 1 +j b5"‘
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Les longueurs du second stub qui peuvent conduire & I’adaptation finale sont
donc 5) et 5" telles que = y ($H)=-jbs ety (s3)=—]bs iy (sy)=-j1.28
et y(57)=j2.2).

A ces valeurs correspondent les points C et ¢ sur les bords du diagramme ; on

en déduit s et 57,

Dans cet exemple y (s3) =—j 1,28 — s’z/l = 0,355 — 0,250 = 0.105 et

y(s5)=j22 > $5/A=0250+0,182=0432.

5.7 ADAPTATION PAR RESEAU D’'IMPEDANCES
ET TRONCON DE LIGNE

Zy L 4

Dans les cas que nous avons traités aux paragraphes précédents, il s'agissait
d’adapter une charge d’impédance Zg complexe 2 un générateur d’impédance
interne ¥ réclle et égale a I'impédance caractéristique de la ligne qui le relie a la

charge.

Le cas le plus général est celui ol 'on veut adapter une charge d'impédance Z,
complexe 2 un générateur d'impédance interne Z; complexe (fig. 10).

LES DISPOSITIFS D’ ADAPTATION m

Pour effecluer cette adaptation, on peut placer en série avee le générateur une
impédance imaginaire pure Z, = j X afin de compenser la partie imaginaire de
I'impédance interne du générateur. Cette réactance peut étre obtenue en placant
en série avec le générateur soit un stub soit un composant passif inductif ou
capacitif. Ainsi, "impédance ramenée aux bornes du réseau lestRg.

D’autre part, on place en parallgle 3 une distance € de Ja charge unc admnittance
imaginaire pure ¥p = j B qui peut étre obtenue en mettant en paralléle sur la
ligne soit un stub soit un composant passif inductif ou capacitif. Le réseau Il
constitue I"équivalent d'un dispositif d’adaptation & un stub qui doit ramener &
ses bornes une impédance égale 2 R;, ce qui réalise 1'adaptation désirée.

Notons enfin que lorsque la distance £ entre Z; et Zg est imposée, il est toujours
possible d'utiliser. conformément au schéma de la figure 3, deux dispositifs
d*adaptation 1'un placé entre la charge et la ligne. 'autre placé entre le généra-
teur et la ligne.




EXERCICES

& EXERCICE 5.1

(Paragraphe 5.3 — Adaptation par ligne
quart d’onde)

Une ligne de transmission est composée de
trois trongons comme cela est représenté sur la
figure 11. L’impédance de charge Zp est consti-
tuée par une résistance de 50 Q en série avec
une inductance de 2 - 10~ 8 H. Les deux tron-
¢ons extrémes ont pour impédance caractéris-
tigue Z, = 100 Q. Le trongon central a une lon-

gueur €, = 15 cm et est placé & une distance £,
deZp;v=c.

1) La fréquence étant de 500 MHz, déterminer
la plus petite valeur de €; conduisant
I’adaptation de 1’ensemble et la valeur cor-
respondante de Z .

2) La fréquence étant de 600 MHz, déterminer
7, et le R.O.S. apparent de I’ensemble, si
I’on ne retouche pas aux valeurs de Z, et de
¢, trouvées précédemment.

Z 2z z, 2z z |Z
. 4 e £ : ) o
Figure 11.

& EXERCICE 5.2

(Paragraphe 5.2 - Conditions d’adaptation)

° Un générateur a transistor a une impédance
interne Z; = (7,5 +j 11) Q (voir fig. 12). 1l est
relié & une ligne de longueur € et d’impédance

caractéristique Z,. qui est la moyenne géomé-
trique entre 50 €2 et la partie réelle de Z,. La
charge est un dispositif d’impédance Z, = 50 Q
avec lequel est mis en série un condensateur
d’adaptation, de capacité C. On demande de
calculer € et C pour que ’adaptation soit réa-
lisée a la fréquence de 2,45 GHz.

LES DISPOSITIFS D'ADAPTATION

Figure 12,

& EXERCICE 5.3

& EXERCICE 5.5

"(Paragraphes 5.4 et 5.6.1 — Adaptation
a I'aide d’un stub)

Une ligne d’impédance caractéristique Z, = 50 Q
est terminée par une impédance Zp = (100 +
j 75) Q. La longueur d’onde est de 0,5 m.
Déterminer les caractéristiques d’une adapta-
tion par un stub de longueur s, situé 2 une dis-
tance d de charge et d’impédance caractéris-
tique 50 Q.

& EXERCICE 5.4

(Paragraphes 5.4 et 5.6.1 — Adaptation
a I'aide d’un stub)

Une ligne coaxiale a diélectrique air, d’impé-
dance caractéristique Z, = 50 Q est terminée
par une impédance Z, = (15 — j 42,5) Q. La
fréquence est de 1 GHz.

On veut réaliser 1'adaptation en plagant, & une
distance d de la charge, un stub en circuit-
ouvert, d’impédance caractéristique Z, = 100 Q
et de longueur s.

Déterminer les caractépistiques de cette adapta-
tion.

(Paragraphes 5.5 et 5.6.2 ~ Adaptaiin
al'aide de 2 stubs)

Une ligne d’impédance caractéristique
est terminée par une impédance Z =|
j 125) Q. La longueur d’onde est de 0,5
veut réaliser 1’adaptation en utilisan
stubs en court-circuit d’impédance cay
tique 50 Q. Le premier est placé 4 6
charge et le second est 4 15 cm du premsy

Déterminer les longueurs des stubs qui
sent a I’adaptation.

& EXERCICE 5.6

Une ligne d’impédance caractér
Z, =100 Q est terminée par une impé?
charge Zp = 150 — j 120. On veut adaf
impédance a I’aide de deux stubf
circuités : le premier en paralléle sur
et le deuxieme placé a A/8 en sérit
ligne. ‘

Déterminer les longueurs s, et s, de
stubs qui conduisent & I’adaptation.
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(A . transmission de puissance optimale, on utilise
: RC'CE -5.7 un circuit d’adaptation (fig. 13) constitué d’une
B ¢ 5.7 - Adaptation par réseau capacité C, série et d’une capacité parailele C,,.

 sdances et trongon de ligne)

310 Entre ‘ce circuit et ’amplificateur, il y a une

&y 1eur d'impédance interne Zg = 50 Q-| ligne microbande d’impédance caractéristique '
et un amplificateur 2 transistor dont | Z, = 40 €, de longueur € =2 cm sur laquelle Chap|tre 6

ae d'entrée est Z, = (4 + j2)Q, ala | A=25 cm. Trouver les valeurs de C et de C; )

s de 600 MHz. Afin de permettre une | pour que 1’adaptation soit réalisée.

i

- . Lignes avec pertes

.

).5

.6.2 — Adl
R stubs)

c ‘ oz 43j20Q

caracté;
pédance

- , 6.1 ETUDE DU PARAMETRE
bnde est fe . ' - g ’
prae est Figure 1. DE PROPAGATION ET DE L'IMPEDANCE

mpéda i i CARACTERISTIQUE
st placé 3. o ‘
Semdu

Y. e

6.1.1 Expression de o, f et Z,

des stub Dans le chapitie « Fropagation sur unc ligne », nous avons montré que I’expres-

sion du paramétie de propagation y était . y= \/ (k]ﬂ 'I:, (;))(G;+ j c TUR

C’est une quantité complexe que nous avons écrite sous la forme @ y= 0L+ j B.

Il est, dés Tors. facile de caleuler les expressions de o ot f en remarquant que
* d'une part P=o? - +2jup '
« dautrepart: Y=(R, G~ L, C, ®?) + o (L, G, +R, Cy).

v mp————y—

f En identifiant : ] -~
o? - B1=R, G, - L, C, &’

20‘35 () (L| (1‘[ + Rl Cl)
Ao
Iy L ...,"‘ij,..:._w_ : ” o
a=y/3 |\ (RY+ L3 0V GT + C} ®%) +(Ry Gp~14 € 0)2)‘ m

By g]v"fRT 1o GE Rl (R, G~ LiCod| @

PR




L5.7 B
A Laptation par réseau
on de ligne)

. inteme Zg = 50 Q-
Geateur 2 transistor dont
ze=(4+j2)Q,éla
Afin de permettre une

’

transmission de puissance optimale. on utilise
un circuit d’adaptation (fig. 13) constitué d'unc
capacité C série et d’une capacité paraliele C, >

Entre ‘ce circuit et 1’amplificateur, il y a une
ligne microbande d’impédance caractéristique
Z. = 40 Q, de longueur £ = 2 cm sur laquelle

c

pour que I"adaptation soit réalisée.

[ f+8|_l€'“5 a
LI R
Cs R
1
Cp z, 4%j2Q
1 . ’
iy
Hl
14l ®
14 hd
et 4 ‘

Figure 13.

A = 25 cm. Trouver les valeurs de C et de C,

Chapitre 6

Lignes avec pertes

6.1 ETUDE DU PARAMETRE
DE PROPAGATION ET DE L'IMPEDANCE
CARACTERISTIQUE

6.1.1 Expression de «, 3 et Z_

Dans le chapitre « Propagation sur unc ligne », nous avons montré gue 1’expres-
sion du parametre de propagation y &ait . y= \/ (Ry+iLiy oGy +jCran -
C’est une quantité complexe que nous avons écrite sous Ja forme : y=o+jpP

Il est, de< lors, facile de caleuier les expressions de o et f en remarquant que :
* d'une part : Y=o -p+2jap
s dautrepart: Y =(R, Gy~ L, C, o) +jo (L G +R, C)).

En identifiant : ]
o? B =R, G, -1, C, o

20p =L Gy + R C)

d ony
s ‘ \ o 7 "Tf.f'.',,»._.._" . ) ST
a=y 5]y R} + 13 0V G+ CHod) + Ry Gy - Ly € mz)l 1))
,‘: l ‘;, . 2 Ii - = T 2 ';é,’."éf:" T "" : "" o 2‘
Ev‘—“--\,/ 2“ 'y (R‘4- B0 )(G| +(,1 O] )"'(RIL'! "14|(.‘|(D )' 2)
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R +jL, @ De cette relation, on déduit la célebre condition de Heaviside :
; . 1 1
Pour ce qui est de Z, dont I’expression est : —~————— nous pouvons L, G, =R, C, ®

I’écrire sous la forme : .
alors : a=,/R; G, or

z \/RIGI+L1C1 o’ +jo L, G -R, C)
= 1
B=w,/L;C; 4) et V=L—1C']— (5)

3
‘ G+ C} w? @

| Les expressions trouvées pour o, B et Z, sont générales, mais difficilement utili-
| ‘ 11! sables. Elles se simplifient beaucoup dans le cas des lignes & faibles pertes qui
! ' i est trés important pour les applications, notamment en télécommunications.
[ |
I
| '

'1‘ I 6.1.2 Cas des lignes a faibles pertes 6.2 IMPORTANCE DE LA CONDITION
l‘- * Test alors possible de négliger o et Ry G, ; nous avons : D'HEAVISIDE — MOYENS DE LA REALISER
2 2
i | -p=-L,C,w
; ‘ 208 _B (L Gl : R C Voyons combien la réalisation de cette condition est importante & propos d’un
i SOOI RC). exemple simple : la transmission d’un signal radioélectrique représentant la voix
1 D’oui: B=w,/L; C, @) . humaine dans une liaison téléphonique par cible.
1 )
i ‘ ! v= ! . (5) “
[ | L C

‘ Figure 1.
I\ ! ' __1_ . & o Ll fCrzurbe
’ I et: o= AR L, 1 C—l ) que’nce
1 appelée «

fréquences

/| Notons que v est indépendante de la fréquence : un signal se propagera donc sur
{ la ligne sans distorsion (voir § 6.2.2)

| D’aprés (3) et en négligeant R, G, et Gzl, nous obtenons :

I Ll i Gl . Rl ﬁl f2 f3
| GV VAR oam s g

? ! e On sait qu’a un instant donné, ce signal a un spectre de fréquences bien défini ;
c’est-a-dire que si I’on trace la courbe amplitude-fréquence qui lui correspond,

nous trouvons a des fréquences fi» fo» f5-.. des amplitudes qui ont respectivement
pour valeurs Ay, A,, As... (fig. 1).

|
' J De plus, si les pertes dans le diélectrique sont négligeables par rapport aux
| 1 pertes dans les conducteurs, on pourra supprimer dans (6) et (7) le terme en G,.
!
I

6.1.3 Minimisation des pertes

Pour que ¢ soit minimale, il faut que docz/dL1 =0. 6.2.1 La distorsion d'amphtUde
| G2+ C2 2 Si I’amortissement dfi & la propagation est indépendant de la fréquence, nous
Soit : —lzhzlz. L @2 - C ®r=0 avons a la réception des amplitudes A}, A}, A}... correspondant respectivement
Rl + Ll ()] ‘

aux fréquences f), fy, f3... et A /A; = Ay /A, = A}/ Az = ...
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Autrement dit, les amplitudes relatives sont conservées et le spectre de fré-
quences du signal 2 la réception est le méme qu’a I’émission.

si, en revanche, 'affaiblissement o, dépendait de la fréquence, la précédente
relation ne serait plus. vérifiée et le spectre de fréquences du signal a la réception
pe serait plus le méme qu’3 I'émission. La conséquencé pratique en est une
déformation de la voix humaine. Dans un tel cas. on dit qu'it y a « distorsion
d’amplitude ».

Pour combattre la distorsion d’amplitude, dont aucun cable n’est rigoureuscment
exempt, il faut disposer 2 I'arrivée des filtres de fréquences du type passe-bande
afin de découper le signal par bandes de fréquences, puis amplifier chacune de
ces bandes de telle sorte que le coefficient d’amplification A dépende de la fré-
quence et vérifie la relation : & (f) - A (f) =cte Yf. i

6.2.2 La distorsion de phase

Le fait que la vitesse. de propagation soit indépendante de la fréquence implique

que les différentes fréquences composant un signal émis a un instant ¢ seront

toutes reues au méme instant £, ce qui est la condition nécessaire a la reconsti-

tution d"un spectre de fréquences identique a celui du signal émis pourvu, bien
. stir, qu’il n’y ait pas eu distorsion d’amplitude ou qu’elle ait ét¢ corrigée.

Mais si v dépendait de la fréquence, cela signifierait que les composantes du
spectre de fréquences reconstitué A un instant £ n’ont pas €té émises an méme
instant, I en résulterait une impossibilité de reconstituer le spectre de fréquences
correspondant au son émis 2 I'instant ¢ d’oli une inaudibilité totale de la voix
humaine. Cela s’appelle la « distorsion de phase ». Elle est beaucoup plus grave
que la distorsion d’amplitude car les moyens 2 mettre en ceuvre pour la com-
penser (disposer dans chaque bande de fréquences des lignes a retard variables)
-sont beaucoup plus onéreux.

6.2.3 Moyens de réaliser la condition
d'Heaviside '

Pour:les communications téléphoniques  courte, moyenne et longue distance

par céibles urbains, interurbains et intercontinentaux ou transocéaniques, les

.cibles utilisés sont, en général, tels que L; Gy < Ry Cy. Des procédés bien

£provés sont employés pour satisfaire la condition d’Heaviside en augmentant
¥ sont 18« pupinisation » et la « krarupisation ».

a!u « éupinlsaﬂon »

HlJe et ¢'un usage courant sur les lignes téléphoniques terrestres, urbaines et
.fhherurbaines. Elle-consiste & augmenter L; en moyenne en intercalant 2 inter-

N £ o e me e e e e e e v —_—
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valles réguliers des inductances en série avec la ligne ; en France, |'espace est de
955 m ou 1 830 m. Tant que I'on n'approche pas trop des fréquences pour les-
quelles A serait de I’ordre de 1'espacement d des bobines de charge, tout se pasée
comme si I'on avait augmenté L, de manigre continue. En fait, la théorie montre
que la condition de validité de ce procédé est : A > nd.

b) La « krarupisation »

Elle est utilisée pour les céibles téléphoniques intercontinentaux ; elle consiste &
enrouler autour du ou des conducteurs de la ligne, un ruban de permalloy de 0,2
40,3 mm d’épaisseur en une spirale aussi serrée que possible.

6.3 EXPRESSIONS DE LA TENSION
DU COURANT ET DE L'IMPEDANCE

A}J chapitre 3, nous avons établi les expressions de la tension. du courant et de
’impédance en un point d'une ligne fermée sur une charge Zg caractérisée par
son coefficient de réflexion Lp=Ty, ¢! Dans le cas ol I"origine est prise sur
cette charge, axe des x orienté vers le générateur :

.V(-T):L/,‘ (ey.\‘_'_LRe—Y\‘) 10)

[0 =1, ~Tpe™ 1 .oan
IS
ZO)=7, oo e

Cl-Lpe- a

L'impédance en valeur réduite est donc :
= 2yx
I1+Lpe™

o) =
I-Lqpe 2 9

En prenant un argument complexe 8 =0’ + j 8" tel que :

e~ s ele 14)
(‘)_l~e~29€--27.r =
0% et SO a9

Nous avons donc mis z(x) sous une forme particulidrement simple. 1l.en est de
méme pour V(x) et I(x) lorsque I"on remplace [ par - e ~ 8, '

Vi) =V, (e e 0e-1h .(16) -~
I(x) =1i(ey"+e“29e"7") an




En mettant e ~® en facteur, nous obtenons successivement :
. Y(x)=zie-e(e(e+yx)_e-(6+yx))
1) = Le -6 (e(e +Yx) 4 e-(® +yx))
Soit finalement en amplitudes complexes :
Ym)=2V;e"%sh (8 +vx)
- Ix)=21;e"%ch (8 +yx)
“-et en valeurs efficaces :

V) =2V, |e ~®| |sh (@ +7x)|=Ash (8 +72)]

S TR P VIV

6.4 ETUDE DES VARIATIONS DE LA TENSION
‘ ET DU COURANT

Nous meénerons cette étude a partir des expressions (22) et (23) et prendrons
comme exemple pour le calcul, la tension. En nous rappelant que:0=9 + jor
et. Y=o +j B, nous avons successivement :
sh (8 +yx) =sh[(0 +ow)+j (6" + Bx)]

=h (6" + o) ch j (67 + Bx) + ch (8" + owx) sh j (87 + Px)

=sh (8’ + awx) cos (0" + Px) + j ch (0’ + ax) sin (8” + Px)
|sh (8 + yx)| = [sh? (e' + ox) cos? (67 + Bx) + ch? (8’ + ax) sin? (e" + B2

= [{sh? (' + ow)} {1 —sin? (8" + Bx)} + ch? (6" + ax) sin? (6" + Bx)] /2
= [sh?(®’ + ax) + sin? (8” + Bx)]1/2

Vi) =4 y/sh2(® +owx) + sin? (8" + Bv) 24)

Ix) = % \/sh2 (0 + o) +cos? (67 + Bx)
(4

6.4.1 Cas général

Lorsque Zp, c’est-a-dire € = 8” + j 8” est quelconque, I'étude des variations de la
tension peut se faire en remarquant que V(x) est la somme :

« d'une fonction périodique sin? (6” + Px)
* d’une fonction monotone sh? (@’ + o).

V(x) pourra elle-méme étre considérée comme une fonction périé)din:le a condi-
tion que la variation du sh? soit assez faible pendant que le sin” varie entre un
maximum et un minimum. Cela nécessite que la ligne ne présente pas de trop
grandes pertes. Dans ces conditions, nous pouvons dire avec une bonne approxi-
mation (voir fig. 2) que :
« la périodicité des phénomenes est A/2 ;
« les valeurs des maxima et des minima sont obtenues pour les valeurs de x
telles que sin? (8” + Px) = 1 ou 0. Soient xy et x,, ces valeurs :
VM =Ach (0 + 0xyy) (26)
Vin=Ash (€ + o) 27

\Vix)

Ach (8 + ox)

'
1

Ash (' + ox)

Pour (x), le probléme est identique. Les seules différences dans les résultats
consistent en ce que :

* les amplitudes sont divisées par Z. ;

« les variations sont en opposition de phase, puisque dans (25), cos? (8” + Bx)
remplace le sin? (6" + Px) de (24).

6.4.2 Cas particuliers

Nous ne reviendrons pas sur le cas ol la ligne est terminée par son impédance
caractéristique puisque I’étude du régime d’ondes progressives qui s'établit alors
a été effectuée au chapitre 2 « Propagation sur une ligne en haute fréquence » en
tenant compte du parametre d’affaiblissement .. Restent donc 2 étudier les cas
od [p=+1et =~ 1. Nous allons déterminer dans chacun de ces cas les
valeurs de 0, 9°, 8” et voir comment s'écrivent les relations (22), (23), (24) (25).

""a) Ligne en court-circuit Zg=0=Lgp=—1

Donc : e ®=_1e®=1

Ou: e-20-e %N o 9=jkn.

Comme : 0 =90" +j 0", il vient : 0" = 0 et 8” = kTt.

LIGNES AVEC PERTES

Figure) 5l
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- MICRO-ONDES ————-—=— - o © Lines avec perres  [JilD T e
" - N s LETIEN * ey ) '. .
@) - V(x) = A [sh G kr +y0| = A shyx]| 28) _ 1}"‘“
ondi- A _A (29 Tl
re un @) - )= |eh G+ yo]= [eh - . Figure 3.
> ATOD e o e P « L Courbe des vin
JrOXi- 24) - V=4 \/shz o +sin? (km + B =A \/Sh2 oux + sin? e . 3D ; s 3 . de la tension I
A : TN : ‘ d'une ligne a\
(25) - I(x)#%- \/shzotx+c052 (ke +Bx) = - \/Sh2 ax+cos’fr (3D o pertes court-ci
de x ¢ B e ‘
D’apres ces relations nous avons : T A A A ) o
(26) Vy=A ch ox (32) V= A shou (33 2 4
@n A : : -4 (35)
IM = Zvc ch ox (34) Im - Zc sh ax
) A I Figure 4.
C Vx=0)=0 (36) " Ix=0)= @37 ~ Courbe des vai
d ‘ ? de la tension le
o) d : d’une ligne avt
k ) L. pertes en circu
7 p) Ligne en circuit ouvert Zg=o© = LCp=+1 5 K ouvert.
v Y g . : e
i Donc : e Bo1me P o )
) . ' ‘ - : -
A . -20_o-j2k+ DR 9 -5 2k + 1) T/2. x A A o
Ou: e e =0=j( / 2 .
. =0 +i0" il vi = " =2k+ 1) r/2. ' - -
Comme : 6=06"+j0" il vient 6" =0 et 87 = ( ) / Les courbes ci-dessus montrent les variations des amplitudes de la tension pour
ultats . n (38) une ligne en court-circuit (fig. 3) et pour une ligne en circuit ouvert (fig. 4).
(22) - Vg =Alshij Zk+1) 5 +yx =Alchyx| Dans les deux cas, les variations de la tension sont comprises entre des courbes
en ch oux et sh oux. Pour ce qui est des variations du courant, la figure 3 corres-
A . n A : 39 ndrait au cas d'un circuit ouvert et la figure 4 au cas d'un court-circuit,
+ Bx) 23 - I(X)=7 Ch[J(Zk‘H)i'*Y*’r =Z|Sh7"| 9 po _ g :
| c ]
n
Q4 - Vi =A \/sh2w+sin2 @k+1) 75 +px -
A s covt pr (@0) 6.5 VARIATIONS DE L'IMPEDANCE
‘dance VR R B | ET DU COEFFICIENT DE REFLEXION
‘lalors 25 - 16)=5 \/ sh2 our + cos? |2k + 1) 5 +Br
e » en E c . . B . ’
s cas ' A - @ 6.5.1 Etude de I'impédance .
== \/sh? ax +sin? Br ‘ - -
:as les Zc , :
- (25). Dapres (20) et (21) : Z(v) = Yo _ sh(9+yr) ’ (44) )
D’apres ces relations nous avons : pres(shye ‘ T I T ch@ 4y
Vi =A ch ox (32) Vp=Ashax - (33) -
A ) I e
A . == ‘ 35 (s /sh +0ty) + ¢ + .
- hy=7 chox (34 = Z, shax 3% D'aprés (24) et (25) : Z) = | ('f) =z v 1; (@ romtsin"(6 +po. 5)
- c Iy /sh? @ +an +cost @ + o) -
S vix=0)=A “2) Ix=0)=0 “ N |
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Figure 5.

Courbe des variations
de I'impédance le long
d’une ligne avec
pertes : les enveloppes
des maxima et des
minima sont en
Z_coth (8" + aw)

etZ th (0’ + o).

En faisant la méme approximation qu’au paragraphe 6.4.1 nous pouvons remar-
quer que :

* (45) est maximale lorsque sin® (9” + Bx) =1 (et alors cos2 (6” + Px) = 0)
d'ob z,=z, V1*sh? @ +on)

¢ TR (@ - orn)

sh” (6’ + o)
* (45) est minimak Jorsque sin” (8” + Bx) = O (et alors cos? (8" + Px) = 1)

\/ sh? @ +ax)
Zc—*T—'-—=thh(9’ + o)
y/ 1 +sh“ (@ +ox)

Les variations dt’: Iimpédance s’effectuent donc, comme le montre la figure S, entre
les courbes représenatives de Z, th (6 + o) et de Z, coth (8" + aux). Notons qu'a
mesure que x augmente th (8’ + owx) tend vers coth (8’ + o) ; il en tésulte que
Z(x) = Z,.. Le 10le des pertes semble donc, & grande distance, d’adapter la ligne ;
c’est évidement un procédé d’adaptation inadéquat.

=Z,coth (0 +ax) (46)

dob = @7

A Zx)

x A

g
Ta

6.5.2 Etude du coefficient de réflexion
Nous avons vu que : L= Ve ™ =T, eloe 2w

C Ver R
Soit : L(x) = Tpe ™2 gi@-2px) (48)
* le module de T (x) gt - Tpe” 2o
+ I"argument de [(x) est : o — 2px

A

La courbe représenta-
tive des variations de
I'(x) dans le plan com-
plexe (fig. 6) est donc
une spirale logarith-
mique qui coupe tous
les rayons vecteurs
sous le méme angle et
s’enroule asymptoti-
quement autour de
I’origine lorsque x aug-
mente indéfiniment.

E<) 4

L(x)

6.6 PUISSANCE TRANSPORTEE PAR UNE LIGNE

6.6.1 Relation donnant P(x)

Nous savons qu’en un point quelconque d’une ligne, dans le cas o I’origine des
abscisses est prise au récepteur et I’axe orienté du récepteur vers le générateur :
Vx)=V; " +Lge™ ")
Ix)=1; € -Lre™ ")
Par définition, la puissance active en ce point est donnée par :

PW=5 RV 1)

37 R+ LM - Ly e ™’ “9)

Soit : P(x) =

Le terme entre crochets s’écrit successivement :
[ eiPxy e ®xel®- Bo (9% e B _ Tp e~ i@ - By«

[eax Cj Bx-i-rRe'mej«”*BI)] [ewe'jﬁx_rRe_uxe_j(q)'ﬂx)]
o205 4 Ty ei(®-26x) _ Ty e—j(¢~2Bx)_r}%e—2u.x

dont la partie réelle est : 2 _T2e” 2ox

2
Diob: PR =5 (€2 - Tge™2*)
2Z,

LIGNES AVEC PERTES
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6.6.2 Etude de la perte de puissance
par transmission

A I'entrée de la ligne ol x = £, la puissance fournic par le générateur est :
2

Vi
' 200 2, 2af
f’(ﬂ)— 17, (e Ie € )

A I'extrémité chargée o x =0, la puiséancc absorbée par la charge est :
2

W 2
P(O)?‘Q‘Z (1-T)

D’oit la perte de puissance par transmission :

2 © 2
Y S R | (51
PE) 2ol _[2¢-2af I—F;e*“?f _ ‘

L'étude de K est délicate a faire car on ne peut séparer completement I'influence de

la ligne et I'influence de la désadaptation. En effet, K est le produit de trois termes :

20

* I'un, e ~ “** qui représente uniquement I’influence de la ligne ;

* 'autre, 1 - I",g qui représente uniquement I’influence de la désadaptation ;

NE . * le dernier, 3 dans lequel les deux influences sont liées.
- l—l‘Re“""f
Les trois cas a considérer sont les suivants :
e des 1.Sia=0-5K=1. ‘
ur : Cela signifie que la puissance est la méme en tous les points de la ligne
comme le montre d’ailleurs la relation : P(x) = V2 / 2Z) (I - T RZ) qui est
indépendante de x et ne dépend que de I'p.
2.8iTp=0-K=¢"2%¢
Iy a sur la ligne une perte qui est exprimée :
- en Nepers par ; /) In K=-0f (52)
~ en Décibels par : 10log K=-8680f (53)
: 3. Dans le cas général ol o # 0 et Tz # 0, il est intéressant de remarquer, par
49) ’ . .
rapport au cas précédent, que I'influence de la désadaptation se traduit par
I’apparition dans X d’un facteur :
2
1-T,
P 54
1~ 1”3 e ~tof G4
Les pertes totales, dans ce cas, sont donc la somme :,
* des pertes propres -2 la ligne, dues a I'influence de o seul qui apparaissent
' dans le facteur ¢ - 20€ e 14 relation (51),
St causées par la désadaptation, dues a I’action conjuguée de aet T'p,
(50) tsserif daris le facteur (54) suscité.

o B T - LIGNES AVEC PERTES

6.6.3 Etude de la perte de puissance
par désadaptation

L'expression (54) représente I’augmentation de la perte due A une mauvaise
adaptation de la ligne. L’abaque de la figure 7 permet de connaitre directement,
en décibels, cette pertc par désadaptation. Le R.O.S. p, associé 2 la charge, est
porté en abscisses et les pertes propres  la ligne en ordonnées. L’ augmentation
de perte due 2 la désadaptation de 1a ligne sc lit sur les courbes cotées.

rPar exemple, nous allons calculer la perte totale d’unc ligne de 20 m d’affaiblis-
sement linéique ¢ = 0,05 dB/m, d’impédance caractéristique 320 €2, fermée sur
une résistance de 40 Q. Nous avons o€ = 0,05 - 20= 1 dB et p = 320/40 = 8. Le
point d’abscisse 8 et d’ ordonnée 1 est situé sur la courbe 2, Cela signifie que la
désadaptation de la ligne fait perdre 2 dB. Commie les pertes propres 2 la ligne
sont de l dB ((x(’ = 1 dB), il en résulte que la perte totalc sgra de 3dB.

- of s
(dB)

571

5F

4.

jaltd

el

0,5

0,2

0.1

0,05

Figure 7.
Abaque donnar
la perte par

désadaptation ¢ -
ligne 2 pertes -

désadaptée ; of

est la perte pro; -
cette ligne et p -

R.O.S. de lalip

D'aprés Roubii:
« Lignes et ant
p. 136, Edition:
Revue d'Optig:
Paris (1954).




EXERCICES

& EXERCICE 6.1

& EXERCICE 6.3

(Paragraphe 6.1.1 — Etude du parametre
de propagation)

Démonstration des expressions (1) et (2) de o
et § dans le cas général od 1’on ne fait aucune
approximation.

& EXERCICE 6.2

" . (Paragraphe 6.1.2 - Cas des lignes
a faibles pertes)

1) Dans I’hypothese des lignes a faibles pertes,
démontrer I'expression de Z, en fonction de
Ry, Ly, Gy, Cy.

2) Si de plus G, = 0, montrer qu’il est possible
d’exprimer Z_ en fonction de Ly, Ceta,

B.

(Paragraphe 6.6.2 - Etude de la péne-de pui.s:sance
par transmission)

Pour une ligne avec pertes adaptée, de longueur
¢, 1a perte relative de puissance par transmis-
sion est : K = P(0)/P(£) = e ~20¢, '

Exprimer K en Nepers et en Décibels.

Démontrer la relation de passage des Nepers
aux Décibels.

Zi EXERCICE 6.4

‘{Ep{graphe 6.6.3 — Etude de la perte de puissance

par désadaptation)

Calculer la perte totale d’une ligne de lon-
gueur € = 10 m, d’affaiblissement linéique o =
0,1 dB/m, d’impédance caractéristique Z, =
300 €, fermée sur une antenne d’impédance
d’entrée Z, =75 Q.

Méme question si Z_ =75 Q et Z, = 300 Q.

Dans les précédents chapitres, nous avons toujours fait I'étude des lign of

- Chapitre 7

Lignes ]
en régime impulsionnef

71 INTRODUCTION

2

régime sinusoidal. Dans ce chapitre, nous allons nous intéresser aux p o
meénes qui se produisent sur une ligne avec ou sans pertes en régime img
sionnel, c’est-a-dire lorsque la tension appliquée a I’entrée de la ligne va
fagon quasi instantanée de 0 & une valeur constante E, avant de revenir apri
intervalle de temps T, également de fagon quasi instantanée, a la valeur 0:
est nettement plus petit que le temps de propagation sur la ligne étudiée, &
dirons qu’il s’agit d’une impulsion de tension et, dans le cas contraire, 4
échelon de tension.

Cette étude est trés utile car I'emploi des impulsions en hyperfréquences, en W
et en VHF permet beaucoup d’applications pratiques dont les principales sont: §
» laradionavigation, avec la plupart des radars ; :
* les télécommunications ol I'on utilise de plus en plus des systémes de

lation par impulsion ; - -
* les méthodes de mesure des caractéristiques d’une ligne.

Cette étude est également trés intéressante d’un point de vue pédagogiqués
compréhension physique des phénomenes est, en effet, beaucoup plus ais®
régime impulsionnel od 1’on peut distinguer (et au besoin visualiser) facile
les ondes incidentes et les ondes réfléchies qu’en régime sinusoidal o 1"
peut séparer I’onde incidente de 1’onde réfléchie que par la pensée.




& EXERCICE 6.1

(Paragraphe 6.1.1 — Etude du paramétre
de propagation)

Démonstration des expressions (Det(2)de a
et B dans le cas général od I’on ne fait aucune
approximation,

& EXERCICE 6.2

_ (Paragraphe 6.1.2 - Cas des lignes
a faibles pertes)

1) Dans I’hypothése des lignes 2 faibles pertes,
démontrer I’expression de Z, en fonction de
Ry, L, Gy, Cy.

2) S,i de p_lus G =0, montrer qu'il est possible
g exprimer Z,. en fonction de L;, C, et a,

& EXERCICE 6.3

{Paragraphe 6.6.2 - Etude de la perte de puissance
par transmission)

Pour une ligne avec pertes adaptée, de longueur
¢, la perte relative de puissance par transmis-
sion est : K = P(0)/P(€) = e ~ 2%¢,

Exprimer K en Nepers et en Décibels.

Démontrer la relation de passage des Nepers
aux Décibels. :

& 'EXERCICE 6.4

{; graphe 6.6.3 - Etude de la perte de puissance
par désadapration)

Calculer la perte totale d’une ligne de lon-
gueur € = 10 m, d’affaiblissement linéique o =
0,1 dB/m, d’impédance caractéristique Z, =
300 Q, fermée sur une antenne d’impédance
d’entrée Z, =75 Q.

Meéme question si Z, =75 Q et Zp = 300 Q.

- Chapitre 7

Lignes
en régime impulsionnel

7.1 INTRODUCTION

Dans les précédents chapitres, nous avons toujours fait I’étude des lignes en
régime sinusoidal. Dans ce chapitre, nous allons nous intéresser aux phéno-
menes qui se produisent sur une ligne avec ou sans pertes en régime impul-
sionnel, c’est-a-dire lorsque la tension appliquée a I’entrée de la ligne varie de
fagon quasi instantanée de O & une valeur constante E, avant de revenir aprés un
intervalle de temps T, également de facon quasi instantanée, a la valeur 0. Si ©
est nettement plus petit que le temps de propagation sur la ligne étudiée, nous
dirons qu’il s’agit d’une impulsion de tension et, dans le cas contraire, d’un
échelon de tension. '

Cette étude est tres utile car I'emploi des impulsions en hyperfréquences, en UHF
et en VHF permet beaucoup d’applications pratiques dont les principales sont :

» la radionavigation, avec la plupart des radars ;

-+ les télécommunications oil I'on utilise de plus en plus des syst¢émes de modu-

lation par impulsion ;
» les méthodes de mesure des caractéristiques d’une ligne.

Cette étude est également trés intéressante d’un point de vue pédagogique. La
compréhension physique des phénomenes est, en effet, beaucoup plus aisée en
régime impulsionnel od 1’on peut distinguer (et au besoin visualiser) facilement
les ondes incidentes et les ondes réfléchies qu’en régime sinusoidal od I'on ne
peut séparer 1’onde incidente de 1'onde réfléchie que par la pensée.
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7.2 ETUDE EN REGIME D'IMPULSION
DE TENSION

I impulsion peut s définir
comme un signal (électrigue.
dans celte étude des lignes)
ayant la forme indiquée A la
figure | ct dont la durée T est
trés faible vis-a-vis des temps
de propagation considérés.
C’est ainsi que pour unc ligne
de 100 m de long sur Jaquelle
la vitesse de propagation €sl
1t ge Iordre de 200 000 km/s, un
signal ¢lectrique ne pourra étre
L2 T=10072-10°=05ps.

Figure L.
1on de tension
Jramplitude E,
de durée T-,

yraiment considéré comme une impulsion que st

- Figure 2.
4, - Génératenr

jions, ligne de
ong £et
planc de charge.

de longueur €. terminée
ue celte ligne est ali-
ice E et d'impédance

Considérons une ligne d'impédance caractéristique Z .,
par une charge d’impédance Zg {fig. 2). Nous supposons q
mentée par un générateur d'impulsions de force électromotr
interne Z;. Nous allons étudier deux cas fondamentaux.

7.2.1 Générateur adapté a la ligne - Z, réelle

Cest le cas 0 Zg = Z,
JR—

est donc nul. En revanche, au niveau de la charge : = G 47
général : Zg# Z,. R

dimpulsion étant fixe.

du générateur csl Z. g

instant od I'impulsion réfléchie sur la ch

- le coefficient de réflexion a la j(lncti()ﬂ’ligp_e—gént’:mleur

]‘{'
.0 #0 puisqu'en

La force électromotrice du générateur
I'amplitude des

& Figure 3, % impulsions qu’il va délivrer a 'entrée de la
U bquivalent & g nr figne dépend de I'impédance qui charge ¢
E :‘lmmm“’o' ’ Zc générateur. OF, A l'instant £ = 0 ou une
; impulsion arrive & I"entrée de la ligne. on

peut considérer que I'impédance de charge
). De0ad 27,

arge ( Tinstant 7) reviendra suf fe

LIGNES EN REGIME IMPULSIONNEL g

dnérateur, tout se PN o o
ﬁm l;e . |l*' se passe comme si e dernier ¢lant fermé sur one ligne infiniment
0 sdance . >
gue con impédance en tous points peut &tre considérée, nous P
comme l‘g;ll(: A7 . nous bavons vii,
:

A I'instant 7 = (¢ av al
A stant 1 ), nous avons done, 3 Fentiée de la ligne, nne impulsion de
sion d amplitude : ‘ st de e

Vi I
7 (H

Puisque nous étudions le cas ounzZ =7,..V.=F2 Ccltec i ]
chir sur la charge 2 I'instant 7' T G Te T e Cette imipulsion va se r¢fié-
A instant 27 ge A llinstant 7= £/v ct retourne vers le génératenr. qu'elle atteint
d sta P . B - - N ) i
instant 27, avee unc amplitude Tp 72, Elle ne peot se réfléchin 3 I'entré
la ligne puisque T'i; = 0. . 1 Pentrée de
;

En br: i :

o bm;u;hanl un oscilloscope aux bornes d'entrée de fa ligne, nous observerons
impulsion (1 = e itude £ B i . A ol
tUdE‘pr ? Zalllel (t (A)) d amplitude £ 2 et Timpulsion retour (¢ = 27) d"ampli-
. g £ 2. de polarité positive ou négative selon que Ty est positif ou négali
s 4t p est positif ou négatif

Ve h
E
2 g B sirg=0)
2 Figure 4.
Phénomenc:
| ohservables
le) . SRt B e oscilloscope
- i de fa ligne ¢

ou le génér:
adapté.

L E e
L_”ﬂ|2 (sitp-0)

Les cas particuliers inféressants sont ccux o ;
2) Zo = on Aare T — .. . S
R Alorﬁ, I'p=+ l L impulsion réfiéchic est positive, de méme
amplitude gue impulsion incidente.
b) Zg=0  Alors, T'g = ‘impulsion réfléch
R /\lm.‘?_ I'p = - 1. Llimpulsion réfléehic est négative, de méme
amplitude que Uimpulsion incidente.

) 7= oy . .
Y Zp=2Z,  Alors.Ip=0.11n"y a pas d'impulsion réfléchic.

7.2.2 Générateur désadapté ~ Zp réelle

Dans ce cas une | ion se pr i
ce cas une lmpulsnvun §C propigeant sur la ligne pourta étee réfléchie rant

auni R { /tk' - \
u niveau de fa charge @ |T7, ~ Ly ()1
RV A




Figure 5.
Phénomeénes
observables avec un
oscilloscope a I'entrée
de la ligne dans le cas
ou le générateur est
deésadapte

(T T > 00

110 MICRO-ONDES ———— —

/ Zo~2Z.
ue du générateur ; |T .= —- —
g G~ Zg+2, "

A Pinstant # = 0. nous avons a 'enirée de Ja ligne une impulsion de tension
d’amplitude :

e

) =E - '~ f
' EZ(.+ZG )

e

E” estici différent de £ 2 puisque Z est différent de Lo SIZe> 2 FE <E/2el
$1Z5<Z.E >E/2 Celte impulsion se réfléchit sur la charge 4 I'instant 7 = 7" et
revient a I'entrée de la ligne avec une amplitude I'p £° 5 alinstant £ = 27, elle sc

réfléchit sur le générateur et repart vers la charge avec une amplitude TRl E
et ainsi de suile. ..

Il'y a donc & I'entrée de la ligne une succession d'impulsions d’amplitudes £,
TRTe E, ri, TZG E"... respectivement aux instants 0, 27, 47... ; il y a de méme
au niveau de la charge une succession d impulsions d"amplitudes £ Ip B T%( T
E 1"}\) T% Tespectivement aux instants 7. 37, 57...

Comme T‘}\, rc estinférieur & 1 en module, les variations de la tension V, alen-
trée de la ligne représentent une succession d'impulsions d’amplitudes progres-
sivement décroissantes. loutes positives ou alternativement positives et néga-
tives sclon que Ty, I'¢; est positif ou négatif (fig. 5 et 6).

Remarque
Dans le cas ot 'on a une ligne ave,

puisque le facieur multiplicarif qui permei de passer d"une impudsion ¢ la sui-
. 1y et . - = 2al
vanic n'est plus I'y T, mais TR I'g e

¢ pertes. la décroissance est plus rapide

Ve
?
! " og TaTa>0(=0.8)
; k. 0,64
! 0,51
! 1 041
1 T 032
T 026
’ ST 0 .
| J 01 o
| 1
A ‘ ’ NN
0 2T 4T

Ve A

TaTg<0(=-08)

2T | ‘
4T

7.2.3 Phénomeénes observables en pratique

La description qui vient d'étre faite des variations de la tension a I'entrée de la
ligne repose sur deux hypothéses :
a) Les impulsions utilisées sont infiniment courtes en durée.
ai ar it ou s'effectue la réflexion a la
b) La mesure de V, se fait exactement a I'endroit ou s effe
jonction ligne-générateur.

Or, ces deux conditions ne peuvent étre exactement réalisées dans la pratique :
+ on utilise des impulsions qui, si courtes soient-elles, ont une durée T non négli-
geable ; A

3 3 /ent A ite distance de la jonction
la mesure de V, se fera le plus souvent a une petite )
ligne-générateur, coté ligne.

La conséquence en est qu’une partie de 1'impulsion « incidente » (celle qui vient
de la charge) et dc I'impulsion « réfléchie » (celle qui repart vers la charge) peu-
vent se Superposer.

LIGNES EN REGIME IMPULSIONNEL

Figureq %
Phénomg, o
observab]& ar ke
osci l]oscl,p, *

de la ligy: e
R FE v
ol le pérg, sy o
désadapy ':,.‘;. A

TpTear 7
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Figure 7.
au niveau
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J'impulsion
incidente et
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Le schéma de la figure 7 montre, en effet, que 'impul-
-~ sion « réfléchie » arrive au point de mesure alors que
- I"impulsion « incidente » n’est pas encore terminée. Il
N suffit, pour cela, que la durée T de I'impulsion « inci-
_: - dente » soit supérieure au temps T que met le front

! +

avant de cette impulsion a effectuer I’aller-retour entre
> le point de mesure et le point ot s’effectue la réflexion.

Dans ces conditions, nous observerons a l'oscillo-

scope :

s At=0,

» A1=27, une impulsion « double » d’amplitude
E' T'p (1 + T'), résultant de la superposi-
tion de I'impulsion « incidente » d’ampli-

t=0 tude E’ T'g et de I'impulsion « réfléchie »

d’amplitude E* T'p T';.
une impulsion « double » d’amplitude F’ 1"% T (1+T5);etc.

une impulsion « simple » d’amplitude E".

« Ar=4T

” a2
Or, si nous avons toujours, en module : £ I'x (1 +T';) > E IR I‘G (1 + I‘(:.) > ...
puisque I'on passe d’une impulsion a sa suivante en la multipliant par I'p T';,
nous n’avons pas forcément : E* > E’ T’ (1 4+ T) car I'p (1 + [5) peut étre plus
grand que 1, en module.

vV,
Ve A T3>0 (=0.8) e 4‘

I's>0(=0,8)
Fr<0(=-1)

Ve &

ra<0(=—0,5)
l"g>0(=+ 1)

IFg<0(= -0,5)
Tr<0(=-1)

Cela dépend des valeurs de 1’
premigre impulsion observée
possibles sont représentés aux figures § 4 11.

7.3

ETUDE EN REGIME D’ECHELON
DE TENSION

Un échelon de tension peut étre considéré comme une impulsion dont la durée

est beaucoup plus grande que Ie temps de propagation
longueur € 2 laquelle elle est appliquée ¢fig. 12).

EA

1)
Yy

C’est un signal particulitrement intéressant car la plupart des phénoménes

impulsionnels peuvent se ramener 2 une superposition d'échelons de tension |
c'est ainsi, par exemple, qu'unc impuision d’amplitude E peut étre envisagée
comme la superposition de deux échelons de tension décalés de t d

ans le temps,
le premier d*amplitude + E, le second d’amplitude ~ E.

&
9

Considérons, comme au paragraphe 7.2 « Etude en régime d’impulsion de ten-
sion », une ligne d*impédance caractéristique Z_ de longueur €, terminée par une
charge d'impédance Zp (fig. 13). Nous supposons, cefte fois-ci, qu'un généra-
teur de signaux. de force électromotrice E. envoie A cette ligne un échelon de
tension, Nous allons étudier trois cas fondamentaux,

aller-retour sur 1a ligne de

= = LIGNES EN REGIME IMPULSIONNEL -

g €t de I 1l ne faudra donc pas s*étonner si la
est plus petite que la snivante. Les différents cas

Figure 12,
Echelon de tens:
d’amplitude E.

Figure 13.
Générateur d’éch
de tension, ligne
longueur € et
impédance de ch




Figure 14.
Réseau équivalent
pour 0 <t < 2T.

Figure 15.
Propagation de
I’échelon de tension
sur la ligne pour
0<r<T

Figure 16.
Propagation de
I’échelon de tension
sur la ligne pour
T<t<2T.

Figure 17.
Phénomenes
observables avec un
oscilloscope i I’entrée
de la ligne dans le cas
oll le générateur est
adapté.
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7.3.1 Générateur adapté a la ligne - Z, réelle

Soit 1 = 0, I’instant ol I’échelon de tension est
appliqué a I’entrée de la ligne. Durant I’inter-
valle de temps 27 que le front de ’échelon de
tension mettra 2 aller sur la charge, s’y réflé-
chir et revenir & I’entrée de la ligne, tout se
passe comme si le générateur avait entre ses
bornes une impédance Z, (fig. 14). La tension

E

0<t<2T a I’entrée de la ligne sera donc égale a:
Z E
V.= c__Z
e=E Z+Z5 2 3

C’est, par conséquent, un front d’onde d’amplitude E/2 qui se propage vers la
charge ofl il se réfléchit & I'instant r = T (fig. 15). Alors prend naissance une
onde réfléchie d’amplitude I'y E/2 tandis qu’il existe toujours une onde inci-
dente d’amplitude £/2.

* SiT'g>0, les amplitudes des deux ondes se superposeront ; 1’amplitude
résultante sera : (1 +| T |) E/2 (fig. 16).

* SiTRr <0, les amplitudes des deux ondes se retrancheront ; I'amplitude résul-
tante sera : (1~ |Tx|) E/2 (fig. 16). :

vA Av £ T<t<2T,
=1 +IT4)
O<t<T E 2 -
2 2 £ -] T
F— 5(1 - ITg)
X
£x
Vi
'2§(1 + II‘RI)
E e
P e O
EE“ )
2T T

Arrivée & I’entrée de la ligne, I’onde réfléchie ne pourra pas, a son tour, se réflé-

chir puisque T'; = 0. A partir de I’instant 2T, 1a ligne sera donc chargée 4 la ten-
sion (fig. 17) :

(=) 5 @)

LIGNES EN REGIME IMPULSIONNg,

Les cas particuliers intéressants sont ceux ou : &

a) Zg=e  Alors 'z = 1 : I’onde réfléchie double la charge prise sur la ligne.
b) Zp=0 Alors T, = — 1 : 'onde réfléchie annule la charge prise par la - :_

ligne. o st
¢) Zp=Z. Alors T =0:il n’y a pas d’onde réfléchie. La ligne est tout

entiére chargée a la valeur E/ 2desquer=T.

7.3.2 Générateur adapté a la ligne - | :
Zp imaginaire pure :

L'originalité de ce cas, par rapport au précédent, tient & ce que I'y est fonction e
du temps ; il faudra donc se demander quel est le régime transitoire sur I'impé- g e
dance de charge.

a) Charge capacitive : Zp = 1/jCo

Ve A

Eprrmrmmmmr s “° Figury
2 Résen
variay
en fod
aux ba
charje
| soul
de tez

-

Va

o1}

(e

t

Lorsqu’au bout de ¢ = T, 1'échelon de tension d’amplitude E/2 arrive sur C., togt
se passe comme si, a cet instant précis, on constituait en bout de ligne le Clrf:Ul[
de la figure 18. Le condensateur va donc se charger exponentiellement 2 la
valeur E / 2 avec une constante de temps T = C Z,. (fig. 19).

A I'extrémité de la ligne, il y a, & r = 7, un courant instantané de charge, de

valeur [ = E/Z Z_ et, comme la charge commencé juste, Vg = 0 : d'onc Zp=0cet R
I'p (I) = - 1. Tout se passe comme s’il y avait un court-circuit en bout de
ligne. En fin de charge, I = 0 et Vi = E/2 donc Z = oo : le condensateur est
équivalent & un circuit ouvert. Alors 'y = 1. Dans le régime transitoire, le coeffi-
cient de réflexion passe donc de ~ 1 & + 1 au fur et & mesure que la charge s’ef-
fectue.

A I’entrée de la ligne, entre O et 27, 1a tension est E/2 (fig. 20).
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A Pinstant 2T, il arrive une onde d’amplitude — E//2, ce qui fait que la tension

s’annule comme si la ligne était court-circuitée. Mais, au fur et a mesure que ¢
augmente, I'p passe de — 1 & + 1 avec une constante de temps égale a celle du
condensateur. Dans ces conditions, I’amplitude de I"onde réfléchie croit avec la
méme constante de temps de - E/2 2 + E/2 donc V, croitde 0a + E. -

b) Charge inductive : Zp = jlw

A Ve A

E
Z,| E

Qe | 3
X[ |

0

Lorsqu’au bout de 1 = T, I'échelon de tension d’amplitude E/2 arrive sur L, tout
se passe comme si, A cet instant précis, on constituait en bout de ligne le circuit
{fig. 21). I va donc apparaitre aux bornes de L une force électromotrice d’induc-
tion propre qui va s’opposer  I’établissement d'un courant dans L. Pour 1 = T,
elle a pour valeur E/2 et elle va décroiire ensuite exponentiellement pour s’an-
nuler avec la constante de temps 1 = L/Z, (fig. 22).

A I'extrémité de 1a ligne, nous avons pour 1 = T: Iy = 0, Vg = E/2 d’os Zg = .
Tout se passe comme si 1"on avait une ligne ouverte. Donc : [ (T) = + 1. En fin
dé charge, au contraire, Vg =0, donc Zp =0 et I'p = — 1. Tout se passe comme si
T'on avait une ligne court-circuitée. Dans le régime transitoire, le coefficient de
téflexion passe doncde + 121,

A P'entrée de la ligne, la tension est égale 2 E/2 entre 0 ct 2T (fig. 23). A Vins-

= tant 27 arrive une onde d'amplitude E/2 : la tension double comme si la ligne

était ouverte. Mais, au fur et A mesure que / augmente, I’y passe de + 1 & - |

T S e e LIGNES EN REGIME IMPULSIONNEL 'I

avec une constante de temps égale a celle de 'inductance. Alors I'amplitude
réfléchie diminue de E/2 & - E/2 et Ia tension a I'entrée de la ligne décroit de F
a0. ’ :

Ved -

7.3.3 Générateur désadapté - Z,, réelle

A partir de I'instant (soit f = 0), olt ’échelon de tension est appliqué 2 la ligne,
nous avons vu qu’une onde incidente initiale d’amplitude I = E Z(/(Z(. +Z;)se
propageait du générateur vers la charge. La charge ayant un coefficient de
réflexion I'p, il y prend naissance, 7 = T, une onde réfléchie damplitude T'g E’
qui se propage vers le générateur. En arrivant sur le générateur, a 1 = 27, cette
onde donne A son tour naissance a une seconde onde incidente d’amplitude
Tp T E' et ainsi de suite.

La différence entre ce régime et celui d"impulsions de tension est que nous nous
intéressons ici & la propagation d’ondes qui se superposent Jes unes aux autres
alors que nous avions a faire précédemment  des impulsions qui étaient bien
séparées les unes des autres. Pour faire unie étude mathématique du phénomene.
appelons en les affectant d’un numéro d"ordre :

* OI, les ondes qui se déplacent vers la charge,

* OR, les ondes qui se déplacent vers I'entrée de la ligne.
on=K OR( =1,
Oh =TT E OR, =1 I“;}. F

Oh=WRl) B ORy=T)T2E

Ol =l "B OR,=rpTa ' E

Figure 23.
Phénomenes
observables a:
oscilloscope i
d’une ligne po-
générateur ada;
une charge ind
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Faisons la somme de toutes ces ondes :
Ol +OR;=E’ (1+Tp)
Ohb +ORy=E’ (1 +Tp) T T,
Ok +OR3=E’ (1+Tp) (T, T,)?

Ol, + OR,=E" (1+T) (T Tp)" "~

n-1

S =B+ B T

C’est une série géométrique de raison g = I'p T'; et de terme général
a=E’(1 + I'g) dont la somme lorsque # — o est :

1+T
S=qi =E ®)
~4 " 1-T,T,
R Zc ZR_ZC ZG_Z(:
7 Pz ez ¢ etz
Nous trouvons ;
E_ R

Tout se passe donc, en fin de compte, comme si le générateur était directement
fermé sur Zp. Physiquement, cela correspond au fait que lorsque f — o les
réflexions aux extrémités de la ligne deviennent négligeables ; le régime transi-
toire est alors terminé et I’on se trouve en régime permanent continu pour lequel
la ligne étudiée sert tout simplement 2 connecter le générateur A I"'impédance Zp.

En principe, le régime transitoire dure un temps infiniment long puisque, tous
les 27, il y a un accroissement de tension supplémentaire. En fait, le régime per-
manent s’établit assez vite sur la ligne car, d’une part les accroissements sont de
plus en plus faibles, d’autre part les intervalles de temps 27 sont trés courts (de
’ordre de 1 ps pour une ligne de 100 m).

Avec un oscilloscope, nous observerions aux instants 2T, 4T, 6T... les variations
de la tension 2 I’entrée de la ligne résultant de la superposition 2 la tension déja
existante d’une onde de tension venant de la charge et de 1'onde réfléchie a I’en-

trée de la ligne 2 laquelle elle donne naissance. Nous aurons ainsi successive-
ment (fig. 24) :

*de0 a 2T-¢: FE )

*de2T 2 4T~-e: E+TRE +TRIGE =E +Tg(1+T) E

*dedT 2 6T-¢: E+TR(1+ [ E +T3TGE +TXI%E
= P+TR(U+ TR E +T4Tg (1+T5) E

= E+Tr(1+T)E [1+ TR Tl

etc.
Ve
E :
0 2T ar 6T 8T 10T

La tension 2 la fin du régime transitoire est la somme de E’ et de la série :
TR +TQYE [1 + TR T+ T4T%+..]

dont le terme général est : I'p (1 + [G) B, etlaraison: T T

La tension a I'entrée de la ligne lorsque le régime permanent est établi est donc :

TRA+TY - T+ T+ TRT, L

E'+E’ =
1-T,T, =TT, 1-T, T,

™

Cest bien 1 le résultat qui avait ét€ trouvé, en sommant d’une fagon différente 2
la formule (5).

D’autres « cas de figure » que celui représenté ci-dessus (qui correspond 2 I' et
' > 0) sont possibles selon que I, et I'; sont tous deux < 0 ou I'un > O et
I'autre < 0. Il est vivement conseill€ au lecteur de tracer, pour chacun d’eux, les
graphiques V, (7) & titre d’exercice.

Remarque

Tous les raisonnements de ce paragraphe ont ét faits en supposant que I'on avait
une ligne sans perte. Dans le cas d'une ligne avec pertes, ils restent qualitative-
ment valables ; dans les relations écrites, on tiendra compte des pertes en ajou-
tant un facteur multiplicatif e = % chague fois qu'une longueur de ligne € a éé
parcourue par une des ondes Considérées.




ferciceE 11.1

iphie 11.2.2 — Réflexion a la surface
d'un conducteur imparfait)

- ' 1
i1

fner est caractérisée par une conducti-
r~ - 1) et une permittivité relative

!

: }m so e, > 10, on peut considérer

e propriété est-elle vraie ?
@ nce de 10 MHz, calculp la
coefficient de réflexion avl'mtcr-
pducteur dans lc eﬁs d'une inci-
nte a n

[p et o ’é x‘? - j} ’
Oet iy E t{ﬁ
X, les
ey "Phe 11.3- Réﬂexu»n sur un plan
Gucteur sous incidence oblique)

4 n’de qui se réfléchit sur un plan
X 30us tine incidence de 45°. Le
E*trique étant de I'air, calculer les
P d'onde datis les cas TE. et TM.

ef transmission

prtigec’ est caracténsé par
UL n- 3(S m- )etune

& EXERCICE 11.4

permittivité relative €, = 15, c’est-a-dire par

une permittivité complexe g£=€-jo/wavec

E=¢€p€E,.

1) Lorsque 0'/(0 €y €, < 1/10, on peut consi-
dérer que le sol se comporte comme un
diélectrique & pertes. A partir de quelle fré-
quence cette propriété est-elle vraie ?

2) A la fréquence de 1 GHz, calculez le coeffi-
cient de réflexion 2 I'interface air (milieu 1)
— sol (milieu 2) pour un angle d’incidence
de 60° par rapport a la normale, dans les
deux cas de polarisation.

(Paragraphe 11.4 — Réflexion et transmission
a I'interface de deux diélectrigues)

De part et d’autre d’'une interface ¥, entre deux
milieux diélectriques, nous avons :
« une onde incidente (E,-, ﬁ,—) selon la direc-
tion #;;
-3 P
« une onde réfléchie (E,. H,) selon Ia direc-
tion 1, ;
- -
¢ une onde transmise (E,, H,)selon la direc-
tion #,.

1) A partir des vecteurs de Poynting de cha-
cune de ces ondes, écrire la relation qui tra-
duit la conservation de la puissance.

2) Par projection sur un axe des z perpendicu-
laire a Vinterface Y, en déduire la relation

e REFLEXION ET REFRACTION DES ONDES ELECTROMAGNETIQUES |

qu'il y a entre les modules des coefficients | 3) Vérifier que (R, T ) d’une part et (R,
de réflexion et de transmission. d’autre part satisfont bien cette relation



Chapitre 8

Lignes bifilaires
et coaxiales

8.1 PARAMETRES PRIMAIRES

Nous avons expliqué au chapitre « Propagation sur une ligne en haute
fréquence - Modélisation de T tigne ». Pimportance et le rale des parametres
dits primaires Ry, Ly, G et ) dans b modélisation dPune ligne. Pour les lignes
TEM. comme les hignes bifilaires ¢t coaxiales - on les notions de tension et de
courant conservent un sens, car les champs Foet H sont tansversaux  ces
parametres ont une signification physique ¢f penvent étre détermings par des for-

mules analytiques simples,

La détermination de L) et €} peut ére effectude a partir des lois fondamentales
de T'électromagnétisme dans Papproximation des élals quasi-stationnaires © en
effet, pour les lignes T M. L répartition du champ dans un plan transversal est

Ja e que on soiten régime <tationnaire o en 1égime variahle

! Pour co qurestde Ky et G on don tenir compte des phénomeéncs Jiés aux hautes
fréquences t pour Ryl s agit de ta localisation snperficielie des conrants dans
les conductewrs (effet de peany et ponr Gy des pertes de natire conditetrice dans

i le didlectngne

Divers ouvrages {22, 24, 26, 3] déetailent fes méthodes de déternnation de ces

parametres et Vexereiee 8.1 taatte le cas important de la ligne coaxiale.,
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Figure 1.

Ligne coaxiale :
géométrie et éléments
constitutifs,

Figure 2.
Ligne bifilaire :
géométrie.

8.1.1 La ligne coaxiale

isolant de constante diélectrique ¢, conducteur intérieur

| Z
T T T T raw Z
S A i /, /////,- £ p4 y i//j A
_}_/._._._.,_./_._/, —————————————————— « — — — — i —- Fid|d
o]

N gaine protectrice .
(chlorure de polyvinyle) conducteur exterieur (tresse)

Soient d; le diamétre du conducteur intérieur de conductivité 6, d, le diamétre
intérieur du conducteur extérieur de conductivité o,, €, 1a constante diélectrique
relative et tg § le facteur de pertes du diélectrique.

Les valeurs par unité de longueur de la résistance, de I'inductance, de la conduc-
tance et de la capacité sont respectivement :

PO N
V3 ey

1 1
=0,632-10 3/F|—— + —_| (m) @)
dl \/ Gl dz. / 62 :
o dy dy
Li=—In—= - =61p-=
=5 ndl 02-10"%1n > (H/m) 2
eftgd e ftgd
Gy = 4n? dg =0,349 - 10‘9r—d(S/m) 3
2 2
In -~ In—
d d
2ne ,
Cy=-—-=005510" i (F/m) @)
ln—2 ]nﬁ
dy d;

8.1.2 La ligne bifiliaire

| Soient d le diamétre
,,,,,,,,, des conducteurs de

la ligne et D leur

D espacement d’axe

atT Y _ axe.
3

Les valeurs par unité de longueur de la résistance, de I’inductance, de la conduc-
tance et de la capacité sont respectivement :

LIGNES BIFILAIRES ET COAXIALgg

Ry=y/ %ng _————d ,___11_(%)2 =1,26-10‘3\/§;———— :l——(%T

(m) ©)

L1=E21n2—D=0,40A 10-61n 22 () ®)
T d d
tg &
LA th=0,175-10—98'fi (S/m) )
ln—d— ln—?
me -9 g, 8
Cl—l D =0,028 - 10 , EQ (F/m) @8
ﬂ—d' n d
8.2 PARAMETRES SECONDAIRES

DE LA LIGNE COAXIALE

8.2.1 Affaiblissement

Nous nous plagons dans le cas des lignes a faibles pertes qui est évidemment le
seul intéressant en pratique. L'affaiblissement doit alors se calculer d’aprés la
formule (5) du chapitre 6 « Lignes avec pertes » et I’on obtient :

1 nftg d )

1 1
o (Np/m) =,/ efm + — +
d] \/ Gl d2 02 11'1‘3—2 v
1

Dans cette formule, il est facile de reconnaitre que le premier terme représente
les pertes o, dans les conducteurs et que le second représente les pertes @, dans

" le diélectrique. En explicitant numériquement € et v=1 /\/ €, nous obtenons :

1 1 1

o (dB/m)=458-107% /¢ f + (10
¢ r di\/o, dy\/0, lngz
1

o, @BM)=91-10"°/c f1gd an

{i

ey

ke
.;s":
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) 8.2.2 Paramétre de phase
Pour le parametre de phase B, nous savons d’apres la relation (4) du chapitre 6
« Lignes avec pertes » que: = \/L, C, .
b) En tenant compte des relations (2) et (4), nous avons :
c \) €r )
| B—zni;\/Euo —2115*1;’ 12)
7
Comme, par définition, B = 27t/ A, il en résulte que la longueur d’onde sur la
lighe A= }‘o/* /€, estlaméme qu’en espace libre diélectrique.
)[8) D’autre part, la vitesse de phase : _
® 1 1 c
‘ y,=—= = = (13)
| P
B VLG \/ el \/;r
est aussi la méme qu’en espace libre.
Enfin, puisque vy est indépendante de la fréquence, nous avons pour la vitesse
de groupe : v, = do/dp = a/p = vy
La ligne coaxiale est donc exempte de distorsion de phase.
Toutes ces propriétés sont normales puisque le mode de propagation est un mode
T.E.M., comme en espace libre.
8.2.3 Impédance caractéristique
Pt lle En se plagant toujours dans I’hypothése des lignes & faibles pertes, I'impédance
s la caractéristique est donnée par la formule (7) du chapitre « Lignes avec pertes ».
; En VHF et aux fréquences supérieures, il est possible de négliger les termes en
©) ' R|/2L|€D etG,/ZC,m (voirexercice 8.3)d’ol : Z,=,/L,/C,
138
: ot % 4
L | T'"d. ,-Alogd @ (14)
N r "
sente
dans o >t
e 2 % 2
’ % 4
; - ;

(11)? JAﬁ" de réduire les pertes, on a intérét a utiliser 'air comme diélectrique, d’od

: ¥mploi d’isolants dits semi-aérés (notamment dans les lignes rigides) ol le
N i ¢ des conducteurs est obtenu au moyen de disques de permittivité €, et
tisseur ¢ espacés d’une périodicité € (fig. 3) ; alors :

choisir d,/d, afin

g d
Lo s
« '// e dl
\// T+, -1 ¢ -

8.3 DIMENSION OPTIMALE
D'UNE LIGNE COAXIALE

Pour rendre les pertes minimales, on a évidemment intérét 2 utiliser un diélec-

trique et des conducteurs de trés bonne qualité. Ceci étant, nous constatons

d’apres la relation (9) que o dépend de la fréquence et des dimensions du

coaxial. A une fréquence donnée, seul le terme 0. représentant les pertes dans
les conducteurs. dépend des dimensions du coaxial :

A

dy c, "2 \/—‘_’2 In i2“

4
Dans le cas particulier, important en pratique oll 0| = 0, = 00, NOUS aVons :

dz l) 1
d,

_Si d, est fixé, nous voyons que le minimum de o, donc de o, correspond au

minimum-de la fonction : (1 + x)/ln X avec x = ‘12/d|-

" Sa dérivée s’annule pour In x = | + 1/x soit pour x = 3,59.

* Pour qu’une ligne coaxiale présente des pertes minimales, il faut donc que

dy/d, = 3,59, D’apres (14), la valeur correspondante de I’impédance caractéris-

tique est : Z,= 76,7, \/E
Il est intéressant de
noter qu’au voisi-
nage du minimum,
a, varie relative-
ment peu en fonc-
tion de d,/d, (fig.
4). Ceci laisse donc
une marge pour

que la valeur corres-
pondante de Z,. soit
adaptée au probléme 2 {raiter ou a la normalisation établie.

/

=
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Figure 4.
Variation de

1’ affaiblissermen:
relatif d'une ligr
coaxiale en ffonc
du rapport d/d




Figure 5} 5,

Champs E et H en uryp
point M du diélecec-
trique d’une ligname
coaxiale. OM =p P

p; €t p, sont les rayonyns
des conducteur:yys
intérieur et extéri€utiyr,

MICRCRO-ONDES '

8.4

U 2 T s
d’ou: Ep‘:_JElFe e

Exemples
. 1. Avec dutéflondonte, =2,Z, = 50 Q,si:
‘ dy 502 d,
lld—l —'T60—“=1,178 = d*1=3,25
2. Avec du polyéthyléne dont &, = 2,25, Z, =“50 Qsi:
' dy 50-15 dy
nd—l_ ) =125 & El—=3’5-

3. Avec du polyéthylene dont g,=2252Z,=75Qsi:
d 175-15
d,” 60

dy
=1875 & =652
. d] 7

PUISSANCE TRANSPORTABLE
PAR UNE LIGNE COAXIALE

Soit un point M(p, ¢) de la section droite

d’un coaxial dont la distance radiale a I’axe

est OM = p. Les champs E et H ence

point sont définis respectivement par leurs

. composantes radiale et tangentielle (fig. 5).
C m oA

- EpEmigge TR (16)

- Qa7

A est une constante qu’il est judicieux de déterminer en fonction de la valeur du

~champ électrique E; & la surface du conducteur intérieulj puisque c’est a cet

endroit que le champ électrique est le plus élevé.

Nous avons, eri module : E; = (21t/ A) - (A/ P1)

25

(18)

D’aprés le vecteur de Poynting : P= (1/2)E /\IEI*, la densit¢ de puissance

transportée n’a qu'une composante, parallele & 1'axe du coaxial, qui a pour
expressionen M t

LIGNES BIFILAIRES ET COAXIALES

H:_lEz _E__lEZVE’
pre=27P b 2 P120m
\)E‘r

2 .
p=Y_"_F? itk 19)
d’ol : ' 27 240m ! P

La ﬁuissance moyenne active transportée par le coaxial est donnée par le flux de
P, a travers la section droite

€, dpd € m  (pydp
- Lt [ 25 e [
S p

1 2 2 0

240x Py P
. Sr pg
V 2 21—~
dou: P=ﬁo“E1 pyln Pl) 0

En appelant Eg la ﬁgidité du diélectrique utilisé, nous obtenons 1’expression de
la puissance maximale transportable par le coaxial :

\/€ P
s E%pfln—p—j @

Proax = 120

Nous voyons que cefte puissance dépend des dimensions du coaxial, Pour un
coaxial de diametre extérieur d, donné, nous voyons que Ppax dépend'cle la
fonction (1 /xz) In x avec x = d2/ d,. Cette fonction passe par un maximum

pour x=ye =165

PARAMETRES SECONDAIRES
DE LA LIGNE BIFILAIRE

8.5.1 Laffaiblissement

Dans I’hypothese des lignes 3 faibles pertes, nous savons gue 1’ affaiblissement
doit se calculer d’apreés la formule (5) du chapitre 6 « Lignes avec pertes ».
Compte tenu des valeurs des parametres primaires donnés au paragraphe 8.1.2,
nous obtenons :

(22)

o (Np/m) = - 2D
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Comme pour 12 ligne coaxiale, le premier terme représente les pertes o, dans les
 conducteurs et le second les pertes o; dans le di€lectrique. En explicitant numée-

riquement € et v = 1/\/ep, il vient:

|

. 21-=%

CRECIE

5 —dl—n—z—D__ 2»)
d

o, @Bm)=91-10"" /e figs e

o (dB/m)=45.8 - 10 -6

L affaiblissement le plus important est celui dt aux conducteurs. Nous voyon:s
' que, pour un diélectrique et des conducteurs donnés, il dépend en premigne
approximation des dimensions par la fonction 1/d In (2D/d). Pour un écarte:-
ment des fils D = cte, cette fonction passe par un minimum pour 2D/d = 2,72.
En pratique, cette condition n’est pas respectée car cela obligerait 4 prendre de:s
- fils de diametre trop important (d’oll augmentation du poids et du coit®.
Heureusement, la variation de 0. avec le diametre des fils est tres lente puisque
1a valeur du minimum est seulement multipliée par deux pour 2D = 104.

de

21)

A
Fun . 8.5.2 Le parameétre de phase -
A .

hum Pour le paramétre de phase B, nous trouvons comme pour la ligne coaxiale :

B=w/L,C) =® /et d’od les mémes conclusions concernant k., vp, et v,

8.5.3 L'impédance caractéristique

Elle pourra étre calculée, dans les mémes conditions que pour la ligne coaxiales,

d’apres : .

Ly Mo 1,20 120 2D 276 . 2D

Zo=\) ==\ — —In* === g S (25)

¢ C|‘ \/ T TE d lsr d \//—e_r g d )
jement il aoie _
ftes ». 1 s'agit d’une ligne bifilaire sous écran (fig. 6), 'impédance caractéristiquee
8.1.2] - estdonnée par ;

‘ (3]
7 bl =)
2,228 10g| . \D) 26)

(22K \/ € 1+ (ﬁ)

v

SRRl pour une ligne bifilaire A diélectrique air dont I'écartement entre les deux
LHLBUTS en cuivre est maintenu constant au moyen d’entretoises isolantes de
graitivité e,, d'épaisseur e et d'espacement ¢ (fig. 7) :

"

Z.=- 44£,6;.:,__, log 2D ‘ - 27N
e -ne 1
\ 0%
(gtaine méta(l:liq)ue isolant de constante d d
(resse en Cu) - diélectrique ¢, S .
(e, e e
i 9 "%&-C O
X X X X )
X X X X X X \
old] [[I x@x x@x
X K X X X X l« O | p
X X
Y X
N c DY
/ gaine protectrice ) ’
" (chlorure de polyvinyle)
8.6 °  PARAMETRES SECONDAIRES DES LIGNES

UTILISEES EN BASSE FREQUENCE

Les parametres secondaires déterminés au paragraphe 8.2 pour la ligne coaxiale
et au paragraphe 8.5 pour’la ligne bifilaire I’ont été dans I'approximation des
hautes fréquences qui suppose que R, < L,m et G C,0. Pour les lignes
coaxiales, cette approximation est, en général, valable car elles ne sont pas utili-
sées en télécommunications & des fréquences inférieures 3 100 KHz. Les lignes
bifilaires, en revanche, sont utilisées aussi bien pour acheminer des sighaux mul-
tiplex HF (comprenant de 12 2 120 voies téléphoniques) que pour les liaisons
entre centraux et abonnés od elles fonctionnent alors_aux fréquences vocales,
c’est-d-dire 2 des basses fréquences comprises entre 0 et 4 KHz. A ces fré-
quences, alors que la condition G; < C,@ est toujours satisfaite, la condition
R; <€ Lio ne I'est plus et I'on a, au contraire, Ry > L;® (2 moins que L, ne soit
relevé artificiellement par le procédé de pupinisation, expliqué au chapitre 6).

De plus, en BF, I'inductance L, est fonction de la fréquence ; elle est, en effet, la

- somme ;-

* d'une inductance externe L,, due aux lignes de force du champ magnétique
qui ne pénetrent pas dans les conducteurs. I, est indépendante de l1a fréquence
et se calcule par les formules (2) ou (6) ¢

/

- - LIGNES BIFILAIRES ET COAXIALES

Figure 6.
Ligne bifilaire
écran en coupr
transversale :
géométrie et ¢i
constitutifs

Figure 7.
Ligne bifilaire
entretoises iso!
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1
| '»‘,'“ N ) . j ) . - . . :
i’ I'N * d’une inductance interne L;, due aux lignes de force qui se ferment dans les S Les conducteurs sont isolés par du papier sec ou du plaanue (e, = 2) ; la dis-
!‘ in '  conducteurs. L; dépend de la fréquence ; elle vaut 0,1 mH/km aux fréquences tance entre axes des conducteurs est d’environ 1,5 fois leur diametre (2D/d = 3) ;
!" ' 1 j vocales, elle Qécr01t quand la fréquence augmente  cause de I’effet de peau et dans I’exemple qui suit d = 0,4 mm.
AN tend vers z€ro aux hautes fréquences. '
WA o
| Voyons maintenant quel!es formules doivent é&tre utilisées en BF pour le calcul . a) Paramétres primaires (fig. 9, d'aprés [33 p. 223-224])
1 des parametres secondaires des lignes, compte tenu de ce que [ Ry > Lo et + La résistance R, a la méme valeur en BF qu’en courant coqtinu, soit de I’ordre
” A ‘ G;=0. de 100 Qkm. A partir de 100 KHz, elle augmente proportionnellement a VI
, ‘H 7=\/(R1~+JL1(D)(61+J Ciw) 3\/le C](g,:\/R1 Clm(L_,_J__) . (relation (5)) souslmﬂuencedel‘effetdepeau .
!! { il‘ ) 2y « La conductance G, peut étre négligée V f.
i 3 ‘!; R Clw C « L'inductance L, n’atteint sa valeur de 0,44 mH/km donné.e par (6) qu’en HF ;
4‘ D’ob ; a=f= 5 28) lorsque la fréquence diminue, elle augmente pour atteindre une Valf:ur de
| | ' ‘ ' I'ordre de 0,6 mH/km aux BF ; cette augmentation est due & I’adjonction de
“ N i[ et: Ve o _ 20 ' I’inductance interne L; dont nous avons parlé au paragraphe 8.6. -
{‘i it B R, C 29) » Enfin, la capacité C, est d’apres (8) : 0,051 pF/km.
iy 1l | .
| I , 3. R
1 ! | L’affaiblissement et la vitesse de propagation augmentent comme la racine . .
‘ A carrée de la fréquence ; il y a donc de la distorsion d’amplitude et de phase. b) Paramétres secondaires ‘
; Il il Z < Ri+jLi @ - R, Ry ;T En BF, par exemple a 1 KHz, od L, = 4 Q/km < R, ces paramétres doivent se
Hl ¢ Gi+iGe \ iGe \ Go ¢ * (30) calculer 2 I'aide des formules (28), (29) et (30).
‘ ’] - Lemodule de Z_ varie donc en raison inverse de Jr- . - a=\/ R\ Go =0,1265 Np/km = 1 dB/km
lillil' ' ‘: 22 -
i K W 4
1 =/ =22 24962 - 10% kn/s
[l -/ R
L R .
i gh 8.7  ExempLes DE LIGNES UTILISEES > 2=\ [ ot e a
; H \ r ° ! 1 [OV)
’ | EN TELECOMMUNICATIONS _ .
1 | ) ' . En HF, par exemple a2 1 MHz, ot L;® = 3 140 Q > R,, ces parametres doivent
! 8.7.1 Cables téléphoniques _ ’ se calculer 2 I'aide des formules (23), (13) et (25).
i our fré S : e -1
| ) | _ p ) | quencesvvocales L =458 - S dln%] dB/km
| ‘i Figure 8. a) A ' c
Vi Ligne bifilaire ’ - - e ) :
il * : : _ o :
! appelée « paire ». = ) d =2,6=5,65-10",d=0,4mmet 2D/d =3 : o= 26 dB/km.
h b. Quarte constituée . b En prenant & i . _ '
i ar deux li )
| P biﬁlalsfee: -4 1 =198 000 km/s (avec L{ =0,50 mH/km)

Ces cébles sont Constitl.lés de plLisieurs ligries bifilaires ou « pai : : C

- T : patres », en général .
groupées par deux pour former une quarte (fig. 8). IIs servent rclgier les Les figures 10, 11 et 12 d'aprés [33 p. 224-225] montrent respectivement les
abonnés aux centraux téléphopiques. e - o . variations de Z;, & et v, dans la gamme de fréquences 1 KHz-10 MHz.

. - e

st

} « . ,

i étoile ». ‘».°)  S zc=\1/2831n42d2=93,29
| :

{

|

r

|

l
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A, (km™") L, (mHkm™") 1ZJ () /Z
sool C, =51 nF/km {07 600 o
400} 106 400 20"
200F 105 200 - 40°
0 ' s s 04 0 L r : - 60°
0001 001 01 1 10 0,001 001 01 1 10
f(MHz) f{MHz)
100 [ o (dB km~")
.7 :ﬁ
-l 1 L 1 L )
0,001 0,01 0,1 1 10 0,001 0,01 0,1 1 10
f(MH?) f(MHz)

« Transmission and propagation of electromagnetic waves » (Chap. VI, p. 223 a

Les figures 9 a 12 sont extraites du livre de K.F. Sander et G.A.L. Reed
225). Editeur Cambridge University Press (1978).

8.7.2 Cables téléphoniques a circuits coaxiaux
pour multiplex

Ces cables sont constitués par le regroupement de plusieurs lignes coaxiales
dont les diametres des conducteurs intérieur et extérieur sont 2,6 et 9,5 mm
dans les réalisations les plus courantes. Ils servent aux. liaisons interurbaines
entre centraux téléphoniques et permettent I’acheminement de 960 voies
(&f = 4 MHz), 2 700 voies (Af = 12 MHz) ou 10 800 voies (Af = 60 MHz). II
existe aussi des cables du type 1,2/4,4 mm qui acheminent 300 voies
(&4F = 1,3 MHz), | 200 voies (Af = 6 MHz) ou 2 700 voies (Af = 12 MHz). Enfin
les cables 3,7/13,5 mm sont utilisés pour 10 800 voies (Af = 60 MHz).

Nous allons nous intéresser aux cébles 2,6/9,5 mm dont le diélectrique est de I"air
-8auf pour des rondelles de polyéthylene réguli¢rement espacées qui assurent le cen-
trage des conducteurs. La constante diélectrique relative équivalente est g, = 1,09,

3 L IR ’
/Y Paramitres primalres
3 B'apras (1), (2), (3) et (4), nous avons :

LIGNES BIFILAIRES ET COAXIALES ‘
— Ry=41fYkm (fenMHz)
— L;=0,26 mH/km
S Gy =0 car A 10MHz 1g8=15-10"% = G, <1073 S/km
€y =0,046 p/km

b) Paramétres secondaires‘
1ls se déterminent d’apres (10), (13) et (]4) :
/

S oa=199- 10*"5-—\/f(- »-'-)-_..'7.
2

Vo ;
log ll}
Avec:g,=1,09:6=56510".d,=2.6 mmetd, =95 mm:
o=242 fMH7 dB/km -
1

1y = e = 287 35
—). v, TIG 87 356 kmv/s
d
- Z,= (;0'7 In *=7440
\V Er dy
8.8 ABAQUE D'IMPEDANCES CARACTERISTIQUES
~ A ‘ Figure 13.
Abaque donnan:
variation de
I'impédance
caractéristique
0<Z, <4005
(400 < Z,, < 800

fonction des din:
sions géométriq:
(rapport D/d) d:
lignes bifilaires
coaxiales &
diélectrique air
(51 1)et
polyéthylene

(g, = 2,26).

D:ppres Liot (L)
« Lignes de trap’
sion et filtres po:
hautes fréquence
Duned (1959),
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Le diagramme de la figure 13, d’aprés {27], est trés intéressant parce qu’il
donne les valeurs des impédances caractéristiques des lignes bifilaires et
coaxiales dont nous venons d’étudier la technologie, en fonction des dimensions
transversales de ces lignes et pour €,, constante diélectrique relative de I’isolant,
égale a 1 (air) ou a 2,26 (polyéthyléne).

& EXERCICE 8.1

(Paragraphe 8.1 — Paramétres primaires
d’une ligne coaxiale)

Démontrer les formules (1) a (4) donnant les
parameétres primaires d’une ligne coaxiale, en
-appliquant les lois fondamentales de 1’électro-
magnétisme des régimes stationnaires pour L;
et C, et des régimes variables pour R, et G,.
On tiendra compte de ce ‘que, dans le diélec-
trique d’un coaxial :

* les lignes de champ électrique sont radiales,
* les lignes de champ magnétique sont des

cercles concentriques.

On notera r; et r, (d; et dy) les rayons (dia-
meétres) des conducteurs intérieur et extérieur.

& EXERCICE 8.2

(Paragraphe 8.2.1 — Affaiblissement
d’une ligne coaxiale)

Le parametre d’affaiblissement ¢ d’une ligne
coaxiale est la somme de deux termes o, et o,
qui représentent respectivement les pertes dans
les conducteurs et dans le diélectrique.

Démontrer les expressions (9), (10) et (11) de
o(Np/m), o (dB/m) et ot (dB/m) dans I’ap-
_proximation des lignes & faibles pertes.

& EXERCICE 8.3

‘ (Paragraphe 8.2.3 — Impédance caractéristique
d’une ligne coaxiale)

L’impédance caractéristique d’une ligne & faibles

EXERCICES Fomsaias

pertes est donnée par :

z L - Ry
=\ G | 720t 3

(exercice 6.2).

Soit une ligne coaxiale utilisée 3 )
pour laquelle : d, = 1 cm, d,/¢
6, =06,="58 10" S/m, ¢, =
tgd=10">

1) Démonter que les termes en R
G,/2C,0 peuvent étre négligés.

2) Etablir, dans ces conditions, I'exp
Z_ et calculer sa valeur numérique.

& EXERCICE 8.4

(Paragraphe 8.4 — Puissance tra
sur une ligne coaxiale)

La puissance transportée par un @
est donnée par la formule (20) 0¥’
champ électrique 2 la surface dv9
intérieur, de rayon p, ; p; est Ie
conducteur extérieur ; €, est laf
relative du diélectrique.

1) Quelle est la valeur optimalf,
Po/p; = x pour que la puissan®
soit maximale pour E, et Py dor

2) On donne : E| = 103 Viem, P
g =1 _
Calculer la puissance max!
table.
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Chapitre 9

Les lignes a bandes
et a fentes

9.1 LES PRINCIPAUX TYPES DE LIGNES

1t v a une grande variété de lignes & structure bidimensionnelle, appelées parfois
lignes planaires, qui ont &1é étudides et ont fait I'objet d*applications pour la réa-
lisation des circuits passifs et aussi des cireuits actifs hyperfréquences. Nous les

avons classifices en deux cacgories : fes lignes a bandes et Tes lignes a fentes,

9.1.1 Les principaux types de lignes a bandes

a) La ligne microbande (en anglais microstrip)

Flle comporte un substrat en diélectrique, complétement métallisé sur I'une de
ses faces et couvert d'une hande métallique sur autre (fig. 1)

b) La ligne triplaque (siripl/ine)

File est constituce par denx plagues métalliques séparées par un substrat de
diélectrique au sein dugnel se trouve une hande métallique (fig. 2).

("est, en quelque sorte, une ligne microbande rendue symétrique par 1"adjonc-
tion d*un plan métallique supénieur, image du ptan métallique inféricur par rap-
port au plan ob se trouve la bande centrale. '
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a) La ligne microbande (en anglais microstrip)

Flle comporte un substrat en diélectrique, complétement métallisé sur I'une de
ses faces et couvert d'une hande métallique sur autre (fig. 1)

b) La ligne triplaque (siripl/ine)

File est constituce par denx plagues métalliques séparées par un substrat de
diélectrique au sein dugnel se trouve une hande métallique (fig. 2).
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port au plan ob se trouve la bande centrale. '
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Figure 1.
Ligne microbande.

Figure 2.
Ligne triplaque.

Figure 3.
Ligne a substrat
suspendu.

Figure 4.
Ligne a fente.

Figure 5.
Guide coplanaire.

Figure 6.
Lignes 2 ailettes.
a. unilatérale,

b. bilatérale.

i Leit v
51
£ g
7 AT > T T T T T

0) La ligne a substrat suspendu (suspended substrate line)

: Elle est constituée par un substrat de
di€lectrigue supportant une bande métal-
lique (fig. 3), le tout étant enfermé dans
le plan H d’un guide d’ondes qui se
trouve a la coupure pour la bande de fré-
quences utilisée. Ce guide d’ondes joue
uniquement le réle de boitier empéchant

le rayonnement de la ligne qui devien-
drait non négligeable au-dela de 10 4 20 GHz.

9.1.2 Les principaux types de lignes a fentes
a) La ligne a fente (s/ot line)

| I I E——

Les deux conducteurs formant la ligne
sont déposés sur la méme face du sub-
£ strat diélectrique (fig. 4).

b) Le guide coplanaire (coplanar wave guide)

—/ [ [

Il présente 3 bandes métal-
l liques séparées par deux
i €, féntes d'un méme coté du
‘ substrat (fig. 5).

) La ligne a ailettes (fin line)

a) b)

C’est une ligne 2 fente unilatérale (fig. 6a) ou bilatérale (fig. 6b) enferm\ée (pour
éviter des pertes par rayonnement) dans le plan E d’un guide d’ondes & la cou-
pure pour la bande de fréquences utilisée.

La ligne la plus utilisée est, sans conteste, la ligne microbande, en raison de sa

simplicité de fabrication et des applications qu’ell’e pérmet tant en circuits pas-
sifs qu’en circuits actifs. C’est donc elle que nous ctu?her?r}s l? plu§ .lo’ngucmclnL
Nous nous intéresserons aussi 2 la ligne triplaque qui a été tr'es }mhsee dgns e§
années 1960 et 70 et dont il existe encore beaucoup dfe réal\lsa_nons. La 'hgne a
fente, qui est complémentaire de la microbande,. et la ligne a ailettes, qui en est
la version 2 utiliser au-dela de 20 GHz pour éviter l‘cs pertes par ray?nncmcm,
seront également étudiées : la premiere dan§ ce chapitre et la seconde a(;a ?n du'
chapitre 12 « Les guides d’ondes rectangulaires ». Pour les aque,s 'ty;.)e? e lignes
et leurs variantes, nous renvoyons le lecteur aux ouvrages spécialisé€s, notam-

ment la référence [34].

9.2 PERMITTIVITE EFFECTIVE DES LIGNES
MICROBANDE — LONGUEUR D"ONDE
ET VITESSE DE PROPAGATION

Les paramétres caractérisant la microbande sont (figure 7) :
Spai i i ive qui est
» pour le substrat, son épaisseur h et sa constante d1élefctr1que rela} ve g L
souvent élevée (= 10) afin d’y concentrer le champ €lectromagnetique
réduire ainsi les pertes par rayonnement ; N
» pour la bande, sa largeur w qui est, en général, de 'ordre de/grandcur
h (0,1 = w/h = 10) et son épaisseur b, presque toujours petite (b/h <€ 1).
. | i i i jent de c€
La difficulté de I’étude de la propagation dans une ligne rmcr?bande vient d]’air
que cette propagation s’effectue dans le substrat, de permittivite er,’et da'ns -
de permittivité 1, comme le montre la forme des lignes de champ électrique

la figure 8.

i LES LIGNES A BANDES ET A FENTg
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11 s’agit donc d’une propaga-

\.
.

e tion par modes hybrides ayant
’ les six composantes du champ
électromagnétique non nulles.

/ // \ \\ \ \S En fait, les composantes longi-
tudinales E, et H, sont trés

faibles et le mode de propa-

gation dominant peut étre

considéré commg quasi T.E.M. Mais, méme dans ce cas, il est difficile de définir
une vitesse de propagation. On sait, en effet, que pour un mode T.E.M. :
vp=c/ \/E: » €, étant la constante diélectrique relative du milieu ol s’effectue

P 5 KRS 4 -

la propagation. Or, dans notre cas, la propagation s’effectu¢ dans -deux milicux
de €, nettement différents.

[ €, = £e
| WP ) = T 1
a) b)

Le probléme serait beaucoup plus simple si I’on avait un diélectrique homoggne
et illimité entourant la bande. La vitesse de propagation serait alors définie sans
ambiguité puisque la propagation serait purement T.E.M. C’est pourquoi une des
méthodes d’étude de la microbande réelle (fig. 9a) consiste A en rechercher une
modélisation équivalente par une ligne microbande & diélectrique homogene illi-
mité, que nous appellerons désormais ligne microbande équivalente (fig. 9b). La
clé du probléme réside dans la détermination de 1a constante diélectrique effec-
tive £, de ce modele en fonction de €,, h et w.

Pendant 25 ans, depuis Assadourian et Rimai (1952) jusqu’a Hammerstad (1975
[35]) sans oublier 1a contribution majeure de Wheeler [36] les efforts des cher-
cheurs ont porté sur la détermination la mieux approchée de €,, pour les diverses
valeurs de w/h.

Une formule explicite de €, a été donnée par Hammerstad.

* Pour les bandes telles que w/h 2 | :
1

LR -1)(1+12”) 2 M
* Pour Jes bandes telles que w/h S l:
. [
,’ A2 .
g¢=%(5r+l)+%(gr—-l)(]+12§) “+0.04tl—--‘-;1-)} (2)

Ces relations donnent une approximation meilleure que 1 % lorsque 0,05 < w; /h <20
et g, 16 Ie graphique de la figure 10 permet de calculer, d"aprés ces rela-

tions, \/ € 9 en fonction de w/h pour diverses valeurs de €,.

Vee |

4 .

6
2 """ -4
__.—————M—’—'-‘—-————-d 3
2
1= 1
0" . . -
0,1 1 10 20 wrh

Pour une meilleure approximation sur €, et un domaine de validité plus étendu
concernant w/ h et €,, on se reportera aux expressions beaucoup plus compli-
quées de Bhartia et Bahl /38, p. 277]. ~

Notons que, de cette permittivité effective. I’on déduit -

« la longueur d’onde A,, sur la ligne microbande, d’aprés :

A .

0 s
A,m = \_ﬁ: avec ko = f 3)

‘ 2n \/ £
+ le parametre de phase B, d’aprds : [3— = (O]
+ la vitesse de propagation d'apres : v, = O 5

0,.' \/E‘,
9.3 IMPEDANCE CARACTERISTIQUE

DES LIGNES MICROBANDE

79.3.1 Résultats de Wheeler pour b = 0

+ Pour jes handes telles que w/h > 2 ;

e~ LES LIGNES A BANDES ET A FENTES '

Figure 10.

Abagque pov
de €, en fon
w/h pour di
valeurs de
Gardiol {37
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120% |w - e +1 =1
Z, = | 40,883 +—— ln(1+094) e, -1
m IEK h 7[8', 2h ) +1s451 +0,165 82 (6)
r

« Pour les bandes telles que w/h <2 :

- 6042 8h 1{w)2 e -1
Z,= 1{—)_(____'__”14
m " +8 2h 2 +1) h"’i*’e—ln— 7
r r

g 1 P f "mpé : i
La fl ure 1 ermet d ObLCnlI 1 dance CaIaCtéIISthue Z _ de la ligne
i . 'm g micro

®
350? : ; 3 535

250 ==

Figure 11.

Abaque pour le calcul -
de Z,,,=Zo/\/se, en
fonction de w/h pour
diverses valeurs de €,

an J';.}’j_:.

D’aprés Gupta
{34, p. 12].

=415

e I e

Zgestl 1mpéc}at.1ce carac.téristique qu’aurait la méme ligne microbande avec tini-
quement de ’air pour di€lectrique. €, est la permittivité effective de la micro-

LES LIGNES A BANDES ET A FENTEg

bande équivalente. Pour un rapport w/ h donné, Z est obtenu d’apres la courbe
en tirets et se lit en ordonnées & gauche, tandis que /€, est obtenu d’aprés I'une

des courbes en traits pleins (chacune d’elles correspond 2 une valeur intéressante
de ¢,) et se lit en ordonnées a droite. :

9.3.2 Résultats de Hammerstad pour b=0
« Pour les bandes telles que w/h > 1:

120w [w w -1
Z,= {-— +1,393 + 0,667 In (i + 1,444)] )
V ee

h
&, est donné par 1a formule (1).

« Pour les bandes telles que w/hs1:
4 _L‘.O_ln(%+i) (10)
w

""\/g: 4h

g, est donné par la formule (2)

La figure 12 donne les variations de 'impédance caractéristique Z,, en fonction
de w/h pour différentes valeurs de €. Cette figure est intéressante 2 deux points
de vue : d’une part elle permet une estimation directe de la valeur approchée de
Z,, en fonction de w/h et £, ; d'autre part, elle montre que les impédances garac-
téristiques des lignes microbandes sont corprises entre une dizaine d’ohms pour
les plus faibles, qui correspondent 2 des valeurs €levées de w/h (w/h ~ 10) et
de g, (g, > 10), et 200 Q environ pour les plus fortes qui correspondent 2 des
valeurs faibles de w/h (w/h=0,1)etdee, (€ = 2).

Z, A
270 -
\e,
1 N
200 N\
2 .
%43 .
%s
100 - 8
S{gw
16
0 +— . -
0,1 1 10 20  w/h
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9.3.3 Facteurs de correction

Bien que trés faible, 'épaisseur de’Ja bande n’est pas nulle. On peut en tenir
compte, dans les relations précédentes, en substituant a la largeur réelle w du
ruban, une largeur équivalente w, un peu plus grande, donnée par :

w,=w+2(l+ln9) an
n b :

avec:x=hsiw>h/2n et x=2nwsih/2n>w>2b.

Par ailleurs, les formules (8), (9) et (10) sont indépendantes de la fréquence. Il
est possible d’en tenir compte de fagon approchée en remplagant €, dans ces for-
mules

£ —¢
par: éc(f)=Er""‘—r—";‘i (12)
1+G|+
(fd)
107 Z,
avec : fd=§‘7 (13)
et: G=06+0009Z, (14)

8Sif <€ £, il n'est pas nécessaire d’effectuer la correction. D"autres expressions
sont données dans [38, p. 279-280].

9.34 Dimensions d’une ligne microbande
~ en fonction de Z,

Des relations dues 2 Wheeler [36] permettent de trouver le rapport w/h en fone-
tion de I'impédance caractéristique Z,, de la ligne réelle (avec Z; = 120m) :

s Pourle casou w/h<2:

!:: l A_ -A -1 15
| A 4[2e e ] 15
’ Zy &1 0,11

Y avec: = s - 16
A A n‘/z(€’+1)zo+e,+1(0’23+ a,) (16)

~ %Pourle casouw/h>2:

¥ e -1 _
B2 %ui——.mwwl)m.w-g’—ﬁi +2B-t-mes-ny a7
e o TEy E| =

avec : B= _in_. . ?0, (18)
2 \/ €, Zp
9.4 AFFAIBLISSEMENT

D'UNE LIGNE MICROBANDE

Il y a trois types de pertes dans les lignes microbandes : dans les conducteurs,
dans le diélectrique et par rayonnement. Le calcul étant assez long et complexe,
nous ne donnons ici que Yes résultats, d’apres [34].

9.4.1 Pertes dans les conducteurs

L \2
. wel” -
Rs 32-‘(’7{) ~

e Siw/ =1: = V PP WA A
Siw/h=1: o, (dB/m) 1.384 "z, w2 (19)
: 32+(,,,,) :
h
0,667 25
"RgZ,¢ |w 007 37
«Siw/h=z1: o_(dBm)=61-10"%A sh"' < —hf+w h 0)--
' - a S+ 1444 ’
kT
avec : A=1+ :,E{ 1+ 13 In 2-B) (21)
e\ T b :
et: B=hsiw/hz |/2n et B=2rw siw/h=1/2n
Rg= \/ 1E;Ipf ol p, résistivité des conducteurs.
Z,,, impédance caractéristique de la microbande.
w,, largeur équivalente du ruban. a

Ces valeurs théoriques sont valables pour des conducteurs dont la surface est
plane. Mais si la surface présente des rugosités, 1’affaiblissement est netteinent
plus grand. En pratique, on obtient unc fimite supérieure de ¢ en utilisant la for-’

mule approchée suivante :

.
0., (dB/m) = 8.686 g . 2

m
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9.4.2 Pertes dans le dié2lectrique

o, (@Bfm) = 4384 - 2% e ! o (23)
4 ’ \V se Ef_l‘ ‘d .

. ) : € e ~1 ¢ .

Cou: - o, @Bhmy=273- — fe 188 (24)

(g1 \/g Ao

T o= ® £ €, tg 8 est la conductivité 3 du diélectrique. tg O est la tangente de
I’angle de pertes. :

" Sauf si le substrat est en semi-conductsteur (Silicium onf,\ AsGa), o, < 0, comme
le 'montrent les courbegtracées sur la figigure 13. T

Perte (dB/cm)
10°

-

Figure 3.

Graphique donnant les
pertes conductrices ¢ - :
et diélectriques o, 10-2 5244

pour différents. . .
substrats.” -
D’aprés G E
(34,p.75. ~ : 3 i R
S ot Hr perte du conducteur, o, ..
Lo 07"k ---- perte du diélectrique, 0y =
) . igm s o A 3
< el Y
- tq;',-;, 2i- -+ hpour les autres 5 :.0,635 mm _ R
10_4 r re S s T e e L g g e s g e o2 i -
8 12 16 20 24

Fréqpquence (GHz)

9.4.3 Pertes par rayonrmement

Le rayonnement d’une ligne microbanade est le fait des modes d’ordre supérieur
qui sont engendrés par les discontinuitités. D’aprés Hammerstad ces pertes sont

proportionnelles a (rf )2/, /€, pour uune ligne de 50 Q.

La fréquence limite au-dessus de lamquelle plus de 1 % de la puissance est
rayonnée a I’extrémité d’une ligne ouveverte est donnée par :

LES LIGNES A BANDES ET A FENTgs

)l/4

e,
‘ fy(GHz)=2,14 o) (25)

"Par exemple [37, p. 85], pour un substrat de h = 1 mm, fyy =3 GHz sig, =25 et
fu=4GHzsig, =10. '

9.5 LA LIGNE TRIPLAQUE

La ligne triplaﬁue (fig. 14) est constituée par trois conducteurs — une bande cen-
trale et deux plans de masse — et elle est remplie par un diélectrique homogeéne.
Elle fonctionne donc en mode T.EM. tant que sa hauteur b est suffisamment
petite pour qu'il n’y apparaisse pas de modes d’ordre supérieur, c’est-a-dire tant
que : b<7~0/2‘ /€,

‘, A "‘ .

B Pi

S

» E i
b aveg

Ci

""' et r
Y r . ] il

w

Dans ces conditions, les champs E et H sont contenus dans un plan de section
transversale (fig. 14) ol ils sont concentrés autour de la bande centrale 51 bien
qu’il est possible de limiter la largeur des deux plagues inférieure et supérieure 2

Sw;
Pour le cas limite ol ¢ = O (bande centrale d’épaisseur nulle) I'impédance carac-
: téristique Z, est donnée par la relation : k
fo =300 K®) (26)
Z,\ /e, =30 %)

K(u) est une intégrale elliptique compl2te du premier ordre.

n
K(u)=J05 J1-u?sing do @7

u=ch~! (w/2b) w=v1-u?=thGuw/2b)
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LA LIGNE A FENTE

Dans la ligne a fente
(slot line) les deux
conducteurs formant
la ligne de transmis-
sion sont déposés
sur la méme face du
substrat di€lectrique
(fig. 16). Les résul-
tats donnés dans ce
paragraphe sont

h tirés de la' méthode
d’analyse due a
Cohn [44] qui est la
plus généralement
‘utilisée.

Coupe transversale
d’une ligne d fente 4

avec les lignes._
__ de champ i:
E (------4 »)

_et de champ
! . H(—»).*

! Figure 16.
!
[
|
i

- En étudiant la ligne 2 fente comme un guide d’ondes électromagriétique, il est
possible de déterminer les six composantes du champ élcch‘on'iagnétique Dans

l? Ie cas ob la largeur w de la'fente est trés inférieure 2 1a longueur d’onde Ag en
1 espace libre, la fente peut étre considérée comme une source linéaire de courant
magnétique. En zone de champ lointain, c’est-a-dire & des distances r Pwle

1 ~ 9.6.1 Le champ électromagnétique
!

)

ll

i ) champ prodmt par la fente a'trois composantes :

“ ) . H=AHPGn (36)
[ ‘ Yz 'BHZ A
[ H=--21 ———-—-——-—————H(1)(k ) ky)]
{ ’ k2 o (;‘S)z b te

| 1-|—

aH
1 Ey= ’:’“ L ——H 38)

v, est le parametre de propagation selon I’axe de la fente (axe des z).
Ag, est la longueur d’onde selon I’axe de la fente.

F
. kc:-%\/ 1;:_2) / (39)
\

Pour que la ligne & fente ait peu de pertes par rayonnement, il convient que ces
champs soient concentrés &.son voisinage et diminuent donc rapidement avec la

RS
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distance r. 11 faut, pour cela, que ’argument k, r des fonctions de Hankel inter-
venant dans les expressions de H,, H, et E, soit imaginaire. En effet, le compor-
tement asymptotique de telles fonctions est donné par :

m_n
e *TI3 g

H(l) (x) ~ - (x grand et > 0) (40)

jmx

Sidonc k, r=j | k. r], tous les champs sont affectés d’un affaiblissement e —ker,

Ceci se prodult si:1-(g/A9? <0 = Ag> Ag.

Or, selon une approximation grossiére concernant une fente sur un substrat sup-
posé infini, 7‘0/ Ag=./(,+ 1)/2. On a donc intérét & prendre €, > 1 et aussi

grand que possible. Le choix de substrats 2 haute permittivité diélectrique (en
pratique, €, > 9) permet de concentrer les champs au voisinage de la fente.

o~
~'

iy

Notons enfin que, d’aprés la formule asymptotique de H, (1} (jx) donnée ci-dessus,
les deux composantes en H, et H, du champ magnétique sont en quadrature de
phase. Il en résulte que ce champ est polarisé elliptiquement. Cette propriété
pourra étre utilisée pour réaliser des dispositifs non réciproques, en plagant au
voisinage de la ligne 2 fente des barreaux de ferrite convenablement polarisés.

9.6.2 Longueur d'onde

et impédance caractéristique
Les travaux de Cohn [44] ont permis de présenter sous forme graphique les
résultats concernant la longueur d’onde A et I'impédance caractéristique Zg de

la ligne 2 fente pour plusieurs cas particuliérement significatifs (voir par
exemple Gupta et al. [34, p. 204 a 207]).

1 a été possible de déduire de ces résultats graphiques une formulation empi-
rique qui souffre d’une erreur inférieure 3 2 % lorsque 9,7 = €, =20pourb=0.

e Pour 0,02 = w/h < 0,2

—=0,923-0448loge _+ 0,2 (0 29 —

+0 047) log ()»L 102) 1)
0

B 0

oo o
Z5=72,62-3519 loge, + 50— —
"

+log( 102) (44 28 -19,58 loga] {0,32 log g _-0,11

h 2
+ % (107loge, + 1,44)} . l11,4—6,07 log E'_(K—o - 102)] 42)
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o Pour02=w/h=1

A :
=5 20,987 0483 loge, +  (0.111-0.0022¢,)
Ao ' |

h
—[0.121 +0,094 % ~0.0032¢ ) log(— - 102 @3)
h r Ao
: w e
ZS=113.19—5_3,5510g£r+1,25—h-(||4,59—51,88 loge ) - .
+20(%-02){1 _%)
‘0 15+0,23 loge, +-(—079+207 loge )‘ & EXERCICE 9.1 ‘ & EXERCICE 9.4
(Paragraphe 9.2 — Permittivité effective des lignes (Paragraphes 9.3.3 et 9.3.4 — Dimension d’une li:
10,255 log e+ (2 1-142loge )_ n 102] e microbande et 9.3 ~ Abaque de Wheeler) microbande en fonctionde Z,)
0

Une ligne microbande a pour dimensions géo- | Op vent obtenir une impédance caractéristic

métriques h = 0,635 mm et w = h/2. Son | 4e 50 Q avec une ligne microbande dont

dlélecmqug a pour caractéristiques : €, = 9 et | ( hoirata pour permittivité €, = 10. Calcules

tg8=10"" valeur du rapport w/h.

1) Calculer sa permittivité équivalente €, et .
comparer cette valeur avec le résultat trouvé | Si k= 0,635 mm et b = 0,01 mm (épaissew
graphiquement. . la métalllsatmn) calculer la largeur w,

2) Trouver Z,, d’apres 1"abaque de Wheeler et ruban,
comparer cette valeur avec le résultat cal-
culé a partir des formules. )

¥

-

& EXERCICE 9.5

(Paragraphe 9.4 — Affaiblissement d’une lign-

& EXERCICE 9.2

(Paragraphe 9.3.1 - Résultat de Wheeler) microbande)
Démonstration de la formule (8) : | Une ligne microbande a pour dimensions ¢
Z,= ZO/\//Ee' métriques : & = 0,635 mm et w = h. Son di¢’
trique a pour caractéristiques : €, = ¢

tgd=10"".

& EXERCICE 9.3 1) Quelle est la fréquence en dessous de laqu
— : — on peut considérer que les pertes par ra\

(Paragraphe 9.3.3 - Facteurs de carrection) nement sont négligeables ?

Les données sont les mémes qu’ *a 'exercice | 2) Pour f = | GHgz, faire le calcul des pe
9.1etZ,=70%. dans les conducteurs, sachant que
résistivité de la métallisation est p = 0.1

Déterminer la fréquence & partir de laquelle on 19~ 70 - m et son épaisseur b = 0,01 mr

peut considérer que le terme de correction fré-
quentielle a une importance inférieure &1 % | 3y Calculer esifin les pertes dans le dié!
dans la formule donnant £, (f). trique.
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7 EXERCICE 9.6

{pamgmphe 9.5 — La ligne triplique)

i‘;.uler les rapports w/b et 1/b (fig. 15)
pd\lf obtenir une impédance caractéristique

de 50 Q avec une ligne triplaque dont le
diélectrique a une permittivité e, = 2,26

2) Dans le cas o w/b = 0,6 et b= 1 cm, quelle
est la fréquence limite pour un fonctionne-
ment en mode TEM. ?

pad i

Chapitre 10

Réalisation
des impédances
et des
circuits résonnants

En régime alternatif, jusqu’a des fréquences de I’ordre de 10 MHz, les compo-
sants passifs tels que les résistances, inductances ou condensateurs classiques
présentent des caractéristiques (R, L, C) qui sont indépendantes de la fréquence et
les trongons de lignes connectant ces composants (dans les circuits non intégrés)
ont un comportement « neutre ». On dit qu’il s’agit d’éléments A « constantes
localisées ». Pour des fréquences supérieures (hautes fréquences), au contraire,
les composants passifs classiques ont des caractéristiques (R, L, C) qui ne cor-
respondent plus aux valeurs nominales données par les constructeurs et varient
avec la fréquence, tandis que les lignes de connexion se comportent comme des
impédances dont I'inductance ou la capacité change avec la fréquence. On dit
alors qu'il §”agit d"éléments & « constantes réparties ou distribuées ».

Dans une premiére partie de ce chapitre, nous allon€ voir comment il est possible
de tirer parti du comportement de trongons de ligne pour réaliser des inductances
et des condensateurs (§ 10.1 et § 10.2) ou des circuits résonnants (§ 10.3 et
§ 10.4). Ces trongons de ligne, qui ont des dimensions trés petites devant la lon-
gueur d'onde, peuvent étre considérés comme des éléments a ‘constantes « semi-
localisées » puisque leurs caractéristiques sont 4 bande relativement étroite.

{'est pourquoi toute une teciinologie - rendue possible par le développement
des techniques photolithographiques de miniaturisation - §’est développée pour
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Notations et
ons utilisées
T un trongon

de ligne.

MICRO-ONDES -~ —— =~

élaborer jusqu’a des fréquences de plus en plus élevées (30 GHz en 1996) des
composants dont les caractéristiques restent indépendantes de la fréquence et
méritent donc le label « constantes localisées ». Le paragraphe 10.5 expose les
réalisations correspondantes.

EQUIVALENCE ENTRE UN TRONGON
DE LIGNE ET UNE INDUCTANCE
OU UN CONDENSATEUR

10.1

Nous savons qu'un trongon de ligne d’impédance caractéristique Z,., fermé sur
une impédance Zg, présente, & une distance x de cette derniere (fig. 1), une
impédance Z(x) donnée par :

ZR+_]Z tg

2)=Z, ——— il Q)]
“Z, +jZgigPr

Z(x : Z, Zn

-X 0

X -t

Les trongons utilisés ont une longueur x telle que : tg Px = Px, & 10 % prés
=Pr<m/6oux<hr/12.

Dans ces conditions, (1) peut s'écrire :
=2 - Rt St (2)
a) Cas out Zp < 2 PBx

La réalisation technologique de cette condition peut se faire avec une ligne dom
I'impédance caractéristique Z, est trés grande devant son impédance de charge Zp.

. Pour avoir Z_ élevée avec une ligne microbande, nous voyons, d*aprés la {igure

6 (chap. 9), qu’il faut un rapport w -/l inférieur & 1 et unc permittivité £, faible.

Remarquons que, puisque Bx < /6, la condition Zp < Z, Bx implique numéri-
quement que Zp Bx <€ Z_ ; nous avons alors, d’apres (2) :

. L ®
Z(x)*jlcﬂx=jz,.~;.\‘

AN

REALISATION DES IMPEDANCES ET DES CIRCUITS RESONNANTS

Un tel trongon de ligne se comporte donc comme une impédance inductive jLo
etl'on peul dire qu’il est équivalent a 'inductance

L=7, “ *

Un cas particulier de la condition Zg <€ Z, Px est le cas ol la ligne est en court-
circnit (Zp = 0). Dans ce cas, Z(x) = j Z,.tg Px et nous savons (chap 3. § 3.3.1.b)
que cette impédance est inductive pour 0 <x <i'4.

b) Cas ou Zg Bx .Slc

La réalisation technologique de cette condition peut se faire avec une ligne dont
I'impédance caractéristique Z,. est trés petite devant son hmpédance de charge Zj.
Pour avoir Z, faible avec une ligne microbande, nous voyons toujours d apres la
figure 6 (chap 9), qu'il faut un rapport w/ /h supérieur 2 1 et une permittivité €,
élevée : en fait, au-dela de w/h = 6 et e, = 6, la dimination de Zest tres lente.

Remarquons aussi que, puisque fx < #/6, il en résulte numériquement que
7z > 7, B ; dans ces conditions, nous ebtenons draprés (2):

20~ ez

Un tel trongon de ligne se comporte donc comme une impédance capacmve
~j/Co et il est équivalent & la capacité :

@

Un cas particulier de la cnndmon 7p Bx > 7, est e cas o la ligne est en circuit
ouvert (Zg = e=). Dans ce eas, Z(v) = -~ j 7, cotg Br. impédance qui est capacitive
pour 0 < x <A/4.

11 serait possible d"arriver aux mémes conclusions i partir de la représentation
quadripolaire classique d'un trongon de ligne de longucur unité (fig. 2a)

R L L
PORNOYYVY VR | S ,J .

Si nous nous plagons dans 1"approximation des lignes sans pelle (qui est wtilisée
dans le raisonnement précédent), le quadripdle se réduit a celui représenté sur la
figure 2b, Pour nn tel quadripdle, nous potvons écrire, d'aprés la théorie des lignes

. L0 Ay
o v =y (L @ (Cp

ﬂ‘_"’\‘jl

s

Figure -
Représct
quadripc
trongon -
a. Avec :
b. Sans ¢
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Figure 3.
Réalisation d’une
inductance série en
ligne microbande.
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D’autre part: C b E ¢ o
D’ot : C

. o,_ o 1
Lio=—2Z, e Cio=—
v v

o

Donc, pour un trongon de ligne de longueur £ :
' wf of
Lp= - Z, et Co= -

N[.-‘

(o

- La représentation quadripolaire d’un trongon de ligne n’étant valable que pour

des longueurs de ligne £ <€ A (en pratique £ < 7»/ 10), nous pouvons dire que,
dans ces conditions :

* Pour modéliser une inductance série, il faut prendre un trongon de ligne a
forte impédance caractéristique car alors Lo > Co. Cette inductance a pour
valeur : L = Z, £/v. C’est la relation (3).

* Pour modéliser une capacité paralléle, il faut prendre un trongon de ligne 2
faible impédance caractéristique car alors Lo <€ Cw. Cette capacité a pour
valeur: C = (I/ZC) . (€/v). C’est la relation (4).

REALISATION D'INDUCTANCES
_ET CONDENSATEURS

De tout ce qui vient d’étre expliqué découle la réalisation d’inductances et
condensateurs avec des trongons de ligne. Cette réalisation est particuli¢rement
aisée en technologie microbande puisque I’impédance caractéristique d’une telle
ligne est inversement proportionnelle 2 la largeur de 1a bande.

* Une inductance série (fig. 3) s obtient par un fort rétrécissement de la
bande métallique ; en effet, le trongon de faible largeur, qui présente donc une
forte impédance caractéristique, se trouve chargé 2 Ses extrémités par des
lignes dont 1’impédance caractéristique est plus faible (condition du cas o
Zp < Z Bx). -

2, Z,

2

&*— o
A -9

* Une inductance parallele (fig. 4) s’ obtient en plagant en dérivation sur la ligne
principale un trongon de ligne court-circuité. Ceci peut d’ailleurs se faire aussi
bien en technologie microbande (fig. 4 b) que coaxiale (fig. 4 c). .

Z

b) Ze

&

court circuit
B

1!

VIRV

//.}////.i A

L
L

« Une capacité parallgle (fig. 5) s’obtient par un élargissement important de la
bande métallique ; ce trongon, qui présente une faible impédance caractéris-
tique, se trouve chargé a ses extrémités par des lignes dont I’'impédance carac-
téristique est plus forte (condition du cas ou Zp px>Z).

l ZC1 202
B=Co 22 —

c12
T -

Py
*—

« Une capacité série est plus délicate & réaliser car elle nécessite de couper &
ligne sur une trés petite longueur (quelques microns ou dizaines de microns).
Quantitativement, la valeur de la capacité ainsi obtenue ne peut se calculer
qu’avec une approximation grossitre et qualitativement, le schéma équivalclllt
d’une telle discontinuité comporte non seulement une capacité en série, mais
aussi des capacités parasites en parallele. Aussi préfere-t-on utiliser des capa-
¢ités sous~forme d’éléments localisés telles que celles qui sont décrites au
péragraphe 10:5.3 « Réalisation des condensateurs ».

10.2.1 Discontinuité dans la largeur
d’une ligne microbande

Les réalisations qui viennent &' étre étudiées présentent des discontinuités da.ns la
largeur w de la ligne microbande. La figure 6a montre une telle discontinuité et
1a figure 6b représente sa modélisation par une cellule en T comprenant deux
inductances' séries Ly, L, et une capacité paraliele Cs. La référence [52, p. 130
et sq] édie, parmi d’autres, ce type de discontinuité.

REALISATION DES IMPEDANCES ET DES CIRCUITS RESONNANTY
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* Les inductances L, et L, sont données par : \
T (5)
! LH’I + L\"z 5 )
L,
et Loy=—2 . (6)
2Ly L, S

La valeur approchée de L= L, + L, est 1a suivante :

wy Wy W 2
LgH)=h|40,5{-—-1]|-75log  — +02| -~ —1 7
. w2 w2 w2

Cette relation est approchée  mieux que § % pour wy,/wy = Setwy/h ~ 1.

L”r'z’ est I'inductance par unité de longueur d'une microbande de largeur w, .,
d’impédance caractéristique Z,, et de permittivité effective €,, sa valeur est :

Z'" ;
L., (Hm)= —isi (8)
310

* Pour |a capacité Cg, nous avons :

-

fervd

— H’|
Cs@P = \/w w; (10,1 loge, +2.33) wy ~ 120082317 O)

ans la .Cette expression approchée donne une précision meilleure que 10 % pour :
1ité et §S10 et 155w /w, =35
- deux e .
. 130 ) Ie cas d’un substrat d’alumine (€, = 9,6), C. esl fourni avec une précision
Aeps i Ay - r ) S p
I"otdre de 0,5 % par :
Tl :

rillips o 7

S0P = /wrw;

[wy Wi
130 log \;}—- -44 pour 1,5 = e =10 (10
2 2

T

e REALISATION DES IMPEDANCES ET DES CIRCUITS RESONNANTS

10.2.2 Cas particulier d’un circuit ouvert

Si I'on raisonne selon les concepts des circuits a constantes distribuées, cette-
capacité Cg a le méme effet qu'une augmentation A€ de la longueur de la ligne
la plus large (fig. 6a). compensée par une diminution de Ta méme longueur de la
figne la plus étroite. Une expression approchée de Al st ;

W
A=Al (1 - 3) an

wy

Si w, = 0, la discontinuité est un circuit ouvert ct Al = AC,, A, st donc
I’augmentation de longueur correspondant & la capacité qui modéliserait | effet
de bout dii & un circuit onuvert :

W
e +03 i +0.264

12)

Al =0412h

o0

4
€," 0,258 ‘I: +0.8

10.3 REALISATION DE CIRCUITS RESONNANTS

Nous avons signalé au paragraphe précédent la difficulté qu'il y avait réaliser des
C'dpaeilés- série avec des trongons de ligne. 11 en résulte que les seuls circuflﬁ réson-
namts que I'on puisse réaliser en lignes microbandes sont des circuits série (fig. 7)
ou des circuits parallele (fig. 8) ptacés en dérivation sur la ligne principale.

e G Lo o o __....—-fﬂ—z" Figure 7.
. r J l; Zep ¥ Ze, R.éah.satmv
2 z I circuit rés:
e ¢ mis en dé1
C 8 Zg, une ligne
. T e vl
€ i
R
L ] .
r“"“l' Z,, Ze, % e, Figure 8.
l Réalisatio!
. \ . B s circuit rés
g ‘ g e s e B parallele 1
( | "Z,, dérivation
- Ik ?l lighe micr
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Figure 9.

Réseau équivalent a
un circuit résonnant
série (L’, C’) mis en
série sur une ligne.

Figure 10.

Réseau équivalent 2
un circuit résonnant
parallele (L, C’) mis
en série sur une ligne.

B Pour ce qui est des circuits résonnants série ou parallele placés en série sur la
ligne principale, ils ne peuvent étre obtenus, & partir des précédents, qu’en utili-
sant la propriété qu’ont les lignes quart d’onde d’inverser les impédances. Nous
savons, en effet, que I"impédance d’entrée Z, d’une ligne A/4, d’impédance
caractéristique Z_, chargée par une impédance Zg est : Z, = Z2/ Zg.

1 A4 | A4 N
i g -1
A s
T
Z=0 L c Z=0 A L’ c’
< — A —e

.

L
N -
-——

0 Z=0
Vi

Ainsi, un circuit résonnant paralléle mis en dérivation entre deux lignes quart-
d’onde est équivalent 2 un circuit résonnant série mis sur la li
(fig. 9). Pour que les deux circuits soient équivalents, il faut que les impédances
vues a leurs bornes A et B soient les mémes pour ® = @y, (Z =0) et pour w # @y,
Les conditions d’équivalence (exercice 10.2) sont :

gne principale

z;
Lag=1; o (13)
)2‘2
et C ®,= o (14)
®
0

Z_ est 'impédance caractéristique de la ligne A/4 ;Y. =1 /'Zc.

B De méme, un circuit résonnant série mis en dérivation entre deux lignes quart-

d’onde est équivalent 2 un circuit résonnant parallele mis en série sur la ligne
principale (fig. 10).

A4 A4
- . —
A *s
NP
. L L’
Zew 7w A [I00—
= e—e c *"—9
- C
|
t i —e Z=oo Z=o0o

Les conditions d’

€quivalence sont exactement les mémes que dans le cas précé-
dent.

REALISATION DES IMPiaNCES ET DES CIRCUITS RESONNANTS

Réseaux inverseurs d'impédance ou d’ymittance

11 serait également possible d’utiliser d’autresypes de réseaux inverseulrs/que lta
ligne A/4 : réseaux quadripolaires ou longuyrs de ligne, avec des €léments ’
réactifs en série ou en paralléle (fig. 11a et 11y 145, 52].

Ps -9 ®

Figure i1
QLu a.Réseay in
(o] d’impédanc, )
Réseau A
® Py ° *— -& d adl‘nitlancq p .
¢ | e/2 | elz | ’
% ™ "“ ; | .
*» Le réseau de la figure 1la est un réseau iyerseur d’impédances : une’ réac- Iv 2
tance X = Lw ou X = — 1/Co est mise en pallele sur une ligne d impédance
caractéristique Z, et de longueur £. Les impidances d’entrée Z, et de sortie Z; .
sont reliées par un coefficient de transforma;im d’impédances K tel que :
K
= (15) 5
Z, Z,
Le coefficient K se calcule d’aprés : ™
e i
K=Zc [g 5\ (16) q-"
2nl :
avec 0= - an p = :
e +
O est lié 2 X par: 9 =-—arctg ¥ (18)
C
SiX>0 - 6<0etf<0. Ils’agit d’une longueur de ligne fictive qui devra ; 3
étre déduite des longueurs des autres lignes se frouvant de part et d’autre de ce ‘
réseau. %
SiX<0 — 6>0et€>0.1lsagitici d’une longueur de ligne réelle.
\ -
* Le réseau de la figure 11b est un réseau inverseur d’admittances : une suscep- A
tance B = — 1/Lw ou B = Cw est mise en sétie sur une ligne d'admittance carac-
téristique Y, et de longueur {. Les admittances d’entrée Y, et de sortie Y, sont
reliées par un coefficient de transformation2d’admiuance J tel que :
J
=y 19
L=y 19)
Le coefficient J se calcule d’aprés : :
9 20 b1
J= }2. tg 3 ( ) ::_’

avec : 0 = 21t€/A (17).
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jue la

nents 0 est lié a B par la relation : 0 = - arctg 2_)?

4

(21)

’
b. 40.4  EQUIVALENCE ENTRE UNE LIGNE )/4 OU
»
)\/2 ET UN CIRCUIT RESONNANT
Des lignes de longueur 7\./4 ou A/2 court-circuitées ou en circuit ouvert sont
réac- équivalentes, selon les cas, & des circuits résonnants série (Z = 0) ou parallelc
l_ance (Z = =). Mais, pour établir cette équivalence, nous devons nous assurer que le
ie Z, comportement d’une telle ligne et du circuit résonnant correspondant sont les
mémes lorsque la fréquence varie autour de la résonance. ) .
(15) a) Considérons le circuit résonnant parall¢le de la
A figure 12, G étant la conductance de pertes et Qle
coefficient de surtension en charge.
(16) [ ; ..4| La susceptance de ce circuit, pour une variation A
: Bravec L G § c autour de @y, est :
' -4
1(17 * G Aw Aw
‘ ) B=2_ —=2Cw,— (22)
| B C o o
(18) :
‘ Le taux de variation de la susceptance au voisinage de @, est :
dB 2
%vm B2 (23)
e ce do Qa,
B
A ligne A/4
en court circuit
cep- ‘
rac- 2C
sont
¢ 13.
B ge In
(19) Ben | T circuit
la résonnant
X o,
20) :

4 vatiation exacte de B est donnée par 1a courhe en pointillés de la figure 13,

TR REALISATION DES IMPEDANCES ET DES CIRCUITS RESONNANTS

Pour une ligne en court- S@ne g
circuit de longueur { = 4

A @ - .
1 /4 3 la Si- Figure 14
2n+ 1) Ag/4 alapuls % Ligne qur
<

court-circ
conductan

tion 0y, avec une conduc-
tance de charge G (fig.
14), on démontre [45] l

G

- que : B e
n A®
=V 5 — Q4
‘2 o,
dB ¥
t: - = - 25
¢ do 4/ @3

Nous voyons qu’au voisinage de la fréquence d’accord, une ligne quart d’onde
en court-circuit présente la méme variation de susceptance qu'un circuit réson-
nant parallgle 3 condition que son admittance caractéristique satisfasse a la
relation : .
Y.=8Cfy (26)

- Notons toutefois que cette variation est une courbe en cotangente (en trait gras
sur la figure 13) alors qu’avec un circuit résonnant il s’agissait de la courbe en
pointillés. La représentation d’un circuit résonnant parall2le par une ligne
quart-d’onde en court-circuit ne sera donc valable que si les courbes de varia-
tion de la susceptance peuvent étre confondues avec leur tangente commune,
soit en pratique dans une bande relative de quelques pour cent.

b) Considérons maintenant le circuit

L c
résonnant série de la figure 15. A e——— 00— Fioure 1
dont R est la résistance de pertes et igure |-
B . . Circuit ré
Q le coefficient de surtension en R avec résic

charge. pertes.

Be®

La réactance de ce circuit pour unc variation Ao autour de g est :

Am Ao
X=20R—=2Lo,~— ~ 27
® ®
Le taux de variation de Ia réactance. au voisinage de wy, est : '
dx 20R
do 0, -

Pour une ligne en court-circuit de longueur € =n Ay/2ala pulsation @y, en série
avec une résistance de charge R (Mg, 16), on démantre (exercice 10.4) que:




F1 166~

et

-~

Figure 16.

Ligne demi-onde
court-circuijtée avec
résistance de pertes.

NB

Comme au cas précé-
dent, on remarquerait
que cette équiyalence
n’est valable que
dans une bande de
fréquence réduite &
quelques pour cent.

&
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e
A® A
X=Z, 12 (29
®q
z
et % =< (30)
B oAV do 2
R

Une ligne demi-onde en court circuit se comporte donc comme un circuit réson-
nant série, a condition que son impédance caractéristique satisfasse a la relation :

Z.= 4L fy (31)

10.5

REALISATION DES IMPEDANCES PAR
DES ELEMENTS A CONSTANTES LOCALISEES

Aux fréquences inférieures 2 3 GHz, les éléments passifs A constantes semi-
localisées que nous venons d’étudier, nécessitent beaucoup plus de place que les
composants actifs. Il est donc normal de chercher a élaborer des composants
passifs a constantes localisées dont les dimensions doivent étre beaucoup plus
petites que la longueur d’onde (< A/10) afin de ne présenter que des variations
de phase négligeables. Vers les fréquences supérieures, la limite d’utilisation des
€léments localisés dépend des possibilités offertes par les techniques de miniatu-
risation. En 1996, la frontiére semble s’établir vers les 30 GHz.

La bibliographie relative aux éléments localisés (lumped elements en anglais) est
assez dispersée. Nous nous sommes référés, pour notre part, au chapitre de syn-
these rédigé par Caulton [47]. Tl fournit, par ailleurs, une importante liste de
références ol se trouve la démonstration ou la justification des formules appro-
chées ou semi-empiriques que nous donnons dans ce qui suit.

10.5.1 Réalisation des résistances

La résistance d’une bande métallique de longueur ¢, de largeur w et d’épaisseur
1, est donnée par :

R=p % (p, résistivité) (32)

Si I’on considére une bande carrée (w =

{£), on notera sa résistance :
P
1

———————— REALISATION DES IMPEDANCES ET DES

Dans le cas d’une bande de cuivre on calcule que :

(34)
Re=261-10""JF
R son épais-
La résistance d'un carré est donc égale a sa résistivité p divisee Sanfl orons g onc
: indé i ions du carré. Nous exp
seur ¢ ; elle est indépendante des dimensions . nous la

Rg en ohms par carré. Pour calculer la résistance totah}a fl’une bamdd e
considérerons comme une succession de z carrés et sa résistance vaudr -
fois la résistance d’un carré. Pour réaliser des résistances asseZ grarAC}teS;rgirlngr "
replier la bande métallique en méandres ; le probleme est alors de déte

nombre de carrés équivalents a une telle structure.

En fait, une bande métallique n’est équivalente & une résistance/pure que si el:i
se trouve dans un circuit de polarisation, par exemple, découpl.ee par ]tl,ne dC:IZSt
¢ité et donc parcourue par un courant continu. En revanche: st cett.eil an o
utilisée comme résistance de charge d’un ampliﬁcgteur oud un osci a}ell;: "
se comportera comme une ligne a constantes r§pan1es. Cela signifie czlu rfnéep -
sentera non seulement une partie réelle résistive dont ]a valeur est do tém;:l "
(32) mais aussi une partie imaginaire inductive dont le comportement €s
ci-apres (§ 10.5.2.a)

10.5.2 Réalisation des inductances

a) Ruban métallique

\ 2,2

1,4
1,2

w/t
1.0 1 ] | | ! Ly

2 5 10 20 50 100

. /
En espace libre, un ruban métallique de largeur w, de longueur € et d’¢paisseur

(fig. 17) présente une inductance par unité de longueur :

P wht 35)
L (nH/cm) =2 ln—‘;:—f+l,l9 +0,22 v (

o o At o - tenit
En hyperfréquences, cette valeur doit étre réduite d’environ 10 % pour te

’ ési - unité de longueur de ce ruban est :
compte de I'effet de peau. La résistance pai unité de long

CIRCUITS RESONNANTS

Figurel)
Tnductang

Figure ¥y
Variatio’ e
s ¢
formu¥
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KRy

h .Ryest la résistance superficielle en Q/carré ; K est un facteur de correction qui

tien‘compte de la coupure des lignes de courant sur les bords du ruban. 11 dépend
doncde w)/1 et ses variations sont représentées sur la figure 18.

UYL B

bulls ces conditions, le coefficient de surtension présenté par un ruban de cuivre
(ﬁd\if]equel Rg=2,61-10" 7 Jf)est: C .

Oy =481 102/ L (Hlem) ¥ 37

Pour un métal de résistivité p et en normalisant les fréquences a 2 GHz, on
démontre que le coefficient de surtension est :

w|p Cu)
K

2

(3%

1 1
0=2,15 - 107 L (nHicm) 2 .{f(Gﬂz_)]z

b)'lynductance boud%

L’inductance boucle, qui présente un
encombrement plus réduit que la bande,
a la forme d’un omega majuscule. Soit
a = (a; + a,)/2 son rayon moyen, w sa
largeur et { son épaisseur.

. .
L (nH/cm)=2 (ln- P ].76) (39)

¢ est 1a longueur de la circonférence de la boucle.

Lotsqu’elle est presque refermée, nous prendrons : { = 21a.

¢) Inductance spirale

substrat

une autre forme, en faisant intervenir la sur-
~face § de la spirale carrée :

o Py
u

———————— REALISATION DES IMPEDANCES ET DES CIRCUITS RESONNANTS '

Les inductances obtenues avec une bande ou unc boucle sont de I’ordre du’
nanoHenry et leurs coefficients de surtension peuvent étre de 'ordre de 100, ou
plus, pour des rapports €/w < 10. Pour avoir des inductances plus importantes, il
faut prendre des longueurs ¢ plus grandes, ce qui conduit 2 utiliser des spirales
comportant un nombre #n de spires.

Pour une spirale 2 n spires, dont les parameétres géométriques sont indiqués sur
1a figure 20, une expression approchée de I'inductance est :

2.2
L s an
d,+d; d,~d;
avec : a= '»’-‘i---»--' (cm) ct ¢= 775—2 ! (cm)

Cette expression est valable dans 1'approximation BF et si : d, > 1,2 disn>let
t > trois épaisseurs de peau.

La résistance de la spirale est :

Rg
R=K'rna T (41)

Ry est la résistance superficielle en Q/carré ; K est un facteur de correction per-
mettant de tenir compte des couplages entre deux spires voisines. La figure 21

"montre la variation de ce facteur en fonction du rapport (s + w)/w. .

- Dans ces conditions, le coefficient de surtension de la spirale est :

1

0s=2-10°fL " L@+ 110172 . (@2)
D K RS -
Une autre approximation. due & Bryan [48] et valable sin = 10est: »
) 2 , -
LnH)y=215an L5 0 (n (a cstencm) (43)
11 est possible d’obtenir des inductances plus grandes sur une méme surface en
utilisant des « spirales » carrées. Bryan a donné une expression approchée de
leur inductance : ' :
54, 8F
LnH)=024bn /3 ln--(:-’- (44)
ol b (qui remplace le a des formules de la Figure 22.
. . . . . Inductance
spirale circulaire) est la dimension « spirale ci

moyenne d’un demi-c6té du carré.
Cette relation peut aussi étre utilisée sous

¢ I/ 2
Ln=85n73§ 72 (Sestencm?)
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Figure 23.

Représentations

tridimensionnelle
et en coupe d’un,
condensateur en pavé.

d) Domaine de validité des formules des inductances

Toutes les valeurs de L qui ont été données dans ce paragraphe ne sont valables
que si les métallisations formant les inductances peuvent étre considérées
comme isolées dans 1’espace. Or, ces métallisations sont réalisées sur des lignes
microbandes comportant un plan de masse sur la face du diélectrique opposée 2
la métallisation; On démontre [47, p. 159-160] que la condition précitée n’est

remplie que si e produit de |/ €, par I'impédance caractéristique de la ligne a
une valeur au moins égale & 300 Q.

10.5.3 Réalisation des condensateurs

a) Condensateurs en « pavé »

substrat —/

Ces condensateurs se présentent sous la forme d’un paraliélépipede rectangle en
diélectrique dont les faces supérieure et inférieure sont recouvertes de métallisa-
tion. Pour un pavé de surface §, d’épaisseur d et de constante diélectrique rela-
tive €,, la capacité est ;

diélectrique

C (pF)=8,84 E;S (46)
La résistance des plaques métalliques du condensateur est :
% Rg é (R, résistance superficielle en Q/carré) (C1))
I1 lui correspond un coefficient de surtension :
La conductance due aux pertes dans le di€lectrique est :
é; : ﬁ (49)

ot 0, =1 / tg § est le coefficient de surtension diélectrique et & est 'angle de
pertes du diélectrique. Notons que tg 8 est 2 peu prés constant pour les diélec-
triques utilisés en hyperfréquences.

REALISATION DES IMPEDANCES ET DES CIRCUITS RESONNANTS

A AL S

: Le coefficient de surtension global du condensateur est donc :
5 1_r,1 (50)
A Q On Qu

Exemple

i De tels condensateurs utilisent souvent du diélectrique en si%ice (Si O,) dont la
constante diélectrique relative &, vaut 2,25. Pour S =1 mm* et d = 10 {1, nous
: obtenons une capacité de 2 pF.

b) Condensateurs a structure interdigitale

Ces capacités interdigitales sont une structure plane (fig. 24) de N minces
bandes conductrices paralléles, de longueur £, reliées alternativernent a 1’une ou
I’autre des deux bandes, de longueur w, qui leur sont perpendiculaires. Le tout
‘ est déposé sur la surface d’un substrat qui est souvent de I’alumine (g, = 10).
Alley [49] a calculé sa capacité :

g, +1
' CER=——E[N-3)A +4)] )]

A, (pF)=8385" 10-2 w (cm) et A, (pF) =9,92 - 10~ % w (cm).

Les valeurs couramment obtenues sont de I’ ordre de 0,1 a 15 pF.

: . Ces formules ne sont valables que si 'épaisseur du diélectrique est suffisamment
importante (> 1 mm) par rapport & Uespacement des doigts (qui est de | ‘ordre de
10 & 100 um). Quant a I'épaisseur de la métallisation, elle n’a qu'une impor-
tance secondaire.

La résistance d’un tel condensateur est :

4 £

-0 . 52
R=3 3y Rs (52)
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Son coefficient de surtension est donné par :

1

Q= @CR

(53)
Des coefficients de plusieurs centaines peuvent étre obtenus 2 des fréquences de

jont la )
quelques GHz pour des condensateurs de quelques pF."

., hous

ninces
ane ou
. tout
= 10).

(51

ent
de
or-

(52)

A

EXERCICES SRS mss e

& EXERCICE 10.1

(Paragraphe 10.1 — Equivalence entre un trongon de
ligne et une inductance ou un condensateur)

On dispose d’une ligne microbande dont le
substrat a pour permittivité £, = 4. Sachant que
Ion peut faire varier le rapport w/h entre 0,1 et
5, calculer, a f = 1 GHz, les valeurs maximales
de I’inductance et de la capacité que 1’on peut

réaliser avec un trongon de longueur A,/ 12.

& EXERCICE 10.2

(Paragraphe 10.3 — Réalisation
de circuits résonnants)

Démontrer les relations Loy = 7Z2/L oy, et
Coyy = Y(Z.,/C“ oy, pour les circuits de la figure 9.

.

& EXERCICE 10.3

(Paragraphe | 0.3 — Réseaux inverseurs
d’impédances)

Un réseau inverseur d’impédances doit
un coefficient de transformation d’impéd
K donné ; on connait aussi Z,. Détermit’
longueur € de la ligne et la valeur de la,
tance X mise en parallele sur cette ligne.

& EXERCICE 10.4

(Paragraphe 10.4 - Equivalence entre une lig
ou A2 et un circuit résonnant)

Equivalence entre un circuit résonnant
(fig. 15) et une ligne demi-onde court-ci
(fig. 16) avec une résistance d a
Démontrer les formules (27) et (30) ¢
tenu de ce que © = 0 + Aw avec A < ¢
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Chapitre 11

Réflexion' et refraction
des ondes
électromagnétiques

1.1 INTRODUCTION

Dans ce chapitre, nous allons étudier la réflexion d’une onde électromagnétique
(0.E.M.) sur une plan conducteur ainsi que la réflexion et la réfraction d'une
O.E.M. sur une interface entre deux milieux diélectriques. Ces phénomenes phy-
siques sont, en effet, & la base des études que nous effectuerons dans les cha-
pitres suivants au sujet de la propagation des ondes en guides d'ondes métal-
liques et diélectriques.

Nous demandons au lecteur d’admettre les quelques propriétés suivantes d'une
0.E.M,, qui seront démontrées dans le chapitre 6 « Propagation des O.E.M. en
espace libre » du second volume de cet ouvrage.

1) Une O.E.M. est constituée d’un champ électrique E et d'un champ magné-
-3
tique H qui forment un triedre dircct avee la direction de propagation ; soit
i le vecteur unitaire de cette direction. nous avons :

22 /" i '
[i:l[/\ll\/’ . 1)

\ £

.l 3 - . £
H=uaAlly/
ou A / 2)
\/
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€ et 1 sont la permittivité et la perméabilité magnétique du milieu ou
s’effectue la propagation. Dans le cas de I’air ou du vide :
. i .
g=g,=—— (Fm) et =p,=4n-10~ ' H/m)
o0 36g-10° H=Ho

D’autre part, E et H forment un plan perpendiculaire a la direction de propa-
gation que 1’on appelle le plan d’onde.

2) Léquation de propagation en espace libre diélectrique, selon une direction
Oz, des champs électrique et magnétique, pris en valeurs instantanées com-

plexes g(z, ) et E (z,f)est:

9%¢ ou k %2 ouk
— 3 ——gp———=0 3
0z or?
En régime sinusoidal, ces équations admettent des solutions de la forme :
¢ )=E@) e @
E(z) est ’amplitude complexe :
- .2 .
E@=Ege ™y =Eye = _ ®)
ol o v= _1 ©)
est la vitesse de propagation de 1’onde
® 2n
et k= ‘; = 7 ) (7)
est le parametre de phase de 1’onde.
De méme : ke n=Ho el ®)
4 .
avec : H@)=Hye 15 =Hye )
Le rapport des modules de E et H s’exprime en ohms :
E_ R a0
H H,~° )

11 est appelé impédance d’onde et a pour valeur :

- /K
C—\/j an

Ko
— =120n=377Q
& 12)

Dans I’air ou dans le vide :
£= Co =

3) Les conditions aux limites 2 I’interface diélectrique-conducteur sont :
~ la composante tangentielle du champ E estnulle:

— la composante normale du champ H estnulle :

Les conditions aux limites a I'interface entre deux milieux diélectriques

parfaits 1 et 2 sont :

— continuité des composantes tangentielles des champs E et H, soit :

et

e - > -
— continuité des composantes normales des vecteurs D=gcE et B=puH,

soit :

et

1.2 -

Er=0

Hy=0

E;=Ep,
Hr(=Hp,

E‘ EN,I =82 EN.Z

Ry Hy =Wy Hy

REFLEXION ET REFRACTION DES ONDES ELECTROMAGNETIQUES

REFLEXION SUR UN PLAN CONDUCTEUR

.SOUS INCIDENCE NORMALE

— z
E;
® ot
—
H;
- -
H, E:

11.2.1 Réflexion a la surface d'un conducteur

parfait

Le milieu (1) est un diélectrique caractérisé par € et | dans lequel se propagent
1’onde plane incidente (E,- , I?I,-) et I’onde plane réfléchie (E,, H,). Le milieu (2)

.

13)

(14)

(15)
(16)

an
(18)

Figure 14
Réflexios!
incidenct
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est un conducteur parfait 3 I'intérieur duquel le champ électromagnétique est
nul. ¥ est I’interface entre ces deux milieux (fig. 1).

La direction de propagation de 1’onde incidente étant normale 2 la surface 3, un
plan d'onde quelconque de cette onde est parallele a Y et il en est de méme pour

E et H Si nous prenons un axe de référence Oz parallele & la direction de pro-

pagation (fig. 1), E et H sont donnés, en valeurs instantanées complexes par

E,'(Z. I):Eiej((!)' kz) 19)

Fi@i= ,‘1" e ii—kd 20)

E; Tl . s . i
—==0= —, impédance d’onde du milieu (1)
H; €

- — N
Cette onde incidente donne naissance 2 une onde réfléchie (E,, H,) qui se pro-

- —
page perpendiculairement 2 ¥. L’expression des champs E, et H, est donnée, en
valeurs instantanées complexes, par :

:e",(z,x)zfrej(unkz) : a
Er(Z,t)zi_J:_ej(ﬂy+kZ) & 22

Le trizdre formé par les vecteurs (Ei, 17,-, ;) ainsi que celui formé par les vec-

teurs (E,, H,, - 2) doivent étre directs. Il en résulte donc que :

(23)

(E, ) H )et (E,, H ) sont aussi liés par les conditions aux limites imposées par
le plan conducteur Z Ep=0et Hy=0. Les champs incidents et réfléchis étant
paralleles 2 3, il n’ y apas de composantes normales et la seule condition que

’on doit écrire est : E + E =0

s0it : E, =- E, 24
11 résulte enfin de (23) et (24) que :
- -
' H.=H, (25)

Si I'on se donne le champ E‘, , l'orientation de i_{', résulte de I'application de la
régle du triddre direct ct celles de E, et H, tésultent des relations (24) et (25).
i3y

!

} étlt éleétromagnétique en un point d'abscisse z du diélectrique résulte de la
fifion des champs de I'onde incidente et de I"onde réfléchie :

T e REFLEXION ET REFRACTION DES ONDES ELECTROMAGNETIQUES

;(Z,t)—l' el (o ku)+[: el +ka)

= E, (e~ ke gior = _2; E,~ sin kz el 26)

hz, n=Helw kg eitrtk)

= 1—1: (e Hey ej"':)_ej"" =2 [fl., cos kz eJ¥ ‘ 1))
Comme (26) peut encore s’écriré \: ‘
e N=2E; Cos(lw— )e‘(‘"’* ) (28)

nous constatons que les champs électrique et magnétique sont constamment en
quadrature dans le temps et dans I’espace. Cela signifie qu’il existe dans le

milieu diélectrique un régime d’ondes stationnaires :

« dans le plan 3. (z = 0) et dans tous les plans situés a n A/2 de ¥, le champ
électrique est nul et le champ magnétique est maximal ou minimal ;

* dans tous les plans situés a 2n + 1) A/4, c'est le contraire : le champ élec-
trique est maximal ou minimal et le champ magnétique est nul.

Remarquons enfin que les problémes de polarisation ne présentent pas de diffi-
culté dans ce cas de I'incidence normale puisque les champs électrique et
magnétique gardent une polarisation uniforme en tous points de I’espace.

11.2.2 Réflexion a la surface
d’un conducteur imparfait

D’ aprés le paragraphe précédent, les amplitudes complexes des champs (l;‘ 1Ox

et H //10y) des ondes incidente et réfléchie se propageant dans le diélectrique,
sont données par :

E.-X=Ef'= e (29)
Hy=0; ' E; (30)
l;:,_;l;:,e”“" : 31
H,=-0;'E, @32)

Ly~ v u/é est I'impédance d'onde du diélectrique.

Puisque le conducteur n'est pas parfait, 1a réflexion n’est pas totale et il y a une
onde transmise de la forme :

En=Ee " @
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REFLEXION ET REFRACTION DES ONDES ELECTROMAGNETIQUES

1.3

H,=( 'E, G4 - REFLEXION SUR UN PLAN CONDUCTEUR =

SOUS INCIDENCE OBLIQUE s

. est I'impédance d’onde du conducteur imparfait.

1 R . . R . : . ' " . . . c'{. . --.
‘,\31 C<.)1'nmt'a la réflexion et la transmission s’effectuent sur une interface avec un ! ggﬁﬁ"ﬁﬁéfé‘;ﬁfg ation dre '32 Ic’j:n%rgr’:f?:g;?ire‘
1‘ ‘ milieu imparfait, nous avons pris E;, E, et E, complexes. : plan d'onde plan d’'onde
;‘ \ - incident réfiéchi Fi
N ) .o . l:gure 2
| Nous démontrons au chapitre 6 du second volume « Propagation des O.E.M. en ReﬂEXiW S
I espace libre » que le parameétre de propagation y = & + jf dans un milieu Deidenc g
‘ conducteur imparfait est tel que : Géome,
. Probléme
v a=p=ympuaf =< (35
- B
™
Dtamre part, I'impédance d’onde de ce milieu est donnée par : -
_ ok T " .
8=\/ 5 ¢ 36) 11.3.1 Position du probleme
Pour traiter cette question, nous choisirons un triedre de référence Oxyz tel que ".;
q -
Nous pouvons donc écrire : yOz coincide avec le plan d’incidence et xOz avec le plan conducteur. Le plan
Lo d’incidence de I’onde est le plan défini par la direction d’incidence de I’onde et
Eb::Ete-( +J)E ’ &7)) la normale 2 ¥ (fig. 2). :
pe n s Considérons une onde incidente plane dont la direction de propagation fait
H,=E, 2 eize ¢ +J)g 38) I’angle y avec la surface plane 3 du milieu conducteur. Cette onde va donner
. op naissance a une onde réfléchie dont la direction de propagation fait aussi I’angle
g

Les équations de continuité des composantes tangentielles de E et H poﬁr z=0,
nous donnent :
E+E,=E, (39)
E

¢ €-E)=E ;" 40)

E+E C | LT
d’our : ! _:=i= E eJZ (41)
Ei-EL g, c
et: 1+E— we j »
: R =\/ % (1+)=K (42)

R=%x1=7 “@3)

¥ avec Y.

L’état électromagnétique en un point quelconque du diélectrique résulte de la

superposition de I’onde incidente (O.1.) et de ’onde réfléchie (O.R.). Pour

trouver cet état, il nous faut déterminer 1’expression mathématique des champs

correspondant aux ondes incidente et réfléchie :

« pour I’étude de ’onde incidente, nous rapporterons la figure a un systéme
d’axes Oxy'z’ dans lequel Oz’ est parallgle 2 la direction de cette onde ;

+ pour I’étude de 1’onde réfléchie, nous rapporterons la figure  un systeme
d’axes Oxy”7” dans lequel Oz” est paralléle  1a direction de cette onde.

Nous nous raménerons ensuite au systéme d’axes Oxyz grice aux formules de
changement d’axes :
2 =-—ysiny+zcosy ; ' =ysiny+zcosy
Dans ces conditions :
+ I’amplitude complexe de 1'une des composantes de I’O.1. est de la forme :
Ai___Ae-jkz'=Aejkysinwe—jkzcosw (44)
* I’amplitude complexe de I’une des composantes de I'O.R. est de la forme :
Ar=Ae—jkz”___Ae-jlcysinwe—jkzcosul (45)
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A représente I'amplitude 2 I’origine de la composante du champ F ou H consi-

dérée. ‘

Ces expressions ne nous donnent que I’amplitude et 1a phase des champs : reste

le probléme de la polarisation. Il est particulierement intéressant de traiter les

deux cas fondamentaux de polarisation suivants :

s champ électrique E perpendiculaire au plan d’incidence (et alors le champ
magnétique H se trouve dans le plan d’incidence) — c’est le cas T.E.
(Transverse Electrique) )

« champ magnétique H perpendiculaire au plan d’incidence (et alors le champ
électrique E se trouve dans le plan d’incidence) — c’est le cas T.M.
(Transverse Magnétique).

Il y deux raisons a cela:

« d’une part, un champ électrique (ou magnétique) ayant une po]arisation.quel-
conque peut toujours se décomposer en une composante perpendiculaire au
plan d’incidence et une composante dans le plan d’incidence ;

« d’autre part, si le champ incident E‘- (ou FI, ) est perpendiculaire au plan d’in-

g g - . . .
cidence, le champ réfléchi E, (ou H,) est lui aussi perpendiculaire au plan
d’incidence. Le champ total électrique (ou magnétique) a donc une polarisa-
tion uniforme dans tout I’espace.

‘C'est en fait une démarche qui est trés générale pour traiter tous les problémes
de réflexion, réfraction ou diffraction des ondes : plutdt que de résoudre ces pro-
;blemes dans un cas de polarisation quelconque, ce qui nécessiterait des calculs
Ares lourds et dont la signification physique serait difficile saisir, on préfere les
tésoudre dans les deux cas fondamentaux de polarisation. Un cas de polarisation
quelconque peut ensuite &tre traité trés facilement en superposant de_ fagon
appropriée, les résultats obtenus dans les deux cas fondamentaux de polarisation.

11.3.2 E‘ est perpendiculaire
au plan d’incidence (cas TE)

z
o

. e ,
N “ v Y et ./t/.o."'\(}j(

PRFRII e~ -

REFLEXION ET REFRACTION DES ONDES ELECTROMAGNETIQUES

a) Onde incidente

Prenons E, dirigé d’arriere en avant du plan de la figure 3. Comme le triedre
formé par l_?’, FI, et la direction de propagation doit étre direct, fl, est dirigé vers
le bas ; il a donc : '

* une composante normale i Ta surface X Hyy

* une composante tangenticlle a la surface X : H,y

Les expressions de ces champs en amplitudes complexes sont :

E,=-EFEe jkysiny o - jkzcosyr - 6)
H, =-Hcosy edkysiny o, - jkcos y @)
l’i,-z =—Hsinye Jky sin g o - jke cos y @8)

E et H représentent lcs amplitudes prises a I'origine du champ électrique et du
champ magnétique de I’onde incidente. Leur rapport E/H est I'impédance
d’onde du milieu diélectrique.

i

Si le milieu est un diélectrique sans perte, les champs E er l_-'l sont en phase.
Dans ces conditions, les amplitudes E et H dans les relations (46) a (48) sont
réelles et I'impédance d’onde est une quantité réelle. C'est le cas que nous consi-
dérons dans ce paragraphe.

Mais si le milieu était un diélectrique avec pertes, son impédance d’onde serait
complexe et il faudrait alors considérer que les amplitudes E et H sont des quan-

P > -
tités complexes si bien que les champs correspondants E et H ne sont pas en
phase.

b) Onde réfléchie

Dans I’onde réfléchie, compte tenu des conditions de continuité, le champ élec-
trique reste perpendiculaire au plan d’incidence yOz et il n’a donc qu’une seule
composante selon x ; le champ magnétique reste dans le plan d’incidence ou il a
deux composantes, ’'une selon v et I'autre selon z. Avant de donner les ampli-
tudes complexes E ., H ,, et H , de ces composantes, nous devons déterminer
I’orientation des champs réfléchis.

Celle du champ B_‘: s'obtient en écrivant la condition aux limites qui est imposée
sur %, au champ électrique tangentiel IT. = (), soit ici : Ei + l—;, =0, pnisque les
champs I?, et I?r sont paralieles 2 3. 1?, est donc dirigé de I'avant vers I'arriére
de la figure 3 et puisque le tricdre formé par E, ﬁ, et la direction de propaga-

5
tion, doit étre direct. H, est dirigé vers le haut.

Les amplitudes complexes des composantes du charp réfléchi s'écrivent done :
Er.\‘ =Fe- jkysiny e Jhzeos (49)
H, =Hcosye” Thysiny o - jkz cos v , (50)
H, =-Hsinye™ ikvsin o - ke cos v (81)
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©) Champ total 11.3.3 H est perpendiculaire

En un point quelconque du diélectrique, 1'état électromagnétique résulte de la

. au plan d’incidence (cas TM) -
superposition de ces deux ondes incidente et réfléchie. Les amplitudes com- ‘ e
plexes des composantes des champs résultants sont :
—_ 9 : : —jkzcosy
E,=-2jEsin(kysiny)e i (52) Figureq
H,=-2j H cos y sin (ky sin y) g ~Hkacosy (53) Champ j
H,=-2Hsiny cos.(ky sin y) e Kz cos¥ (54) Perpendicy, SE———
. . plan delap,
1] est maintenant possible de savoir dans quel sens se propage I’énergie, en cal- 1@ a::lil‘ﬂgé&
- 1 - — % Cre
culant les trois composantes du vecteur de Poynting : P = 7 EAH @ de Pyl
"arrigre, .
1 i ; = o
* * B
B,=5(E,H;~E H})=0 (55) > -

1l n’y a pas de puissance transportée selon la direction Ox.

l - * *. 1 * . .
£y=§(£zlix_§xliz)=_55xy—z (56) a) Onde incidente )
P =-2j FH sin y sin (ky sin y) cos (ky sin y) 57 ; Prenons I?I, dirigé d’arriere en avant du plan de la figure 4. E;, qui est dans le
=y

plan de la figure, est donc dirigé vers le hautetila:
Cette expression est imaginaire pure : la puissance qui se propage selon la direc-

i « une composante normale 2 la surface 2 Ey
tion Oy est de la puissance réactive.

« une composante tangentielle a la surface 2 Er

1 L] * 1 * :
p,= 3 E,H y~Ey H)= 2 E,H, (58) Les expressions de ces champs, en amplitudes complexes, sont :
= jky sin ¥ o — jkzcos y
P, =2 EH cos y sin? (ky sin y) (59) Hy=-He>™ Ve ()
. E. =Ecoswejkysin\|le—_]kzcos\|/ (63)
Cette expression est réelle : la puissance qui se propage selon la direction Oz est R4 . iky sin y . — jkz cos
de la puissance active. : E,=Esinye ¢ 64)
La propagation est donc caractérisée par 1’existence d’un régime d’ondes sta- Méme remarque pour E et H qu’an paragraphe 11.3.2.a.
tionnaires pures dans une direction perpendiculaire & 3 et d’un régime d’ondes _
progressives dans la direction Oz. Dans une direction quelconque, on observerait b) Onde réfléchie

un régime d’ondes semi-stationnaires. N o
Dans I’onde réfléchie, compte tenu des conditions de continuité, le champ

Enfin, il est intéressant de déterminer I'impédance d’onde dans la direction Oz de magnétique reste perpendiculaire au plan d'incidence et le champ électrique

propagation de la puissance active. Il s’agit de la composante &, de cette impé- reste dans le plan d’incidence o il a deux composantes, 'une selon y et I’autre
dance quj est le rapport des composantes de E' et H perpendiculaires & Oz : selon z. Avant de donner les amplitudes complexes H ., E , et E_rz de ces com-
E E ; posantes, nous devons déterminer I’orientation des champs réfléchis.
E, .
H. 60 : - - . e .
~ Hy, Hcosy ) ! H, et H. étant paralléles 2 la surface ¥, nous ne pouvons rien dire sur J'orientation
ce que nous écrirons : de 171;, par rapport & celle de ﬁi, puisque la condition de continuité du champ e
| ¢ magnétique total 4 la surface de z (I_-IVN = 0) porte sur la composante normale. Ce
Cre (61)

= - -
cosy que nous savons, en revanche, c’estque : E;p + E,p =0sur X.

il

“ﬁ\"“ T
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3 + —
Cette condition nous montre que E, ;= — E;7 et permet de déterminer E, qui

doit étre perpendiculaire i la direction de I’onde réfléchie, d’_LJnc fgqnn unique :
E, est dirigé vers le haut de la figure.[l en résulte donc que H, = H; . Par consé-

quent, les amplitudes complexes des champs réfléchis s’écrivent :

ﬂrx;._He—jkysinwe—jkzcos\u (65)
E,y:Ecoswe"j"YS‘“‘l’e-szcosw (66)
Erz=._Esinwe—]k)’sm\ue~ijCOS\u 67

¢) Champ total

Les amplitudes complexes des champs résultant de la superposition des compo-
santes de ces deux ondes sont :

H, =-2H cos(ky sin y) e <<V (68)
E, =2E cos y cos (ky sin ) e " Hkecosy (69)
E,=2j Esinysin (kysiny) e - jkzcos ¥ (70)

Par un calcul tout 2 fait analogue 2 celui effectué dans le cas précédent, a partir
des composantes du vecteur de Poynting complexe, nous démontrerions que
P, estnulle, P, est imaginaire pure ¢t P, réelle. Cela signifie qu’il n’y a propa-
gation de puissance active que selon Oz et ameéne aux mémes conclusions que
dans le cas T.E. quant 2 la nature des régimes d’ondes §'établissant dans le
diélectrique.

L'impédance d’onde dans la directin Oz est donnée par le quotient de £, par
H, ; comme I’ordre des opérations est effectué en sens inverse de la permutation
cifculaire directe sur (x, y, z) nous devons affecter ce quotient d’un signe moins :

Ey, E
€= -2 =2 cos y
: H, H (71)
ce que nous écrirons
Em=Ccosy (72)

ﬁ.‘- REFLEXION ET TRANSMISSION
" A L'INTERFACE DE DEUX DIELECTRIQUES

Nous nous proposons de déterminer les coefficients de réflexion R et de trans-
fission T 2 la surface de séparationde deux milieux di€lectriques. Comme pour
1'étude de 1a réflexion sur un plan cinducteur, nous nous placerons dans les deux
cas fondamentaux de polarisation :les cas T.E. (T.M.) dans Jesquels le champ
E(H) est perpendiculaire au plan d'incidence.

... REFLEXION ET REFRACTION DES ONDES ELECTROMAGNETIQUES

Nous ne ferons aucune hypothese préliminaire sur 1'orientation relative des

champs incidents, réfléchis et transmis. En effet. si nous avons toujours le droit de
. . = y - - .

donner une orientation & E; (et, par conséquent, a H;), nous ne savons rien quant

N = 1 - oy . P .

a celles de E,, H,, E, et H,, puisque ce sont précisément les signes de R et T

qui vont nous les donner. ’

11.4.1 Le champ E est perpendiculaire
au plan d’incidence (Cas TE)

Figure 5.
Les chan
perpendic
plan de 1

directions
des champs H

Nous allons écrire les conditions de continuité des champs E et H 2 la surface
de séparation de deux milieux diélectriques. Comme elles §”appliquent aux com-
posantes tangentielles des champs, il est important de remarquer que, dans ce
cas de polarisation (fig. 5) : :

« les champs électriques sont tangentiels 2 ¥,

* les composantes tangentielles des champs magnétiques sont en cos .

En passant immédiatement aux amplitudes complexes, nous avons :

[E+E,=E, ‘ (13)
\(1—1'.+Q,)c059‘=1_1,c0562 74
Ei E,— E,
Comme : 'l—’i':‘cl. 7_;;‘7C|’ "Ii—’=§2
f.-f”ifﬁf | (75)
il vient : Gy cos6
|6k e o
Cz L()SQI
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(75)/ E; - 1+Rg L Tg n (17 Nous voyons tout de suite que si TEl est toujours positif, par contre R E, peut, '
. g, cos 8, selon les valeurs respectives de /€, cos@, et (/€ cos @, , &tre positif ou v
1 \ B "
19+ = 2Ei=E, (1 * £,cos 0 ) 78 négatif. D’ol les deux cas de figure 6 et 7, en prenant pour hypothése que E;est ‘
’ : dirigé de I arriére vers T'avant. ‘

{,cos® ‘. -
et E,=2E, = 1 ! Ca red.
; glcose2+?;2cose1 ! s O,

1 alors 8,<
|
!

Figure),
Cas Qﬂg

||
alors el)

Fou: P e 28,cos6, -
. EL—chosel+§lcosez )

D’apres (77) REl = Tk-l -1 = cos§,
©® Chay
. g, cos®, — L, cos O, 1" arritre
d’ol: REJ.=——'———— (80) ®
‘ {,cos6, + €, cos8, I"avant
Remarque

Puisque (Hr/Ii;J =- (Er/Ei), il suffit de changer de signe le coefficient de
réflexion relatif au champ E pour obtenir le coefficient de réflexion relaiif au

champH : - .
P Rit, = ~Re, (81) 11.4.2 Le champ H est perpendiculaire
au plan d'incidence (Cas TM)

~ En ce qui concerne le coefficient de transmission,

Remarquons tout &’ abord que, dans ce cas de polarisation (fig. 8) :

H, E ¢
}—1—; ) E_t . ?2 + les champs magnétiques sont tangentiels 2 %,
« les composantes tangentielles des champs électriques sont en cos 6.
Donc : T, —'I; E’- (82) En passant immédiatement aux amplitudes complexes, les conditions de conti-
TR & nuité des composantes tangentielles s'écrivent :
H+H,=H, @85)
_ En général, |1, = iy = K. Donc = §; =y [ug/e, et §y=\/Ho/e, - Les for- (E,+E,)cos8, =E,cos 6, (86)
;' = =54
mules (80) et (79) deviennent alors, aprés multiplication du numérateur et du '
dénominateur par /€, €, puis simplifications : E E
. =1 =r =t
Compte tenu de : —L=-—=(,, etde 7 =8
R NES cos @, — /&, cos O, H;, &, H,
E = (83)
\/ &4 c0561+~/e2 cos 9, K =§f]Er 87
Ei-E,=y 2
2

L - 2,/g, cos6, 84 cos 0, 3
E - E—)
L e, cos +\/€, cOs6, E,tE E,
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§| - /F cmﬁ = ’E uwsﬂ
|-Rg,=—Tg, (89) . R. \/ 1 v 2

" C Ey= (95)

2 \/ 92 cos 0 +\/E u)sG

@7/E;

¢, c0592 o 2 R B
87)+(88) - 2E,=E,|+ 90) \/e' cos @,
(;2 cos 8, L s (96)
\/92 cos 9, + \/E cos 92
cos 9, +§, cos
et 2E,=E, & Ce lcofg i) ! Dans ce cas également, 7| i, ©st constamment positif alors que Rg, peut étre positif
2 L ] ou négatif selon les valeurs respectives de \/> cos 9, et \/’ €5 COSO .
2(,cos8, g Pour chacun des deux cas de figure 9 et 10. nous avons supposé que H; est dirigé
d'obr: Tp, = -9 de I’arrigre vers )'avant.
# g, cos@ +{,cos0, ,

Figure 9.

Jer e
Figure 11
Jer e

directions  __ ]® arrCi:;n:|
des champs E & champ
I’avant ve
‘ 11.4.3 Etude des variations des coefficients
D'apres (89) | Rg,=1- C—' T, de réflexion
2 L'étude de ces variations est particulierement intéressante car elle va nous per-
§,cos0,~§, cos® mettre de préciser dans quels cas ils peuvent étre positifs ou négatifs et dans
o' RE,,= 92) quelles conditions il peut y avoir réflexion totale on, au contraire, réflexion
RGN §ycos8, +C,cos8, nulle. Nous allons effectuer cette étude en utilisant les coefficients relatifs au
S ' champ électrique que nous noterons désormais R et Ry, pour plus de simplicité.
o
8 Nous vayons immédiatement d’aprés la loi de Descartes
Nous avonis, comme dans le cas précédent : — o
: Ry =-Rg 93 \/el sing =/, sin@, 97
U "
%) i o ¢ que si €, > €y, 0, <8, et que si €y <€, 0;>8,.
i) - TH/(=TE//C—’ 4
2

a) Cas ou €, < €, (fig, 11).
P général od by = W = Ko, §;= \/uo/el. §y=\/Ho/e, et Von
= Obtent enfin :

Les intervalles de variation de 8, et 0y sont: 08, <72 et 050,58y,




e

Figure 11.
Varijations des
coefficients R et R

sl €) < €.
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L angle 6, limite est défini par :

\/9_1 =\/g sin @, o 98)

/e
. 1
Donc : 6,, =arcsin P 99)
2

Voyons quelles sont les valeurs de R | et R, pour les valeurs extrémes de 6, :

. Si0,=6,=0 - ‘/Z
RYoEN Y

Les deux coefficients de réflexion sont égaux et négatifs.

(100)

Si0;=n/2,0,=0,, - R =-letR,=+1
Il y a réflexion totale avec changement de signe lorsque E; est perpendiculaire

au plan d’incidence et sans changement de signe lorsque E; est dans le plan
d’incidence.

b) Cas ou €, > €, (fig. 12)

Les intervalles de variation de 0, et 6, sont: 0 <6, <9, et 0<0,<m/2.

L’angle 8, limite est donné par :

Jey sin6 =\/e, (101)

Donc : 6,, = arcsin 2 - (102)
Ve
+1
R
Ve, e,
Vey + Ve
0 6,

- -1

Voyons quelles sont les valeurs de R, et R, pour les valeurs extrémes de 6, :

_R,,_\/— Ve (103)
Va+e

Les deux coefficients de réflexion sont égaux et positifs.

. Si91=92=0 -

* Slel 91Let92 71:/2—) Rl—letR/,=-—l
Ily a réflexion totale sans changement de signe lorsque E; est perpendiculaire

au plan d’incidence et avec changement de signe lorsque E; est dans le plan
d’incidence.

) Réfraction totale

Dans 1’un et 1’autre cas qui viennent d’étre étudiés, R | reste négatif (si €, < &)
ou positif (si €, > &) tandis que R, change de signe et s’annule pour une valeur
0 de 8, qui est calculée (si €, <&, oug, > &) d’apres

./ez coseB= /€ cos.e2
v € SIHOB=\/82 sm92

En faisant le produit de ces deux équations, nous trouvens que sin 265 = sin 26,,
ce qui ne peut &tre vérifié ici que si 05 = (n/2) - 8,. Dans ces conditions :

NE 1smGB— €, cos B,

REFLEXION ET REFRACTION DES ONDES ELECTROMAGNETIQUES

Figure n

Variatiop &
coefﬁcnenm
si £1> &
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£, [ €y
— et BB=arctg (104)
€ £y

Cet angle 05 est appelé angle de Brewster et I'incidence correspondante, inci-
dence « brewsterienne ». Si €) < &, 8 > 45° (fig. 11) et si &) > €3, O < 45°
(fig- 12).lya alors réfraction totale, en polarisation parallgle.

d'ol tg GB=

d) Réflexion totale

Dans un systéme d'axes de référence Oxyz ayant I’axe des x parallele a I'inter-
face ¥, et I'axe des z perpendiculaire & T dirigé vers le bas (fig. 13), les champs
électriques de I’onde incidente dans le milieu 1 et de I’onde transmise dans le
milieu 2 s’écrivent, en amplitudes complexes :

E;= Eefj kyx sin 0, e—jk,z cos 0, (105)
El=zEe~jk2\-sin02 e Jkyzcos 8, (106)
AY
\
A
A
A .
A} ,
A ,

1
|
i
. | ’
|
|
i
i

réflexion

totale

€y -

z € AR onde év:nescente x
L,

'aprés la loi de Descartes : sin 9, = \/'s;"l/ss2 sin B, . Si €| > €, nous avons vu

q'il y avait réflexion to-ta’le pour @, =arcsin \/ 52/ £ -
o

A

8,1, ¢in 6, > 1. Dans ces conditions, cos 8, est imaginaire pur :

- cos@,=+j,/sin’9,-1 (107)

RerLexion eT rerracTion pes onpes ELecTromacneTioues [

L'expression ( 106) de "onde transmise s’écrit alors :

. Janla 1 ; ;
!;_‘,'—‘Iffeikz('\/sm 9,-1 e»]kz.rsmez (108)

Seul le signe moins correspond & une onde ayant une signification physique : il
s’agit d’une onde qui se propage le long de I'interface ¥ entre les deux milieux
(fig. 13), puisque la variation de phase n'a lieu que selon I'axe des x, et dont
I'amplitude diminue exponentiellement lorsque I'on s'écarte de 1’interface selon
I’axe des z. L'onde qui existe dans le milieu 2 est donc une onde évanescente.

Compte tenu de la valeur de cos0,=~j \/ sin292 ~ 1 les coefficients de
réflexion R, et Ry, calculés d’apres (83) et (95) sont complexes. Le champ
réfléchi a donc un déphasage par rapport au champ incident, qui dépend de la
polarisation utilisée. Il .en résulte qu’une onde incidente & polarisation rectiligne,
non située dans le plan d'incidence, va se transformer, aprés réflexion totale, en
une onde réfléchie a polarisation elliptique puisque les composantes parallele et
perpendiculaire de cette onde, sont déphasées 1'une par rapport a I’autre.

11.4.4 Réfraction d'une onde
dans un diélectrique a pertes

Nous nous intéressons au cas ol I'onde provenant d'un milieu sans perte, de per-
mittivité g,, se réfracte dans un milieu a pertes, de permittivité €, complexe.
Dans ce cas, nous écrirons la loi de Descartes sous la forme :

sin@, = {e_sin 0’
1 =r 2 (]09)

€

avec g =2 =g ~jE] (110)
§%

sin ©) est une quantité complexe et 8; ne représente pas I’angle de réfraction 6,,
c’est pourquoi nous I’avons noté 6; .

Dans le cas o le milieu 2 était sans perte, nous avons déji vu que I'expression
de I’onde réfractée pouvait s"écrire. en amplitude complexe

E,=Ae jky (xsin 8, + 2 cos 0,) (111

avec ky=k\/e, =ki e, (112)
€,

ot : £,=" ©(113)
£

Dans le cas o Ie milieu 2 a des pettes, nous pouvons donc écrire I'expression du
champ réfracté sous la forme :

E]=/—‘ C»-Jk, . £, (rsin ©, +zmsoz) (114)




MICRO-ONDES

Réfraction d’une onde
dans un diélectrique

Dans cette expression, ,/ €, sin 8, =sin @, est réel, et :

JE cos8y=\/e, /1 —sin? @, =\/e,-sin’0, (115)

est complexe, de la forme p-]g,avec :

1

1 . . 7
R=§[\ﬂe’r—sm2 Bl)2+g”r2+(a’r-sm26])]2 (116)
1 1
9=3 [\/ €, -sin2@, ) +¢"2 - () —sin’ 0 l)]Z (117)

Avec ces notations, 1’expression dm champ réfracté dans le milieu 2 peut
s’écrire :
E,=A3_Jk‘x sin 6, c-jk]z(p-jq)

E,-:Ae_k‘qz e ik (xsin®, +pz) (118)

Les plans équiphases de I’ onde réfract:&e sont définis par :
xsin @) +pz=cte (119)

&

123

Ces plans font avec la surface de séparation entre les deux milieux, un angle 6,
identique 2 celui de la direction de 1” ande réfractée avec la normale 2 I'interface

(fig. 14).

Pour calculer cet angle, différentions 1a relation (119) : (sin 6,) dx +p dz = 0.

D’ot: g, =]|-—"|= (120)

L’angle de réfraction étant ainsi déterminé, il est possible de définir une permit-
tivité réelle équivalente €59, pour le milieu a pertes, telle que :

/e, sinB, =\/e3) sin@, (121

Cette permittivité est celle d’un milieu sans perte qui produirait la méme réfrac-
tion que le milieu 2 pertes considéré. L’analogie doit s’arréter 1a car, dans un
milieu sans perte, les surfaces équiphases sont également équiamplitudes tandis
que dans le milieu & pertes, la relation (118) montre qu’il y a une variation de
I’amplitude en e~ ki gz,

REFLEXION ET REFRACTION DES ONDES ELECTROMAGNETIQUES




ERCICE 11.1

raphe 11.2.2 — Réflexion a la surface
dun conducteur imparfait)

per est caractérisée par une conducti-
15 m” 1y et une permittivité relative

¢ /@ €5 €, > 10, on peut considérer
au de mer se comporte comme un
ceur imparfait. A partir de quelle fré-
P cette propriété est-elle vraie ?

ftquence de 10 MHz, calculer la
d coefficient de réflexion 2 I'inter-

conducteur dans le cas d’une inci-
wrmale.

PERCICE 11.2

“aphe |1.3 — Réflexion sur un plan
ducteur sous incidence obligue)

°de qui se réfléchit sur un plan

> S0us une incidence de 45°. Le

kcf“qlle étant de Iair, calculer les
¢'onde dans les cas T.E. et TM.

"ERCICE 11.3

iﬁ:’ee 11.4 - Réflexion et transmission
rface de dewx diélectrigues)

f‘-ﬂ.nemem sec est caractérisé
A
Vit 5 = 10-3 (5 - m~ ) et uhe

permittivité relative €, = 15, c’est-2-dire par

une permittivité complexe £ =€ - j o/ ® avec

E£=§)E,

1) Lorsque 6/® € E, <1 /10, on peut consi-
dérer que le sol se comporte comme un
diélectrique 2 pertes. A partir de quelle fré-
quence cette propriété est-elle vraie ?

2) Ala fréquence de 1 GHz, calculez le coeffi-
cient de réflexion i I'interface air (milieu 1)
— sol (milieu 2) pour un angle d’incidence
de 60° par rapport a la normale, dans les
deux cas de polarisation.

& EXERCICE 11.4

(Paragraphe 11.4 - Réflexion et transmission
a linterface de deux diélectriques)

De part et d’autre d’une interface ¥ entre deux
milieux di€lectriques, nous avons :

- -
* une onde incidente (E;, H;) selon la direc-
tion & i
P ) - — .
+ une onde réfléchie (E,, H,) selon la direc-
tion &, ;
- = = .
* une onde transmise (E,, H,) selon la direc-
tion ‘;r

1) A partir des vecteurs de Poynting de cha-
cune de ces ondes, écrire la relation qui tra-
duit la conservation de la puissance.

2) Par projection sur un axe des z perpendicu-
laire & I’interface Y, en déduire la relation

REFLEXION ET REFRACTION DES ONDES ELECTROMAGNETIQUES m.

qu’il y a entre les modules des coefficients
de réflexion et de transmission.

3) V’érifier que (R, T ) d’une part et (R, T
d’autre part satisfont bien cette relation,
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Chapitre 12

Les guides d’ondes
rectangulaires

12.1 LES DIVERS TYPES DE GUIDES D'ONDES
ETUDIES

Dans ce chapitre, nous étudierons d'abord le guide d'ondcs rectangulaire 2
parois lisses qui est trés utilisé en micro-ondes, notamment en ondes centimé-
triques et millimétriques, tant pour les techniques de laboratoire que pour le
radar ou pour les applications industrielles.

Notre approche de la propagation en guide rectangulaire sera trés physique :
nous partirons des résultats établis au chapitre précédent pour la réflexion d'une
onde sur une plan conducteur ct puis nous verrons a quelles conditions, il est
possible d'adjoindre un plan paralléle (§ 12.2) et deux autres plans perpendicu-
laires afin de constituer un guide d’ondes rectangulaire (§ 12.3). Nous mettrons
aussi bien en évidence les caractéristiques de la propagation qui s'effectuc par
réflexions successives sur les parois du guide que les longueurs d’onde de pro-
pagation guidée et de coupure (§ 12.4).

Nous étudierons les modes de propagation de types TE,, et TE, notamment le
mode fondamental pour m =1 ou n =1 (§ 12.5) ainsi que les modes supérieurs.
F (§ 12.6), en ce qui concerne la répartition transversale du champ, la puissance
transportée, le calcul des dimensions du guide, sa bande passante et son atténua-
H tion (§ 12.7 et 8). Nous réserverons I'étude des modes TE,,, et T™,,, au cha- -
pitre suivant.
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Apres avoir parlé des guides rectangulaires surdimensionnés (§ 12.9) qui sont
utilisés en ondes millimétriques, nous nous intéresserons enfin aux guides rec-
tangulaires 4 nervure (§ 12.10, fig. 11) et aux guides rectangulaires a ailettes
(§ 12.11, fig. 13). Ils permettent d’obtenir des bandes passantes plus larges par
abaissement de la fréquence de coupure du mode fondamental et leur structure
est moins sensible que celle du guide rectangulaire a parois lisses, aux imperfec-
tions de fabrication.

12.2 PROPAGATION

ENTRE DEUX PLANS PARALLELES

12.2.1 Réflexion sur un plan conducteur

Etant donnée une onde électromagnétique (O.E.M.) arrivant obliquement sur un
plan conducteur 2. Je champ électromagnétique a ét€ déterminé au chapitre 11
« Réflexion et réfraction des ondes électromagnétiques » dans les deux cas fon-
damentaux de polarisation. Dans les expressions des champs données par les
relations (52, 53, 54, 68, 69, 70) E et H ne sont déterminés qu'a une constante
prés puisque leur valeur numérigue exacte dépend de la puissance d’émission de
la source qui les rayonne. L'explicitation du facteur 2 n'est donc pas indispen-
sable a I'interprétation de ces relations et nous pouvons remplacer 2E par E et
2H par H.

Dans ces conditions, les expressions que nous utiliserons dans ce chapitre sont
les suivantes (rappelons que k = 21/%).

a) Si le champ E est perpendiculaire au plan d’incidence

E .=—jEsin (kysin y) e ~ik: cosy )
H,=-jHcos ysin (kysin y) e eV 2
H_=~Hsiny cos (ky sin ) g ~dhzcosy 3)

Un tel régime, dans lequel le champ électrique est perpendiculaire & la direction
de propagation Oz, est appelé un mode Transverse Electrique (TE) ou encore
mode H, pour rendre compte du fait que seul Je champ magnétique a une com-
posante daps la direction de propagation.

b) Si le champ H est perpendiculaire au plan d’incidence
H, =~ Hcos (ky sin y) e ~ oy (4)
E . =E cosycos (ky sin y) g JRzcosy (5
E.=j Esinysin (kysiny) e —jkzcosy (6)

:§ GUIDES D'ONDES RECTANGULAIRES

Ici cest le champ magnétique qui est perpendiculaire 3 la direction de propaga-
tion et seul le champ électrique a une composante dans cette direction ; c’est
pourquoi on parlera de mode Transverse Magnétique (TM) ou mode E.

12.2.2 Condition de propagation
entre deux plans paralléles

Nous ne pourrons introduire un plan 3 parallele a X (¢"est-a-dire & xOz d’gprés
les notations de la figure 1) sans interrompre la propagation que si les conditions
de continuité sont vérifiées sur ce plan, & savoir

E;=0 - E =0etE.=0,

Hy=0 — H, =0 Vxetz

En se reportant aux relations qui donnent £, E_ et H , dans les deux cas fonda-

mentaux de polarisation. ces conditions imposent que : sin (kv sin y) = 0 solt
Ay sin y = At

« Sil'angle d'incidence W est donné, nous avons :
ni . .
Y=o (n, entier # 0) (N

2sin vy,

Cette relation nous permet de déterminer les distances auxquelles on doit placer
“le plan ¥ parallele a ¥ /2 sin g ou &/sin Wy ou 3%,/ 2 sin Wy, etc.

« Sila distance entre 3 et Y est fixée & une valeur b, 1l ne powrra y avoir propa-
gation entre 2 et 3’ que si:
ni (8

sinszb

n devant étre tel que : 0 <ni/2h < 1.

Figure ],
Notaons y
pour la pry
entre dt’-llxph 4
paralléles, |
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12.2.3 Longueurs d’onde et vitesses de phase

La propagation entre deux plans paralitles X et ¥’ est caractérisée par des
réflexions successives sur I’un et ’autre plan. En un point M de ’espace di€lec-
trique, 1’état électromagnétique résulte de la superposition de deux ondes planes
réfléchies également inclinées par rapport a Oz (fig. 2). Les expressions des
champs en M restent données par les relations (1) 2 (6) pour les deux cas fonda-
mentaux de polarisation.

Rappelons qu’'a partir de ces expressions, nous avons démontré (§ 11.3
.« Réflexion sur un plan conducteur sous incidence oblique ») que les axes Oy et
0z gorrespondent respectivement aux directions de propagation de la puissance
-féactive et de 1a puissance active.

5 mD,’ ébrés la figure 2, nous voyons que les axes de référence yOz ne coincident pas
"avec la direction de propagation de I'une ou I'autre onde réfléchie. 11 en résulte
.que, selon ces axes, elle semble se propager avec une longucur d’onde et une
vitesse différentes de celles qu’elle a suivant la direction de propagation.

Yy A

M
A
4 Q-,\d\
N\
M Q*&b
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Considérons, par cxemple (fig. 3) I'onde qui se propage de Y. vers 3. Nous pou-
vons représenter, dans le plan y(0z, les traces de deux plans d’onde successifs
déphasés de 2x : ce sont deux droites perpendiculaires i 1a direction de propaga-
tion ct dont 1a distance est : )

PP’ =, longueur d*onde sclon la direction de propagation

I8
MM =) =--— . longueurd'onde selon Oy ()]
Yoosiny
NN =) =-"- longueur d’onde selon Oz (10)
“ cos \s

Or, de méme qu'il y a un déphasage de 2m entre P et P’, il y a aussi un dépha-
sage de 2m entre M et M ou N et N*. C’est pourquoi A et A, méritent bien le
nom de longueurs d’onde, mais ce sont des longueurs d’onde « apparentes »
selon des directions différentes de la direction de propagation de 'onde.

D’autre part, comme le temps mis par 1'onde pour aller de P en P’ est le méme
que celui qu'elle met pour atler de M en M ou de N en ', elle semble se pro-
pager plus rapidement selon les axes Oy et Oz que selon sa propre direction de

propagation ; sa vitesse apparente sur les axes Oy ct 0z sera respectivement :
v

v gin v , (1)
\4
y: [ (12)
Cos \V )

A ces longueurs d’onde et vitesses de propagation « apparentes », on a donné le
nom de longueurs d’onde de phase et de vitesses de phase.

12.3 PROPAGATION DANS UN GUIDE D'ONDES
RECTANGULAIRE

12.3.1 Condition de propagation

a) Nous venons de voir qu'il était possible, sous certaines conditions, d’ad-
joindre un plan 3’ parallele 2 ¥, et d'obtenir une propagation guidée entre ces
deux plans qui sont, rappelons-le, perpendiculaires au plan d’incidence (fig.
4). Voyons maintenant s'it est possible d"adjoindre des plans et 1" paralleles
a yOz et perpendiculaires 3 ¥ et ¥’ sans perturber cettc propagation. Les
conditions de continuité a leur surface s’expriment par ;

E,=0, k=0 H =0 Vyetz
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f !
1 . .
. E { L autre cas de propagation (fig. 5) est celui qui se fer;'ut par réﬂex.lons suc\ces\-
k £ y ' i sives sur 7 et 7’ ; il faudrait, pour cela, que le plan d’incidence soit paralléle a
onde V : T et 3 et que les deux plans 7 et T soient distants de
l'\r—é___——/'\-_\ _____ 1/ a=2n.17M 149
; N /o 1/ siny
Flgure. 4 z l N / \-\ 4 plan d'incidence ‘ ' '
Propagation y , \ : ! ; /'/| Dans ce cas, nous démontrerions aussi que la propagation n’est pos&ble' qu'e
en mode TE,, | NN \ 4.r : si le champ électrique de I’onde incidente est perpendiculaire au plan d’inci-
.y LN N7 : y dence (onde TE). -
Tosin¥ L’_ - - \.'y/ _______ \1/ o 11 est d’ailleurs 2 remarquer, notations mises a.part, que les figures 4,et 5 se
: X déduisent I’une de 1’autre par une simple rotation de 90° autour de 1 axe du
Z\ o z guide. Aussi n’est-il pas étonnant que I’étude de ces deux cas de flgur.e
------------------ conduise au méme résultat. La conclusion que I’on peut en tirer est la sui-
3 i > . T ' vante : La propagation d'une O.E.M. & l'intérieur d'un guide d ‘ondes rectan-
Dans le. cas ou le champ électrique de 1, Qnde mcldente: est perp.CI‘IdIClllal.r ©au ' gulaire sera possible si le champ électrique de I'onde incidente est paralléle
plan d’incidence (onde TE), ces conditions sont toujours vérifiées puisque ux faces sur lesquelles cette onde va se réfléchir successivement. .
nous avons : Ey =0,E,=0etH, =0. a 9
11 est donc possible d’adjoindre deux plans 7 et T’ perpendiculaires 2 ¥ et ¥’ i
et paralleles au plan d’incidence ; la seule condition est que les deux plans ¥ Ly ren
et I’ soient distants de o 12.3.2 Définition des modes TE,,, et TE,,
= nh a3) Dans le premier cas de figure envisagé (fig. 4), la p1:0pag_ati031 de l’c_mde S’t?f-
2siny fectue par réflexions successives sur les faces perpendiculaires a 0)f qui sont dldS-
Par contre, dans le cas o le champ électrique de 1’onde incidente est dans le tantes de b = /2 sin y. Nous .diror;s, pa';co.nZ‘:‘T;orll,’ei‘:iigozggedc:a: g:: d:
plan d’incidence (onde TM), il n’est pas possible que les conditions de conti- ou mode TE”"'. Le champ é.lecmque tant honz j 16 &néra-
nuité soient satisfaites sur les deux plans & et &’ puisque E,, E, et H_ne peu- s'effectue a I'aide d’une petite antenne rectiligne (ou sonde), couplée au gén
a : PWISQUE £y, £, € 7, 1€ P . teur, qui pénétre dans le guide horizontalement.
vent étre nulles quels que soient y et z. Il semble donc que la propagation :

d’une onde TM soit impossible 2 I'intérieur d’un guide d’ondes rectangulaire i

Les expressions des champs pour un tel mode TE,, sont données par les rela-
(voir, en fait, 1a remarque du § 12.3.3)

tions (1), (2) et (3).
b) Nous avons considéré jusqu’ici une propagation qui se ferait par réflexions ;
successives sur les plans X et X, ce qui est d’ailleurs logique puisque nous

avons pris 7t et 70’ paralléles au plan d’incidence et qu’il ne saurait y avoir,
dans ces conditions, de réflexions sur met 7’.

Dans le second cas de figure envisagé (fig. 5), la propagation de I’onde s’gf—
fectue par réflexions successives sur les faces perpendiculaires 4 Ox qui sont dis-
tantes de a = mA/2 sin . Par convention, il s’agit d’un mode TE,,,. Le champ
€lectrique étant vertical, 1’excitation de cette onde s’effectue a I’aide d’une
sonde qui pénétre dans le guide verticalement.

plan d'incidence { Les expressions des champs pour ce mode TE,,, se déduisent des relations (1),
(2), (3) du mode TE,,, en remplagant x par y et y par — X pour les variables et en
remplagant X par y et § par — X pour les vecteurs unitaires des axes. Nous

Figure 5. N : obtenons ainsi : .
Propagation L | E, =] Esin (kx sin y) e ~H eV (as)
en mode TE . ) : H,=—jH cosysin (kxsin y) e —jkzcos ¥ (16)
. d H_=-Hsiny cos (kxsin y) e~ Hkecosy an
e . Sim =1 ousin =1, la propagation dans le guide d’ondes s’effectue selonile
S RN ° z ! mode fondamental TE,, ou TE,, les deux appellations étant équivalentes puis-

qu’elles ne dépendent que de la convention prise au départ.




12.3.3 Remarque sur les modes TMmn et TEy,

Nous avons vu qu’il ne paraissait pas possible de faire fFOP38ET dans un guide
d’ondes rectangulaire une onde dont le champ électrigl® S€ trouverait dans le
plan d’incidence et qui se propagerait par réflexions siccessives sur ¥ et I
(mode TM,,)) ou sur 1t et ©° (mode TM,,). O, une étud¢ théorique complete de
1a propagation guidée (chapitre 13) montre la possibilité 3¢ propagation.d’ondes
T™,,, (avec m et n = 0). Cela tient au fait suivant : alor que pour les modes
T™,,, (TM,,,,) les conditions de continuité ne peuvent éu* satisfaites sur les faces
netn° (T et ), au contraire, pour les modes TM,,, (ave? M €47 # 0), ces condi-
tions de continuité peuvent étre satisfaites.

11 existe aussi des modes TE,,, avec m et n# 0 dont la présence sera révélée par

I’étude générale de la propagation en guides d’ondes métalliques (chapitre 13).
Dans la suite de ce chapitre, nous étudierons uniquernent les modes TE,,, (ou
TE,,) et notamment le mode fondamental TE |, (ou TEg):
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LONGUEURS D’ONDE DE PROPAGATION
GUIDEE ET DE COUPURE

;|2.4.1 Relation fondamentale
de la propagation guidée

En guide d’ondes rectangulaire, comme dans le cas de 14 propagation entre deux

plans paralleles, nous pouvons définir des longueurs a’onde de phasc.

Dans le cas (fig. 4) ol la propagation s’effectue paf ré flexions sur % ct ¥’

(modes TE ), nous avons :
+ une longueur d’onde de phase A = A/cos y, correspondant 4 la propagation de
puissance active selon Oz,

+ une longucur d’onde de phase A, = A/sin y avecsin W= nh/2b correspondant

2 la propagation de puissance réactive seton Oy.

2 j5\2
_)ﬁ. + ;l = (18a)
A, A,

jons sur Tt et T {modes

D’ol la relation

“-Dans le cas (fig. 5) ol la propagation s’effectue par réfl€X
TE,,,), 1tous avons :

+.une longueur d’onde de phase A, = A/cos y, comespondant a la propagation de
" puissance active selon Oz,

- e LES GUIDES D'ONDES RECTANGULAIRES -

+ une longueur d’onde de phase A, = A/sin v avec sin y = m\/2a correspondant
a la propagation de puissance réactive selon Ox.

g -

-

D’ou la relation :

Dans chacun de ces cas. la relation fondamentale de la propagation guidée

s’écrit ;
1\2 12 IRY
Mode TE,,, : (X.) =(k_) +(k_] (19a)
1\2 1 2 1\2
Mode TE ,, : (i} =(k_) +(k_) . (19b)
z y

# > A est la longueur d’onde de propagation en espace libre dans le diélectrique
constituant le guide ; elle est relice a la vitesse de prepagation en espace libre
par la relation A = v/f.

— A, est la longueur d’onde apparente dans la direction de propagation de ia
puissance active : on I"appelle longueur d’onde de propagation guidée et on la
note lg. Elle est relide a la vitesse de phase v, selon Oz par A, = v,/f. C'est la
longueur d'onde qui intervient dans le terme de phase e < k2.cos ¥V des relations
donnant les champs. En effet :

2n Loz
kz.cos y=-— z cOS W= 271~ 20
V=g / 3 (20)

7

—> La signification physique de 4, et ).y est beaucoup plus délicate a saisir : en
effet, il ne s'agit pas, & proprement parler, d'une longueur d'onde de propagation
dans la direction Ox ou Oy puisqu’'il ¥ a. selon cette direction, un régime d’ondes
stationnaires. Nous allons approfondir cette question en prenant I'exemple de Ay
(mode TE

e ViAo

mo)'

12.4.2 Longueur d’onde
et fréquence de coupure

Voyons d'abord quelle est la valeur de &, :

) mh, 2a
A =—-- et siny= - A = n
¥ osiny 2a tom
A, est donc fixé par les dimensions du guide. Pour comprendre sa signification,
il est bon de réécrire la relation fondamentale (19a) en faisant intervenir la fré-
quence fde I'0.E.M. se propageant dans le guide : '

(RNRES




Figure 6.

Directions de
propagation des ondes
planes dans le guide.
a. Prés de la coupure.
b. Loin de la coupure.
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« Sif/v > m/2a, cette relation peut éire satisfaite en prenant A, réel. Dans ces
conditions, I’exponentielle e ~/ 212/} intervenant dans les relations qui don-
nent les champs est bien un terme de phase (dont le module est égal 2 1) etil y.
a propagation de I’onde sans affaiblissement autre, bien sir, que 1’affaiblisse-
ment dans les parois que nous n’avons pas envisagé dans cette étude puis-
qu’elles sont supposées infiniment conductrices.

Sif/v < m/2a, cette relation ne peut étre satisfaite qu’en prenant A, imaginaire
pur puisque 1/ XZ' < 0. Donc tous les termes e ~3 2/, sont de la forme e =4,
A étant réel positif. Cela signifie que les champs s’affaiblissent exponentielle-
ment lorsque z augmente. Dans ces conditions, 1’onde ne se propage pas plus
loin que quelques longueurs d’onde.

La fréquence f,. = mv/ 2a qui vient d’étre mise en évidence er la longueur d’onde
correspondante A, = 2a/m, qui n’est autre que A, sont appelées la fréquence de
coupure et la longueur d’onde de coupure du guide d’ondes considéré, pour le
mode TE,, . En effet :

o Sif >, iy OUA < o il pourra’y avoir propagation de TE, .
* Sif< () Oud> (o il 0’y aura pas propagation de TE,,,.

Y
A N K4
\ 7 \\ ’r
A} I} ~ -
vl S. e
ve SoL”
a) l.\M b) ’\,(\ M
o - ~
PN e S
1 \ 4 N
1 \ e N
! A | . A

Les figures 6a et 6b représentent les directions de propagation des ondes planes
dans le guide d’ondes, pres et loin de la coupure ; elles aident & comprendre les
phénomenes : 4 la coupure, A = A, = 2a/ m, donc y = Tt/ 2 ; au fur et & mesure
que I’on s’éloigne de la coupure, I’angle y diminue.

12.4.3 Relations concernant A, A et A,

Dorénavant, nous écrirons toujours A, = ?tg etA, oud, = A.. Dans ces condi-
tions, les relations (19a) et (19b) qui expriment la relation fondamentale de la
propagation guidée s’écrivent :

SR e

c

A est la longueur d’onde de propagation en espace libre dans le diélectrique qui
remplit le guide d’ondes ; elle se calcule d’aprés A = v/favecv = ¢/, /€ , et
c=3-10%ms. €, est la permittivité relative du diélectrique du guide d’ondes.

A.=2a/menmode TE,,, ; A = 2b/n en mode TE,,,

B s s ]

« Si A <A ily a propagation du mode considéré ; la longueur d’onde guidée se
calcule alors d’apres (22).
+ SiA>A il 0’y a pas propagation du mode considéré.

12.5 ETUDE DU MODE FONDAMENTAL

Les modes TE, (ou TE;) sont ceux qui s¢ propagent a l'intérieur des gu'%des
d’ondes standard les plus utilisés dans la pratique et dont on dit qu’ils fonction-
nent selon le mode fondamental. 11 est intéressant, & I’occasion de 1’étude théo-
rique de ce mode fondamental, de mettre en évidence certaines propriétés carac-
téristiques des guides d’ondes.

Dans ce paragraphe, nous allons prendre pour exemple le mode TE, qui se pro-
page par réflexions successives sur les faces T et ' distantes de a = X/ 2 sin v,
avec un champ électrique polarisé verticalement (fig. 5).

12.5.1 Expressions des champs

Les champs du mode TE,,, sont donnés par les relations (15), (16) et (17). Pour
le mode fondamental TE,, nous avons :

A A
iny=—==— 23
sin yf " %
2
A A
cosy = o = 1 —(4—‘—13) (24
g
d’ot ’on déduit :
. _21t k__rcf
kXSlnw_TxZ—a
A z
kzcosw=—zf=21tlf
) g

Dans ces conditions, les expressions des champs deviennent :
 Esi ™
= smnj—
E,=jEsin|—

H,=-iH
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e—jlﬂz/)\,g (25)

_X ) sin (—m) e Tim Z/xs (26)
A a
g

£ :
ok Bryerh l ot

$TE o e e il e

-
-

e o -
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H.=-H (—l) cos (mf) e i A, @n
Z A'C a

Remarquons que le champ magnétique, qui a deux composantes orthogonales et
déphasées de 90°, est & polarisation elliptique dans un plan perpendiculaire a 1a
direction du champ électrigue. ’

12.5.2 Variation transversale
du champ électrique

Dans un plan de section transversale du guide, tel que ABCD (fig. 7), le champ
électrique reste paralizle aux cOtés AC et BD puisqu’il n’a qu'une composante
E.. En déplagant paralléglement 2 Ox une sonde de mesure associée a un cristal
détecteur et 3 un galvanometre, nous allons observer les variations de la valeur
efficace du champ €lectrique :

(28)

Comme 0 S x € g, nous obtenons une demi-sinusoide avec minima nuls pour
x=0 et x = a et maximum pour x =a/2.

C'est la coupe transversale du champ E caractéristique du mode fondamental.

12.5.3 Lignes de courant

. sur les faces du guide d’ondes
I‘..es’lignes de courant se calculent 2 partir de 1'expression de la densité surfa-
cique de courant électrique : Jg = i AH o 7 est la normale 2 une face du guide

whef B,

v m—e | £S GUIDES D'ONDES RECTANGULAIRES

Leur répartition sur les faces du guide est représentée sur la figure 8 dans
laquelle le cdté a//Ox est placé horizontalement tandis que le c¢oté b//Oy est ver-
tical. .

Figure 8.

Lignes de courant su
les faces d'un guide
rectangulaire.

1l est important de noter que ces lignes sont :

« verticales sur les faces latérales,
« parallles i 'axe des z uniquement au milicu des faces supéricure et inférieure.

On ne pourra donc usiner des fentes dans le guide, sans en perturber gravement
le fonctionnement, que selon ces deux directions ; d'ot les lignes de mesure a
fente longitudinale. Dés que des fentes coupent les lignes de courant, elles
ra‘yfmncm une partic de 1'énergie qui se propage dans le guide : cela est
d ailleurs utilisé pour certains types d'antennes (volume 11, chapitre 14
« Antennes réseaux »). '

12.5.4 Puissance active transportée
par le mode fondamental

(est la puissance transportée selon la direction Oz, La densité de puissance
selon cette direction nous est donnée par 1a relation : :

I Az
P.=-5EH, (Wim?) ’ (29)
. A
Soit : P.= ! EH - sin? i
v 2 }\_J, a
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I c Az o La figure 9 montre quelles sont les variations, selon Ox, de I’amplitude du
- P,= 3 E? - 1-— sin? - (30) champ électrique parallele & Oy pour les modes TE, et TE3,. Nous aurions les
L 4a mémes variations selon Oy pour le champ électrique paralléle & Ox des modes
C I . . . . TEOZ et TE03
ette expression représente la puissance qui traverse 1’unité de surface perpendi-
culaire 3 Oz ; elle dépend du point ol ’on se place dans la section transversale
du guide d’ondes. La puissance moyenne active traversant un plan transversal du ,
guide d’ondes nous est donnée par : 12.6.2 Longueur d'onde de coupure
Y
P= 1 E2 \/? \/ 1- Rl Ja J-b sin? = dxdy v Nous avons toujours A, = A/sin y ; mais ici :
2 u 442 Jo Jo a
2 » Pour un mode TE,,, : a= mh
< mo " 3
Dot : plp /8 1o W @31 ' 2siny
4 K 4a? 2a
‘ d’oli: A= (32)
Connaissant la puissance d’alimentation du guide, cette expression permet de
calculer E, valeur maximale du champ électrique au centre du guide (x = a/?2). n\ ’
Réciproquement, connaissant E, on peut en déduire P. En particulier, la puis- * Pour un mode TE,, : b= 2siny
sance maximale transportable est donnée par la valeur, notée P, de I'expres-
sion précédente lorsque le champ électrique au centre du guide correspond au dob A = L 33)
champ de « claquage » E,, (champ pour lequel il y a amorce d’un arc élec- con
trique). L' air sec estle dxél‘cctnque qui donne les. melll,curs résultats, noment Pour m = 1 (mode TE,), on retrouve bien A = 2a. :
quand sa pression est €levée. En pratique, les guides d or:dcs rectangul’mres per- Pour m = 2 (mode TEqq), A, = a -:-
mettent de transporter des puissances r_noyennes fic I’ordre du Mégawatt a Pour m = 3 (mode TE), A, = 2a /3, etc. 3
2,45 GHz (fréquence d’utilisation industrielle des micro-ondes) et de V'ordre de 2
la centaine de Kilowatts a 10 GHz, ce qui est remarquable. | * Pour un mode TE,,, (metn #0): i
3
{ A =-——————2 (34) "

)
—
K}
—_
(%)
+
—
Cak)
Nadiihei?
[
A|

12.6  Etupe pes mopes TE ,, ou TE,,

12.6.3 Longueur d’onde de propagation guidée
12.6.1 Coupes transversales
C’est kg = XZ ; d’apres (22), nous avons :

Ey Mode TEy Ey Mode TEy ) )
: A A
Figure 9. ' —| > =1
Coupes transversales . ()“8) ()‘0)
des modes ; . v
TE, et TEy, . - ; L 1 L
0 a a x 0 a 2a a x d'od: _k_ - “a . 35)
2 3 3 f ) ‘
| A
Pour les modes TE,,,, le module de E, dans un plan de section transversale, tel : * Pour un mode TE,,, : A= 72 (36)
que le plan ABCD de la figure 7 est donné par | sin (mmx/a) |. Pour les modes ‘ 1- m_A
TE,,, le module de E, est donné par | sin (n7ty/b) | " 4a?
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DIMENSIONS ET BANDE PASSANTE
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Le probleme se pose, en général, de la fagon suivante :

« le guide d’ondes doit fonctionner en modes TE,,,, jusqu’a l"ordre p et trans-
mettre une bande de fréquences comprises entre f) et f; fi>h auxquelles cor-
respondent A < A

« calculer les dimensions a (parallele a Ox) el b (paraliele & Oy) du guide
d’ondes.

Voici la solution de ce probleme :

1) Pour que les modes TE,,, puissent se propager jusqu'a Iordre p, il faut que
A < (A)por soit : A, < 2a/p. D’oli une premiere condition sur a :
N ,
a>p —~22— (38)
2) Pour que les modes TE,,,, d’ordre supérieur a p ne puissent pas s€ propager, il
faut que A > (kc)p +1,0> (k()p +2.0>
D’ob une deuxieme condition sur a
A
! ,
a<p+) 5 (39)
2
3) La dimension b, distance entre les deux plans % et X', n'influe pas, nous
I'avons vu, sur les régimes TE,, qui admettent les plans T et T (para.llclles a
y0z) comme plans de réflexion. Elle ne peut cependant pas étre ﬂrb“raI.I'C ;
elle doit, en particulier, étre suffisamment faible pour quaucun régime
parasite TE,,,, correspondant 2 des réflexions sur les plans % et X' (paralléles
A x0z) ne puisse exister. 1! faut donc que :
)\.l > (XC)OI = 2b > ()\«C)oz =b>..

A
D’oi la condition sur b : h< 31 (40)
Finalement les conditions fixant les dimensions du guide sont ;
A A M
b<~2l et pA—§2—<a<(p+I)—~2~ n

Le probléme inverse est celui de la détermination de la bande passante. selon un

mode TE,, . d"un guide d"ondes de dimensions a et b (a > b).

En résolvant en &, ct A, les inégalités (38). (39) ¢t (40), nous trouvons que les
longueurs d’onde supéricure X, et inférieurc A, de la bandé passante du guide,
sont : ’

RV

ry= - 42)

- 1221
n = valsup| ¢ | (43)
= al s L e )
™ up m+ |

Nous voyons que la bande passante d’un guide peut atteindre une octave
(A, = 2X) en mode fondamental (m = 1) sia=2bh. :

12.8 ATTENUATION DANS LES GUIDES D'ONDES

RECTANGULAIRES

Nous avans supposé jusqu’ici que les parois du guide étaient constituées par des
conducteurs parfaits, ce qui est évidemment un cas idéal auquel correspond une
propagation sans perte. En fail. Vexistence de courants dans des parois de
conductivité finic implique qu'il y ait une dissipation d"énergie par effet Joule
el, par conséquent. unc propagation avee pertes. Les champs donnés par les
expressions (1) 2 (3) pour un mode TE, et (15) a (17) pour un mode TE,,,, doi-
vent étre affectés d’un facteur ¢ = si I'on appelle o le paramétre de pertes.

Dans ces conditions. la variation de puissance le long de 'axe du guide est de la
forme :

Py = Pye (44)
dar
i I ds
et par conséquent : T ) (45)

Si I'on supposc gue la puissance perdue dans le diélectrique est négligeable
P(z) st la puissance transmise dans le di€lectrique et ~ (dP/dz) représente la
puissance perdue dans les parois du guide.

Ia puissance transmisc dans le diélectrique est donnée par :

I
Pizy=

s_(’[jAﬁ‘; L 2ds T 46)

La puissance perdue, par nnité de largeur. sur les parois du guide /53, p. $5-57]
. r2
est: . Reds
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e i i

La puissance totale perdue dans les parois doit &tre évaluée sur le périmetre de la | 3 1 1
section transversale du guide, soit : ’ ( ;)2 % (i )2 ‘g
dp 1 = ¢ 52 i
—(TZ=§RSE{';J§d€ @7 A= , (52)

Ry est la résistance superficielle de la paroi, qui est le quotient de sa résistivité p

p . 10 _ | en fonction de la fréquence f, montre en effet que A passe par une valeur mini-
' par la profondeur de pc.en'ét}ratlon & due a I'effet de peau. Comme &=1 /\/ nucf male A, pour la valeur £, e f définie par : _i
_etp = 1/6 (o, conductivité) : | R ) — -
1: il | b :
Rg=y [ — “8) b _Ve) W) | (53)
° a (fm)2 :
- 6|—| -2 5
U est la perméabilité magnétique des parois (en général | = 15) b2 FY
‘ E {

J est la densité surfacique de courant électrique, donnée par : Dans le cas, courant dans la pratique, d’un guide en cuivre rempli d’air : i = pq,
— N —

— - . 7 — = . + s . N . .
Is=hAH=H, 49) 0=58-10"etev=¢g4c 1/1201:, le coefficient d’atténuation s’exprime par :

7 est la normale  la paroi et H est le champ magnétique dans le guide au voisi-
nage de la paroi. ' .

3
(£)5 + e (i)z
1,47 - 10_4 . f 2b f(..‘ (54)

o (dB/m) = )

1
' T

Compte tenu des relations (45) a (49), le coefficient d’atténuation est obtenu f
d’apres :

. A o (dB/m)
“En g?héral, 4=

R fﬁhﬂde
LI S G0 | 0.20
2 JL(EAQ)'ZdS i

Finalement, ce coefficient o s’exprime (voir exercice 12.8) pour le mode fonda- ; 1
mental par : : 015 | d
\

3 1 ?
2 2 ; L~ Figure 10.

1 2rev (J;) ’ + % (%) ’ ! \ P < Courbe d'at ""
o (Np/m) = =35 LI < (51) } — du guide d'o®

| \ 1
a S \/1 (0)2 ' 0O TN R 100. & &

7 pour lequel
7,= 656G

Pour des guides géométriquement semblables (a/ b fixé) et construits avec les }
mémes matériaux (€, ¢ donnés), si I’on maintient constant le rapport de la lon- i
gueur d’onde aux dimensions du guide (A/a et f/ f, constants) I’atténuation 0.05
varie en raison inverse de A%/2, Donc, toutes choses égales d’ailleurs, o aug- w1 falhz|1s]| 2jemela s |56 |7]8|e 0=
mente sifaugmente. 10%| = | 21 (193] 11 |95[ 6. |97 104 11.4}122[19.1]13,0] 145]154| =

Pour un guide d’ondes donné (g, b, &, et © fixés), o0 — oo si f — f_ ou si f — oo. S

1l doit donc y avoir une valeur f,, de f (f. < f,,, < e°) pour laquelle Iatténuation 0 NN RN RN -
est minimale. L’ étude des variations de : t 2 3 4 5 6 7 8 9

&% |-
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La variation de o (dB/m) en fonction de ,’/f( cst représentée par la courbe de la
figure 10 dans le cas du guide d’ondes standard R 100 de la bande X, pour
lequel : a = 22,86 mmet b= 10,16 mm.

La valeur minimale de A est A, = 2,2 obtcnue pour f/f. = 23411 lui corres-
pond une valeur de o = 9,4 10 ~ 2 dB/m. Nous voyons donc qu'un tel guide

d’ondes, qui présente des pertes négligeables pour les faiblcs longueurs (de .

Iordre du metre) utilisées en laboratoire, aurait, en fevanche, des pertes prohibi-
tives sur les longueurs, de I’ordre de la dizaine de kilometres sans répéteurs
nécessaires pour les télécommunications. '

Notons enfin que cette atténuation de 0,1 dB/m ne pourrait étre obtenue que
pour un guide dont les parois seraient parfaitement polies et recouvertes électro-
lytiquement d’un dépdt d’or afin de préserver le cuivre de la corrosion par I air
ambiant. Pour des guides d’ondes grossiérement usinés et non recouverts de
couches protectrices, Iatténuation peut augmenter de 50 % (0,15 dB/m).

12.9 GUIDES RECTANGULAIRES

SURDIMENSIONNES

Au-dela de 40 GHz. les dimensions des guides d’ondes standard deviennent trés
faibles (a < 5 mm et b < 2,5 mm), ce qui les rend tres cofiteux ; les atténuations
deviennent supéricures 2 | dB/m, atteignant 3 dB/m vers 90 GHz pour des
guides dont les parois doivent étre parfaitement polies. Par ailleurs, cette réduc-
tion des dimensions s’accompagne d'une diminution de la puissance maximale
transmissible. Ainsi, 2 75 GHz, est-on limité & des puissances moyennes de
I’ordre du kilowatt.

Pour pallier a ces inconvénients, on peut utiliser en ondes millimétriques, des
guides standard des bandes centimétriques qui sont largement surdimensionnés
pour les bandes millimétriques, d’olt leur nom de guides surdimensionnés.

L'atténuation, en mode fondamental, dans un guide surdimensionné en cuivre
pour lequel @ = 2b, est déduite de la formule (54) compte tenu decequef> [..
elle est donnée par

o (dB/m)=38-10"* \aﬁ (55)

Dans cette formule fest en GHz et a en metres. Avec un guide d’ondes standard
de la bande X, cette atténuation n'est que de 0,14 dB/m a 70 GHz et 0,2 dB/m a
140 GHz.

Quant aux puissances transmissibles, elles se calculent toujours par la formule
{31) et 'on voit qu'elles auraient phutft tendance A augmenter en guides surdi-

LES GUIDES D'ONDES RECTANGULAIRES - i

mensionnés puisque, A ayant diminué, le facteur | - X2 /4a? se rapproche de sa
valeur maximale qui est 1.

Les performances qui viennent d’étre indiquées ne pcuvent étre atteintes que si
le mede fondamental se propage seul. Or, toute discontinuité du guide surdimen-
sionné (changement de dimensions ou de direction) provoque la transformation
d'unpourcentage important du mode fondamiental en mades d’ordre supérieur. TI
faudra donc prendre de trés grandes précautions :

« d'une part pour I'excitation des guides surdimensionnés a partir dés guides
standard, par des transitions dont les dimensions varient trés progressivement
et en gardant aux dimensions le méme rapport d’homothétie ;

« d’autre part, pour les liaisons du générateur au dispositif d'utilisation, qui doi-
vent étre exemptes de toute discontinuité. -

LES GUIDES D'ONDES A NERVURE

12.10

a) b)

1l existe deux sortes de guides d’ondes & nervure (en anglais, ridged wave
guide) les guides a simple nervure (fig. [1a) et les guides & double nervure
(fig. 11b). Dans la section transversale du guide, la discontinuité due a la
nervure se traduit par une charge capacitive qui a pour effet — par rapport au
guide rectangulaire équivalent, de dimensians a et b — d’abaisser la fréquence de
coupure du mode fondamental TE;; et de laisser & peu pres inchangée celle du
premier mode d'ordre supérieur TE,,. Eu effet, cette nervure se trouve au centre
du guide, 12 ott le champ électrique du mode TE,, est maximal alors que celui
du mode TEy y est nul. 1l en résulte une nette augmentation de la bande pas-
sante du mode fondamental par rapport & celle que I'on aurait en guide
rectangulaite. Des largeurs de bande avec des rapports Jnax/frin- de€ 1'ordre de
trois ont pu étre obtenues, ce qui est deux fois meilleur qu'avec les guides rec-
tangulaires.

Cette importante diminution de la fréquence de coupure du mode fondamental
permet d’utiliser un guide nervuré de mémes dimensions @ et b gu’un guide rec-

P

Figure 11.

Guides d’ondes

a. A simple nervure
b. a double nervurc




Figure 12.

A, de guides

a. A simple nervure,
b. a double nervure.

MICRO-ONDES

tangulaire, & des fréquences nettement plus basses, ce qui réduit beaucoup 1’en-
combrement. Cette propriété est particuliérement intéressante dans la_gamme
des UHF (300 ~ 3 000 MHz) ol les dimensions des guides rectangulaires
deviennent prohibitives.

Le calcul de 1a longueur d’onde de coupure du mode fondamental en fonction de
la largeur s de la nervure, en prenant pour parametre le rapport d/ b, a été fait par
Hopfer /{54] dans le cas de guides a simple et & double nervure pour lesquels
b/a=045. '

" Les résultats sont montrés sur les figures 12a et b.

6 [ Asa d/b 6 [ Asa d/b
55F
5

.0 0,5 1
s/a

a)

Ce calcul a été généralisé par Pyle [55] pour des rapports b/a quelconques. Il a,
en effet, établi une relation entre la A, dans le cas général et dans le cas particu-

lier:
A A
(_f)f(_f) +(é_o,4s)F (56)
/- \ajoss \4
a

Cette relation fait intervenir un facteur F dont Pyle a donné des abaques en fonc-

tion de b/ a, en faisant varier les parameétres s/ aet d/ b par dixiémes entre 0,1 et
0.9.

‘D’aprés Thourel [46], des bandes de fonctionnement avec un rapport fM/ fn =36

ont pu étre obtenues avec les dimensions suivantes :
» Pour le guide asymétrique : b/a =0,45 ;d/b =0,128 ; s/a=0,170.
* Pour le guide symétrique : b/a = 0,45 ; d/b = 0,195 ; s/a = 0,25.

Par ailleurs, le calcul de I'impédance d’onde du mode fondamental d’aprés :

Crp=C/coswod {=/1/e etcosy= /1~ (k/kc)2 montre que |’impédance

d’onde d’un guide & nervure est plus petite que celle d’un guide rectangulaire.
Cette propri€té peut étre utilis€e pour réaliser des transitions a large bande entre
lignes coaxiales dont I’impédance caractéristique est plus faible et les guides
rectangulaires dont 1’impédance d’onde du fondamental est plus élevée [46, p.
245].

Cependant, les guides a nervure ne peuvent pas transporter des puissances aussi
importantes que les guides rectangulaires. L'étude des champs électromagné-
tiques montre, en effet, qu’ils sont concentrés au voisinage de la nervure oit le
champ de claquage est réduit dans le rapport d/b par rapport au guide rectangu-
laire. Comme la puissance maximale transportable est proportionnelle au carré
du champ de claquage, il en résulte une trés forte diminution de celle-ci.

Notons enfin que ce guide a un affaiblissement plus grand que le guide rectangu-
laire, mais que ses caractéristiques sont moins sensibles aux imperfections de
fabrication.

12.11 LA LIGNE A AILETTES

12.11.1 Intérét de cette ligne

La ligne 2 ailettes, proposée par Meier en
1972, est un guide d’ondes qui contient,
dans le plan de symétrie électrique, un 2
substrat diélectrique sur lequel sont dépo-
sées des bandes conductrices séparées par
une fente (fig. 13) dans une configuration
bilatérale ou unilatérale.

Par rapport au guide d’ondes non chargé b)

de mémes dimensions, les principaux
avantages sont les suivants :

+ la fréquence de coupure du mode fondamental (qui est un mode hybride) est
abaissée et sa bande passante est élargie (environ une octave),

* les paramétres caractéristiques de la propagation (¢ et B) sont assez peu sen-
sibles & la précision d’usinage et a la qualité des conducteurs constituant les
parois (ce qui permet d’utiliser des matériaux légers et bon marché comme
1’ aluminium),

* une structure plane facile a fabriquer — grice aux méthodes bien au point pour
les lignes microbandes ~— et pouvant se préter aux techniques d’intégration.

Par rapport 2 la ligne microbande, notons que :

* les pertes de propagation sont un peu plus faibles (de 0,05 2 0,1 dB /Ayetiln’y
a pas de perte par rayonnement,

* le couplage 2 un guide d’ondes est beaucoup plus simple.

LES GUIDES D’ONDES RECTANGULAIRgs

Figure 13

Ligne A ald
a. bilaérde
b. unilaté
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12.11.2 Paramétres caractéristiques : Le calcul de A, et Z, passe donc par la détermination de €,. A, et Z,.. Des for
¢ e e AR =

mules empirigtes ont été établics par Sharma . o ‘e .
Les paramétres Caractérispiqﬁes de de A, est ::m;)’l: : té établics par Sharma ct Hoefer [60] : seule I'expression
cette ligne, calculés par Meier [56], ! b 073
sont la longueur d’onde guidée et N =0.245 (li)
I"'impédance caractéristique. Pour }
:?ILT;e:/I(;l;.r l‘; al)d?:r‘\f;i]di :1' fr[:/zr; 13(‘:15 ;::E:re:|l::;rggl\l,rc rE,,i:l f(,m sont trop longues pour que nous les donnions ici.
~ . X S . in extenso. dans {38, p. 293-296] pour divers types de
(fig. 14b) dont la fente, de largeur ¢ lignes 2 ailetter unilatérales ou hilatérales, A substrat di¢lectrique d = y
et de hauteur d, contiendrait un g, =3. ! A que de €, = 2.22 et
diélectrique de méme permittivité i
€, que celui qui sert de substrat dans i
la ligne a ailettes.

(59)

e

14,
dela
® et
wt (0

alents.

Cette approximation suppose que
le champ dans le diélectrique situé
entre les ailettes est nul ; elle est donc d"autant meilleure que les rapports c/a et
- d)/b sont plus petits. Dans ces conditions, on peut utiliser les formules des
guides nervurés [54]. :

La longueur d’onde guidée (d’ot ’on déduit le parametre de phase f = m/ kg)
est donnée par la formule générale de la propagation guidée :
A
0

[t

Dans le modele équivalent 2 la ligne a ailettes, il faut tenir compte de V'effet du
diélectrique qui charge la fente. Pour cela, Meier a introduit une permittivité
équivalente €, 2 la place du | correspondant au cas de I'air : d’od

A = — ¢7

A est identique & la longueur d’onde de coupure d’un guide nervuré. de dimen-
sions identiques 2 la ligne 2 ailettes.

L'impédance caractéristique Z, est donnée par :

Ao\l 2
Zo=ZaulEe™| 7 (58)

c

Dans cette formule, Z,,, est I'impédance caractéristique du guide d’ondes ner-
_vuré de dimensions identiques, dans la limite ot A~ 0 (f -~ o).




EXERCICES '

& EXERCICE 12.1.

(Paragraphe 12.4 — Longueur d’onde
de propagation guidée et de coupure)

1) Déterminer la fonction qui donne I’affaiblis-
sement en décibels d’un guide d’ondes rec-
tangulaire si A > A, longfieur d’onde de
coupure du mode fondamental. -

2) Affaiblissement sur une distance z = A d’un
guide d’ondes utilisé & une fréquence telle
que A= \/5 lc-

Méme questionsiA= 1,2

& EXERCICE 12.2.

(Paragraphe 12.5.1 — Expression des champs
du mode fondamental)

1) Démontrer que dans un guide rectangulaire
fonctionnant en mode fondamental TE,,
il existe deux plans & x = cte ou le champ
magnétique est 2 polarisation circulaire droite
ou gauche.

2) Quelle relation y a-t-il entre ces deux valeurs
de x 7 Application au cas od f=£ /2.

& EXERCICE 12.3.

(Paragraphe 12.5.3 - Lignes de courant sur les
faces du guide d’ondes)

1) Calculer les composantes de la densité surfa-
cique de courant J sur les faces d’un guide
d’ondes fonctionnant en mode fondamental.

2) En diggyjre 1a direction des lignes de courant :

3) AW milieu de la face supérieure du guide
ondes,

b) S Jes faces latérales du guide.

& RXERCICE 12.4:

(Parag “aphe 12.5.4 — Puissance active transportée
par le mode fondamental)

Le guicye g’ondes standard de la bande X (8,2-
124 G’Hz) a pour dimensions a = 22,86 mm

et b =N0,16 mm ; il est utilisé 2 une fréquence
f=10 GHz.

D Ce‘ %uide d’ondes étant alimenté par une
PUIS ¢ance de 20 mW, en déduire la valeur du
Char\np électrique au milieu du guide.

2) Saclyant que la valeur maximale du champ
¢lec yrique dans 1'air qui remplit le guide est
de 1 5000 V/cm, calculer la puissance maxi-
male yransportable par ce guide.

& NEXERCICE 12.5

(Para g aphe 12.7 - Dimension et bande passante
d’'un guide d’ondes rectangulaire)

Y Call'\culer les conditions auxquelles doivent
Salljefaire les dimensions a et b (a > b)
des cotés d'un guide d’ondes rectangulaire
TeMypli d’air pour que, 2 la fréquence de

GHz, il ne puisse s’y propager que le
Mo ge fondamental TE .

o —————|EsGUIDES D’ONDES RECTANGULAIRES

2) Méme question dans 1a bande de fréquences
8-12 GHz.

& EXERCICE 12.6

(Paragraphe 12.7 - Dimension et bande passante
d’un guide d’ondes rectangulaire)

1) Les dimensions du guide d’ondes standard
R 48 sont:a=47,55mmetb= 22,15 mm ;
il est rempli d’air. Calculer dans quelle
bande de fréquences il ne pourra se pro-
pager que le mode fondamental TE .

2) Méme question si le guide est rempli d’un
diélectrique de permittivité €, = 2,25.

& EXERCICE 12.7.

(Paragraphe 12.7 — Dimension et bande passante
d'un guide d’ondes)

Un guide d’ondes carté a 2,4 cm de cbté. Il est
excité par deux petites aniennes perpendicu-

laires aux faces orthogonales du guide qQui ¢
rempli d’air. i

1) Ecrire la condition de propagation des mg,
fondamentaux TEq et TEg;. s

2) Trouver le premier mode supérieur et écrie
la condition de non propagation de
mode.

3) En déduire la bande passante de ce guig,
carré en modes fondamentaux.

& EXERCICE 12.8

(Paragraphe 12.8 — Atténuation dans les guides
d’ondes rectangulaires)

Démontrer la formule (51) donnant le coeffi
cient d’atténuation du mode fondamental dans
un guide d’ondes rectangulaire, de dimensions
a et b, rempli d’un diélectrique caractérisé pu
(€, L) et dont les parois sont caractérisées pa

(o, W)




Chapitre 13

Etude générale
de la propagation
en guides d'ondes

métalliques

131 INTRODUCTION

Un ensemble de conducteurs métalliques dont la structure reste invariante quand
on effectue une translation, le long de !"une des lignes de coordonnées. forme un »
guide d'ondes. Les schémas de la figure 1 en donnent quelques exemples.

Figure 1.

Divers types de g’
d’ondes.

a. Guide rectangu:
b. Guide cylindric;
¢. Guide de forme
quelconque.

d. Ruban métalliq

" aprés Gabillar!
Vibrations et
phénomenes de
propagations, Du-
{57.p 179]

a)

¢)




s 2% MICRO-ONDES — ETUDE GENERALE DE LA PROPAGATION EN GUIDES D’ONDES METALLIQUEs i
i A
i équation de propagation, pour une onde qui se propage le long d’un guide dont
| 4K I’axe est la coordonnée g3, est de la forme :
1
2 @293 D=E (@, ge e (52)
Figure 1 (suite). e f)
Divers types de guides i Py -0 - joor .
G endes, i h (@192 93 D=H (g1, g)e” T e! (5b) b
e. Ligne coaxiale. '
. Ligne bifilai 4 2 = i
f Ligne b;i;séf ‘ ¢ et i sont les valeurs instantanées complexes des champs ; E et H sont leurs
g. Ligne bifilaire. z z ‘ amplitudes complexes dans un plan transversal, perpendiculaire a 1’axe longitu-
h. Ligne a bandes ; dinal de la propagation.
Drapres [57, p. 179]. y est le paramétre caractéristique de
il ) n) la propagation guidée. X A =
: On choisira le systéme de coordon- ’-
‘, nées le mieux adapté a la géométrie Figure?,
: du cas considéré. Coordonnée
R e rectangulaing
Les deux systémes les plus utilisés et cylindige
(fig. 2) sont.: > Laxezes
y .
* les coordonnées rectangulaires ol : perpendicila
au plan dels
r . » ql=x’q2:y’q3=z
13-2 EQUATIONS DE PROPAGATION ; « les coordonnées cylindriques oil :
; 4G =Pp:G2=9:43=2
DES ONDES GUIDEES -
L étude de la propagation guidée revient & déterminer :
13.2.1 Pl‘inCipes généraux a) le parametre de propagation y qui, selon les cas, pourra étre : 3
. L . L ‘ — imasinaire si la propagation est sans perte, soit y = jB, 1
]?ans un milieu dlelec.tu'jque de permittivité électrique €, de perméabilité magné- oz lg"l , propee tion. soit E o Ed
tique p et de conductivité ¢ = 0, les équations de Maxwell s’écrivent, en régime . réel sil ny a pas propagation. r= . . or
sinusoidal (vol. 2, chap. 5 « Equations de Maxwell ») : v ~ complexe si la propagation est avec pertes, soity= 0t + B
! TOLE = - jou H (équation de Maxwell — Faraday) o)) b) les deux fonctions vectorielles E (q;, g) et H (g1, ¢2) qui mettent en jeu les
‘H o o ' six composantes scalaires des champs : -M
1 TotH =joe £ (équation de Maxwell — Ampére) ")) ~ les composantes longitudinales Ey =E et Hy=H, ]
it -y - — les composantes transversales E |, E, et H, H,.
| ‘] divE=0 et divg =0 (équations complémentaires) (3) P =p s
I ‘ En fait, il suffira de déterminer les expressions des deux composantes longitudi-
‘J ﬂ‘ (?ﬂ dérpontre (vol. 2, chap. 6 « Propagation des O.E.M. en espace libre ») que nfiles, compatibles avec les conditions aux limites, pour que le probléme soit
“ ﬁ‘\! I"équation de propagation des champs est de la forme résolu.
I
!
‘1 2 on D 2 S En effet, nous allons montrer que 1’on peut déduire toutes les composantes trans-
ittt A(EouH)+w” = ’ .
‘ 1 Ecul)+w”en(Eoul)=0 @ versales des deux composantes longitudinales grice aux équations de Maxwell

(1) et (2) ; c’est pourquoi E _ et H . sont appelées « fonctions génératrices »-
Nous ferons cette démonstration en utilisant d’abord les coordonnées rectangu- k.

|
j ‘ Dans tous les cas de propagation guidée — par rapport 4 un systéme de coordon-
1 ) ) o
laires et puis les coordonnées cylindriques.

nées curvilignes orthogonales désignées par gy, go, g3 — la solution de cette
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13.2.2 Détermination des composantes
transversales en x et y

En coordonnées rectangulaires, en remarquant que 9/0z=—yeten sous-enten-
dant les facteurs e = % eI Jeg équations de Maxwell s’écrivent, sous forme dif-

férentielle :

oE, .
—E4yE,=-jouH, ‘ ©®
ay

FE,

‘YEx_a—xZ:_-'muliy . )
BE JE, . :
it Sl SN H, @®
ox  dy Jop H
oM, o :
_5),_ + Yﬂ\ =JE Ex (9)

H, |
_Y_X_A_a_x—z‘]mggv‘_ (10)
oH )
%,;I-_-ijE an
ox oy ot .

Les éliminations de H entre (7) et (9) et de H , entre (6) et (10) permettent
d’obtenir E, et E yen fonctxon de E, et H, De méme, les éliminations de E
entre (6) et (10) et de E, entre (7) et (9) permcttentd obtenir H , et H en fonc-
tion de £, et H,. En posant :

,YZ+(D2 eu:kg (12)
nous obtenons :
JE oH,
2 m = a3
ki E =—Y 3 Jop ay
oE oH
2 = L 14
keEy=-y Hion (14)
aE oH
2 =il 8 (15)
ke =Joe dy v ar
ok, M,

(16)

- ETUDE GENERALE DE LA PROPAGATION EN GUIDES D'ONDES METALLIQUES - '

Remarquons tout de suite que les composantes transversales ne peuvent étre cal-
culées en fonction des composantes longitudinales que si klz, #0.

13.2.3 Détermination des composantes
transversales en p et ¢

Dans un guide d’ondes présentant la symétrie de révolution, il est judicieux
d'utiliser les coordonnées cylindriques (p, @, z). Comme les champs doivent se
reproduire identiques & eux-mémes chaque fois que ¢ augmente de 21t ou de
27/n, nous pouvons supposer qu’ils dépendent de @ par une fonction e P ot n
est un entier ; donc 9/9¢ = — jn. Nous nous rappellemm par ailleurs, que les
champs varient en z comme e ~ ¥ ; donc 9/9z = — y. Ectivons. maintenant les

composantes des équations de Maxwell (1) et (2) compte tenu de ces résultats et
en sous-entendant, de plus, e ~ ¥ e J¥.

jn

_;§Z+yl_iq,=ju)€§p a7
H.,
—-yH — =) E 1
Y—p ap _](!)E'_‘p ( 8)
| a’i(p n . »
pletop Ty UpTiE - .
in . ; ‘
ST E YYE = oy 4, ' - - 20)
ok ;
_E—————*wH (@2
1y e in, —jopn, (22)
P '—IO ap p =p u—‘-‘ o

Les éliminations de [1 entre (17) et (21) et de ﬂ entre (18) et (20) pcrmcttcm
d’obtenir Ep et Eq, en fonumn de E et H . De memc les“éliminations de E
entre (18) et (20) et de Ep entre (17) et (2|) permettent d'obtenir H et _li,‘, en
fonction de E, et i ,. En posant k = y + o €4, il vient

oun OE . ’
KRE = s H,~v= (23)
Pt T dp
. ')H n
kEE = jop - +|Y——a (24)
e o p




e

MICRO-ONDES

RH = OH, wen |
CEPF_YEJrTEZ (25)
’ K2 _.ym . dE
< f_iq,'fl? ﬂz—Jma—p : (26)
13.2.4 Cas particulier
des ondes T.E.M.

D’apres les relations (13) a (16) ou (23) 2 (26), nous voyons que les compo-
santes transversales ne peuvent &tre calculées en fonction des composantes lon-
gitudinales que si kg # 0. Par contre, si k? = 0, les relations suscitées ne peuvent
étre satisfaites que si £, et H sont nulles. Cela se produit pour des guides tels
que la ligne bifilaire ou coaxiale ol les champs sont purement transversaux, ce

qui correspond a des modes de propagation du type T.E.M. (Transverse Elec-
trique et Magnétique).

C’est d’ailleurs en raison de cette propriété que 1’étude de ces types de lignes a
pu étre effectuée [voir 1™ partie] & partir des concepts tension et courant pour
lesquels on peut alors trouver en H.F. une signification physique. Notons enfin
que puisque k? = 72 + @2 g =0, la vitesse de propagation sur une ligne TE.M.

sans perte : v=/B=1/,/en est laméme qu’en espace libre.

13.2.5 Equation de propagation
des composantes longitudinales
Considérant la relation (4). Le laplacien peut étre mis sous la forme :
32
x, A=A +—
% T az?
Comme 3%/ 92 = 72 et kg =y2+ @? ey, nous pouvons écrire les équations de
propagation des composantes longitudinales

AE +I2E,=0 (27a)

AH,+KH, =0 (27b)

Ces équations nous permettent, compte tenu des conditions aux limites imposées
AE,etH, decalculer E et H, en tout point du di€lectrique du guide.

—_ ETUDE GENERALE DE LA PROPAGATION EN GUIDES D'ONDES METALLIQUES

13.3 LES DIFFERENTS TYPES D'ONDES
DE PROPAGATION GUIDEE

L’ étude que nous venons de faire nous montre que le régime le plus général pou-
vant exister dans un guide d’ondes est formé des six composantes des champs.
Ce régime peut toujours étre considéré comme résultant de la superposition de
deux ondes :

a) Une onde pour laquelle E, =0, dite Onde Transverse Electrique TE ou onde
H.

b) Une onde pour laquelle H . = 0, dite Onde Transverse Magnétique TM ou
onde E.

Une telle décomposition n’a rien d’artificiel. Elle correspond a l’existence
simultanée des deux types d’ondes que nous avons déja étudiés au chapitre 11
« Réflexion et réfraction des O.EM. » : .

« une onde plane-dont le champ E est perpendiculaire au plan @’ incidence pour
laquelle E_= 0 (H est alors dans le plan d’incidence et H, #0) ;

« une onde plane dont le champ H est perpendiculaire au plan d’incidence pour
laquelle H, = 0 (E est alors dans le plan d’incidence et E.#0)

Pour les ondes TE, la fonction génératrice H , dont découlent les quatre autres
est déterminée 2 partir de : A, H + k? g.=0 (27b) en tenant compte de la
condition imposée 2 H,, sur les parois métalliques du guide* : 9 H,/on =0.

Pour les ondes TM, la fonction génératrice E , est déterminée 2 partir de
AE, + kf E, = 0 (27a) en tenant compte de 1a condition imposée a E._ sur les
parois du guide* : E, =0.

- On démontre, en mathématiques, que ces équations n’admettent de solutions,
compte tenu des conditions imposées aux limites, que pour une suite de valeurs
discretes de k_, notées k., appelées valeurs propres. Les ondes correspondant a
ces valeurs de k, sont appelées « modes de propagation ».

Le parametre de propagation v est donné par la relation :
. 1

y=(k2 - ep) ? (28)

Dans cette relation @7 eji est positif pour un milieu diélectrique comme 1’air
dont les pertes sont négligeables tandis que kc2 est une constante qui peut étre
positive ou négative. Nous allons donc distinguer les deux cas.

* Les parois du guide étant paraliéles & I'axedes 7
* la condition E. = 0 se déduit directement de E;=0,

* la condition BHZ/ 9n = 0 se démontre A partir de rot Z}_ = _Koe;" en tenant compte de ce que E;=0
et Hy=0.

2378
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13.3.1 Ondes TE ou TM telles que k2 >0 -

Ce cas se produit pour des guides dits a section « simplement connexe » consti-
tués par un conducteur creux a Iintérieur duquel il n’y a quc du diélectrique

(fig. 1a, b, ©).

a) Si kZ > o gy, c'est-a-dire si f< k./2n \/a ¥ est positif. donc Y= 0 est
réel. Par conséquent : : S . .
—~ enonde TM :
- enonde TE:

(’est une onde dont I’amplitude diminue exponentiellement et pour laquelle
on ne peut mettre en évidence ni périodicité dans I’espace ni vitesse de propa-
gation puisque le terme de phase ne dépend que du temps. Une telle onde est
appelée onde évanescente. Au sens classique que 1"on donne a la propagation,
on peut dire qu’il n’y a pas propagation.

e,=E, (x,youp, (p)c'“ze'j“"r I (29a)
h,=H,(x.youp, @)~ % el (29b)

b) Si k% < @%gp, c’est-a-dire si f> k(/2n VEn, yz est nég'alit_", donc Y = P est
imaginaire et par conséquent : :
- enonde TM: e, =E(x,youp, ) el - B
- enonde TE : h,=H(x youp, @) e i@ -Bo)
Ces expressions caractérisent une onde qui se propage sans affaiblissement le
long de Iaxe des z. Si, de plus, 1'on tenait compte des pertes dans le di€élec-
trique (paragraphe 13.3.3) et dans les parois, la propagation se ferait avec un

affaiblissement. Un tel phénomene est représenté par un parametre de propa-
gation complexe ¥ = o + jp et les expressions des champs doivent étre multi-

pliées par un terme en e ~ %%,

~(30a)
(30b)

Vitesse de phase et vitesse de groupe

Dans le cas sans perte, ¥ = jB ; P est le parametre de phase de la propagation qui
est relié 2 la vitesse de phase de 1’onde par:

®
v, =— (R1))
PP
et la longueur d'onde de propagation guidée par :
2n
A= —B~ (32)
Comme nous traitons un cas pour lequel kz =l ep - B2 est positif, nous avons :
2 2
© 9 50 dou: v,>v 33
2 2 P
ve vy,

-ETUDE GENE’RALE DE LA PROPAGATION EN GUIDES D'ONDES METALLIQUES

Il s’agit donc d’une propagation par ondes dites « rapides ».

Lorsqu une onde t':st modulée par des signaux représentant une information, on
peut définir une vitesse de propagation de la modulation (chap. 2 « Propagation

Zl’" u?e ligne de haute fréquence ») qui est la-vitesse de groupe et se calcule
apres ;

, _ doy
V= ap (34)
En dérivant la relation kf =(0?/v}) - B2 on trouve : 0= 2(w/1?) dw — éBdB

d’ou I’on déduit :

. A
Vo=
R A . (35)
3
t vy =
e v, Ve = v (36)
Puisque v,> v,’il en.résulté que v, < v o "
Longueur d'onde et fréquence de cbupuré |
* Si f>k./2r\/en, il'y a propagation, -
*Sif< kr/zn ven, il n’y a pas propagation.
La fréquence : - :
- ; k.
A — 37
i @n

a.ppar‘au donc comme une fréquence de coupure pour les guides d’ondes 3 sec-
tion simplement connexe.

La longueur d’onde associée :
| o '

= ¢ pmms S —E—‘ (38)
e Jo \/ n ¢ )

apparait également comme une longueur d'onde de coupure tebe que :

* siA< ), ily a propagation,

Sale ¢
=

A =

c

)

* §iA> A il n'y a pas propagation.

Il est important de noter que ce concept de longueur d’onde de coupure est plus
gén'éra_l que celui de fréquence de coupure. En effet, le calcul de A ne fait inter-
venir que k., valeur propre de I'équation de propagation dans le glfide. Or, k. ne
dépend que de la forme et des dimensions du guide étudié et elle est in(’ié;;cn-
dante du di€lectrique dont ce guide est rempli. 7

~




Figure 3.
Représentation
schématique d’un
guide d’ondes chargé.

MICRO-ONDES

-

Relation entre X, A, et A; - Paramétre de phase

La relation kf = 0 el ~ 2, peut s’écrire

GRERN]

(39
d’ol la relation fondamentale de la propagation guidée :
(1]2 12 (1)2
= =) Y (40)
A ()\'C ) (}LE )
Le parametre de phase f§ = 21t/ lg, s’exprime d’aprés la formule :
2n 2%
=5\/ ' (1)
c

qui nous montre que le guide d’ondes est un milieu dispersif. En effet, la courbe
représentative des variations de f en fonction de @ n’est pas une droite, au

contraire des lignes T.E.M., et il en résulte que la vitesse de propagation Vp
dépend de la fréquence. :

13.3.2 Ondes TE ou TM telles que k2 < 0

Ce cas se produit uniquement pour des guides 2 structure périodique. Pour la
plupart de ces structures, la périodicité résulte d’une simple translation, comme
cela est représenté schématiquement pour le guide d’ondes chargé de la figure 3.

Les figures 4 et 5 donnent quelques exemples d’obstacles pouvant charger un tel
guide d’ondes )

Pour de tels guides, kf est négatif ; comme ®? €U est positif, il en résulte que
y? = kf - &y est négatif et done que ¥ = jf. Il y a donc une propagation sans

affaiblissement qui est régie par les mémes relations que celles du paragraphe
13.3.1b.

Comme nous traitons un cas pour lequel kf = o’ en — B2 est négatif, nous avons :

2 2
o° o
——-—<0 dou: v <v 42)
V2 v2 P
P

obstacles capacitifs obstacles inductifs

o

obstacle pour
- ligne & retard

structure en créneaux

11 s’agit donc d’une propagation par ondes « lentes » et il n’y a pas de fréquence
de coupure. Ce type de propagation qui n’existe que dans les guides d’ondes
chargés a été étudié en détail par L. Brillouin / 58] ainsi que par Collin {59].

¢

13.3.3 Cas des diélectriques a pertes

Nous ne reviendrons pas sur le cas des pertes dans les conducteurs, dont .la for-
mulation a déja été développée au chapitre 12, paragraphe 8. Nous traiterons
donc, ici, le cas ol la propagation s’effectue dans un diélectrique a~pc.rt'es carac-
térisé par une permittivité complexe £ = €' ~ j&” et une perméabilité rée}le
K = liy. 11 résulte alors de la relation (28) que Yy est c;)mplexe, de la forme o. + jB,
et nous ponvons I’écrire : Y =ki-ofepy=K-o’gE, by

Soit : Yi=i2-Ke, “3)
D’oir : (@+ipP=k-iRE-je; (44)
2 &
Lo .o
ou: -52(1-JE) =k§-—k2(1—.]z) 45)

Figure 4,
Obstacles cqp, ..
inductifs pou N
charger yp i
d’ondes Circylg,
un guide ¢’
rectangulaire.

Figure 5.
Autres types

d’ obstacles pour
guides rectang
et circulaires. -
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. i Si les pertes diélcctriqilc's sont faibles, ce qui est souvent le cas, et si A n'est pas
2n L _n et k= zfs_sz FE proche de A.. de tellc sorte que tg-8/(1 — A2/X2) soit petit devant 1, nous
avec: p= Y A AV T aurons ) .
g ¢ ™ot
. s o= _ -
La relation fondamentale de la propagation guidée s’écrit donc, lorsque 1"on

= . Tl (54)
A 1
tient compte des pertes diélectriques :

o A(M?

2 ) %
e, Er) (1 Lz(_-ﬁ)’- (46) :
) ( e Hm) 1

[ R e 55
. ions de o et B. Pour cela, nous sépa- LA a2ld e 22\2 ' 59)
Nous allons calculer mamten.ant les expressions . ; S
rons parties réelle et imaginaire dans (44) : v o %
aZ_B2=k3__k5£’r ) 47 )
20p =K “® o -
1 S
' 2 2|3 ’ ' ) : '
dol - «?+p?=x|@®-H’+CaP) |2 (49) B4 L oo
. f ’ o -
. ' _ . cont - LES GUIDES D ONDES RECTANGULAIRES
Nous devons prendre la solution avec le signe moins afin que lorsque € * et &L son X :

L OGRYE = 22 *
nuls, on puisse retrouver la relation du cas sans perte : (iB)" = k. - kg €,

Le calcul de Ia solution générale de la propagation en guide d’ondes rectangu-

1 laire se raméne 2 la détermination des modes TE ou TM pouvant ex
y» 2 3
w2-de) +®Gen’| (50)

ister dgqs ce
uide. . - .
Donc : o’ +p?=- ¢ '
. ; t 1a différence de (47) et (50), nous pouvons . ] ]
Finalement, en faisant la somme © » _ 13.4.1 Détermination des modes TM
caleuler 2 21} (S1a) D H.( )= 0et il faut t foncti énératrice £ _(x, v)
: Vi 2 2|7 ans ce cas, H, (x, y) = () et il faut trouver une fonction génératrice E _(x, v) ;
a2=—{i(kg-k%e’r)..[(kg—k%er) +(3€") ]2 (51b) T A L) =T g b
ﬂ * qui soit solution de 1"équation ;
2,. 2,. .
; " et o ions ettent d’obtenir : ) E. d £ i o ’
En posant : kg \/?, =k et €,/€, = g B, ces expressions perm ot WE =0 (56)
| . ) .
\ 3

(52a)

| 2
2\3 2 \2 2
k[, k) k 28" 1
§=72 (l_k;) [H(ki—k’) ® 8. i G20)

* qui-satisfasse a la condition aux limites E . =0 sur les parois du guide (fig. 6),
soit :

Nous pouvons également faire apparaitre les longueurs d’onde dans ces expres- YA i =
sions puisque k = 21/A gt k= 2n/A: |
' o 1 3 b F igur? 6. -
1 2 A2\2 tgd e (53a) Notations l:jllllSécS
L L i I 14| ———s + : pour le guide
B V2 A ( lz { A2 (53) dislectrique ’ rectangulaire.
he
- e )

avec A =)g/\/ €, etP=2n/A, a X
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Evz=0.su.rlesplansx=0etx=a - 57)
E,=Osurlesplansy=0ety=b T (58)

a) Recherche de la solution de (56)

Nous allons sui:poser que la fonction inconnue E (x, y) est le produit d’une
fonction de x sgul par une fonction de y seul :

E (x. y)=X(x) Y() (59)
© (56) devient alors : - XY+ Y"X+k2XY=0 (60)
En divisant 1-)ar XY, nous obtenons : % v+ k2=0
) . . Xn y”
Sc‘nt aussi : <x=-7" k? (61)

Le premier membre est une fonction de x seul, le deuxigme membre est une
fonction de y seul ; ils ne peuvent étre égaux qu’a une méme constante qui devra
étre de méme degré et de méme signe que — k.

Posons donc : = k2 62)
. 1l vient : - ;T-k‘%:_k’% ou XY—=k§-k3
Y” 2
Posons : F=- ky 63)
avec : k% + k% = kg . (64)

Dans ces conditions, la solution de (56) est de la forme :

E (x,y)=(Acosk,x+Bsink,x) (C cos k,y + D sin kyy) (65)

b) Les constantes sont déterminées d'aprés les conditions
aux limites

* E,=Opoury=0ety=b Vx

Q=(Acoskxx+Bsinkxx)C don C=0
0=(Acosk,x+Bsink x) Dsink,b

D npe peut étre nul, sinon E(x, =0 Vxety.

(66)

Donc : sinkyb=0 dou: k,=

nm
Y

* E,=Opourx=0etx=a Vy
0=A(Dsink,y) commeD#0, A=0
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0= (Bsink a) (D sin k,y)
BN mn
d’ol k=" 67)

a

Par conséquent, la fonction génératrice est donnée par :

. mmx . nmy
E, & Ay) =E;sin ——sin—= (68)
2 2
mmn nr
et: (7) + (7) =k2 (69)

n et m sont deux entiers positifs quelconques.

Les composantes transversales du champ sont ensuite obtenues au moyen des ‘g

formules (13), (14), (15), (16) qui se simplifient du fait que H,=0.

Y mn  mmnx  npy

I_i'x(x.y)=-EOE'TcosTsin—b— (70)
Ey(x,y)=‘ED~I;Y—§-%Esin%u—cos$ (71)
Qﬂx,y):EdL—?-%sin?cos%ﬂz (72)
I_{y(x,y)=—E0%-%n-cosT——:x—sin$ (73)

Dans les équations (72) et (73), il est possible de remplacer we par k ,/¢/, 1L, avec
k=2m/A. Nous obtenons ainsi I’impédance d’onde en mode TM :

SR o
H, x 3

13.4.2 Détermination des modes TE

<

B

qu composantes du champ pour les modes TE (pour lesquels E (x, y) = 0)
seront obtenues de la méme maniére, en recherchant par la méthode de sépara-
tion des variables une fonction H /%, y) satisfaisant 1’équation :

2 2
’u, I,

ax2  9y?

+k2H, =0 (75)

et les conditions aux limites : 0H, /on = 0 sur les parois du guide.

ok l’f. S E"‘!‘h‘ % br‘

ok
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La fonction génératrice que I'on obtient ainsi est

Mmrx "'KV. - )
y = i e 6
H, (= Hycos —— cos (7 )
s (13), (14), (19), (16), et en

En portant cette expression de H, dans les formule
s transversales du champ des

tenant compte de E, =0, on obtient les composante

ondes TE. _ »
E () =Hy J‘:%' - ",:' cos "Z” sin "z‘v mn

E,(xy=Ho ";:f S in " cos (78)

H (= H, k% . %t sin m:{ cos ngf ' .(79)

H, ) =Ho 3 " cos Y sin ﬂ’:l (80)

graphe 13.4.1, ainsi que pour les

Méme remarque pour Hy que pour E au para _
r ailleurs, dans les équations anh

termes exponentiels qui sont sous-entendus. Pa

et (78), il est possible de remplacer @H par k! € avec k = 21/A. Nous obte-

nons ainsi I"impédance &’onde en mode TE :

;", | E_E_ fr

yﬂx\/e

(81)

-2 =

13.4.3 Lignes de champs

Pour les ondes TE et TM les composantes des champs &lectrique et magnétique
dépendent de deux cnticrs arbitraires, m et . A tout couple de ces deux entiers.
correspond une onde du type TE et une onde du type TM que l'on appelle mode

TE,,, 04 TM

v . Figure7,
"Pes transversales
des champs des
ylu" modes TEm"
;M‘f de la coupe
Yersale du champ
4 mode TE,,.

v

- ETUDE GENERALE
DE LA P
h LE DE LA PROPAGATION EN GUIDES D'ONDES METALLIQUES E
DES | ek ot

Pourm=n=1,les
= = es ¢ o e 1o H
e I; s u)r‘np((;sdnus tangentielles du champ électrique ne peuvent s’an
s s parois du guide: Par , si " pC antes
: Par contre, st m et (o
e e s » ' contre, 1) # > |, ces composantes
pe aussi s’annuler sur des plans méridiens, comme le mnnlrc' la figure 7 °

Dans Ch‘lque [CCtallg]C délimité par ces plzms, a C{)”“gl" ation du Lhi\lllp est ana

l()g“e acelleducasm=n= 1. Par exemple pourm=n = 2, npus retrouvons la
ple, po ] , NO TQ

lllX((\p()ﬁltl()ll de 4 motifs é'c"lc"lxlncq corres pO"le"l awcas m=n= 1. Les

configurations i '
gurations des champs sont d'antant plus compliquées que les indice )
ont des valeurs plus élevées. - ' B e et

[ e e e

Ao—2a

Figure 8.

quelques mod!
guide d’onde-
rectangulaire

Figure extrait
de Rigal et Vo
Hyperfréquen
Editions Eyrc!
(1963). p. 121

A= _
Va?4 b2

(o)

ElE =
= LY
b =

» champ magnétique.

Lignes de chy




R ™cro-oroes

Figure 9.
Joint tournant.

La ﬁgur'e“8 représente les lignes du champ correspondaht a quelques ﬁodes du
guide rectangulaire, dans divers plans transversaux et longitudinaux.

Remarquons que s'il existe un mode TEy, ou TE, (mode fondamental du guide
rectangulaire), il ne peut pas exister de mode TMy; ou TM ;o puisqu’alors E (X, y)
— qui est un produit de sinus - serait nul et comme H, 'est déja par hypothése,
toutes les autres composantes seraient également nulles.

~§

13.4.4 Longueur d’onde et fréquence
de coupure

2 2
n
Nous avons vu que : k2 = (ﬁan_) + (;)

Comme k, = 21t/ Ao il en résulte que la longueur d’onde et la fréquence de cou-

pure sont données respectivement par :
1

SRt

N .

A= ®2)

LES GUIDES.-D'ONDES CIRCULAIRES

Pendant longtemps, les guides d’ondes cir-
culaires n’ont servi qu’en tant qu’éléments
de dispositifs tels que atténuateurs, dépha-
seurs (vol. 2, chap 2 « Circuits passifs réci-
proques »), joints tournants. Pour ces der-
niers (fig. 9) ils jouent le rle d’éléments de
connexion entre deux guides G et G, per-
mettant 2 ’un d’eux de tourner par rapport &
1’autre.

A axe
| de rotation

Au début des années 1970, on a envisagé de
les utiliser en tant que lignes de télécommu-
nications, d’une part parce qu’un de leurs
modes de propagation présente des pertes
‘ qui diminuent quand la fréquence augmente,
f d’autre part parce que 1’on sait €liminer les
autres modes pour ne conserver que celui-la.

oA
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13.5.1 Bases théoriques

Nous utiliserons les coordonnées cylindriques (fig. 2) selon lesquelles les A, des

2 1 9 1 9

relatiohs (27a et b) ont pour expressions : st
ap” P 9P p

Conformément 2 ce qui a té expliqué au paragraphe 13.2.3 « Détermination des
composantes transversales en p et @ », la fonction angulaire F(¢) est prise de la
forme e ~ ™ et nous recherchons donc pour Y(p, ¢) = E, ou H, des solutions de
1a forme : W(p, @) = F(p) e "%

Les relations (27a et b) nous donnent donc :

2
F F 2
a——2+l-a—+ kz:—n—l F=0 84)
ap* P 9p P
et admettent pour solutions :
F(p)=AJ,k p) +BY,(k,p) @5

A et B sont les constantes d’intégration dont les valeurs seront déterminées
d’aprés les conditions aux limites.

J, et Y, sont les fonctions de Bessel d’ordre n, respectivement de premiére et
deuxiéme espece.

Notons dés maintenant que Y doit garder une valeur finie sur I’axe du guide
(p = 0). Comme Y,(x) —> o guand x — 0,1a constante B doit &tre nulle et la
solution pour y doit étre de la forme :

WP, ) =A J k. p)e~® (86)

13.5.2 Détermination des ondes TM

Dans ce cas H, =0 et d’apres (86) :
Ez = EO Jn(kc p)e Bhaal 87)

La condition aux limites sur la paroi du guide impose que E, = 0 pour p = &,
soit : J,(k a)=0.0Orla figure 10 montre que la fonction J,(x) s’annule pour une
suite de valeurs de u qui sont les racines de J,. A chacune de ces racines corres-
pond un mode de propagation. Le mode correspondant 4 la m® racine d’une
fonction d’ordre n est appelé mode TM,,,,. Le tableau de la figure 11 donne les
valeurs discrtes u,,, de ces racines. Pour ces modes ™,,:

k = (88)

i 7

21
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i ératrice
En portant la fonction général
tiong (23) 2 (26), nous obtenons les composantes tr

ansversales :

Y. —jn
EP:—EOI;JM (k(.p]e e

yn .
Eq,:JEO ‘kTB Jk.p)e

(o

wen

o 2

-
H_=E P Jy ko p)e

0E #.,
I_i_u,_"_jEOTc_Jn(kcp)e e

‘ ‘En remplagant € par ke W, nous obtenons 1'impédance d’on

13.5.3 Détermination des on

: = *apres (86)
Dans ce cas, E, = 0 et d’aprés (
Z H,=HoJykp)e

La condition aux limites sur la paroi du guide i

pour p = 4, soit Jy(k, @) = 0. La fonction J,(1)

des TE

-jn®

E, donnée par la relation (87) dans les rela-

(89
(90)
91
o)
de en mode TM :

93

"

%4)

mpose que OH,/dn = 0H, p=0

présentant une suite de maxima et

ETupe GENERALE DE LA PROPAGATION EN GUIDES D'ONDES METALLIQUES & Jeed e

de minima, c'est pour les valeurs de u, notées Uy, » correspondant a ces maxima
. . . - -Vl,_ o St N, - . M ey T g
et minima que'J; (1) = 0. A chaciné de ces racines de J,, correspond un inode e
propagation appelé TE,,, . L'e tableati de-la figure ‘11 donn¢ les valeurs discrétés
* ~ew racines P 9 e T .
H,yn de ces racines. Pour ces modes | LD
", .
. nm
k.=.. i ; . (95
a -

En portant la fonction géndratrice J1 . donnée par Ia relation (94) dans les rela-

tions (23) & (26). nous obtenons les composantes transversales -

wopn )
E}F-"HO:@H‘;J,,(krp)e*m. 8.
E =ity 1 k. pe- e on
P k n (p
« .
= Y ,. - g - (98)
H’P_—l’n]} Itk pre e

—ig " -jng .. '99
‘d‘l“"HO k’gp'l:r k.ple (99)

Méme remarque qu'au paragraphe 13.5.2 concernant Hy et les termes exponen-
tiels qui sont sous-entendus. Par ailleurs, en remplagant o par k \/'u.g . nous
obtenons 1'impédance d’onde en mode TE :

Eo o Bo_ . /nk

H,” H,

13.5.4 Etude des divers modes de propagation -

Nous venons de mettre en évidence que, comme dans les guides rectangulaires,
la propagation dans les guides circulaires s"effectue seton différents modes TE et
TM. Ces modes sont caractérisés par :

* leur configuration transversale ;

* leur Tongueur d'onde de coupure,

Les configurations transversales de quelques-uns de ces modes sont représentées
sur la figure 11,
B
Les longueurs d’onde de coupure des mades TE,,,, sont données par-;
2na '
by = - - (1o

“rr " i

4‘””1
a est le rayon intériear du guide,




Figure 11.

Lignes de champs
et de courants

de quelques modes
des guides d’ondes
circulaires.

Figure extraite de

« Microwave Theory
and Applications » par
S.F. Adam, Editeur
Hewlett-Packard
(1969), p. 62.
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Les longueurs d’onde de coupure des modes TM,, sont données par :
2na

CTMnm u nm (102)

Les valeurs de u,,, et u;,, sont données dans le tableau joint 4 la figure 11.

 TMy N TE
N =
%gy @ @ u}:‘i ._?2’6;1 S {i@v < XGT 1,640a

Ao =1,640a

T i

s gm gu s s g 2 m ey

it 3 g w1

@ coupe transversale

................ » H (@ coupe longitudinale selon le plan /-/
-------- » | (@ répartition sur la surface selon S-S
Ugq = 2,405 ugo = 5,520 U'gq = 3,832 U'op=7,016
ugq= 3,832 uyp= 7,016 u'yq=1,841 U’y =5,332
Ugy= 5,136 ug3= 8,654 u’p 4y = 3,054 u'p o =6,706
U'gy=4,201 U'3’2 =8,013

Le mode qui apparait le premier est celui dont la longueur d’onde de coupure est
la plus grande ; c’est donc TE,; (A, = 3,41a) qui est le mode fondamental des
guides d’ondes circulaires. Apparaissent ensuite, successivement, lorsque la firé-
quence augmente :

TMy; (A, =2,61a)

TE,, (A, =2,05a)

TEq; et TM;; (A, = 1,644a)...
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Les modes TM,, et TE;, présentent une parfaite symétrie de révolution autour
de I’axe du guide et leur emploi est donc particulierement indiqué lorsque I’on
doit faire tourner ’une par rapport 2 I’autre deux sections de guides circulaires
sans perturber la propagation, comme cela est le cas dans les joints tournants
pour les émetteurs radar. Le mode TMy,; a I’avantage de pouvoir étre excité siih-
plement par un élément d’antenne placé selon I’axe du guide.

13.5.5 Etude du mode fondamental TE,

La structure de ce mode — qui est caractérisée, dans un plan de section trans-

verse, par une polarisation uniforme selon un des diamétres — correspond 4 la

structure du mode fondamental des guides d’ondes rectangulaires. D’ailleurs,

lorsque par une transition géométrique-

ment progressive (fig. 12) on transforme

un guide d'ondes rectangulaire en un

guide d’ondes circulaire, c’est le mode

TE,, qui est excité dans le guide d’ondes Transition gig

circulaire si le guide d’ondes rectangu- rectangubire-
circulaire.

laire fonctionne selon le mode fonda-
e >

mental TE,, et réciproquement.

L'ennui est qu’a cause de la symétrie de révolution du guide circulaire, la direc-
tion de polarisation uniforme dont nous avons parlé plus haut peut tourner car
il n’y a aucune direction privilégiée. Cette direction de polarisation dépend, en
fait, de la polarisation du champ délivré

par la sonde excitatrice, & laquelle elle est |

Figure I,

paraligle. i

C’est pourquoi on préfere souvent (notam-

ment pour les circuits d’émission et de

réception des faisceaux hertziens) é L1 . 3
. X L Figure 13

employer des guides d’ondes elliptiques Guide 00

pour lesquels la direction de polarisation elliptique.
est fixée, grice A I’asymétrie du systéme, i

selon la direction du petit axe ou du grand figne de champ E

axe de I’ellipse (fig. 13). En général, c’est (excitation // au petit axe)

la premiere disposition qui est utilisée. ~ “7777T ligne de champ E
(excitation // au grand axe)

13.5.6 Atténuation
en guide d'ondes circulaire

Les atiénuations (en dB/m) sont données, pour les trois modes les plus impor-
tants, par :




Figure 14.
[ des variations
Bl U'atténuation
'que en fonction
de 1n fréquence
"ut les 3 modes
"tipaux du guide
U ndes circulaire.

—
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| 3
(f, T2 + _ .‘[ p) ) AN
s5-10-5 \f) 238\ oo
Mode TE,; : =" A ,__..,._,ATL - (103)
d
. passe par un minimum pourf/f(. =315,
. " .
(L)z , , ‘
63-107° |/
Mode TM, : o= < 2 (104)
a [ 2 B ,l E
. ' f
0. passe par un minimum pourf/f(, = /3.
.10 1 L (105)

Mode TEy), : =35 R
fe) e

Ici, o diminue constamment quand f augmente.

Les variations de o. en fonction de la fréquence sont représentées, pour ces trois
modes, sur la figure 14. Elle met bien en évidence que, pour le mode .TE(", leg
pertes diminuent lorsque la fréquence augmente. 11 est le seul parmi Eous les
autres modes des guides circulaires a posséder cette intéressante proprféte.

o (dB/m) 0.2py

- j » fréquence
10° 2.10° B.-10° 10* 2.0 5.10* 10° (MégaHertz)

ETUDE GENERALE DE LA PROPAGATION EN GUIDES D'ONDES MEIALLIQULS i«

Physiquement, cela provieat de ce qu’il est lc seul dont les lignes de courant
dans la paroi du guide soicnt situées dans des plans de section droite alors que,
pour tous les autres, les lignes'dé” coutarit sont longitudinales. Cette’ proprigté
permet d"aifleurs d'éliminer les autres modes en ne conservant que le mode
TEgy @ il suffit, pour cela, que le revétemwient intérieur du guide, au lieu d'étre
lisse, soit constitué par des spires en cuivre jointives, recouvertes d'un vernis qui
les isole les unes des autres ; tous lés modes dont les lignes de courant sont lon-
gitudinales peuvent ainsi étre stoppés tandis que le mode TE, n’est pas affecté.

C’est selon ce princip‘chtul'avaic‘nlvélé développes, lors des années 1970, des pro-
jets de transmission & moyenne et grande distance par guides circulaires « héli-
coidaux ». La solution retcrive en France était un guide de 50 mm de diametre
présentant des pertes de 3 dB/km 2 35 GHz. Mais I'aigmentation du coit'de la
matiére premiére (cuivre) el les’ promesses apportées par les, transthissions sur
fibres optiques — dont la matiére premiere (silice) est bon marché — ont entrainé
I"abandon de ces projets. '

3
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13.6

"ETUDE GENERALE DE LA REFLEXIONV
DES ONDES GUIDEES

13.6.1 Définition d’une onde de référence

Nous allons exprimer, par référence & une onde unité (onde transportant une
puissance de 1/2 Watt), les résultats obtenus-dans I'étude des lignes T.E:M.
(chap. 2 « Propagation sur une ligne en haute fréquence » et chap. 3 « Etude de
la réflexion a I'extrémité d’une ligne ») a partir des concépts tension et courant
aussi bien que dans ’étude des guides d’andes (chap. 12 « Les_guides d’ondes
rectangulaires » et chap. [3) & partir des concepts champs électrique et magné-
tique. ' ‘ '

Nous montrerons ainsi que, dans le cas général du régime d’ondes semi-station-

naires, les expressions de j_/(z,) ‘et I(z) pour les lignes T,E.M, ainsi i.]ue celles de

E, (x,v.2) et H,(x. v, ) p()u? les guides d’ondes. peuvent étre écrites sous la

forme du produit de deux facteurs :

¢ I'un, qui est relatilf & 'onde unité écrite en fonction de V., [ éwu de E, H, selon
le cas considéré,

« T'autre, qui cst identique dans les deux cas et qui ne dépend que du parametre
de propagation y et des caractéristiques de la charge de la ligne on du guide
d"ondes. '

~




Figure 15.

Conventions de choix |

de Porigine
et de I’orientation

de 'axe des z.

en lignes TE.M.

G : générateur ‘ R: charge

ligne ou guide d'ondes

% ,
o o)

a) L'onde progressive unité

Si I’axe des abscisses est orienté du générateur vers la charge (fig. 15):

V@) =Yoe ¥ (106)

et I =Ige™ ¥ 107
11 est possible de définir une onde unité : A

YD = Ve ¥ (108)

B 4 @) =Ige ™ (109)

telle que : % veup* =% Watt . (110)

b) Le régime d’ondes semi-stationnaires

Un tel régime peut toujours étre considéré comme la superposition d’une onde
progressive incidente, se déplagant du générateur vers la charge, et d’une onde
progressive réfléchie, se déplagant en sens inverse :

« si ’axe des abscisses est orienté du générateur vers 1a charge (fig. 15) :

Vi=Y;e P+, e" am
=1 "+ " 112)

. Yi ‘—/r
avec . T =T (113)

« sil’axe des abscisses est orienté de la charge vers le générateur :
V@)=Y e+, e " (114)
=1;e*+1,e " (115)

S

e e
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Exprimons, dans ce dernier cas, les ondes progressives incidente et réfléchie par
référence a 1’onde progressive unité :

« pour I’onde incidéme, il eét pdssihle &’introduire un facteur Atelque:

V,e¥=4Vg e” (116)
lieﬁﬁAla‘ er 1
+ pour I’onde réfléchie, il est possible &’ introduire un facteur B tel que :
V,e F=BYfe™ ™ (118)
L,e-ﬁ=—323e'“ﬂ (119)
: NB
. Nous avons affecté cette derniére expression d'un signe moins puisque :
B ' v /4,=- Y/l
Dans ces conditions, I’onde semi-stationnaire s’ écrit :
 V@=V4@cr+Be™™ (120)
l(z):lé‘(Acﬁ-Be'ﬁ) (1zn

13.6.3 Caractérisation de la réflexion
en guides d’ondes

a) Londe progressive unité

Les champs constituant T'onde &lectromagnétique (axe des z orienté du généra-
teur vers la charge) ont

+ pour les modes TE et TM, des composantes transversales de la forme :

E,=E;a ge ¥ (122)
- H=H,@ " (123)

« pour le mode TE, une comﬁosame longitudinale du champ H de la forme :
H,=H,4) %) e ¥ (124)

« pour le mode TM, une composante longitudinale du champ E de la forme :
E,=E,@pae7" (125)

- Nous avons établi qu’il y avait propagation selon ’axe Oz d’un régime d’ondes
progressives. La densité de puissance active (W/m?) transportée est :
=g 1 -+ _-;- 1 «?
PZ=—E—fAEr=EEf.H.[ z (126)
Cette relation est vraie quelle que soit 1a base de décomposition choisie pour E,,
4 .
H, (g, =x.g2=Y¢en cartésiennes ou g =P, g =P en polaires).

i \‘i
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A travers la section droite du guide, la puissance active est
- 202

10( e . -
P= 5 ”S E H YdS= s - ”s E, \qna H, @ ((3)(1-5 (127)

Il existe des valeurs E¥ et HY de E et H  telles que, pour 0z = 0, cette puissance
active transportée est égale a 1/2 Watt. L onde ainsi définic cst I'onde unité. File
est constituée par les champs :

E/=E@.q99¢c " o ©o(128)

H'=H"(q,.q)e ¥ (129)

b) Le régime d’ondes semi-stationnaires

Nous écrirons Jes ondes incidente et rélléchic composant c¢ régime par téférence
A I’onde upité, mais nous orienterons maintenant I"axe des abscisses de la charge
vers le générateur (fig. 15). -

« Pour I’onde incidente, nous introduirons un facteur A tel que :

Ei=AE!(q.q)e" (130)
et Hi=AH}(q). 9" (131)
« Pour I'onde réfléchie, nous introduirons un facteur B tel que :
ET=BE"(@.qpe " (132)
et Hi=-BH!(q.q)e " (133)
NB
(B}, Hi, - 7)er (Ef, Hi, 2) doivent former des triédres directs, par conséquent ;
E__Ek - (134)
H, H

Les champs de 1'onde semi-stationnaire §'écriront enfin :
E,=E'(q).q) 1A +Be T (135)
H,=HY (4.9 [Ae¥-Be ¥] (136)

13.6.4 Définition d'un coefficient de réflexion
généralisé

Grice au concept d’onde unité que nous venons d’introduire, il.a été possible

d’écrire :

« les tensions et courants pour les lignes TE.M (relations (120) et (121)),

¢ les champs E, et H, pour les guides d’ondes (relations ( 135 et (136)), comme
étant le produit de deux facteurs dont 1'un ne dépend pas du tout de la charge

B e At
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. - L .t

a‘lors que I"autre contient les termes A et B qui vont permettre de la caracté-
riser.

- S -0 N T - - -

Pour faire I'étude de ta réflexion, nous nous intéresserons done, dans tous les
cas, aux facteurs : ‘ ) o
Ac¥+Be ¥=U (137)

AeF . Be~¥=y ' (138)

Nous aurons toujours A 'esprit la signification de U et J ;

-+ pour les lignes TE.M. :

_Ye) Iz :
u=", (139) o 4=1 (140)
o I"
-~ 0
~dans ce cas : y= o+ avec p=2n/A;
* pour les guides d’ondes :
E
U=-" a4y o =t
u J=—- 1
E/ - C e H! (_42)
danscecas: y=o+jfavec f= 2n;/7Lq,_.
Le rapport : 7 ’
Be Y : B 2: . . .
A ¢ “=T() (143)

ql.iotienl de I'onde réfléchie du lybc U par I'onde incidente de méme tybe, appa-
rait comme Ie/coefﬁciem de réflexion dans un plan d’abscisse z. Ce rapport a
pour valeur B/A dans le cas particulier ot z = 0. C"est le coefficient de Téflexion
de la charge I['(0) = [p.

Comme [ est un nombre camplexe de Ta forme Tx cle. - T

1) = l.'R e el 2 o (144)

Remarque .
Clest. par convention que leicoefficient de réflexion a 616 défini a partir d’'yne
nmlr'-dt' type U, ¢'est-a-dire de tension ou de champ électrigiie. S'il avait été
d{ﬁm a partir d'une onde de type ), c’est-a-dire de conrant ou de champ magné--
tique, son signe aurait été changé.

B




MICRO-ONDES

13.7 LES CONCEPTS D'IMPEDANCE,
D'IMPEDANCE D'ONDE
ET D'IMPEDANCE REDUITE

13.7.1 L'impédance en lignes T.E.M.

-Dans ce cas, les expressions de U et J sont équivalentes a :

V@) =V¥Aer(1 +Lze™ ) (145)
[D)=IYAe%(1 -Lre™ P ’ (146)
. 1+Lge -2z
dont le quotientest: Z)=Z,———— (147)
1-Lpe™ 2

Z(z).est I'impédance en un point de la ligne,
Z, est 'impédance caractéristique de la ligne,

1+[R

Zp=Z, ————— (148
R Zc 1- ]:R )
‘est I'impédance de ché:ge pour z=0.
" Rappelons la formule de transformation des impédances :
Zp+Z.thyz
2=z, R L 2YE (149)
Z,+Zpthyz

* Pour les lignes TEM., ces notions d’impédance ont une signification puisqu’il
est toujours possible de définir :
« le courant en un point d’abscisse z d’un conducteur,

« la tension dans un plan d’abscisse z de la ligne comme la tension existant entre
les deux conducteurs de la ligne bifilaire ou entre le conducteur intérieur et le
conducteur extérieur de la ligne coaxiale (dans ce dernier cas, quelque soit le
couple de points choisi, le résultat est toujours le méme).

P

13.7.2 L'impédance d'onde en guides d'ondes

Dans ce cas, les expressions de U et J sont équivalentes a :

E(@=E'Ae*(1+Lge ?F (150)
H()=HYAe"(1-Lze M (151)

, 1+C e~ 22
dont le quotient est : L@=¢ (152)

-2yz
B 1-Lpe™™

—ETuDE GENERALE DE LA PROPAGATION EN GUIDES D'ONDES METALLIQUES

g(z) est 'impédance d’onde en un point de la ligne,

§g ©st1'impédance d’onde propre au mode TE ou TM,
™
1+,

(O =8, =8 7o
S R (153)

est 'impédance d’onde au niveau de charge (z = 0).

A partir de (152) et (153), on démontre la formule de transformation des impé-

dances d’onde :
. §R+ C-’TE thyz
™

@=0 (154)
S Y
™

La comparaison des formules (152) et (147) ou celle des formules (154) et
(149), nous montre qu’en guides d’ondes, c’est I'impédance d’onde qui joue le
méme réle que I'impédance pour les lignes TE.M. En effet, le concept d’impé-
dance au sens classique (rapport tension/courant) n’a pas de signification phy-
sique en guides d’ondes : si le courant en un point d’abscisse z peut étre défini
comme la circulation du champ magnétique le long du contour du guide, par
contre la tension dans un plan de section transverse ne peut pas étre définie
d’une fagon unique, en raison de I'ambiguité sur le choix du couple de points
entre lesquels elle doit étre déterminée.

En guide d’ondes, on peut donc utiliser le formalisme établi en lignes TEM., &
condition d’y remplacer 1'impédance par I'impédance d’onde. En particulier,
I'impédance d’onde TE ou TM doit ére substituée & 'impédance caractéristique
d’une ligne. Cependant, alors que I'impédance caractéristique d'une ligne
T.E.M. est propre 2 cette ligne, I'impédance d’onde d’un guide est propre & un
type de propagation TE ou TM dans ce guide et, plus spécifiquement encore, a
Iordre mn du mode qui s’y propage. Il n'est donc pas possible, en toute rigueur,
de parler d'impédance caractéristique d'un guide d’ondes.

13.7.3 L'impédance réduite

La seule quantité qui ait la méme signification physique — car directement et
uniquement liée au coefficient de réflexion — aussi bien pour les lignes TE.M.
que pour les guides d’ondes, est :

-2yz
1+]:Re (155)

I_I:Re—zy.’.

* pour les lignes T.E.M. elle est le quotient Z(z)/ Z,
* pour les guides d’ondes, elle est le quotient C_(z)/ CrE ou ™M

, *nﬂh : &-M«da‘um
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i} .
a Ja fagon dont elle est

L o ot T
J pédance réduite. Son nom, gui cst
Elle est appelée impé O e sams

généralement introduite, ne doit pas faire oublier qu il s’agit d ! re s
dimension et d'un concept qui n’a rien 2 voir avec le concept classique o 1my
dance.

pe SO llg |34 p
un 7 1NUs € SC
NOUS noterons cette 1My dance ]edl“te pal m §C|l| sou llé d ur art

o . -
parce que c’est, en général, unc quantité complexe,.d autre pmt a e
toute confusion avec la coordonnée z qui repere un point de laligne oudu g .

CommeLpe” 2¥2 = [(z), 1a relation (155) s éerit
ISR (156)
i =S W 4]

Si nous nous plagons en z= 0, sur la charge, nous avons :

IR~ I:—LR' 157N
R™1- LR
On peut aussi exprimer [ ou [ en fonction de z ou Zg:
- aoi! | (158)
(156) > [(c)-g’_'_ 1
.. ke (159)
(157 - RT L] :

i 2 5 jagr e Smith qui a été
Rappelons que ces relations sont a la base du dmglam.me d qui

étudié au chapitre 4 « Diagramme de Smith ».

& EXERCICE 13.1

EXERCICES ™™

(Paragraphe 13.3.1 — Ondes TE ou TM
telles que k. > 0)

Une onde de fréquence f= 3 GHz, traversant une
section de guide d’ondes de longueur € =2 cm,
rempli d’un diélectrique de permittivité relative
£,, subit un déphasage de 288°. On sait, de plus,
que la fréquence de coupure du guide d’ondes
vide est de 9 GHz. Quelle est la valeur de €, ?

& EXERCICE 13.2

( Pa.rugmphe 13.4 - Les guides d’ondes
rectangulaires)

Le guide d’ondes standard frangais de la bande
X (8,2-12,4 GHz) avait pour dimensions :
a =20 mm et b = 10 mm. Supposons que ce
guide soit rempli d’un diélectrique de permitti-
vité relative €, = 2.56.

1) Trouver par le calcul les modes TE propaga-
tifs jusqu'a 15 GHz.

2) Retrouver ce résultat par une méthode gra-
phique. en portant en abscisses (ordonnées)

les points représentatifs du rapport m/a (1n/b)
et en tragant Jes droites passant par ces points.

& EXERCICE 13.3.

(Paragraphe 13.4 - Les guides d'ondes
rectangulaires) -

Quelle est lg bande passante maximale d'un
guideyrectangulaire en mode fondamental.

sachant que ses dimensions ne peuvent ¢;
inférieures & A;/2. Pour avoir une telle ban.
quelle relation doit-il y avoir entre les dime
sions a et b du guide ?

& EXERCICE 13.4

(Paragraphe 13.4 — Les guides d’ondes
rectangulaires)

On consideére un guide d’ondes rectangula:
dont les dimensions a et b sont trds voisines
telles que : a = b. Ce guide est excité simul'
nément en polarisations horizontale et verticai

1) a) Entre quelles limites doivent étre co)
prises les dimensions a et b de ce gui
pour qu’une onde occupant la barde :
fréquences (f,, f, > f,) puisse s’y pr
pager selon les deux modes fondamc
‘taux TE,, et TEg,, & 'exclusion de t
les modes d’ordre supérieur.

b) Quelle relation doit-il y avoir entre f,
f> pour que le probleme soit possible ?
Montrer que le choix de @ = 1,8 cm
b = 1,7 cm est bien justifié si I'on pre:
f,=9GHzetf, =11 GHz. -

2)a) A une fréquence f, quel déphasaged -
trongon de ce guide, de longueur L, inm .
duit-i} entre les deux composantes ¢
champs E qui se propagent ?

b) Quelle doit étre sa longueur Ly pour g
une fréquence f, = 10 GHz, il produ:
une onde & polarisation circulaire ?

J
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& EXERCICE 13.5

~ (Paragraphe 13.5 ~ Les guides d ‘ondes circulaires)

1) Rayon a d’un guidel d’ondes circulaire pour
qu’il ne propage que le mode fondamental
TE,; de 16 2 18 GHz.

i) On pfend a= 0,6 cm. Quels sant les modes
qui peuvent se propager jusqu’a 35 GHz ?

& EXERCICE 13.6

(Paragraphe 13.5 — Les guides d’ondes circulaires)

Un guide d’ondes circulaire est excité de telle
sorte que seuls des modes TM peuvent s’y pro-

pager.

1) A 10 GHz, déterminer entre quelles limites
doit étre compris le rayon a de ce guide pour
qu’il ne s'y propage que le mode TM,.

2) On choisit a = 1,5 cm. Quelle est la bande
passante de ce mode TM,), ?

& EXERCICE 13.7

(quagraphe 13.7 - Le concept d’impédance,
d'impédance d’onde et d'impédance réduite)

Le guide d’ondes standard de la bande X
(a = 22,86 mm, b = 10,16 mm) est alimenté par
un générateur de fréquence 10 GHz et est ter-
miné par un court-circuit.

Dans une premiére expérience, ce guide est
rempli d’air. et I’on pointe la position d’un
minimum nul de champ électrique a une dis-
tance z,,, du court-circuit pris pour origine.

Dans une seconde expérience, on place contre
le court-circuit un morceau de diélectrique sans
perte qui remplit completement le guide sur
une longueur € = 1,5 cm. Soient € = &) €, et
L = W les parametres caractéristiques de ce
diélectrique. On retrouve un minimum nul de
champ électrique en se déplagant de d = 0,97 cm
vers le générateur 3 partir du précédent mini-
mum.

1) Quelles sont les expressions des impédances
d’onde du mode fondamental TE, dans la
partie ol le guide est rempli d’air (soit {fy)
et dans la partie ol il est rempli de diélec-
trique (soit £%;), en fonction de pg, €9, Ag, €,
Aet .

2) Dans le cas ol le guide est totalement rempli
d’air, déterminer §(z) etla distance z,,

3) Dans le cas ol le guide est partiellement
rempli de diélectrique : ,
a) Déterminer {(¢) 2 I'interface diélectrique-
air.

b) Déterminer E (s + €) 2 une distance s de
cette interface dans le trongon rempli d’air.

4) Ecrire la condition qui est imposée 3 {(s + €)
en un minimum nul de champ électrique. En
déduire la valeur de €.

s e iy o g 2 PP &2

s L

Chapitre 14 '

" Les guides d’ondes
diélectriques

14.1 INTRODUCTION

De méme qu’il existe des guides d’ondes « métalliques » ol les ondes €lectro-
magnétiques (O.E.M.) se propagent 2 I'intérieur d’un di€lectrique délimité par
une enveloppe métallique, il existe aussi des guides d’ondes « diélectriques » ol
les O.E.M. se propagent 2 I’intérieur d’un diélectrique délimité par une enve-
loppe constituée par un autre diélectrique (fig. 1).

Les guides diélectriques sont, en général, constitués
par des cylindres de diélectrique (fig. 2) dont la per-
mittivité £, est supérieure  la permittivité &, du milieu
extérieur. La partie centrale est appelée le cceur (core,
en anglais) tandis que la partie située autour est appelée
la gaine (en anglais, cladding).

Figure 1.

Propagetio®’
un guide 48

Figure %
Coupe rars

JToy S— 1*'1:&-“- p

e Aol W - o G
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& EXERCICE 13.5

~ (Paragraphe 13.5 ~ Les guides d ‘ondes circulaires)

1) Rayon a d’un guidel d’ondes circulaire pour
qu’il ne propage que le mode fondamental
TE,; de 16 2 18 GHz.

i) On pfend a= 0,6 cm. Quels sant les modes
qui peuvent se propager jusqu’a 35 GHz ?

& EXERCICE 13.6

(Paragraphe 13.5 — Les guides d’ondes circulaires)

Un guide d’ondes circulaire est excité de telle
sorte que seuls des modes TM peuvent s’y pro-

pager.

1) A 10 GHz, déterminer entre quelles limites
doit étre compris le rayon a de ce guide pour
qu’il ne s'y propage que le mode TM,.

2) On choisit a = 1,5 cm. Quelle est la bande
passante de ce mode TM,), ?

& EXERCICE 13.7

(quagraphe 13.7 - Le concept d’impédance,
d'impédance d’onde et d'impédance réduite)

Le guide d’ondes standard de la bande X
(a = 22,86 mm, b = 10,16 mm) est alimenté par
un générateur de fréquence 10 GHz et est ter-
miné par un court-circuit.

Dans une premiére expérience, ce guide est
rempli d’air. et I’on pointe la position d’un
minimum nul de champ électrique a une dis-
tance z,,, du court-circuit pris pour origine.

Dans une seconde expérience, on place contre
le court-circuit un morceau de diélectrique sans
perte qui remplit completement le guide sur
une longueur € = 1,5 cm. Soient € = &) €, et
L = W les parametres caractéristiques de ce
diélectrique. On retrouve un minimum nul de
champ électrique en se déplagant de d = 0,97 cm
vers le générateur 3 partir du précédent mini-
mum.

1) Quelles sont les expressions des impédances
d’onde du mode fondamental TE, dans la
partie ol le guide est rempli d’air (soit {fy)
et dans la partie ol il est rempli de diélec-
trique (soit £%;), en fonction de pg, €9, Ag, €,
Aet .

2) Dans le cas ol le guide est totalement rempli
d’air, déterminer §(z) etla distance z,,

3) Dans le cas ol le guide est partiellement
rempli de diélectrique : ,
a) Déterminer {(¢) 2 I'interface diélectrique-
air.

b) Déterminer E (s + €) 2 une distance s de
cette interface dans le trongon rempli d’air.

4) Ecrire la condition qui est imposée 3 {(s + €)
en un minimum nul de champ électrique. En
déduire la valeur de €.

s e iy o g 2 PP &2

s L

Chapitre 14 '

" Les guides d’ondes
diélectriques

14.1 INTRODUCTION

De méme qu’il existe des guides d’ondes « métalliques » ol les ondes €lectro-
magnétiques (O.E.M.) se propagent 2 I'intérieur d’un di€lectrique délimité par
une enveloppe métallique, il existe aussi des guides d’ondes « diélectriques » ol
les O.E.M. se propagent 2 I’intérieur d’un diélectrique délimité par une enve-
loppe constituée par un autre diélectrique (fig. 1).

Les guides diélectriques sont, en général, constitués
par des cylindres de diélectrique (fig. 2) dont la per-
mittivité £, est supérieure  la permittivité &, du milieu
extérieur. La partie centrale est appelée le cceur (core,
en anglais) tandis que la partie située autour est appelée
la gaine (en anglais, cladding).

Figure 1.

Propagetio®’
un guide 48

Figure %
Coupe rars
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Rappelons que la permittivité absolue € et la permittivité relative €, d'un milieu
giélectrique sont liées par la relation € = & €, dans Taquelle g, (F/m) = 1,(36n - 10”

]a permittivité absolue de 1'air ou du vide.

D’ autre part, la racine carrée de la permittivité relative d'un milicu est son indice

de réfraction n . ,
n= \/E, (1)

Dans ce chapitre, nous utiliserons indifféremment I'un ou I'autre.

Rappelons aussi gue la longueur d'onde dans un diélectrique de permittivité €,
se calcule d'apres :

;‘=;=l;..}:ﬂ,?_=,”.. )
Jeo DoV
Ao = Ff avecc=3- 108 mis 3

est la longueur d’onde dans Iair ou le vide. Pour gqu'il n'y ait pas d’ ambiguité.
nous la noterons toujours Aq 3 nous réserverons la notation A a la longueur
d’onde dans un diélectrique autre que I’air.

Dans ce chapitre, nous étudierons la propagation a I'intérieur des guides d’ondes
diélectriques en utilisant soit le concept de rayons (§ 142, 144 et 14.5) soit le
concept & ondes (§ 14.3, 14.6 et 14.7). Nous verrons qu'il s’agit d'une propaga-
tion par modes, comme pour la propagation en guides d’ondes métalliques.

La fréquence de fonctionnement oplimale se situant dans le domaine des [ré-
quences optiques, on a donné aux réalisations technologiques de ces guides
diélectrigues, le nom de fibres optiques.

PROPAGATION EN GUIDES DIELECTRIQUES
A STRUCTURE PLANE

14.2

14.2.1 Réflexion sur une interface plane
entre deux diélectriques
Considérons deux milieux diélectriques de permittivités € et €, séparés par une

surface plane X (fig. 3). Soient 6 et 8, les angles que font les directions de pro-
pagation des ondes, dans chacun de ces milieux, par rapport a la norinale & ..

Nous résumons ci-aprds les résultats démontrés au paragraphe 11.4 « Réflexion
et transmission 2 I'interface de deux diélectriques » dans les deux cas fondamen-

taux de polarisation :

LES GUIDES D'ONDES DIELECTRIQUES

.
¢ Cas TE oll E est per iculai 7
as TE ol £ est perpendiculaire (et 71 parallele) au plan d'incidence

* Cas TM o [ iculaire (et [
4 1 H est perpendiculaire (et 7 paralléle) au plan dincidence

]_4(.‘ sever Tt ol eyt ’
coefficient de réflexion du champ I est donné¢ respectivement par :

= \.'/ E‘ Cf)s 9' ” \/“J £, cos Q\

R, g 2 2
F e dansle cas TR
\/E]L()S9|+\/ £,0050, cas TF 4)
/’/IF rcnsB - fe. cos
Ry= v AN dang | '™
; : ansle cas ' TM
JE Cos0, 4 F e o8 : (5)
vV E 0, \ £,0089, .
D apres Ia loi de Descartes :
VE SNy = e, sinh, (6)

n‘ 1 > €4, CCIi ‘ (.] q 1 0 LS l mites de varrtuy de 0 [N ﬂ sont
5 € 2 ‘Il 1" i ue que (‘) < 2 | i 1 b

l e ) 6 (_) ot ( e < )

donc: < ] < 1\ [ }< b S JC,I .

; F7

L'angle 0, est donné par : sSing,, = ‘
T/ 7
i ¥ |
. N 3 ’/? VAR
.SIOII(‘)'—:()v ]‘|'7R//.—\"‘ ! \"' s
vEL Py E (8)

¢ Siﬂ,:()”(‘rf)?:m;}.[\’! =4 letk, = 1.

La ﬁglll’t 1 montire S Vi | l S A} CHIang H Nty
. N l(,S varations (I(: R et K an (’ e 9
(o ( lliil 0 iv I ]1[ 1 l 1 vare entre () ct 15 N()"S
: ) l N R ne Vﬂl(‘” ‘JC Hl l‘ﬂ{“' !"“h"‘”f R/‘ =0 l‘(‘ S 'n “i‘l(‘n ¢
no v a T » 1 L s cudence

Brewsterienne corres iant 3 /
3rews correspondant =arclg, ‘g, 'e :
! V0= arcte v D autre part, pour I'angle

Figure 3.

Réfraction et réflexion
a I'interface de deux
milieux diélectriques.

Figure 4.
Variations de R | et R,
pour 0 <8, <0,
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il y a réflexion totale dans les deux polarisations.

Considérons (fig. 1) une couche de diélectrique de permittivité €, entourée par
deux autres couches de permittivité &, < €. Si @, = 0,;, nous pouvons donc
avoir propagatlon par réflexions successives a 1’interface entre les deux couches

superposés que I’on appelle modes hybrides et qui sont notés HE (pour
TE + TM si le mode TE est prépondérant) ou EH (pour TM + TE si le mode TM
est prépondérant).

Le nombre M de modes (TE ou TM) pouvant se propager dans un guide diélec-
trique 4 structure plane, dont la couche centrale a une épaisseur a, peut se cal-

culer par la formule :
a
M=2,[e, ~¢, ™ an
0

LES GUIDES D'ONDES DIELECTRIQUES

; ’ ~de di€lectrique. C’est le principe des guides d’ondes dlé'lectnques ‘ j ;

14.2.2 Les modes de propagation

Y st

La condition de propagation guidée 6, = 0, est nécessaire, mais elle n’est pas

14.3 PROPAGATION EN GUIDES DIELECTRIQUES

‘ suffisante. 1 : ‘
| 4 A STRUCTURE CYLINDRIQUE
A 7 8 | Ces guides diélectriques (fig. 2) sont constitués d’une partie centrale, de rayon a,
i : i appelée le ceeur dont la permittivité relative est €, et d’une enveloppe appelée la
. Figure 5. ¥ gaine dont la permittivit€ relative est €, . La propagation dans ces guides se fait
Plans : 0(:;6 nn?azi , o également par modes TE, TM, EH et HE ; elle sera étudié€e en détail au para- i
; aux diE:cﬁons” » 2 “ ] ,1 graphe 14.6 « Théorie électromagnétique des guides diélectriques ».
' ‘ de propagation
i i ABet CD. 1
| ' ] 14.3.1 Le mode fondamental :
. Le mode fondamental est le mode hybride HE;, dont la fréquence de coupure

, est théoriquement nulle. Les premiers modes d’ordre supérieur sont les modes
Considérons, en effet, deux directions de propagation paralléles (fig. 5) telles TEy,; et TMy, dont la fréquence de coupure est :

que AB et CD et deux plans d’onde = et 1, relatifs 3 ces deux'directions, qui - 2,405¢ 12)
sont confondus. Pour que les champs correspondant 2 ces plans d’onde s’addi- A 21ta \/———

tionnent et donnent donc lieu 4 propagation, il faut qu’ils soient déphasés de
2mn. Or, le déphasage df au parcou.rs PBCP’ est : ' . 01 ' TP 1
_ Pour que le mode fondamental se propage seul, il faut que f<f.", d'olt I'on tire :
i 8 . 2,405¢ .

* sigest donné : [ (13)
2ma /&~ €y,

ek

g e

4na
(p——(Zacose) —cos 0
My Ay 10

Soit ¢’ le déphasage dfi & chacune des réflexions en B et C. Ce déphasage dépend J "
de I'angle d’incidence 6, mais aussi du cas de polarisation étudié : cas TE * i fest donnée : a <____2’£5_c__ (14)

(TM) si E @) est perpendiculaire au plan de la ﬁgure ) 2nf\/€1, €y B

Le déphasage total est : @ + 2¢’. I doit étre égal 2 2mmn. 11 y a donc une suite de
valeurs de 0 possibles correspondant 4 la suite des valeurs de m : soient (8,, m,)

’g dans le cas TE et (8, m,) dans le cas TM. Comme certaines de ces valeurs sont - ol
! différentes alors que d’autres sont identiques, il en résulte que la propagation en p A _W "’\7'6—"— ’ 7ol (15)
guides diélectriques se fait par modes TE et TM séparés ou par modes TE et TM ' ¢ Ir e

1l est &galement possible de raisonner en longueurs d’ondes. La longueur d’onde
de coupure est :
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— 14.3.2 Choix d’une fréquence optimale
2na €y " o
Dot : ?Lgl = 3,405 \/( e, T “(16) Pour le mode fondamental. I"affaiblissement de propagation est donné par :
_ o (dB/m) = 91F (GHz) V/ £, 185 22
2na €, €3 o L
it A= /A avec A=—— | an
soit c 72,405 £, Or, alors que €, ne dépend pas de la fréquence, en revanche tg & en dépend. Par

A est la différence relative de permittivité entre le ceeur et la gaine.

: 01 go s 1o
Pour que le mode,fondamental se propage seul, il faut que A; > A", d’oix I'on
" tire : .

2na
« si g est donné : kl>m—5\/£ (18)
24050, /7
a<—— — . (19)
2n A
Remarque

La longueur d’onde A intervenant dans ces formules est celle dans /le diélecrrique
qui constitue le ceeur. Elle est reliée a la longueur d'onde Ay = c/f dans le vide

(ou l'air) par A = /‘Lo/ € Si ’on veut exprimer ces conditions par rapport a
Ao il faut donc écrire :

* si A est donnée :

2ra 20
lo>m‘/£h“8m ( )
2,405 l,! . 1 . Q@

ou iy s
n \/e,'- £,

N;>us voyons que ces conditions seront d’autant plus facile§ A tenir que la c!iffé—
refice de permittivité entre le cceur et la gaine sera plus petite ; d’od le choix de
permittivités trés voisines pour le ceeur et la gaine.

n ITE)
n, = 1,456 (silice) et ny = 1,450 (silicone)

2 2 - :
JJEn- € =V 14567~ 1450° =0,132

2405 1
= 2a S ¥ 57 Ap=384,

Le diametre du cceur doit donc étre inférieur 2 5.8 A,

Mais, pour que la propagation du fondamental s’cffec.tue’ en quasi-totalité h I'in-
térieur du coeur — avec le minimum de pertes — on a intérét & ce que l'e§ dimen-
sions du cceur soient aussi grandes que possible. C'est pourguol on ‘u.nhse. dans
la pratique, des ceeurs dont le diametre correspond 2 la limite supéricure auto-
risée soit, dans cet exemple, 5,8 Aq.

e e By e B 2 LA S T BT

conséquent, la propagation en guides diélectriques ne pourra étre envisagée que

dans la mesure ol le produit F tg 8 aura une valeur suffisamment faible.

* Aux fréquences radioélectriques, tg & reste A peu prés constant ou croit trés
légerement avec la fréquence. C’est ainsi que pour le polyéthylene a 10 GHz,
tg8=035-10" et €}, =2,25. Dans ces conditions :

=91-10-v225 -035-10-3 = 0,4 dB/m.

Une telle atténuation est prohibitive pour fes télécommunications (400 dB/km).

Il y aurait la solution d’opérer 2 des fréquences cent fois plus faibles
(100 MHz — @ = 4 dB/km) mais alors les dimensions du guide deviendraient

beaucoup trop grandes puisque nous avons vu qu’clles sont de quelques lon-
gueurs d’onde. .

Aux fréquences optiques, c’est-a-dirc A des fréquences de I’ordre de 300 THz
(1 THz = 10" Hz) ot la longueur d’onde est de I’ordre du micron, plusieuré’
matériaux ont la propriété remarquable de présenter, dans certaines gammes
de fréquences, des « fenétres » transparentes ol leurs pertes sont trés faibles.
Ainsi, 2 500 THz (A = 0.6 pm) la silice aun tg § = 15 - 10~ et g, = 2.25.

Nous avons alors : e =91 - 500 - 10* - 1.5 15- 107" = 0,01 dB/m.
Soit unc perte de 10 dB/km acceptable pour les télécommunications.

Avec des silices spéciales, des affaiblissements de 1 dB/km, et méme moins, ont
pu étre obtenus. C’est pourquoi les guides d’ondes diélectriques sont utilisés aux
fréquences optiques oll ils sont, en fait, connus sous le nom de fibres optiques.

14.4  Les FIBRES OPTIQUES

Iy a deux types de fibres ; o
* les fibres monomodes, dont le diamatre est de quelques longueurs d’onde,
¢ les fibres multimodes, dont le diametre est de plusieurs dizaines de A.

14.4.1 Les fibres monomodes

Les fibres monomodes ne propagent que le mode fondamental HE”: Ceci est
trés intéressant car, puisque 1'O.E.M. n'a qu'un seul mode de propagation, elle
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Figure 6. .
Propagation dans
une fibre monomode
4 saut d’indice.

n’a qu’une seule vitesse de phase et son parcours (fig. 6), par réflexions succes-

.-sives a I'intérieur du cceur de la fibre, est unique et bien défini : il n’y a donc pas

de distorsion de phase et les signaux sont transmis sans déformation.

Ces fibres conviennent donc trés bien pour la transmission de signaux analo-
giques ou de signaux numériques occupant une large bande de fréquences
(1 GHz) et sur de trés grandes distances (50 & 100 km) sans répéteur. Comme la
dimension du cceur est de 'ordre de quelques longueurs-d’onde dans le cceur
(c’est-a-dire de 4 2 8 um), ces fibres monomodes sont trés difficiles a réaliser et
le raccordement de deux trongons de fibres pose de délicats problémes de
connectique. Par exemple, si le rapport des surfaces en regard, aprés connexion,
est de 0,8, seule 80 % de la puissance sera transmise, ce qui correspond & une
perte de — 1 dB. '

C’est pourquoi, dans bien des applications od il est possible d’accepter une cer-

“taine distorsion des signaux transmis — notamment pour la transmission numé-

rique par impulsions, ol celles-ci sont régénérées A la réception — 1'on préfere
utiliser des fibres de plusieurs dizaines de microns, qui sont multimodes.

14.4.2 Les fibres multimodes

il

gaine (fig. 7b). Il en résulte que les parcours caractéristiques des divers modes

sont incurvés de telle sorte que :

« pour les modes dont le parcours est le plus long, les vitesses de phase’ augmen-
tent au fur et & mesure qu’ils pénetrent dans des zones dont I'indice diminue,

» -pour les modes dont le parcours est le plus court, les vitesses de phgsc sont
plus faibles puisqu’ils se situent dans des zones ou V'indice reste relativement
élevé. .

Ainsi, en déterminant convenablement la loi de variation de I’indice, il est pos-
sible d’obtenir des temps de parcours qui sont 2 peu prés les mémes pour les
divers modes, ce qui permet de limiter la distorsion de phase (également appelée
dispersion modale).

La variation de I’indice dans le cceur (fig. 8) peut &tre représentée par une loi du

Figure 8.

Profils d’indig

quelques vale
paramétre Q.

Les fibres multi- refz2 . 23
modes propagent n(r)=n, [1 ‘2A(;) ] od Osrs<a 23
‘donc  plusieurs ni—n
 Figure 7. modes qui ont des A=—1-—2 24
Prf‘flt’,agm“‘l _da“:;es vitesses de phase ™
l resa‘n;;lbt:; sa:t différentes et des A est la différence relative d’indice.
d’indice, g?;%o‘;z tglr f:f:ln:; r est la distance radiale comptée depuis 1'axe de la fibre.
b. fibre 2 ient . soti g
mcc. phase p.°"i le signal 5 B ©. est un parametre caractéristique du profil. . -
transmis. ) ] Pour o = o, n(r) = n,pourr<a etn(r)= n,pourr =a. C’est le cas l.imllC de la
Cet inconvénient - fibre a saut d’indice. Pour a = 2, le profil d’indice suit une loi parabolique ; c’est

i
[
i
i
|

N

est particulierement
sensible dans les fibres multimodes 4 saut d’indice (fig. 7a) dans lesquelles les
temps.de parcours sont directement proportionnels aux longueurs des trajets
puisque la propagation s’effectue dans un milieu 2 indice constant.

Cet inconvénient peut étre limité dans les fibres multimodes 2 gradient d’indice
ol I'indice du cceur diminue progressivement depuis 1’axe de la fibre od il a une
valeur n; jusqu’a la périphérie du cceur od il a une valeur n, égale 2 celle de la

S

cette loi qui permet de limiter le mieux la distorsion de phase.

Le nombre de modes M transportés par une fibre multimodes se calcule 2 partir
du carré du parametre

) (25)

appelé la « fréquence normalisée » de la fibre ;

e W Mﬁktﬂlmﬁ-..s&#&h PN RN S ek



b M=— ' - (26)

. pbur une fibre A gradient d’indice et profil parabolique :

e, 2
s : =Y : C@n

4
>- ;pom' une fibre 2 gradient d'indice et profil de parametre 0. quelconque ..
o V2 : ,
M=——"—>- 28)
- a+2 2 : (

Les fibres multimodes 2 saut d’indice ne sont utilisées que pour des liaisons a
‘courte distance (de I’ordre du km) ; elles ont des diametres de ceeur de I'ordre de
100 a 200 pm. Les fibres multimodes & gradient d’indice sont utilisées dans les
-3 ‘liaisons terrestres 2 large bande passante (100 MHz) et sur des distances d’une
- dizaine de kilometres sans répéteur. Le diametre de leur cceur est de I'ordre de
Box i< 50 pm et celui de leur gaine de 125 pm.
P T

i‘--s CARACTERISTIQUES DES FIBRES OPTIQUES

14.5.1 L'ouverture numérique

1 y a une relation entre I'angle de réflexion 2 I'interface entre les deslx.diélcc-
triques, et I'angle d’incidence de I'onde produite par le dispositif d’émission, sur
1a face d’entrée du guide d’ondes diélectrique. Traitons le cas (fig. 9) d’un goide
@iélqctrique dont le ceur et la gaine sont respectivement caractérisés par des

indices ny=,/€,, et ny=,/ 52; et dont le face d’entrée se trouve plongée

dans un milieu extérieur d’indice 7,.

‘ n, sin @ =n, sin 6’
Lof de DescartesenN: - mysin@=nysing’
“ing e tridtigle MON : 0 +0=m/2

" *EnN:n sihtpm':nz.

L'intégrale / est facile a calculer :

Les GUIDES D'ONDES DIELECTRIQUES

Pour qu’il y ait réflexion totale en N, il faut que ¢ soit supérieur ou égal a I’angle
limite ¢,;-tel que = arcsin (n,/n,). Nous avons donc ¢ > ¢,, = 6" < 6, et

- 8 < 08, 'y a-donc un angle d"incidence maximal des ondes, 8,,, qui définit en

M un cone 2 P'intérieur dugquel doivent s trouver les rayons incidents si I’on
veut que la réflexion totale se produise en N.

Par analogie avec les instruments d’optique, on définit un paramgtre, appelé

ouverture numérigue de la fibre (iumerical aperture, en anglais) et noté N.A,,

qui est 1ié 2 0,,par : Lo SR o
NA.=n 00, ) 29)

d’ol : = arcsin N—n—é 30)

O
- S ° €

Calculons ce paramétre :

« En M : n,sin By, = n, sin 0}, = n, cos @,,.

. (2]l -
D’ob : - . N:A.=n| 1 -(n—‘} =/ n%— n%,, S R & ) |

* Si:n, =ny—>n =n,+ An, avec An petit.

* Donc: NA.=\/2n; An 32

Pour une fibre i gradient d’indice la formule de I’ouverture numérique est la
méme que (31) ou (32) si I'on remplace n, par I'indice n_ selon I'axe du cceur de
la fibre et An = n, —n, par n.—n,. ’

Rendement énergétique du couplage émetteur-fibre T

La connaissance de 1’ouverture numérique d’une fibre et du diégfa-inme de
rayonnement-de la source émettrice est essentielle pour déterminer lé rendement
énergétique du couplage émetteur-fibre. . = . -, Co.

Soit : P,(8)=Pycos™ B (m21) 33

le diagramme de rayonnement en puissance de la source émettrice dans un plan
passant par la direction de rayonnement maximal 8 = 0°. Pour simplifier, nous
supposons que ce diagramme est & symétrie de révolution autour-de cette direc-
tion de rayonnement maximal. : . '

Dans ces conditions, la puissance P, rayonnée dans Pespace a 1'intérieur d’un
cone de demi-angle au sommet 6, est donnée par :

C 9 o
f’e(eo)=2n";0P,,sm(-)d9=21cP0‘Locos'"0smet':le

€05 8, . 1 ka),Sm+'é .
=~ ( 0 cos™ @ d(cos @) = R
: m+ 1
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*

1-cos™*1g,
D’oi : P, (8))=2nFy pre

La puissance. totale rayonnée par la source émettrice est obtenue en prenant
90 = TE/ 2:

T 2n
P, (5)=—m+ - Py Gy
d’ol : P, 0y =P, (g)(l —cos™+1 90] (36)

Si 0, est I’angle maximal d’admission des ondes par la fibre optique, le rende-
ment énergétique du couplage de la source émettrice  la fibre est donc :

1-cos™*18,, 37

. Une autre cause de pertes est & prendre en compte pour le calcul du couplage

émetteur-fibre : I'indice n, du milieu od est émise la lumiere est différent de I'in- ~ -
dice n; de la fibre ; souvent ce milieu est de I'air et n, = 1. 1l en résulte, en pre- 3§

midre approximatior, un coefficient de réflexion dont le module est donné par :
ny—n, .

R= nl’ + ne (38)
- ~.v . Le pourcentage de puissance transmise dans la fibre est donc donné par :
: ny—n,\2 ' :
1—R2=1—( ! "] (39)
nl + ne

j.,a perte correspondante est appelée « perte de Fresnel » ; elle est, en général,
trés faible devant la perte de couplage.

el .

14.5.2 La bande paSsante

Dans une fibre optique utilisée pour les télécommunications, les informations
sont transmises sous forme de signaux numériques c’est-2-dire d’impulsions
séparées par des zéros. Aprés transmission, il faut que ces impulsions puissent
&tre clairement reconnues, afin de reconstituer I’information avec un minimum
d’altérations. Si les impulsions transmises sont déformées et élargies en cours de
propagation, elles peuvent se chevaucher 2 I'arrivée et il devient difficile, voire
impossible de les séparer et donc de reconstituer le signal transmis.

Pour déterminer la bande passante d’une fibre, nous allons donc calculer I’élar-

gissement, en cours de propagation, d’une impulsion dont la largeur 2 1’émission
serait nulle. Si I’élargissement est AT, le nombre d’impulsions transmissibles par
seconde et 1/AT (bit/s) et la bande passante est 1 /AT (H2).

Ce phénomeéne provient de ce que, dans une fibre multimodes (fig. 7),il y a plu-
sieurs chemins possibles pour aller d’un point de I’axe de la fibre & un autre. En

34
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effet, les premiers modes se propagent quasiment en ligne droite tandis que les .
modes d’ordre supérieur se propagent avec un grand nombre de réflexions
totales & I’interface des deux diélectriques.

a) Prenons d’abord I'exemple d’une fibre a saut d'indice

Pour aller de M a P (fig. 9) :
» le trajet minimal est MP = L,
« le trajet maximal est MNN'P = 2NN = L/sin ¢,

La différence des trajets est : AL = L/sin @, —
La différence des temps de parcours est : AT =n, / c (L/ sing,, - L)

I AT—ﬂ ﬂ_l L-.n_l( ).L. (40)
d.ou. o ny _"2 nl_n'ZC

Cette formule permet de calculer 1’élargissement AT d’une impulsion pour un
parcours L dans la fibre.

Si n; et n, sont voisins, la formule approchée est :

AT:An% avec An=n,-n, (41)

Lélargissement d’une impulsion se propageant sur une fibre dépend donc de la N
longueur de la fibre et de la différence relative des ses indices. Le débit numé- ‘
rique maximal d’une fibre sera 1 / AT (bit/s) et sa bande passante maximale

1/AT (hertz)

n; = 1,456 (silice) et ny = 1,410 (silicone).

. PourL =1lkm—>AT=0046-1/3-10°)=015-10"165~1.
* Le débit numérique maximal est : 6,666 Mbit/s.
* La bande passante maximale est : 6,666 MHz

b) Voyons maintenant le cas d’une fibre a gradient d'indice

Soit n, I'indice de I'axe du ceeur et An=n, - n,.

Lélargissement d’impulsion dépend beaucoup du profil d’indice adopté, c’est-a-
dire de la valeur dé I'exposant ¢ de la loi (23) de variation de cet indice ; d’aprés
[63}:

(An) L @2)

Le facteur p(ar) est minimal pour un profil quasi parabolique. Plus précisément,
Pon a p(ar) = 0,125 pour & =2 (1 - An/n,).

L’élargissement d’impulsion d’une fibre A gradient d’indice optimisé est donc :




L 43)

‘par rapport au cas de la fibre 2 saut d’indice, AT est multiplié par un facteur
;M/ 8n, ; il en résulte une bande passante multipliée par 8n,/An. Ainsi, avec I'in-
dice ne = 1,456 et le An = 0,046 de ’exemple précédent du a), nous avons
“an c/ An = 253 et le débit numérique passerait donc & 1 688 Mbit/s pour 1 km.

o
[En pratique, il est trés difficile d’obtenir exactement cette valeur optimale de o
¢t p(o) varie trés rapidement en fonction de o. C’est ainsi que :

+ pour & = 2 (profil parabolique) - p(@) =0.5.

"y pour &= 2 (1 + An/no) - plo) = 1.

L e

" Une, valeur assez réaliste de AT lorsque 1'on n’a pas pris toutes les précautions
'wghnologiques coliteuses pour optimiser le gradient d’indice est :

'L

@9

ne. c
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' uions traiter le cas du guide diélectrique 2 saut d’indice. Le manque de
.oblige 2 ne pas donner le détail de certaines démonstrations et A ne
tous les commentaires utiles. Au lecteur désireux d’approfondir cette

qmﬁoﬁ. nous recommandons la lecture de Marcuse {65, p. 289-305].

Le début de la mise en équations est
identique 2 celle qui a été faite au
paragraphe 13.5.1 pour les guides
d'ondes circulaires. Nous recher-
chons donc des solutions de la forme

vp. @) =Fp)e ™ @5

satisfaisant :
« d’une part I’équation différentielle

2
F F 2
9 +l.§_+(k3_L)F=0 (46)

ap> P 0P p’

fﬁ.%1 Mise en équations

‘ uht., :ia?:.y4‘

B=olep+y’ @n

————~ LES GUIDES D’ONDES DIELECTRIQUES |}

soit (si y=jP): k=42 - p? (48)
. d’au;re part les conditions aux lilhiles suivantes :
1) F(p) fini pour p =0 et F(p) > 0 quand p Seo
2) Continuité des composantes lan i .
: § santes langenticlles des champs 2 ta surfac é
ation des doux didlectriques g es des champs a la surface de sépa-
D7 ‘. M A M
aprés [65, p. 292], les solutions qu'il convient de choisir sont les suivantes :

. Pl)ur p< a F‘(p) est une fonctio I S8 NCMm S o i d
. ¢ ton de Bess cl dC 5 1er ‘or T
, : [ 1€1e Cf pe(.e ¢ ordre n et

u? = kiz - [32 ’ (49)

ot kl=ofe n (50)
Les composantes longitudinales des champs sont donc : '

E.=AJ(up)e "® - (51)

) H,=BJ(up)e” jne (52)

es composantes transversales £ o' E . H o H ¢ 5€ calculent d’apres les rela-

tions (23) 2 (26) du chapitre 13 « Etude. générale de la propagation ». ;

* Pour p > a, F(p) est une fonction d 4 ;

’ , s e Bessel & i Spe
d’ordre n et d’argument wp avec ; srel modiiée de premitre ebpeCCI
2_p2_ ;2
N u2 =B - ky (53)
: ki=w’e,p ; ) (54
Les composantes longitudinales des champs sont donc :

E,=CK, (wp)e~ ing (55)
H.=DK (wp)e "7 (56-)

Quant aux composanté§ transversale ‘
; s sversales, elles se calculent touj '
relations (23) et (26) du chapitre 13. nt towjours dapres fes

PE:r détterm’mer completement les champs, nous devons trouver A, B, C, D ainsi
u -‘ i X X . .- Al * e
q et w c’est-a-dire B. De plus, notons que B doit se trouver dans I'intervalle :

kySB<k, (57

t&: détermination de ce’s cing inconnites s'effectue en écrivant que pour p = a,
s composantes tangentielles des ' iver i
gentielles des champs E ,, £ o, H , et H , doivent &tre conti-

nues, ‘ce qui fm{mit fiéja 4 équ.alions dont le déterminant doit étre nul d’od une
cinquiéme relation dite « équation caractéristique ou de dispersion » :

Jywa) K, (wa)

ud, (a) " wk,(wa)

Klaww K, ora)
wl(ua)  wk, (wa)

I 52

o
vv'uz 2 (58)

. u lieu d'utiliser les foncti I SPEC ,
1. A d utilis s fonctions de Bessel modifiées de 181 espeé (X
: o m £ premierc espece K, (x). certains auteurs
[di]prefclcnl utitiser les fonctions de Hankel de [)l‘l.‘l‘l‘iff!‘f.‘ cspece ”(H (ir)”qui leur sont relifes
no . ¥ )

.
k=i e HM G
L) n (H 59
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Nous n’allons pas entreprendre la résolution fastidieuse, et d’ailleurs pas tres
heuristique, de ce systtme d’équations. Ce qui va nous intéresser maintenant,
¢’est la détermination des modes de propagation possibles, de leur fréquence de
coupure et du mode fondamental.

14.6.2 Modes de propagation

» Lorsque n = 0, I’équation (58) a deux solutions :
— I'annulation du premier crochet nous donne :
1 .Jl(ua)+l_K1(wa)_
u Jywa) w Kywa)

(60)

On en déduit que A = C =0, soit E, = 0. La propagation se fait donc selon des
modes du type TE ;

I’annulation du second crochet nous donne :
k_%.Jl(ua)*_k_%’K](wa)_
u Joua) w Kywa) B

(61)

On en déduit que B = D = 0, soit H, = 0. La propagation se fait donc selon des
modes du type TM.

Lorsque n # 0, I'équation (58) ne peut étre séparée en deux. Physiquement
ceci comrespond au fait que les modes qui se propagent ont des composantes
longitudinales E, et H, différentes de zéro. De tels modes sont appelés des
modes hybrides et notés EH ou HE selon que la composante prépondérante est
E, ouH,

14.6.3 Fréquences de coupure

Nous avons vu que la variation des champs en fonction de p & 'intérieur de la
gaine (p > a) est régie par une fonction de Bessel modifiée K, (wp) qui a une
décroissance du type exponentiel. Dans le cas od w est grand, les champs dimi-
nuent trés vite et la quasi-totalité de 1’énergie est concentrée & I'intérieur du
ceeur. Mais, si w n’est pas grand, les champs dans la gaine pénétrent d’autant
plus loin que w est petit. A la limite (w — 0), il n’y a plus de diminution des
champs dans la gaine, I’onde qui se propage a la forme d’une onde plane et elle
n’est plus guidée a I'intérieur du ceeur.

La condition w? = |32 - k22 =0, qui conduit 2 une telle propagation, est appelée
une condition de coupure. Elle va nous permettre de calculer la fréquence de

s - 2_np2 . P
coupure d’aprés u =1/ k{—B° qui peut s’écrire dans ce cas :

— 2 2
ue=\/kt -1 =\/°’3£1“‘®Z€zu =2nf, /€, ~e)Ht (62)

uC
————— (63)
Drob: I 2 /(€

La détermination des valeurs de u correspondant 2 la coupure est effectuée dans

[65, p. 297-301]. Elle donne les résultats suivants :

« les modes TE,,, ou TM,,, (n = 0) sont obtenus pour les valeurs u,a qui sont
racines de J,(ua) = 0;

« les modes EH,,, (Vv n # 0) sont obtenus pour les racines u,,a de : J, (ua) = 0
avecuaz0;

+ les modes HE, (V n#0et 1) sont obtenus pour les racines u,a de :
((e/€p) + 11, 1(ua) = [(ua/m) = 1) Jy(ua) ;

+ les modes HE,,,, (n = 1) sont obtenus pour les racines u,,a de : J;(ua) =0.

Le tableau ci-dessous donne les valeurs de u,a pour les trois premiéres racines
de quelques-uns de ces modes. Pour les modes HE,,,, (avec n # 0 et 1) elles cor-
respondent au cas ol €/, = 1,1.

1 2 £ Modes
0 2,405 5,520 8,654 TE, TM
1 0,000 3,832 7,016 HE
1 3,832 7,016 10,173 EH
2 2,445 5,538 8,665 HE .
2 5,136 3.417 11,620 EH

14.6.4 Mode fondamental

Parmi tous ces modes, le seul pour lequel u,, = 0, soit f, = 0, est le mode HE,,
qui est donc le mode fondamental des guides d’ondes circulaires. Les premiers
modes d’ ordre supérieur sont TEg,; et TMg,; dont la fréquence de coupure corres-
pond & la premire racine de J(ua) = 0, obtenue pour u;a = 2,405. Pour qu'ils
ne se propagent pas, il faut que ua < 2,405, soit :

2naf,[(€,~€,) b <2405

(64)
2,405
Si § - B (65)
i a est donné f Py
2,405
Sifest donnée : a< (66)

2nf\/ (€, - €)1
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' : bre de quatre :

B causes des pertes sont au nom! . o

o ‘h(’absorption dans les atomes du diélectrique, les plus génantes é;ant
"'ll'i' dués a I'ion OH ~ qui présente des raies d’absorptnor} 20,875 ¢
0950 m ;. . . 4.

+ };m;r diffusion, dues aux inhomogénéités du diélectrique (~ 1 / A

e e a des dimensions radiales limitées et est

es par rayonnement car la gaine
¥ entotirée par une enveloppe dissipative ; - -
f tpertes : couplage de modes, dues aux défauts mécaniques et aux courbures.
e :211 ;espenes Aépendent de I"ordre du mode considéré. Soient 0, et 0, les
. fe'ﬁ‘&é‘pbr‘tes dans le ceeur et la gaine ; le coefficient de pertes global o,
’hh‘m%de d’ordre nm sera :

2)
o, P+, PR 7

ge {66] a montré que :
PN £ 2 2
| T 0 PR A L .
2 A AR AR O R .
V2= (u? + wh) (69)
2 1
Lowtenh) 2 70)
a=cx]+(a2—u,)’v2(w +n’) (
' \'SFEAill'Sné' que loin de la coupure, Marcuse a trouvé :
- Y ‘, i
L T P’g’)—&"jr‘(l_z\} ' an
P\ V 14

est la m* racine de J,(ua) = 0.

{ \;"t‘;;le ést enfin obtenue en sommant les pertes pour chaque mode avec

de pondération égal & son importance relative.

ara

‘u:‘ruélle (1996), les grands constructeurs mon@iaux annongeng z(jjeq
libontoire inférieures 2 0,5 dB/km. Cela conduit, §ur le terrain, & e’s
frieures A ’1 dB/km. Notons qu’étant donné Ia faible pande de fré-
lpoﬁeuse occupée par la modulation, ces pertes sont indépendantes
ce du signal transmis.

14.7.2 Dispersion — Bande passante

m
o

Bk,

SR

A r—2r
Les signaux numériques qui se propagent sur une fibre ont un certain spectre de
fréquences. Il est donc trés important de connaitre 1a loi de variation du parametre
de phase B avec la fréquence. Au lieu de tracer le graphique B(f), dont les échelles
ne sont pas commodes, on préfere représenter (fig. 11) B/k, - dont I'intervalle de
variation est compris entre | et ”l./"z — en fonction de V :21:((1/}\_)
variable proportionnelle 4 f.

I
V Eir €y

Il est souvent plus instructif de tracer le diagramme o - B car:
* la pente de 0Q représente la vitesse de phase Vo= /B ;

* la pentc de la tangente en ) représente la vitesse dc groupe v, = do/dp.

La figure 12 présente ce diagramme pour le mode HE,,. La courbe a un point
d’inflexion au voisinage duquel v, Teste & peu prés constante, d'o I'intérét

d’utiliser Ja bande de fréquences correspondante. Les asymptotes a la courbe
donnent les v extrémes. )

M
o A : G

. Vo2

LES GUILES D ONDLS LIl Civnguis

Figure 11.
Courbes de dispersion.

Figure 12,
Diagramme o ~ B.
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-14.7.1 L'atténuation

",,.-;._,J coaRiaa ©
| | es causes des pertes sont au nombre de quatre :

v pertes par absorption dans les atomes du diélectrique, les plus génantes ¢tant
celles dues 2 I’ion OH ™ qui présente des raics d absorption a 0.875 ct

- 0,950 pm;
. pe‘rtes’par diffusion, dues aux inhomogénéités du diélectrique (1, Y.

« pertes par rayonnement car la gaine a des dimensions radiales Jimitées et est
entourée par une enveloppe dissipative ,
« pertes par couplage de modes, dues aux défauts mécaniques ctaux courbures.

- Ceci étant, les pertes dépendent de I'ordre du mode considéré. Soient oy ¢t 0y les
i constantes de pertes dans le coeur et la gainc ; le cocfficient de pertes global @,
g pour un mode d’ordre nm sera :

(H (2)
oy Pmn + ("2 Inm

(67)

Lom = P,

P,S,‘,} Qt'P-,f,z,,) sont respectivement les puissances dans le ceeur et la gaine 1 P est la
- puissance totale transportée par cc mode.

. Glpge [66] a montré que

y : . P-'sl"ﬂ) | ,,’115') | ‘]I;l () ‘ w? (68)
. 3 P, B '-l’, T J, >+ Ly ) v ?
avec : V= (142 + wl) (69)
R 112 5 5. - 1
dod:(n=1) (x=0t1+((12—0t1)-i;2 (we+n®) 2 (70)
Sigﬁﬁlons que loin de la coupure, Marcuse a trouve :
N | Pr(lzm) ”m {I\]4Il 2\ 7”
- =i - (
polv )

od zima est la m€ racine de J,(ua) = 0.

b ‘ pAE
L perte totale est enfin obtenue en sommant les pertes pour chaque mode avee
- un facteur de pondération égal a son importance telative.

L e 7

_xﬁ'heure actuelle (1996), lcs grands constructeurs mondiaux annoncent des
;pefes, en laboratoire, inférieures 2 0,5 dB/km. Cela conduit, sur le terrain. a des
't inférieures 2 1 dB/km. Notons qu'étant donn¢ la fuible bande de fré:

o

P

¢ uimes de.Ja porteuse occupée par la modulation, ces pertes sont indcépendantes
de 1a fréquence du signal transmis.
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Nous avons déja indiqué paragraphe 14.5.2 que la bande passante d’une fibre
g’exprime en Hertz par le méme nombre que l'inverse de I’élargissement d’im-
pulsion 1 / AT. Pour une longueur L de fibre :

AT= L (72)

Pour les fibres monomodes, 1’élargissement d’impulsion ne peut pas provenir de
I’existence de plusieurs modes ayant des trajets et donc des temps de parcours
différents. La seule cause d’élargissement est la dispersion chromatique qui est
liée aux matériaux constituant le ceeur de la fibre :

L AL _,d%n
= — 7\.2 —_—

© AT
c L dpd

(73

AL/ est a largeur de bande relative du signal ; A¥d*n / d\2) est la dispersion du
diélectrique.

Avec les silices spéciales actuellement utilisées dans les fibres 2 faibles pertes,
on obtient des AT/L = 1 ns/km pour AA/A =1 % a A = 0,82 pum, ce qui corres-
pond 2 une bande passante de 1 GHz.

Pour les fibres multimodes, 1a dispersion chromatique est inférieure d’un facteur
10 2 la dispersion modale. L’élargissement d’impulsion provenant de cette der-
niere a été calculé directement par une méthode de rayons au paragraphe 14.5.2.

EXERCICES “%7°7

& EXERCICE 14.1

(Paragraphe 14.2 — Propagation en guide
diélectrique & structure plane}

Calculer le nombre de modes TE ou TM qui
peuvent se propager dans un guide 2 structure
plane d’épaisseur a = 50 |.um ol se propage une
onde dont la longueur d’onde dans 1'air ou le
videest: Ag=1pum;n; =15etn;= 1,4.

1) Faire ce calcul 2 partir de la formule (10) en
écrivant que @ + 2¢° = 2mn et en se plagant
danslecasoli ©6=6,;.

2) Retrouver le résultat en appliguant la for-
mule (11).

& EXERCICE 14.2

(Paragraphe 14.3 — Propagation en guides
diélecrriques a structure cylindrique)

Etant donné un guide diélectrique pour lequel
€y, = 2,25 et &,, = 2, trouver la dimension
maximale du cceur, ex primée en longueurs
d’onde, pour que seul le mode fondamental
puisse se propager. Calculer cette dimension
pour =230 - 10'? Hz.

& EXERCICE 14.3

(Paragraphe 14.4 — Les fibres optiques)

Une fibre multimodes @ un cceur de diamétre
50 pm. L’indice du ccewr est ny = 1,45 ; celui
de la gaine ny = 1,4.

1) Calculer le nombre de modes qui peuyey
propager 4 Ag = 1,3 pm dans une fibre 3
d’indice et dans une fibre & gradient ¢'iy
dice avec un profil d’indice parabolique

2) En déduire le nombre de modes 3 )‘0
0,83 um.

& EXERCICE 14.4

(Paragraphe 14.5.1 — L’ouverture numérique)

1) Une fibre optique a un cceur d’indice n;y =1
et une gaine d’indice n, = 1,4. Quelle &
‘son ouverture numérique ?

En déduire I’ angle maximal d’admission
ondes si le milien entre la source et la fi
est de I'air.

2) La source émettrice est une diode €lectro
minescente (DEL) dont le diagramme
rayonnement en puissance est de la fod
P(0) = Py cos? . Calculer en dB la pel
couplage émetteur-fibre.

3) Calculer aussi en dB la perte de Fresnel.’

& EXERCICE 14.5

(Paragraphe 14.5.2 - La bande passa™®”’

1) Calculer le débit numérique maXim‘f!
bande passante maximale, sur un® 4
de 1 km, d’une fibre multimodes &
dice dont les indices du coeur et d¢
sont: ny = 1,5etn, =14




P

'MICRO-ONDES ——-— = — ="~

i smes questions pour une fibre optique 2
Lradient: d’indice optimisé pour laquelle
2 15etny =14,

i EXERCICE 14.6
(Faragraphe 14.5.2 — La bande passante)

./l est 1a condition pour que la bande pas-
b, d’une fibre 2 gradient d'indice optimisé
. 1.000 fois plus grande que celle d'une
e satt d’indice ?

‘licatiéﬁa'u cas ot ny =n,=15.En déduire

(Paragraphe 14.7.2 - Dispersion -
Bande passante)

Une diode laser émet a une longueur d’onde

Ay = 1,3 um avec une largeur spectrale AL =

5. 10~ % m. La fibre optique dopée qui est uti-

lisée présente une dispersion chromatique

n/dAr=05-10"m"2

1) Calculer 1'élargissement d’impulsion pour
une propagation monomode sur une lon-
gueur de fibre L=1 km.

2) En déduire ¢ débit numérique maximal et la
bande passante maximale.

(]

Chapitre 15

) Les cavités
électromagnétiques

15.1

Une caviié élec Sti

i par dos mmeagnenque est un volume vide ou rempli de diélectrique

gt ique (\imcr;s de type €lectrique (interface avec un conducteur) ou de ty ’
ace avec un dié¢lectrique i haute permittivité). Dans le premiii

cas, il s'agit d’une cavité métalli
as ; cavité métallique e J '
diglestrique, alliq t dans le second cas d'un résonateur

INTRODUCTION

Les cavités pe inci i

s en pra[[:qEZczlt],e:n p:mcnpg, avoir ('les formcs géométriques quelconques

s en Cav;(ég .n ;{1“@6 forme cylmd‘rlql‘lc a section rectangulaire ou cir-

wuides dondos rec[’;‘m] l’d. iques |')cuvc.‘m ainsi étre obtenues en fermant des

hculanes t Fave gulaires ou cn‘.cu]mres par des plaques métalliques perpen-
gitudinal du guide.

Si, par un mo -opri

Ch,a lr;p é|ec(m);:; 1npé[:| oprié (une a‘nEcnn'c_ du type électrique ou magnétique), un

D e ﬁ ‘ ique est excité a 'intérieur d'une cavité, il peut s’y pro-

e os o asi\ ationnaires Iorsgue les conditions de résonance existent. La
gasine alors une certaine quantité d'énergie ¢lectromagnétique.

L’étude des condit 8

e pms re‘;ﬂ:im(.)ns de résonance de la cavité (§ 15.2) per}ﬁét de définir les

N()ll;éludi‘;n;nq nsi que les longueurs et les fréquences propres d'une cavité

cavitlég et de 1 § ces parametres caractéristiques pour les principaux types dc;
s et de resonateurs diélectriques (§ 15.3). pe

Lorsque la cavité g deg per
o Cguph;ge; " a de k‘PEI‘(t‘S - dans ses parois, dans le diélectrique, par le ou -
, § ave les circuits exiérieurs - il est possible, comme dans un circuit
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Figure 1.

Schéma d’une cavité
découpée dans

un guide d’ondes
cylindnque.

(Figure extraite de
[68]. p. 31)

résonnant classique, de définir des coefficients de surtension dont nous donne
rons les expressions (§ 15.4).

La modélisation d une cavité par un circuit résonnant série ou parallele permet
d’en calculer I'impédance d’entrée dans un plan de référence sur la voie de cou-
plage de la cavité avec Uextérieur (§ 15.5). Cette étude est trés importante car
elle établif les conditions d’éguivalence entre le circuit résonnant & constantes
réparties qu’est une cavité et les circuits résonnants a constantes localisées (R, L.
C) classiguement utilisés aux fréquences inférieures.

Lorsque la cavité est couplée par un seul accés (§ 15.6) elle fonctionne en
absorption ou en réflexion (voire en émission dans les dispositits radiomé-
triques) tandis que si elle est couplée par deux acces (§ 15.7) elle fonctionne en
transmission. Dans le premier cas, nous établirons les expressions de la puis-
sance absorbée ou réfléchie et dans le second cas, celles des puissances trans-
mise et réfléchie. Dans chacun de ces cas, nous analyserons le fonctionnement
de la cavité dans et hors le domaine de résonance.

L'importance des cavités va bien au-dela de leur utilisation en tant qu'élément
résonnant ou en tant que fréquencemetre dans les circuits hyperfréquences. Elles
sont, en effet, utilisées pour la détermination de la permittivité complexe de gaz
ou d’échantillons de matériaux de petites dimensions. En ondes millimétrigues.
on utilise des cavités ouvertes analogues aux résonateurs employés en optique
dans les interférométres de Fabry-Perot (§ 15.8). Notons enfin 1'utilisation des
cavités métalliques et des résonateurs diélectriques pour fixer la fréquence de
résonance des oscillateurs a tubes (tels que le klystron) ou a V'état solide (tels
que les transistors & effet de champ & 1" Arséniure de Gallium).

15.2 ETUDE DES CONDITIONS DE RESONANCE
D'UNE CAVITE

15.2.1 Modes de résonance propres d'une cavite

Considérons un guide d’ondes cylindrique supposé sans perte d axe Oz dont la

section droite a une forme quelconqgue (fig. 1). Soit une onde TE ou TM qui se

o — - LES CAVITES ELECTROMAGNETIQUES

propage dans ce guide vers les z > 0 & unc fréquence f. Ses champs dépendent de
- par I"intermédiaire d un facteur de propagation € = B2 si nous plagons, en une
section transversale du guide. une plaque de court-circuit, il y a propagation vers
les z < 0 d’une onde réfiéchie dont les champs dépendent de  par le facteur elfs

En vertu des conditions aux limites £, = OetH, = 0. le coefficient de réflexion
sur la plaque mélallique est égal & :
+ 1, pour les composantes longitudinale de E et transversale de H,

1. pour les composantes transversale de E et longitudinale de H.

Par conséquent, les champs résultant de la superposition des ondes incidente et

réfléchie seront affectés

« d’un facteur e ~ % + e B = 2 cos Bz pour les composantes E. et Hy correspon-
danta R =+ 1.

« d"un facteur e ~ B¢ — e 3B = _ 25 gin Bz pour les composantes H_ et Ey corres-
pondantd R =~ 1.

Si nous désirons placer une autre plaque de court-circuit en une autre section
transversale, de facon & avoir des réflexions successives sur les deux plaques, il
faudra que les conditions aux limites £, = 0 et H, =0y soient satisfaites. Ces
conditions ne concernent que Ep et H. qui varient en sin Bz. Comme deux
minima nuls de sin Bz correspondent a Bz = pr, il faudra donc que

1)

2

Les modes de résonance possibles de la cavité sont appelés modes propres et
notés TE,,,,, et TM,,,,,p- Les indices m et n dépendent de I'ordre du mode TE ou
TM considéré. Ce sont deux entiers positifs ou nuls, mais ils ne peuvent étre
nuls simultanément. En ce qui concerne p. la démonstration ci-dessus — qui

conduit A des valeurs de p strictement positives — doit étre complétée.
4 .
En effet, dans le cas de modes TM & la coupure, le champ E est uniquement

longitudinal alors que le champ H est transversal : les conditions aux limites sur
des plaques métalliques transversales sont donc satisfaites quelle que soit la dis-
tance séparant ces deux plaques. Ces modes sont notés TM,,,,, puisque p n’inter-
vient dans aucune condition.

Nous trouverons donc, dans les cavités, les modes TE suivants ©
TE g, aTE,,,» TE}p aTE, ) oo TE),p2 TE np

TEqy,, & TE,,, TE (i aTE), - TE,1p aTE,,,,

avecp=1,2.3...

et les mémes modes TM. mais avec p pouvant étre nul.

Notons que. pour les cavités parallélépipédiques, il est exclu, en mode TM,
d’avoir m ou n nul.
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15.2.2 Longueurs et fréquences de resonance
propres d’une cavité - - :

# Si la fréquence f, c'esr-d-r-iire lg, est imposée, la dista_ncke et}trc les deux
plaques de court-circuit (hormis le cas des modes TM,,,,,,) doit €tre :

=P |
2 o @
Nous savons qu’a une fréquence donnée, la longueur d onde guidée dépend par
l’mtcrmédmre de 1a longueur d’onde de coupure, de I'ordre (m, n) du mode
TE,,, 04 TM,,,,, qui se propage.

il é;]. résulte que les longueurs possibles de la cavité sont ;-

T N

Sam ke
njy Q.donc une suite discréte de longueurs £, mnp possibles de la cavité correspon-
d’une part 2 la suite des modes TE,,, et TM,,,,, d"autre part, pour chacun

i, la suite des nombres entiers p. On dit que la cavité oscille en mode

1
2 ®)

ouT™,,,,
g I;ﬂ ia longueur £dela cavrté est imposée, la condmon alors sur A, c’est-
3 l-dm: sur la longueur d’onde de fonctionnement, d’apres : .

A, S ‘ 6
p
SR R
fo= —| +|—| , nousavons:
.y ,l AC mn A’g
. |
12 L (2)]2 7
xm"f[ x_) +(2€) %)
C/mn
2 ‘ M
‘ 1 p\h2
Smnp=V (T) +(ﬁ)l ®
L\ € mn

1 (‘1)2_(_{_)2 | 3
Comme : A, AMoAM : :

v
avec : lz? @

C o
v ©)

- we— i LES CAVITES ELECTROMAGNETIGUES -

Il 'y a donc une suite discréte de fréquences possibles de fpﬁctionnement de la

cavité, correspondant d’une part a la suite des nombres entiers p, d’autre part &

la suite des modes TE,,, et TM,, .. Ces fréquences sont appelées les fréquences
propres de la cavné .

Parmi les fréquences propres aux modes TE et TM, la blué basse est appelée fré-

quence fondamentale et correspond au méde propre dominant de la cavité. Les
fréquences propres supérieiires ne sont pas des multiples entiers de la fréquence
fondamentale et leurs fréquences se rapprochent lorsque leur ordre croit. Dans la
mesure ol la cavité est sans perte, la largeur de bande est nulle autour des

diverses fréquences propres ; elles forment un spectre dlscret de fréquences -

monochromathuc% Bien sfr, il n’en est pas vraiment ainsi, en raison des pertes,
et il y a une courbe de résonance autour de chaque fréquence’ propre (ﬁg 2)

En général, un seul mode proprc est aq‘:ouc a une 1requence propre mals il

arrive que pluswurs modés propres correspondent 2 a la meme fréquence on dit ’

alors qu’il y a dégénérescence.

15.3 PRINCIPAUX TYPES DE CAVITES
RESONNANTES

15.3.1 Cavité cylindrique a section rectangulaire
Les équations des champs sont obtenues 2 partir de celles des chdmps du guide
d’ondes rectangulaire, en multipliant :

* les composantes E, et H ; par 2 cos Pz,

* les composantes H , et E - par - 2j sin fz.

Conformément a 1a relation (8) les fréquences propres sont données par :

(ERER

Snnp= (109

Figure 2.

-"Courbe de réponse
“. spectrale d’une cavité
«.ayant des pertes.

"’( Figure extraite
-de [68], p. 70)




--1 TEioy

T
YV¥
T

Lignes de champs
E(—»)et
H(----»)
dans une cavité V]
cylindrique & section a
rectangulaire. b
Modes TE,g,,
™0 TEpy-

TM1 10

|

1 1 .

Figure 3. : E bt
|

(Figure extraite de | B

|
| [68], p. 42)

La figure 3 permet de visualiser les lignes de champs électrique et magnétique
pour des coupes transversales (au milieu) et longitudinales (2 droite) d’une
cavité parallélépipédique fonctionnant en modes TE,q;, TMy;q €t TE ;).

La fréquence fondaméntale s’obtient en donnant aux indices m, n, p leurs plus
basses valeurs : pour un mode TE (1, 0, 1 si a > b) ou (0, 1, 1 si a < b) ; pour un

™ mode TM (1, 1; 0). @n trouve ainsi que la fréquence fondamentale est celle de
1'un des modes TE g, ou TEq;; ou TMy,p.

Une cavité rectangulaire odl peuvent coexister un nombre €levé de modes est dite
surdimensionnée. Le nombre de modes possibles dans une bande de fréquences

[fo- fo+ Aflest:

vV Af

"}:g : T (11)

N=8r

ol Vest le volume de la cavité.

Par ailleurs, le nombre de modes correspondant 2 des longueurs d’onde propres
supérieures & une longueur d’onde minimale est :

'8
N’=_n._v__ 12)
3 13_ .
min

15.3.2 Cavité cylindrique a section circulaire

“Les équations des champs sont obtenues 2 partir de celles des champs du guide
d’ondes circulaire, en multipliant : «

{ » les composantes E , et H - par 2 cos pz,

‘ * les composantes H , et E 7 par — 2] sin Bz.

|

\

|

\

|

Les fréquences propres sont données d’aprés (8) pour les modes TEmnp et
TM,WJ d’une cavité de rayon R et de hauteur h, par :

o T

T osld

S

S maliel P 42

.1...-.;_4.{'“;

|
1
b
]
I
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. u;ﬂﬂ 2 14 212
mOd,eS TEmnp : fmnp =V 2R + (ﬁ (13)
1
. Umn 2 p 2 5 )
modes ™ : Jrnp=V MR + [Eﬁ) (14)

Le tableau I donne les valeurs de u,,, et 4,,, pour les premiers modes TM,,, et
TE,),, respectivement.

Le mode fondamental correspond 2 la plus petitg' valeur de p et de up,, ou u,,.
Pour les modes TM, il s’agit du mode TMy;q pour lequel ug; = 2,405

dod: for0=0383 % @5s)
ot Aojo=2.612 R (16)
Pour les modes TE, il s’agit du mode TE;, pour lequel u; = 1,841, d’ot :
' 1
0,086  0,25\"3
M= (——R2 vy ) an

Les configurations des lignes de champs E et H sur les parois métalliques de
la cavité ainsi qu’en un plan de section transversale médiane sont données 2 12

figure 4 pour ces modes fondamentaux et pour les modes TEq;, et TMy,;-

MR L4y p e meen e

.. MODESTE,,
0lp . 2,404 8 11p 1,8412
11p 3,8317 21p 3,054 2
21p 5,1356 01p 3,8317
02p 55201 31p 42012 :
: Tableau]
31p 6,380 2 41p 53175 “
12p 7,0156 12p 53314
T 41p 7,588 3 51p 6,4156
22p 8,417 2 - 22p 6,706 1
03p 8,653 7 02p 17,0156
51p 8,771 4 61p 7,501 3

L

-
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Remarque

Afin d’avoir une notation homogéne pour toutes les cavités cylindriques, les

modes des cavités a section circulaire ont été notés TEyn,, et M oo, alors que

les modes des guides d’ondes circulaires avaient été notés 1E,,, et ™ m QU Cha-

pitre 13.

1 serait possible, sans ambiguité, d *adapter la premiére notation a la seconde en
échangeant les places des indices m et n et en notant donc les modes de cavité &

 section circulaire TE, ;o €t TMyp

Les valeurs numériques données dans le tableau I pour U, et W}y, devraient étre
conservées pour les U, et Wy, correspondant aux modes TMy g €t TE s

Le diagramme de 1a figure 5 tracé & partir des relations (13) et (14) permet :

» goit de trouver les fréquences de résonance correspondant aux divers modes
possibles, pour une cavité dont on connait les dimensions (R, h) .

+ soit de trouver la hauteur d'une cavité correspondant aux divers modes pos-
sibles, si I’on connait son rayon et la fréquence ;
"o solt de faire I'inventaire des modes de résonance d’une cavité dans une cer-

" " taine bande de fréquences.
(RS SO S

o -~
5. 5
U . . s .
Zsuﬁ‘u‘:‘ff_uf PEE . G & .-
17 777 >

(f-2R)P2-10-18 (én m2is?)

" '

0 (0.9675) 2 4 B -

(2R/HEZ .. 10

15.3.3 Résonateurs diélectriques

Ce sont des volumes diélectriques a haute permittivité dont 1d forme est, en
général, cylindrique ou parallélépipédique. Tls peuvent étre considérés COI‘IZlmC
fies cavités résonnantes pour lesquelles les conditions aux limites sont celles
imposées par I'interface air-diélectrique & haute permitliviié: Cette inteiface
cm.qslitue un mur magnétique alors que dans les cavités constituées a partir de
guides d’ondes métatliques, 1'interface air-métal constitue un mur électrique,
Les résonateurs diélectriques sont utilisés dans certains filtres et dans les oscilla-
teurs micro-ondes pour stabiliser leur fréquence,

Comme dans les cavités résonnantes a parois métalliques, la résonance s’établit
selon différents modes dont les fréquences sont déterminées par les dimensions
de la cavité et les conditions aux limites. Le mode fondamental est un mode
TEg,, et les dimensjons sont de I'ordre de grandeur de la longueur d’onde
guidée A, =Xy \/ g, g, étant élevé, les champ E ct H sont confinés 3 I'inté-

rieur du résonateur et 3 son voisinage, si bien que les perles par rayonnement
sont faibles.

T o LES CAVITES ELECTROMAGNETIQUES ﬁ: .
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Figure 5. ™
Diagramim«
et des fréqu
résonance
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(Figure exi
de [68], p.




Figure 6.
Schéma d’un
résonateur diélectrique

Figure 7.
Dimensions d’un
résonateur di€lectrique

¥ MICRO-ONDES

Pour un matériau di€lectrique a faibles pertes, il est possible d’obtenir un coeffi-
cient de surtension a.vide €levé. Les matériaux les plus utilisés sont des céra-
miques dont la permittivité €, peut atteindre 90. Les fréquences d’utilisation

" vont de 3 GHz, au-dessous de laquelle les dimensions du résonateur seraient

prohibitives, 2 30 GHz, au-dessus de laquelle le coefficient de surtension n’est
plus suffisant.

Les résonpateurs diélectriques sont montés a I’intérieur d’un boitier métallique et
la configuration la plus utilisée en micro-ondes est celle représentée 4 la figure 6
car elle se préte bien au couplage avec une ligne microbande.

[/ i Ry

air L
D Y
' l & | \‘ L
TR
€or \

N TSI AR IS AIISIII IS,

Le calcul du diamétre D du résonateur et de sa hauteur L (fig. 7) se conduit selon
la procédure approchée suivante, d’aprés Kajfez [72] :

H Les hypotheses de départ sont :

* la fréquence de résonance recherchée,

* I’épaisseur L, du substrat diélectrique,

* la distance L, entre les faces en regard du diélectrique et du boitier,

* les constantes di€lectriques relatives, €, et €, , du résonateur et du substrat.

W Le diametre D doit &tre choisi dans les limites suivantes :

54 54
—=<D< d (18)
ko VEr ko vV 2r
kq est 1a constante de propagation en espace libre. ko=2m / Ay
N La hauteur L est donnée par la formule :
1 -1 u'l . =1 a2
L=~itg” " |-—cotho, L, |+tg” " |—-cotha,L; 19)
p B - \B : ,
{ est 1a constante de propagation dans le résonateur diélectrique
BZ=kge,~hn? @0)

0, et &, sont les constantes d’atténuation dans les guides d’ondes sous cou-
pure, de hauteurs L; (di€lectrique air) et L, (substrat diélectrique). :
ol=h2- i} @1

et ay=h?-kfe, @

PR

)

o Le paramétre h de ces formules est & calculer d’apres :

2,405 (1 + zy— +0,291 yo)

2
h =D 2,405 +

0

ey 3] )20

Réciproquement, les relations ci-dessus permettent de calculer laAfréquen’ce d’e
résonance du résonateur diélectrique connaissant ses caractéristiques geome-
trique ainsi que €, et €,,. La résolution précise de ce probléme ne peut-étre que
numérique.

avec : (24)

15.4

15.4.1 Définition du coefficient de surtension

Par définition, le coefficient de surtension est le produit par 27 Qu quotifent de
I"énergie emmagasinée W, par I'énergie perdue W pendant une période, soit :

COEFFICIENTS DE SURTENSION D'UNE CAVITE

W,
0=2n 'WE/ (25)
Si P est la puissance perdue moyenne : W= PT et nous avons :
W,
Q=05 (26)

a) Energie emmagasinée dans la cavité

Si E et H sont les amplitudes complexes des champs, 1'énergie emmagasinée
dans un élément de volume dv est :

1 * 1 * 27
== . == -H d @7
d“,’,-zel::, E dv 2p.I_1 g av .
Dans la cavité de volume V, nous aurons donc :
1 B dv=s j “H" dv (28)
“{,=§EJV§ .E dV—zu V}—I {2

b) Puissance moyenne perdue dans la cavité

Les pertes peuvent étre de diverses natures :
* pertes ohmiques dans les parois, soit P},

LES CAVITES ELECTROMAGNETIQUES
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* pertes dans le diélectrique dont est remplie la cavité, soit P,
« pertes A travers les couplages vers ’extérieur, soit P,
Les pertes totales sont donc : )
P=Pj+Py+ P, {29)
Le coefficient de surtension correspondant a ces pertes totales cst

w,

(] 3
=g e e M
Qen=0 P+ Py+ Py 3

1l est appelé coefficient de surtension (ou de gualité) en charge.

15.4.2 Coefficients de surtension (oij de qualité)

D partiels
RO N
e L’inverse du coefficient de surtension en: charge est :
o P, F, .
L PO L. S - (31
) Oh oW, oW, oW

Sl w, > ” , P, P_ . nous pouvons considérer Jue ces pertes n’affectent pas

& Lex p q p
lénergle cmmagasmé" W, et introduire des coefficients de surtension partiels
Qj, 0, Q.4 en prenant pour référence le'méme ¢ W,,. Dans ces conditions :

A ‘ .. b (32)
O QO Qa Oex

) -
[N

‘Lis inverses des coefficients de surtension partiels s’ajoutent et-1'inverse du

: ,coeﬁicsent de suitension de la cavité est la somme des inverses des coefficients
.de surtension partiels. Nous voyens donc que toute cause de pertes suppJémen-
taite a pour effet de diminuer la surtension de la cavité.

Le coefficient de surtension interne (ou proprey Oy, est défini par :

’ 1.1 1 : .
SLEEAE R (33
O & < .

_1fll,dﬂ uniquement aux pertes dans les parois et le di€lectrique de la cavité.
dus pouvons écrire alors ;-

1 1 1 i
; stz (L4 ) (34)
Qch Qpr Qex pr B N
QP"

PR S

- --- LES CAVITES ELECTROMAGNETIQUES l _
T s

* Si P <1, Ia cavit¢ est dite sous-couplée : les pertes extérieures sont inférieures
aux pertec propres. )

* Si ﬂ > 1. 1a cavité ecl dite sur- muplee Iec pertes exténeures sont eupérleures
aux pertes propres, .

* Si P =1, la cavité est au coyplage critique. -

15.4.3 Calcul de Q;

W La puissance moyenae perdue par effet Joule daans les parois est :

)_,I N . . N o .
IJ=—2 RSL}E{-H ds ‘ (36)

avec 5, surface des parois de la cavité et Ry, résistance superficielle des parois de
conductivité o. Si 3 est la profondeur de pénétraiion des courants dans les o
parois, due A I’cffet de Peau : . : :

Re= " BN & 1)
avecd ’ Og= e '- ‘ '(38) |

En écrivant : Rg = m p, §¢/2, nous abtenonz
| © u L

P=y- iH H* (39

& Le coefficient de surtension Q; dii aux pertes dans les parois est donc :
-1

w e

Oi=w %u"r‘r"ﬂ .#*dul % ,_“’rln ' H- H ds ;..(40)J
Compte tenu de ce que, générﬂ!-em'ent pi ={ly = {g, il vient :
?f;éJ ?,a-d*d\r [oormas @)
En introduisant fe volume V de la cavité et h.surface §des pﬂrd‘s : ‘ :
Q= g'; . :/ :’ [ CHdr , ’ H-H d?' 7 | (‘42) )
Finalement : ‘ Qi":gz ’:’ F | «3)

I est un factenr de forme égal au dapport des valeurs moyennes du champ
magnétique dans le volume V (1" crachet) ef sur la surface § (2° crochet) de la
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cavité. Ce facteur, qui dépend de la géomeétrie de la cavité et du mode de réso-
nance étudié, est compris entre 0,1 et 1. On en touvera dans /68, p.74 et 75] les
expressions pour divers types de cavités.

La fréquence qui intervient dans le calcul de 85 est la fréquence de résonance de
la cavité. Donc, 85 est proportionnel a la racine carrée de la longueur d’onde de
résonance: Par ailleurs, V/ S qui est homogénea une longueur, est donc propor-
tionnel 2 la longueur d’onde de résonance ; finalement :

Qj =K v )"res (44)

La surtension des cavités ne pourra donc pas itteindre des valeurs trés élevées
en ondes millimétriques od 1’on devra utiliser des résonateurs spécifiques (voir
§ 15.8.2 « Résonateurs en ondes millimétriques ),

Notons enfin que, pour une fréquence de résonince donnée, Qj est proportionnel

4 /O : il est donc possible d’augmenter Q, en élevant la conductivité des

parois, ce qui peut &tre obtenu 2 basse tempénture, avec des parois supracon-
ductrices.

15.4.4 Calcul de Qg

» Soit une cavité remplie d’un diélectrique & pertes, présentant donc une certaine
conductivité ¢. Ce diélectrique peut &tre Caractérisé par la permittivité com-

plexe :
. O € O
g=e—j—=g|—~j— 45)

€ est écrit sous la forme £ (€' — jE”).

+ La puissance moyenne perdue dans le diélecn-ique est :

1
Pd:EGJ‘VE'E*dv (46)
» Le coefficient de qualité dil aux pertes dans l¢ diélectrique est donc :

1 *
Qd—w{iajvﬂ E dv

1 " -1 e
ZG'LE.E dv} =? “n

Or me/ o=¢ / €” est 'inverse de la tangente de ’angle de pertes du diélectrique.

1
Dod : Qd-tg_8 (48)

Ce coefficient de qualité est donc indépendant des dimensions de la cavité et de

son mode de résonance. 1l ne dépend que des pertes du diélectrique remplissant
la cavité. En hyperfréquences, les meilleurs diélectriques homogénes ont un

e

it

tgd=10" 4 ce qui limite O, a 104._Pour obtenir des coefficients de qualité plus
élevés, il faudra donc utiliser des cavités vides ou remplies d’air. ‘

15.5 MODELISATION D’UNE CAVITE —
IMPEDANCE D’ENTREE

Pour qu’une cavité résonnante puisse &tre utilisée en pratique, elle doit étre cou-
plée avec d’autres éléments extérieurs et étre excitée par une source 2 une fré-
quence voisine de I'une de ses fréquences propres. La cavité fonctionne alors en
oscillations forcées.

15.5.1 Modélisation

Vu de la ligne ou du guide d’acces 2 la cavité, I’ensemble situé au-dela d’un plan
de référence P, peut étre considéré comme une charge. Celle-ci est caractérisée
par son coefficient de réflexion I ou par I'impédance ou 1’admittance réduite
qu’elle ramene en ce plan. Ces parametres sont reliés par :

) o y=—— (50)
+

1+
z—l~L

—
1

o |

I pourra étre déterminé par les méthodes de mesure classiques effectuées sur la
voie d’acces ; on en déduira z et y. Par ailleurs, s’il est possible d’exprimer z et y
en fonction des parametres caractéristiques de la cavité que sont @y, B et Qp, on
pourra calculer ces derniers en déterminant I a trois fréquences différentes.

Le comportement d’une cavité résonnante étant identique a celui d’un circuit
résonnant, nous allons nous servir des résultats, bien connus, de ces circuits pour
identifier une cavité résonnante 4 un circuit résonnant et calculer ainsi 1'impé-
dance ou I’admittance d’entrée d’une cavité.

Soit une cavité qui, lorsqu’elle est isolée, résonne a une pulsation propre @ et a
un coefficient de qualité propre Oy Cette cavité est un circuit accordé a
constantes (R, L, C) réparties. Représentons-la par un circuit 4 constantes (R, L,

" C) localisées (fig. 8) : ce peut &tre soit un circuit résonnant série (Rg, Lg, Cs) soit

un circuit résonnant parallzle (Rp» Ly, Cp).

Pour qu’il y ait équivalence entre la cavité et chacun des deux circuits, il faut
que ces derniers présentent la méme fréquence de résonance et le méme coeffi-
cient de qualité que la cavité, soit :

2) LsCswg=1 ' (51)
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Es® _ (52)
- r
o= (53)
b) Ly Cpwy= N
R,Cpwg=0Qpr . (54)
R LFignn 8. c
Jélisation d’une s
+ résonnante par L A,
sircuit résonnant s
«&rie (fig. 8a) ou
raliéle (fig. 8b).
A B
a) b)
Remarquons que les couples de relations a) et b) contiennent les tfois p:fram(‘:.tre:s
 } caractéristiques R, L, C et que, par conséquent, ils ne pourront tre déterminés
) qu'2 une constante de proportionnalité prés.

15.5.2 Impédance d'entrée

|| Supposons‘ maintenant que la cavité est couplée a un circuit‘ extérieur, m‘als
que le couplage est infinitésimal, ¢’est--dire suffisamment petit pour que I'on
puisse considérer que et Oy restent inchangés.

ff. P Pour étudier 1'équivalence de ce cas avec le circuit résonnant & couplage mfu}l
Tk wésimal. nous devons nous préoccuper de calculer I'impédance d’entrée des cir-
Ty - i

cuits résonnants série et paralidle entre leurs hornes Aet B:
+ I'impédance d’entrée du circuit résonnant série est :

[ O
=R\l +j Q| — —— (55)
Zs(@)=Rs JQP,LOO "
« I'impédance d’entrée du circuit résonnant parallele est :
-1
o O
= j Qpr| = = — (56)
Zy(wm=R, l+jQp,(w0 .

ées\impédances doivent étre égales 2 1'impédance d’entrée 7, de la\ca’vitc’.) Or,

nettement en dehors de la résonance (w 3> (3 0u ® < Wy Zg eslt trés cl(;:vee et
i i i i e cou-

2, est trds faible tandis que .Zf doit &tre presque nu.lle puisque le trou

plage qui est tout petit est équivalent & un court-circuit.

LES CAVITES ELECTROMAGNETIQUES . B

Par conséquent, le plan de référence ou sera comptée I'impédance d’entrée de la

cavité doit étre pris, sur la ligne d’accés a la cavité :

+ en un maximum d'impédance, soit & (2n + 1) A /4 de I'interface de couplage si
la modélisation est celle du circuit résonnant série ;

* en un minimum d’impédance, soit & n\/2 de linterface de couplage si la
modélisation est celle du circuit résonnant parallele.

A Ot des paramires ay et O, qui sont accessibles au caleul ou & I'expérience,
il subsiste encore un parametre R, ou Rg qui est indéterminé. Nous allons voir,
dans ce qui suit comment peut étre levée cette indétermination.

M Dans le cas ol la cavité est couplée au circuit extérieur par un couplage qui
n'est plus nécessairement infinitésimal, supposons que la voie d'acces, d'impé-
dance caractéristique 7, est adaptée a son extrémité opposéc a la cavité et rai-
sonnons en impédances réduites.

e AN -
Zy Zy C 1 C
7,,,\ P N _..\\
a) valeurs non réduites b) valeurs réduitas thurg 9. .
Modélisan

d’une cavit:

(‘5
e O e T résonnante -
l é A un circuit
Zy Zy - =1 a. en impéd
rs non réduitc:
b. en impéd
réduites.

« Dans le cas série :

R O B
gl =re| 1 +j O - (57)
(|)n (O]
Or. nous avons dans ce cas, puisque 7y = 1 :
‘g (l)(
5% 1 |
Qex == = [S' (')() - (58)
) 5()‘('5 (I)” g (I)n
('S (')” |
(»)pr -, T - (59)

Iy Fees Oy
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ch 1 o ) : () ) -
don: . =5 =% ©0) . (68) L.
pr P ‘ - W, O ’
1 o @ ; .
= zgl@=— 1+JQpr =l (61) ) ‘
1 B 0, O S . B <1 sous couplée
R 8
* Dans le cas paraliéle : e ‘ . :
l ‘ ’ AT q F @
. o % ' 4 .
| 2y @=r,|1+j Qpr| — =~ 6 1 i
l : ®, O : : \ ‘
| g .
! Nous avons, de méme, dans ce cas : , oo \
‘ 3 z | i ’ Figure 10.
‘ Qex = ° = = 1 Repré i
. ox = =zq Cp 0‘)0 = = cp mO (63) g ! presentation sy
ep @ ep @q ) © = 0 = Le=-1 diagramme de S [
. des domaines d'g
r . cavité sur-coup 4
_ ' _ . T, couplé <X+
QP\'- ¢ o - rP CP mO (64) pa : ) SOUS'COUplée_ " “_4
0 . v it
dou; =B @ i | g
Qex g A
= 2@ =p|1+] Ol ) [ ho
zy ()= —_—— 4.
vl 1 &pr 0, © 66 1 v .
' B B > 1 surcoupliée - couplage f=1 #
Nous disposons désormais d’expressions de I'impédance d’entrée réduite qui ' ' ‘ *
peuvent étre déterminées uniquement a partir des parametres B, QOp; et (g acces- ) ) ) LR
Sur ’abaque de Smith, y, se déplace sur un cercle représentatif de la valeur

sibles au calcul ou 2 Pexpérience. L expression zg (z,) est & utiliser si le plan de

référence des impédances réduites est pris en un maximum (minimum) d’impé- réelle 1/B. :
dance sur la voie d’accs, .
! Ce cercle coupe I’axe des abscisses en y, = 1 / B pour ® = @ :
Dans le cas ol la cavit€ est couplée par un petit iris, 'impédance d’entrée dans . ~ si ce point se trouve AT extérieur du cercle g = 1, 1 /B<1etB>1,lacavité est
le plan de couplage est a peu prés nulle en dehors de 1a résonance. Il convient o dite sur-couplée ;
it L . N -couplée ;
done d’utiliser la modélisation de la cavité par un circuit résonnant paraliele, en .
prenant le plan de couplage de la cavité comme plan de référence pour son impé- % * si ce point se trouve a l’intérieur du cercle g =1, 1 / B>1etf<l,la cavité est 3
dance réduite. C’est donc I’expression z;; () et cette convention que nous wtili- | dite sous-couplée ; o
serons désormais pour calculer U'impédance d’lerf‘trée dela cavz'.té résonnante. b + si ce point se trouve sur le cercle g = 1, p = 1, la cavité est au couplage cri- -
. . tique. :
15.5.3 Représentation sur le diagramme S Loin de la résonance, y, = (1/B)j 2x Q= jX avee X» 1 A
de Smith de Ye A ; ;  "~ Dong, le coefficient de réflexion L, al'entréedela cavité est : ' : '1:; ;
L’ admittance d’entrée de la cavité est donnée par : . 1-iX ‘ p
1 r=ioiXo ;
1 . e 1 +j X . - ?.‘
ye=gl1+i2x Q] e |
. La cavité se comporte donc comme un court-circuit. :

)
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Line todle vavite chig b dononeioe [ ; (7 ‘
BN cn refiexaon ou it a%nnii-i‘h RIS R n !
en cxpliguet le fonctionnement. il o )
— faut faire U'étude du coelticicut de P b pussimee e lechie i T can S st sl Saeine puissanee i
C réflexion qui $exprime cn fonction pénetie i Dmteent de e
de Vimpédance ou de admittance
réduite de ke cavite D) AU vOISINAGe de i 1esonanee (e gl

Apartde o D e Conons ponivons coloader
;

it
‘! I TR
5 6.1 Puissance réfléchie — N . (73
s PO
Puissance transmlse a la cavité » - . ‘
oo o et onys
B ous venons de démontrer que Iimpédance dentrée de fa cavité est donnde. en . Hh .
valeur réduite, par : CEL . , 74
. R o
5 I i O 3] ! bl ® U)“ 69 ‘
= ‘ +ig pr "*\‘ avee sv= W, (69 qui cotespond by prissanae e Hechine pan Lo cavite
N B
prenant le plan du couplage comme plan de rélérence. S . X (75)
S h “3““|w"

4 6t caleulée en modélisant Ta cavitd par un Cir-

Rappelons que cette impédance
toutes les causes de pertes, y compris celles

it résonnant qui prend cn compte

qui correspond Gl puissence aisine O L conit?

i sont dues au couplage avec le circuit extéricur. Par conséquent, le coefficient : ( boo 0o 0
: onne s G e b il vie
e réflexion [, qui lui correspond permettra de caleuler Ta réflexion globale de RIEER e U ihvient
a cavité que I'on pourrait mesurer en intercalant un coupleur directit entre ele . KN ;
t le générateur. Lo (76)
-0
8 . O
a) Loin de la résonance A R I (77
3 )
® M |
----- N R R, 2y 0y . )
0, © =B i l o comrhe dos vatmdions de b thie D g sepresenie brsarmnes e da
proendinee Dansiise it o donnes puai
L= T RS, AveL Xt 0 {70a) "o X Wy,
- . ASSI (78)
Ve, ,
o O t ‘ AR "y,
4§ ""<”—?’]l“ +0 2 “-‘E
® © On poitt el | : :
0 peat ceatenient e Taconrbe des vanaions ghg Yrde b qui corespond
. ] A1 pirnee relleche por la . N . c
LT AN, avee X 0 (70b) e eflecie parlicavite - clle estdonnes par
for A
Dés qne © n'est pas Lres voisin de ay, - et comme ), esrues arand ot pon P ~ (7%
i Voo (h v '
" vort§ négliger 1 devant 2x Q. alors : )
3 3 P 2 Uoe oy ot R P R AR T R i Loyt R
= . 1- aveg . ; < | “i, ; ‘ '/‘- o ; ‘ C "“"{‘!‘ L RERLE LS fy« o /'m: -k
2x Qpr gy, E el e A
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Une telle cavité (fig. 11) fonctionne
* en réflexion ou en absorption et, pour
en expliquer le fonctionnement, il
faut faire 1'étude du coefficient de
réflexion qui s’exprime en fonction
de I’impédance ou de 1’admittance
téduite de la cavité.

“I%,%d Puissance réfléchie-
®." Pyissance transmise a la cavite

‘;;nons ;le démontrer que I'impédance d’entrée de la cavité est donnée, en

! 'féduite,par: .
L g o 99

o - i -1 =——— 69
2,=p[1+jQp 24|~ avec 2 - ® (69)

L]
mnant le plan du couplage comme plan de référence.

pigle o . . .
o ~ ¢ cette impédance a été calculée en modélisant la cavité par un cir-

gui prend en compte toutes les causes de pertes, y compris celles.
ucou(]‘)‘lige avec le circuit extérieur. Par conséquent, le coefficient
,qui lui correspond permettra de calculer la réflexion globale de

x

itew
& -’.H.-‘ 0

1

o -
He la résonance

m‘ ¢ -
B 2000 5 g=p[1+iQu@x>0)"!
mo W co .
z,=r,+jx, avec x,<0 ' _ (70a)

-...-2(0 - ze=‘5[l+jQPr(2.I<0)]'l
® .

) z¢=r,+jx,'avec x-e>0 ; ' (70b)

LR

pﬂu%s voisin de @ — et comme QI,r est trés grand ~ nous pou-
Bévant 2x 0, alors

, _ip
Z‘ ""- zx Q‘” QVCC 2[ Qp',

"
|

<1 )]

R ——— e

P 1 gn pourrait mesurer en intercalant un coupleur directif entre elle .

LES CAVITES ELECTROMAGNETIQUES

(les valeurs de B, en général voisines de 1, n’excedent jamais quelque dizaines). -
Dans ces conditions :

L Ze— b

L= = | (72)

TeT g4l

1’"3 = 1. La puissance réfléchie par la cavité est maximale et aucune puissance ne
pénétre a 'intérieur de la cavité.

b) Au voisinage de la résonance.(w = g)

A partir de z, = B [1 +jQ,, 2x) ™', nous pouvons calculer I';

z,-1 “1-jQ,, 2x
=% _ B J pr - (73)
¢ jzet 1| B+ 1+4)0Qp2x
d’ot nous déduisons : .
4 .
- 1—;2:1—-—_»2 P —5 74
B+ +x 0y
qui correspond 2 la puissance réfléchie par la cavité.
A . I (75
- I, 3 5
CT B DI xQy
qui correspond & la puissance transmise a la cavité.
Comme Bpr;/Qex etP+1= Qpr/Qch, il vient :
- K =~ . (76)
1+ Qgy)?
04 ' -
avec : K=4 —-——= - 7D
Qpr Qex

La courbe des variations de 1 — I“c,2 (fig. 12) qui représente la variation de la
puissance transmise 2 la cavité est donnée par : S )

P . . . -0 o mdn
v —,—-’i —5 avec x= ! . -8
Poc 1+(2xQu) @

On peut également tracer la courbe des variations (fig. 12) de l"e2 qui correspond

a la puissance réfléchie par la cavité ; elle est donnée par: S :
Fear _ | K ‘

Peav T ‘1.-+ (2 ch)z

(719).

Ces deux courbes sont complémentaires et & la résonance x = 0 ; donc P/ Pine = K
et Pren/Pipc =1 - K. '




Figure 12,
Courbes des variations
de la puissance

transmise 2 la cavité

et de la puissance
réfléchie par la cavité.
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La valeur de X peut étre étalonnée car nous verrons (au c)) qu’a la résonance :

2 2 '
2_[B-1 -1 ’
I'=s[—-1] - K=1-|— ‘
: (B“) (BH o
La valeur maximale de X, qui est 1, est atteinte pour B = 1,
Eﬂﬂ A FPer
Pln? Plrlﬁ
T S SO
K .......................................................
1—K p--memmmmfoeed A GAGRELEEETR B W

0 a
(Aw) 10

Sur ces courbes, les points 4 mi-niveau sont obtenus pour x tel qhe 204 =1
Soit (Aw), /, la différence des deux pulsations pour lesquelles ce niveau est
obtenu :

Q= =0 81)
ch 2x (Am)1/2
Ainsi, Q4 se mesure A partir de o, et de (Aw), /2
) A la résonance (o = wg)
- _Z-1 p-1
Ze=p — I:e_le+l——._l3+l 82)

D’apres les courbes tracées, nous voyons que la puissance transmise 2 la cavité
est maximale tandis que la puissance réfléchie est minimale :

g

gt

1 r=B-1 L ROS (83)
iB>1, =— = =R.0.S.
sip <5~ Py

I_B l_re 1
iB<l, r=—2>~ S 84
Sip _ ““T+p ~ P=1ir "Ros. ®4

La mesure du R.O.S. pelzmet donc de déterminer B ou 1 /B sans qu’il soit pos-
sible de savoir lequel: Cette indétermination ne pourra étre levée qu’en prenant

. en considération le changement de phase 3 la réflexion (voir § 15.6.2).

15.6.2 Interprétation physique

du fonctionnement de la cavité

Loin de la résonance

Nous avons vu que la cavité se comporte comme un court-circuit. Elle réfléchit
donc la totalité de 1'énergie que lui envoie le générateur et elle n’accumule

aucune énergie en son sein. Le R.0.S. dans la ligne d”alimentation sera donc trés
élevé, ' o

Prés de la résonance

Z, est complexe et I', < 1. La cavitg ne se comporte plus comme un court-circuit
et le R.O.S. diminue dans la ligne d’alimentation. Par conséquent, une partie de
I'énergie envoyée par le générateur est réfléchie directement sur I’interface d’en-
trée ; une autre partie est transmise 2 I'intérieur de la cavité o I'onde qu’elle
produit subit de multiples réflexions sur les parois de la cavité.

Cette énergie transmise 2 I'intérieur de la cavité engendre :

* de I'énergie emmagasinée sous forme stationnaire (réactive),

* de I'énergie active qui compense les pertes dans les parois et le diélectrique,

* de I’énergie active qui est rayonnée vers 1'extérieur 2 travers 1’ouverture de
couplage. '

Dans la ligné -q‘iJi relie la cavité au générateur, il y a une 6nde réfléchie qui se

compose :

* de I'onde réfléchie directement sur I’interface d’entrée de la cavité,

* de I'onde rayonnée par la cavité 2 travers cet interface.

Il est trés important de noter que les puissances transportées par ces ondes ne
s’additionnent pas obligatoirement. En effet, elles correspondent 2 des ondes se
Propageant dans la méme direction mais qui ne sont pas forcément en phase. En
Particulier, il peut se produire que ces ondes soient en opposition de phase,

LES CAVITES ELECTROMAGNETIQUES
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auquel cas les puissances qu’elles transportent sc retranchent et pourront s an-
nuler.

A la résonance

[0

1z, =P estréelle. Le coefficient de réflexion T, = (B - 1)/(B + 1) est réel et passe
par sa valeur minimale ainsi que le R.O.S. dans la ligne d'alimentation de la
cavité. L’onde transmise & la cavité est maximale.

Notons que si p > 1, T, est positif : il y a réflexion sans changement de phase :
tandis que si p < 1, T, est négatif : il y a réflexion avec un déphasage de 180°.
Comme en dehors de la résonance, la réflexion s'effectue avec un déphasage de
180° (I', = — 1), '’examen du comportement de la phase quand la cavité est
désaccordée permettra de savoir si cette cavité est sur-couplée (auquel cas la
- phase change de 180° entre @, et ® # @) ou si elle est sous-couplée (auquel cas
"" 1a phase ne change pas entre () et o # W)

‘Dans le cas particulier o B =1, T, = 0 : il n’y a pas de réflexion sur la cavité
bien qu’il y ait une onde rayonnée par la cavité vers I'extérieur (puisque B=1:

' Pex/P =1d0d P =Py Ceci signifie que I'onde rayonnée par la cavité vers
Yextéricur et I'onde réfléchie sur I'interface de couplage sont d amplitudes
égales et en opposition de phase, de sorte que les puissances qu’elles transpor-
tent doivent étre retranchées et qu’elles s’annulent. :

CAVITE COUPLEE PAR DEUX ACCES

Considérons une cavité ayant deux
accds par lesquels elle se trouve
2 couplée d’une part 2 une source et
)——  d’autre part 2 une charge (fig. 13).
Cette cavité fonctionne en absorp-
— tion a ’acces relié a la source et en
r émission 2 1'acces relié A la charge.
Globalement, elle fonctionne en
transmission de la source vers la

‘ '}yipﬁigsance incidente,

% la pﬁissance dissipée dans I'ensemble cavité + charge,
"P, la puissance transmise a la charge. ‘
Ade .

Jy ubus’groposjons de déterminer :

ﬁ! cpefficient de transfert de la cavité en absorption ;

B/, coefficient de transfert dz la cavité en émission

ERU™ NDES [P UURUORRRPRNESE SEE - . N . - ‘ F

LES CAVITES ELECTROMAGNETIQUES -

T, = SRV ¢ B I TR ey 115 H
=Py I,‘, (,.()C“lLlLlll de transfert de la cavité en transmission ou coefficient
de transmission.

Nous avons évidemme = - T (85
A nt:
! « e )

Pour ésoudre ce pl()l) (,\‘ 1C. nOus ons utili le sc -
lén u a” ser I
ema € lllV'llent ﬁ CcC
) q d d on

¢ les éléments T Fp, “p P *
sont propres A la cavité
isolée,

¥
MW

les éléments r, et r,, o= = o = K C"l
représentent les résis- i
tances internes de la I
source et de la charge ) -

sur lesquelies est dissipée la puissanc 3
s est diss issance perdue & travers les couplages d’entré
et de sortie. plages dentrce

P e ]

T()plcs ces impédances sont normalisées par rapport a une impédance de référence
qui est souvent I'impédance caractéristique des lignes d’acces a la cavité

Si la ligne est adaptée & la source du cdté de I'entrée, nous avons r,, = |
m '

m Compte tenu des résultats établis au paragraphe 15.5

* les relations caractéristiques de la cavité sont :

€ c o8
pCp 0% = | (86)
el Op= "
- = == ,H ) il
pr o, Cp Oy @7

« les relations correspondant au couplage d’entrée sont

r,
Y= U= e
Cexi (’,[’ o, =T Cp Oy (88)
el 9o
ﬁ =
: Qexl n, ®)

* les relau'nnfz correspondant au couplage de sortie sont les mémes en rempla-
¢ant les indices 1 par des indices 2, ’

« le coefficient de surtension en charge est :

1 I 1 1

1
B L = —(1
Qch Qpr OQexi Cex2 Qpr( ¥ B' v Bz)
‘ 90)
L'impédance d’entrée de I'ensemble cavité + cha i
semble c: rge se calcule par une relat
du type de celle donnée au paragraphe 15.5 : ' P e

o ' ) o ©
=1y 1 +7 Qpr 2] I avec 2v= (x) . 9n
)y ©

Figure 14.
Modélisation pai
un circuit paralle:
d’une cavité cou;
par deux acces.




auguel cas les puissances qu’elles transportent se retranchent et pourront s’an-
nuler. L
A la résonance

ik . - :

ét = B est réelle. Le coefficient de réflexion r,=P- 1)/(B + 1) est réel et passe

-par sk valeur minimale ainsi que le R.O.S. dans la ligne d’alimentation de la
cavité. L’onde transmise 2 la cavité est maximale. -

e : .
.Notons que si p > 1, T, est positif : il y a réflexion sans changement de phase ; .

tandis que si p < 1, T, est négatif : il y a réflexion avec un déphasage de 180°.
y'- Gomme en dehors de la résonance, la réflexion s’effectue avec un déphasage de
.- 180° (T, = - 1), I'examen du comportement de 1a phase quand la cavité est
Y désaccordée permettra de savoir si cette cavité est sur-couplée (auquel cas la
k. ;. iphase change de 180° entre (g et # () ou si elle est sous-couplée (auquel cas
' 3“ '1a phase ne change pas entre Wy et © ¥ Wy).
" L. .
7 yDans le cas particulier od B =1, I,=0:iln"yapasde réflexion sur la cavité -
Jbien qu'il y ait une onde rayonnée par la cavité vers ’extérieur guisque =1
V’:ﬂ&/l’p, =1d’od P, = Py,). Ceci signifie que I'onde rayonnée par la cavité vers

.gales;et en opposition de phase, de sorte que les puissances qu’elles transpor-
tent doivent étre retranchées et qu'elles s’annulent.

%  CAVITE COUPLEE PAR DEUX ACCES

LAY . . '
Considérons une cavité ayant deux

2 couplée d’une part & une source et
d’autre part 2 une charge (fig. 13).
Cette cavité fonctionne en absorp-
tion & I’acces relié a la source et en
P ¢mission & Iaccs relié & la charge.
Globalement, elle fonctionne en
transmission de la source vers la

n ce incidente,
|4 puisdance dissipée dans I'ensemble cavité + charge,
puissance transmise  la charge. "

iV

oy

¥ LN .
|- oposons de déterminer:
BPP , cosfficient de transfert de la cavité en absorption ;

P, coefficient de transfert de la cavité en émission ;

Bextérieur et 'onde réfléchie sur I'interface de couplage sont d’amplitudes '

acces par lesquels elle se trouve

T, =1/ /1 iy coeffl()le“l de { sfert de la cavité en trans Ssion o 0c hCle"t
t 1 i ransfert ¢ lac
i .

TMHSSIC ou C f

Nous avons évidemment : T,=T -1 (85)

P()UI IéS()Il(he ce pl()l)] N S ili =
éllle nous a"()nS utilise le S 1 iv
( ‘ ) : 1ser Cheﬂ a équl aleﬂt é €€ mon

* les éléments o €p. Cp Pie- T 1 *
sont propres 2 la cavité
isolée,
* les éléments r,-et r, - Gh o ‘% % re
représentent les résis-
tances internes de la
P& -

source et de la charge

sur lesque]les est dl%Slpec la pl.lls sa p | p
b elltlée
y nce Cldue a travers leg cou ]agCS d

Tlcj)ptes ces 1mpé(?'fmces sont normalisées par rapport 2 une impédance de référence
qui est souvent I'impédance caractéristique des lignes d’acces A la cavité

Si la ligne est adaptée 4 1a source du c6té de I'entrée, nous avons r,

=1
m Compte tenu des résultats établis au paragraphe 15.5 :
¢ les relations caractéristiques de la cavité sont :
. 2 :
£ » Cp WY = 1 (86)
et o = =1,C,m .
pr 2% 87
, €, 0, ®7
* les relations correspondant au couplage d’entrée sont :
) m ) :
Qext == =1p Gy (88)
A k
et B = %’-l- = ip—
! Qexl rpI (®9)

§
* les relations correspondant au cou i

ions couplage de sortie sont les mémes en re -

¢ant les indices 1 par des indices 2, e en rempla

* le coefficient de surtension en charge est :

1 1 1 1 1
———m e e
Qch Qpr Qexi Qexz Qpr (+ Bl ¥ BZ)
L’impédance d’entrée de I'ensemble cavité + ch ’
, arge se calcul i
du type de celle donnée au paragraphe 15.5: Be e calule par one relaton
. 0
w=np |1 +1Qp 2|7 avee 2x= - on
W, ®
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Figure 14,
Modélisation pa
un circuit paralle|
d’une cavité cour
par deux acces.
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a condition d’y remplacer 7, par un r), tel que :

_1___1 1 . "pTpy B]
kA 92)
p'r P T, 1+[32

et Qp, par un Oy, tel que :

11 1, @ 1
(1+—£)=—(1+[32) (93)

—= =
Qpr Qpr ) Qpr ch2 Qpr
By Q -1 ’
Donc : Z,= ] P ooy
1+B, 1+8, 04
1+
2 o
et: Ye= 14j—F2 2
° B 1+8, ' 9
m Dans ces conditions, le coefficient de réflexion a Ientrée de la cavité est : N
L Loy <0-By+B)-igy2 "
e 14y, 14, +PB,+jQy 2 (%6)
e 1 Bg J Qpr
Nous pouvons en déduire :
* la puissance réfléchie a I’entrée de la cavité :
e (1=, +By)” + 0pr 20’
Pl = 5 97
i (1+B, +B*+ 05 20?
» la puissance dissipée dans 1a cavité : 1
Fa_,_ o 48,1 +By
=1- 98

I’ = =
BT T A 4B v 0h 00

Par ail‘leurs, un calcul simple basé sur la considération du circuit équivalent od

les puissances dissipées sont inversement proportionnelles aux résistances cor-
respondantes, permet d’établir que : ' ! '

Pt _ rp _ BZ -

= = =1 (99) -

. Py T 14B, ¢

)

Fmaler_nent, nous trouvons le coefficient de transmission de la cavité utilisée en
transmission : |

"

‘ 48,8, "
(100)

Ta Tez
(1+B, +B,)%+ 02 (202 .

N

T

a1

|
i

LES CAVITES ELECTROMAGNETIQUES

Comme QIch = Qpr/ (1 + B, + B,)*, nous avons aussi:
48,8,

T = (101)
T+, +Y[1+ 0k @97

Remarque )
i+ Nous voyons que T, = 0.5 7, (@) pour des pulsations @, proches de wy, pour les-
quelles : (22,'.,,(27;)2 =1, .
1)
" (102)

d’on =
Qch Aw}ﬂ

est I’écart entre les deux pulsations situées de part et d’autre de K pour

ij /2
la cavité a diminué de moitié par rapport a

lesquelles la puissance transmise par
la résonance.

m A la résonance, x = 0 et par conséquent :
1-B,+B
_ 17 P2 A a0

T T14B,+B,

4 1+
1= Pl Bz)z (104)
2 1+B,+By
By
= ‘ 5
1, 15, (105)
4
_ BBy (106)

e (1+;51+‘32)2

Nous pouvons faire, sur ces relations, quelques remarques intéressantes :

1) L’ adaptation (T, = 0) nécessite que By = 1 + B,. Il n’est donc pas possible de
I’ obtenir avec des couplages identiques (B; = B,)- A I'adaptation:

T
T1+B, [51'

. B
Ta= 1 Te—l+B2,

2) Le coefficient de transmission est maximal pour B, = B, = B etaors:

1 +2p)> Cpr

3) Le coefficient de transmission est d'autant plus proche de 1 que B, et B, sont
grands (cavité fortement sur-couplée) mais simultanément Qcp diminue beau-
coup et la résonance de la cavité est moins nefte.

107)
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Notons enfin que Boudouris /69, p. /45] a établi la matrice § du quadripdle que C g
constitue la cavité en trancmlssmn Nous avons aussi © 1’ —{ (= //,- avee AS=1y -1y (113a)
o \ 0/
. 1 (B|"B2’)’¢~) 2\/131 Bz
K — P (108) e, Af
BytBy+yel 2 \/ BBy, (By-By—d Bisi A fy =1 w4 /’ (113b)
i - Jo
*admi avité isolée a =1: » *
od y est I'admittance de la cavit€ Isolee avee 7, ; —> 1" et g peuvent &tre calcuiés a partir de la variation de la fréquence de réso-
m 3 nancc.
ye=1 +j Qpr T (109)
i 0, O
b) Détermination de n” et €”
Rappelons que : | = ! + ! + ! (114)
Oen (—)j Qi Ve
an . s | o
45.8  APPLICATIONS DES CAVITES | « pour la cavité vide - ( ! ) =y s
; Qch 1 Q;‘ Qex
¢ , ] . - . « pour la cavité remplie de diélectrique :
15.8.1 Détermination de l'indice | Lo s
. caar taf . - oo F - )
ou de la permittivité d'un gaz (Q(.h,z 0, O Oy
[ Lindice de réfraction complexc estn=n"—jn". 1 i
R oo Do :( ) Ny ) (117) |
E.© La permittivité complexe est: g, =€ —J € Qs 1Qal, 10,
L aRiti .o o ' |
f Calculons n= \/—g: en tenant compte de ce que, pour un gaz € <g o ‘ s - ‘ | Af
. ={g 0= ¢ =
. /a 7;’7’ e A Q4 ’ ¢ O [/
NGV PO E Bt
E * - Af est la largeur de la courbe de réponse de lacavité i - 3 dB.
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MICRO-ONDES

En revanche, des résonateurs analogues & ceux utilisés en optique dans les inter-
férometres de Fabry-Perot conviennent bien en ondes millimétriques. Ces réso-
nateurs sont des cavités ouvertes constituées de deux réflecteurs (plans, sphé-
riques ou paraboloidaux, d’ouverture 2a) placés face a face et sépares par une
distance d (fig. 15)

S = sk

Les réflecteurs, qui sont métalliques, ont un coefficient de réflexion trés voisin
de 1. Le couplage avec la source millimétrique est effectué a travers un petit tron
percé dans I'un des réflecteurs. L’onde excitée subit des réflexions multiples 2
T’intérieur de la cavité et I’on démontre [70, p. 37-45] que certaines distributions
de champ, de type quasi T.E.M., peuvent s’établir et que ‘ce champ se concentre
autour de V’axe longitudinal de la cavité. Les modes de fonctionnement sont
notés TE_ o les indices m et n sont liés & la répartition transversale du champ
tandis que I'indice p est 1ié 2 la variation longitudinale. '

La condition de résonance impose que la phase de 1’onde varie de 27 ou d’un

- multiple entier de 27 entre deux réflexions successives. Pour un résonateur

ouvert & réflecteurs sphériques, de rayon de courbure b, 1écriture de cette condi-
tion donne [68, p. 111] :

—d\|A
d=2p+(h+m+1)(1—iarctgu-)— (119)
x b+d|j4
Le coefficient de surtension en charge est donné par :
W
Och=w P (120)
P

W, est I’énergie emmagasinée et PP la puissance perdue dans le résonateur. En
faisant intervenir les coefficients de qualité correspondant aux diverses causes
de pertes — par réflexion, par diffraction, par absorption dans le di€lectrique et &
travers les couplages ~ nous avons : ]
1 1 1 1 1 1 1

—=—— ettt ==t (121

Qch QR QD QA Qex Qpr Qex
pes pertes par diffraction sont, en général, négligeables. Les pertes par absorp-
tion peuvent gtre nulles dans le cas d’une cavité vide : dans ces conditions
QO = Og- Quant a Qp, on démontre (voir exercice 15.8) que :

2nd

Op=1T—

2
Aoy (122)

op est Ja fraction de la puissance P), représentant les pertes dans les réflecteurs.

x

Les applications numériques de cette formule montrent que Qp est de I’ordre de
10° 2 10°% en ondes millimétriques, ce qui permet de disposer d’excellentes
cavités résonnantes.

15.8.3 Fréquencemeétres a cavité

La résonance d’une cavité cylindrique, lorsque sa longueur est égale & un
nombre entier de demi-longueurs d’onde, est utilisée pour des mesures de la fré-
quence de I’onde qui sont d’autant plus précises que la résonance est plus
étroite, donc que le coefficient de surtension est plus élevé. Ces fréquencemetres
2 cavité sont souvent appelés ondemetres.

L’une des bases de la cavité est constituée par un court-circuit mobile dont la
position est repérée par une vis micrométrique. L'étalonnage préalable peut étre
effectué par comparaison avec un étalon de fréquences. La cavité doit toujours
étre placée en dérivation afin de perturber le moins possible le circuit dans
lequel on veut mesurer la fréquence. :

Selon la position du détecteur, la cavité peut &tre utilisée en absorption (fig. 16a)
ou en transmission (fig. 16b). Dans le ‘premier cas, la résonance est indiquée
par un minimum du signal détecté tandis que dans le second cas, le signal
détecté, qui était nul en dehors de la résonance, passe par un maximum 2 la réso-
nance. Le second montage est beaucoup plus sensible que le premier.

a) b)

Bien que les cavités cylindriques & section rectangulaire fonctionnant en mode

TE1qp conviennent trés bien, ce sont les cavités cylindriques a section circulaire

fonctionnant en modes TE,;, et TEq,, qui sont les plus utilisées. Deux pro-

bl2mes se posent dans la réalisation de ces cavités :

« obtenir une surtension en charge aussi élevée que possible, ce qui nécessite
d’utiliser des couplages avec 1’ extérieur caractérisés par un coefficient de cou-
plage B < 1 et des longueurs de cavité égales a plusieurs fois 7\.8/ 2;

« rester en résonance monomode dans une certaine bande autour de la fréquence
de résonance. Pour cela, on a intérét a utiliser le fonctionnement en mode
TEyy, (qui correspond au mode fondamental TE|;). Le fonctionnement en
mode TEg, » permettrait d’atteindre des précisions de mesure plus élevées (de

LES CAVITES ELECTROMAGNETIQUES

Figure 16.
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EXERCICES

Y
& EXERCICE 5.1

y . o
tPrgereaphe [S.30 Cavite oxlindvigue dosection
rectanyularnen

Uine cavité résonnante de seetion rectangnlaire,
de dimensions o = 7.5 emet h = 5 em A une
fongucur { = 15 em, Rechercher les modes
dont les fréquences de résonance s frouvent
cntre 3 et 3 GHz et donner leurs fri¢quences de
résonancee (drapres Gardiol J37 0 J30)),

& EXERCICE 15.2

) . )
(Pevagraphe 15301 Cavitd oxlidrvigue asection
recrangidaiie)

Uine cavitd résomnante parallélépipédigue a ses
troj~ premicres fréquences de résonance pour
5106 Gliz, 6 GHz et 6,708 GHz. Trouver les
dimensions de ses trois cOtés a. bo(section
droitey et £ (longucurs (d apics Gardiol [37
pA30h

-

" EXERCICE 15.3

P e . .
Peravraple Do Coveee ovlingdi i RETERHED

it s

Ouetle dost Sue L longueur o od e cavite cviin
drigue. i section circtbaie de tavon £ S em
POUE (ile »a Irégpience de resaiaies o 1isde

fondamental TE}sottde 0 GHe 2

%" EXERCICE 15.4

. T : -
(Pevagraphe 153 Reésonarenrs diélectrigues)

On considere an résonateur diélectrique & sec-
tion circulaire tel que celu schématisé sur les
figures ¢ et 7. Les données sont les suivantes :
£,= 40 1, =24 et = 10 GHz.

2

Par aillenrs, on prend le parametre ki = 5,4/D.

1) Quelle est la signification physique des condi-
tions exprimées par la double inégalité (18) ?
ntre guelles limites doit éee compris D ?

2 " = : ‘

2) On plL‘t]d D=10mwm: L, =112 mm;
Ly =08 mm aleuler 1a hauteur L du réso-

natenr.

<y

%" EXERCICE 15.5

(Pavagraphe 1S4°3 - Caleul de Q)

Le facteur de forme d'une cavité cylindrique a
section circulaire de rayon K ¢t de longueur h,
fonctionnant en mode TE_ - est donné par :

l)”{’
i
. N
R Aro)2
5 . LA
n A
e K it
AV o~ ciA
,’ e
T

1y Montrer que £(r) passe pat i maximuim
pows e vadenr de e gue Von caleulera, En

déduire Fexpression de £
luire Pexpression de B




5 | $ :" ' q““"‘ 6 ay lieu de 10~ 5) mais il faudrait alors éliminer les autres-
l F'é utilisant la propriété des modes TEq; dont les lignes de courant sont

gecen les transversaux.
~ LR
e
b .‘K& e . »
15.8.4 Autres applications
: T“ ‘ Bm bien d’autres applications qu'il n’est pas possible de dévglopper
lvisnt; toutefois, d’en citer quelques-unes :
'de & et £ d’échantillons dont les dimensions sont t.rés ;.)etites, par
"% 1a longueur d’onde. Ces échantillons sont placés 2 l’mténe.ur d’une
pésonnante et la mesure est faite par une méthode de perturbations dont
uyera un exposé dans (37, p. 115-121]; . _
1 eation de cavités, appelées rhumbatrons, dans les tub?s a vndfa tels que les
; (it ns. {46, p. 285). Ces cavités interviennent dans I’interaction localisée
e 46 faisceau d’électrons qui les traverse €
. afbine A I'intérieur delles ;
e g&énits électroniques pour micro-ondes oll les cavités résonnantes, et
WAt les résonateurs diélectriques, sont utilisés en tar(lit que CI;::‘:trz
“sar‘exemple pour fixer trés précisément la fréquence des osci
lt;(algutilisgm g:s transistors 2 effet de champ 2 I'AsGa [71. p. 251 et

i bl

t 'onde électromagnétique qui’

* dimensions de ses trois cotés a, b (section
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& EXERCICE 15.1

(Paragraphe 15.3.1 — Cavité Cylindriquf a section .
rectangulaire) s

Une cavité résonnante de section -rect_angu]air'e,
de dimensions @ = 7,5 cm et b = 5 cm a une
longueur € = 15 cm. Rechercher les modes
dont les fréquences de résonance se trouvent
entre 3 et 4 GHz et donner leurs fréquences de
résonance (d’aprés Gardiol [37,'p. 130)).

& EXERCICE 15.2

(Paragraphe 15.3.1 - Cavité cylindrique a section
rectangulaire)

Une cavité résonnante parallélépipédique a ses
trois premiéres fréquences de résonance: pour
5,196 GHz, 6 GHz et 6,708 GHz. Trouver les

droite) et £ (longueur) (d’aprés Gardiol {37,
p.130]).

& EXERCICE 15.3

(Paragraphe 15.3.2 - Cavité cylindrique a section
circulaire)

Quelle doit étre 1a longueur h d'une cavité eylin-
drique, a section circulaire de rayon R = 1,5 cm,
pour que sa fréquence de résonance en mode
fondamental TE |, soit de 9 GHz 7

& EXERCICE 15.4

( ﬁamgﬁzpiy{ ] 5.._? — Résonateurs diélectriques)

On considere un résonateur diélectrique 2 sec-

tion circulaire tel que celui schématisé sur les
figures 6 et 7. Les données sont les suivantes :
£,=40;¢, =24 etf=10GHz

Par ailleurs, on prend le paramétre h = 5,4/D.

1) Quelle est la signification physique des condi-
tions exprimées par la double inégalité (18) ?
Entre quelies limites doit &tre compris D ?

2)Onprend D =10 mm ; L; = 11,2 mm ;
L, = 0,8 mm. Calculer la hauteur L du réso-
nateur.

& EXERCICE 15.5

(Paragraphe 15.4.3 — Calcul de Qj)

Le facteur de forme d’uhe cavité cylindrique 3
section circulaire de rayon R et de longueur A,
fonctionnant en mode TE,,,, est donné par :

: we
_ HMmn ) (1 +A? r2)2

=

2 1+AYP

2R pr
avec ! = A
ec r= et A S

1) Montrer que F(r) passe par un maximum
pour une valeur de r que 1'on calculera. En
déduire I’expression de Fp,.




B gv—

2) Calculer la valeur correspondante (Qj)M du
coefficient de surtension dil aux pertes dans
les parois, d’une cavité de rayon R = 2 cm,
fonctionnant en mode TEy,; 2 la fréquence
de 10 GHz. On prendra 6, = 5,7 - 107 S/m.

& EXERCICE 15.6

(Paragraphe 15.6.1 — Puissance réfléchie —
Puissance transmise a la cavité)

1) A la fréquence de résonance d’une cavité, le
module de son coefficient de réflexion en
champ est 0,33 ; d’autre part, la phase de ce
coefficient est 1a méme que lorsque la cavité
est en dehors de la résonance. Déterminer le
facteur de couplage .

2) Pour 8 988 MHz et pour 9 012 MHz, Ia
puissance absorbée par cette cavité est la
moitié de celle absorbée 2 la résonance.
Déterminer la fréquence de résonance, Q,

Qpr et Quy.

& EXERCICE 15.7

(Paragraphe 15.8.1 — Détermination de I'indice ou
de la permittivité d'un gaz)

La fréquence de résonance d’une cavité remplie
d’air est 10 GHz et son coefficient de surten-
sion e Sharge est 8 333, Lorsque cette cavité
est remplie d’un gaz, sa fréquence de résonance

est 9 GHz et la largeur de bande 2 — 3 dB
de sa courbe de résonance est 4 MHz. Déter-
miner I’indice de réfraction n = n* - j n” de ce
gaz ainsi que sa permittivité ¢ = €’ —j £”.

& EXERCICE 15.8

(Paragraphe 15.8.2 — Résonateurs en ondes
millimétriques)

Soit un résonateur constitué par deux réflec-
teurs métalliques plans, distants de d, & diélec-
trique air. Les pertes par diffraction sont suppo-
sées négligeables. Les pertes par réflexion sont
caractérisées par un coefficient o, représentant
la fraction de puissance qui se dissipe par effet

1
8¢ co)i

Joule dans les réflecteurs aR=( po

o, conductivité des réflecteurs.

1) Calculer le coefficient de qualité Q; lié aux
pertes par effet Joule dans les réflecteurs en
fonction de (d, og et Ag).

2) Démontrer 1’expression de QJ- en fid, Ag)
dans le cas ol la conductivité des réflecteurs
est ¢ = 5,33 - 107 S/m. Application numé-
rique au cas odt : d=0,20metA =1 mm.

3) Le facteur de pertes de 1’air qui se trouve
entre les deux réflecteurs esttg § =2 - 106,
Calculer le facteur de qualité 0, lié aux
pertes dans le diélectrique. En déduire le
facteur de qualité propre a la cavité.

Solutions
des exercices:
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2) Calculer la valeur correspondante (Qj)M du
coefficient de surtension dil aux pertes dans
les parois, d’une cavité de rayon R = 2 cm,
fonctionnant en mode TEy,; 2 la fréquence
de 10 GHz. On prendra 6, = 5,7 - 107 S/m.

& EXERCICE 15.6

(Paragraphe 15.6.1 — Puissance réfléchie —
Puissance transmise a la cavité)

1) A la fréquence de résonance d’une cavité, le
module de son coefficient de réflexion en
champ est 0,33 ; d’autre part, la phase de ce
coefficient est 1a méme que lorsque la cavité
est en dehors de la résonance. Déterminer le
facteur de couplage .

2) Pour 8 988 MHz et pour 9 012 MHz, Ia
puissance absorbée par cette cavité est la
moitié de celle absorbée 2 la résonance.
Déterminer la fréquence de résonance, Q,

Qpr et Quy.

& EXERCICE 15.7

(Paragraphe 15.8.1 — Détermination de I'indice ou
de la permittivité d'un gaz)

La fréquence de résonance d’une cavité remplie
d’air est 10 GHz et son coefficient de surten-
sion e Sharge est 8 333, Lorsque cette cavité
est remplie d’un gaz, sa fréquence de résonance

est 9 GHz et la largeur de bande 2 — 3 dB
de sa courbe de résonance est 4 MHz. Déter-
miner I’indice de réfraction n = n* - j n” de ce
gaz ainsi que sa permittivité ¢ = €’ —j £”.

& EXERCICE 15.8

(Paragraphe 15.8.2 — Résonateurs en ondes
millimétriques)

Soit un résonateur constitué par deux réflec-
teurs métalliques plans, distants de d, & diélec-
trique air. Les pertes par diffraction sont suppo-
sées négligeables. Les pertes par réflexion sont
caractérisées par un coefficient o, représentant
la fraction de puissance qui se dissipe par effet

1
8¢ co)i

Joule dans les réflecteurs aR=( po

o, conductivité des réflecteurs.

1) Calculer le coefficient de qualité Q; lié aux
pertes par effet Joule dans les réflecteurs en
fonction de (d, og et Ag).

2) Démontrer 1’expression de QJ- en fid, Ag)
dans le cas ol la conductivité des réflecteurs
est ¢ = 5,33 - 107 S/m. Application numé-
rique au cas odt : d=0,20metA =1 mm.

3) Le facteur de pertes de 1’air qui se trouve
entre les deux réflecteurs esttg § =2 - 106,
Calculer le facteur de qualité 0, lié aux
pertes dans le diélectrique. En déduire le
facteur de qualité propre a la cavité.

Solutions
des exercices:
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EXERCICE 2.1

;esl,eswrela_tions (5) et (11a), nous avons :
e Py Y, e =— (R +iL, )]

“je,t;&)h‘de (9) et (11b). nous pouvons

,f,l_"bpagation sur une ligne en haute fréquence

Mmoo,

1

VAP Py e

=754 -0 b7
(= 0137 10 " Np/m
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#) EXERCICE 2.3

n
Day= aveef =20848 10 "
B
(résultat de Fexercice 2y
Ay = 23000 m =23 ki
» 210t
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i, 20684810
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324" MICRO-ONDES

#3 EXERCICE 2.7

D) Z.=/75%300 =75x2=150Q

2) Z, =150 x 300 =150 y2 =212 Q

Z, =\ T5x150 =75/2 =106 Q

#1 EXERCICE 2.8

1) Différentions la relation & = B2 + kc2 :
kdk=Bdf

v est la vitesse de propagation en espace libre
dans le diélectrique dont est constituée la ligne
(v = c uniquement si le diélectrique est de I’air).

ode ® do
Donc: “—— =R dp ou B =2
v

D’Ol\l : Vp . vg = 112

© A A
2) VP=E:f7\‘d:v7d%vg:\rIr

o

EXERCICES DU CHAPITRE 3 S B
Etude de la réflexion a I'extrémité d’une ligne

#) EXERCICE 3.1
DVY@x=0)=V,=Vpcospl+jZ.Igsinfl
=1p(Z,cos BL +] Z, sin BL)
B = 28,56 rad = 4,5455 - 27
=0,5455 - 360° = 196,37°
V,=1p-1000[-(2+50,9595

-j0.5-0,2818]
=341e"J 45,166 © | 2,212 Ej 29.822° ej 180°
V, =7543 ] 16466° V)

Vg
l,=1gcosB€+j——sin B
Z,

2R )
=1z cosﬁ{ﬂ—z*smﬁf
C

J

=1 [~ 09595 j (4 +)2)0,2818]
=0,0341 e ~14177 .7 1947 ¢ 170,657 ¢ J 1807

1, =0,0407 el 20548 (A)
Y, 40,87
2)7,= T =185le" 40.82 Q)

te
On retrouve ce résultat par la formule :
Zp+iZ.tgBl

Z=ZCZ - -
+i1Zpta Bl

(4

1
) Pu=7 RV, 1]

= % 75,43 - 0,041 cos 40,83°
= 1,16 Watts

Z13 EXERCICE 3.2

L ~Zp=Zc 5047100 05+
TR Zp+Z, 20047100 0 2+]

L,=05ei38 =04 +j03

2) Sur la charge (x = 0) :

Donc: V=V, (1+Lp) et Vg=V;| 1+ gl

V& 1432

J = = ’ =100V

K ‘1+LR‘ [14+0,3]

V=T, =50V

3)V;=100e!” .

>V, =LV, =50ei368 V)
v, o0
T:ZCa}[,-=1,33eJO (A)
i
Y, §36,87°
I—Z—ZC~>[,.=7O,667CJ‘ " (A)

r

=0,667 121687

V=V, +V, =V, (0+Lp
Vep=100 (14 +)03)=1432e7 121 (V)
=1;+1,=1,(1-Ly)
1,33 (0,6 - 0.3) = 0,895 ¢ 712636 (A)

I~ I~
XX
U

P =

act

* 1 2
gﬁ[!}elk]=§ Iz R 1Zgl

0,8952 % 125=50 W

Wl = 1

.#7 EXERCICE 3.3

_ZR_ZC_JAXR*Z(‘_' ZC—jXR
R_ZR+ZC-jXR+Z(._ Z.+jXp
=1
etarg L p=arg (- 1)+ arg (Z,—j Xp)
—arg (Z, +j Xp)

HrC

SOLUTIONS DES EXERCICES g

Or: arg (Z.-jXp)=—arg (Z. +] Xp)
X
= arctg 2

Xg
Donc:arg[p=n-2 arctgi~
(4

Xr 100
2) a) arctg - =arctg —= =53,13°
Z. 75

—arg L p=180"-2"53,13° =73 740

R _. 50 _ .
Z_drctg—75— 33,69

—arg [ p =180 + 2 - 33,69° = 247 330

b) arctg

#3 EXERCICE 3.4

1) 1Np=28,68dB:
donc : o = 0,3 dB/m = 0,0345 Np/m

2
B= % =20,1062 rad/m

Zp—Zc 250
= = —= 14
Da) Th=7 <7 350
L(f)=1'Re'zy€:l"ke'2“€e'2jw
—20d — e—0,0690 — 0,933

p 2nd
Be= A

2Bl i 08R
Donc : T(£) = 0,666 e ~3 1

€

=27 - 3,2 = 0,47 (modulo 21)

0,6048 ¢ —14034°

L5gg0el T
19,04 ¢ -1 546172 11,03 -}1%

Z(€)=50

#9 EXERCICE 3.5

. 08°
b p, o 65175 9925el
FRT165+)75  181.25¢) %"

3
.rna
2

. ﬂ'__."

L+TO) _ 04615030

';!.“f\ﬁ’."‘-:l‘-'é{::i"

3




0 2= 171,250
,zc.' Ly
.?;?:i-.r-!'\ 4.

ifign 4gp 4'un maxiznum de tension se
d aprds :
by - igeanM -)XM=E(E - k’l‘l’,)

T*:(F = 0,43 radiams

dé temsion estt 2 A,/4 plus

[
2m nous aveons :

2.0475=054 m.

K_‘G‘;'fi sy
48 de perte, NOWS avons

Vi

KTV 20" v *

i#n un nMmaximum de
couramt [ sont en

nous avons :
pt Vi (VRS
2 pz. pZ
Nous obtenons donc les valeurs efficaces cher-
chées : o

Vu=y/PpZ. =1002=1414V

W 100
V,=—-= --\/5 =707V

P

W -
IM:Z‘_=\/2:I’4]4A

C

g 1
I =—=-=—=0707A
m p \/2

#1) EXERCICE 3.7

0,75
Donc : (p=41r7)~’ +n=13xn

[g=0333el 2%

I+Lp 10p 0804 -(0.270
Zp=2, =L,  LI9%+j0.270

0,848 ¢ ~J1856¢"
22601 1277
Zp=69,17¢ 13128 =59,115-j35915Q

Zg=100

1 ] 2
NP =5 RIVRLR=5 Relk
2P
Donc: Ip=, / 5~ =184 A
R \/ RR

et: Vo=|Zg|lg=127.27V

X
p-2B =k + o p=dn "+ 2

EXERCICES DU CHAPITRE 4 S SRR

Diagramme de Smith

#D EXERCICE 4.1 (fig. E.1)

13 M est le point représentatif de Ty = 0,54 et
arg I'p = 128°.

Le R.O.S. se lit A I'intersection du cercle de
rayon I'p = 0,54 avec I"axe des réels a droite
—p =335

Impédance réduite correspondant au point M :
g=036+j044

7

Sotutions pes exercices il

Dot Zp=zg-7.=18+j22 (£

Admittance réduite correspondant au point M*
ve=113-j135

Dol Yg=vg- ¥, =(226-j27) 10" 28,

2) De 1a méme maniére, on trouve : =235

x=107-j09 - 7,=535-]45Q

vp=0.55+7045 5 Ve=(1,14j0,90)10~2"

Figure E. i




MICRO-ONDES

#) EXERCICE 4.2 (fig. E.2)

2z .
1) zR=Z==O,8 +j1,3
(Point M du diagramme)
yr=0,35-j0,55
(Point M’, symétrique de M)

Yp=yr ¥, =(0,7-j1,1)10"2S

Figure E.2.

Aupoint B, on litle R.O.S.: p=3,9.

La position du point M en coordonnées polaires

nous donne :

Lr=0,59¢i6%
2) De la méme mani&re, nous obtenons :
z=06-j14
Yr =026 470,60 = Y= (0,52 +1,20) 102§
p=53etDp=0,68¢165

A3 EXERCICE 4.3 (fig. E.3)

z
1) zp=5=06-j11
c

(Point M du diagramme)
Au point B, on'lit le R.O.S.: p=4,1.

La position de M en coordonnées polaires nous
donne : L, =0,61 ¢ 76

2) A 11 cm de la charge : x/A = 1,375 soit 0,375.

Nous devons donc tourner de 0,375 vers le

générateur en partant de la graduation 0,355

qui repere la position de la charge. Le point

d’arrivée correspond donc 2 la graduation :
0,355 + 0,375 = 0,730 soit 0,230

En ce point :

2=33+j1,6 > Z=165+j 80.

SOLUTIONS DES EXERCICES "%

3) Un minimum de tension correspond au point
A dont la distance a la charge est

*m
_l_ =0,500 -0,355=0,145

7Y
D’od: x;, =0,1454 + -5 = 1,16 cm + 4k cm
(k, nombre entier positif ou nul pour le premier
minimum).
En ce point : 7, = 0,24 —» Z, =12 Q.

Un maximum de tension correspond au point B
dont la distance & la charge est :

M _TIm0250=0395
R

kA
D’oit: x=0,3950+ 5= 3,16 cm + 4k cm

En ce point : gy = 4,1 = Zy =205 Q.

Figure E 3,

#1 EXERCICE 4.4 (fig. E.4)

1) La position du point M, représentatif de
zg=2,1 +j 1,35, est déterminée par la gradua-
tion 0,212.

Pour trouver I’impédance d’entrée Z, il falfl
tourner de €/ = 1,184 soit 0,184 vers le gén¢"
rateur ; z, correspond donc a la graduation -
0,212 + 0,184 = 0,396.

Nous lisons :
z,=0,48 —j 0,64 (Point N)
Dod:Z,=2,7Z.=36-j48Q.

2)Le R.OS.selitenB: p=3,1. ;

T, est donné par les coordonnées polaires

point M : .
Lr=051el%

- quﬂ_t TR




1,35
0,176
0,212
W
N\
M
Z=oco
21 B Cl7e
31 y=oo
0,344

0,396

2) Le point représentatif du circuit ouvert est C
pour lequel zp = eo. On tourne vers le généra-
teur jusqu’au point E représentatif de z=—1,5 j.

{ =0,344 - 0,250 =0,094 —3 £ =0,94 cm

&9 EXERCICE 4.6 (fig. E.5)

Pour’le ‘premier trongon de ligne :

z
7 =t o1 1,5 (Point A ; > 0,324)
Z,l

On tourne de £, /A, = 0,333 vers le générateur
jusqu’au point B, (¢ 0,657 soit 0,157) repré-
sentatif de I'impédance d’entrée. Le point C,
représente 1'admittance d’entrée :

3

Yo, = 0,34 - j 0.60.
Pour le deuxi¢me trongon de ligne :

Z
2= 50 =133 +j 1 (PointA, ¢ 0.182)

z,,
On tourne de (’2/ 7»2 = 0,300 vers le générateur
Jjusqu’au point B, (&> 0,482) représentatif de

I'impédance d’entrée.

Le point C, représente I’admittance d’entrée :

e SOLUTIONS DES EXERCICES -

Ye,=23+j0,52.

Pour trouver I'admittance résultant de la mise
en parallele de ces deux trongons d’impédances
caractéristiques différentes, nous devons obli-
gatoirement passer cn valeurs vraies ; nous
avons :

Yo, =Y, - Y., =(68-j12)1073s.

Yo, =Ye,  ¥e,=(30.7+j69)10735.

Doli: ¥, =¥, +¥, =(37.5-j51) 10735,

Figure E.5.

A1 EXERCICE 4.7 (fig. E.6)

1) Nous partons du point A qui représente 7y et
nous tournons vers la charge de ,rm/l = (),348
sur le cercle & R.O.S. = 2,7. Nous obtenons
2p = 0,88 +j 0,95 (Point B «» 0,348).

2) Nous partons du point B et nous lournons
vers le générateur de €/) = 1,450 soit 0,450
sur le cercle AR.0O.8. = 2,7.

Nous obtenons le point C (¢ 0,102 soit 0,450
+ 0,152 = 0,602) qui représente
7, =0.55 +0.60.

T
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#1 EXERCICE 4.8 (fig. E.6)

1) Soit x, la position d’un minimym de ten-
sion, ¢’est-a-dire d’impédance, lorsque la ligne
est terminée par Zp.

Lorsque I’on remplace Zg par un court-circyit,
le minimum de tension (qui d’ailleurs devient
nul) se trouve en x, (voir fig. 8a et 8b du cha-
pitre.3 « Etude de la réflexion a I’extrémité
d’une ligne ») dont la distance au court-circuit
estnh/2.

La distance entre le minimum d’impédance et
la charge est donc :

n\ ni

xm=(x1—x2)+—2— =5,25 cm+7

Pour trouver zg, il faut donc partir de z., (point

A’) et tourner vers la charge de 5,25 / 50 =0,105

sur le cercle 3 R.O.S. = 5. Nous obtenons le

point B’ pour lequel : zz = 0,32 -j 0,72 d’od :
Zr=16-]36.

2) Avec un circuit-ouvert, les minima sont déca-
1és de A/4 par rapport au cas d’un court-circuit.
Comme A/4 = 12,5 cm, le minimum de tension
se serait déplacéde 5,25+ 12,5= 17,75 cm vers
la charge ou de 12,5 - 5,25 cm = 7,25 cm vers
le générateur.

Figure E.6.

EXERCICES DU CHAPITRE 5
Les dispositifs d’adaptation

#7 EXERCICE 5.1 (fig. E.7)

1) A f=500 MHz, A = 60 cm donc £, = A/4.
IInpédarfce de charge : :
Zp=R+jLo=50+j628Q.
Impédanéq réduite :
2p = 0,5+ 0,628 (Point A & 0,102)

La longueur €, doit étre telle que 1'impédance
2y (€, — €) soit réelle ; en tournant vers le géné-

0,102, 0,116

SOLUTIONS DES EXERCICES

Ala d

rateur, & partir du point A, le pre'mier poin; dont rateur

I’'impédance est réelle est le poiryt B,
EnB:zy=295—>2Z,=295O,

La longueur €, est donnée par : Ala

4
-=0250-0,102=0,148 0 ¢, =835 o

L’impédance caractéristique die la ligne A4
doit étre : Ala

Z, =/295x100 =171750 géné

Figure E.7.
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2) A f=600 MHz, A’ =50 cm.

Zp=50+7540
— 23 =0,50 + 0,754 (Point C ¢ 0,116).

Aladistance €, —& (£,/)’ = 0,178) vers le géné-
rateur :
z1=19-j15
(Point D <> 0,116 + 0,178 = 0,294).
Aladistance £, +¢:
Z, .
7} =7y 7 =1106-j0.873
(4
(Point E & 0,333).
Ala distance £, + £, — & (£,/X’ = 0,300) vers le

. générateur :

2=0,79 40,75
(Point F < 0,633 soit 0,133).

Aladistance €; + {5 +¢:

’

b Zc M
2= 2y 5 =1357+1288
(Point G «» 0,185).

Le cercle de centre O passant par G correspond
aunR.O.S.de2,9.

#7 EXERCICE 5.2 (fig. E.8)

Z.=+4/50-7,5=19,365 Q

L’impédance d’entrée de la ligne doit &tre
égale 2 Z,, soit en impédance réduite :

25 =0,387 - 0,568 (Point A > 0,091)
L’impédance de charge, en valeur réduite, est :

j 1
=2582 - — -
R Co Zc

Figure E.8.

{

A partir du point A, il faut se déplacer vers la
charge sur le cercle 2 R.O.S. = 3,6, jusqu’a la
rencontre du demi-cercle & r = 2,582 et x < 0.
L'intersection est le point B (¢ 0,221) pour
lequel : z5=2,852-j1,5

dou: £o130e - Loy

A VC(D Zc )

donc: €' =0,130 et C=224- 10~ 1?F.

#1 EXERCICE 5.3

En appliquant la procédure qui a été détaillée au

paragraphe 5.6.1, on trouve que :

1" solution :
d=106cmets=53cm,

2° solution :

d=186cmets’ =19,7cm.

SoLurions pes exercices - SN

&) EXERCICE 5.4 (fig. E.9)

z
2r = =03-j0385 Point4)
C

Yr =037 +j 1,05 (Point B «» 0,134).

Le stub doit étre placé 2 un endroit de la ligne
ol la partie réelle de I’admittance est égale a 1.
1l y a deux solutions.

DEnC:yd-¢)=1 +j2.
La distance de ce point & la charge est :
d
X =0,188-0,134=0,054 > d=1,62 cm

L’admittance d’entrée du stub devra étre :
¥(s) =~ j 2. Or, cette admittance réduite est
normalisée par rapport 3 Z, = 1/¥, = 50 Q.

Figure E.9.
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Donc y(s) = Y(s)/ Y,, ol ¥(s) est I’admittance
d’entrée du stub en valeur vraie.

Comme le stub a une impédance caractéris-
tique Z, = 1/¥.= 100 Q, la méme admittance
¥(5) normalisée par rapport 2 Z] a pour valeur
réduite :
Y(s) 4 L
()= —= = = —=-j4
y(s) ¥; ¥6) 77 ¥6) z, =
Nous devons donc rechercher la longueur d’un
stub en circuit ouvert (y = 0) dont 1’admittance

d’entré est —j 4 (Point D < 0,289).
% =0,289 -5 s=8,67cm

2)EnC’:y(d-e)=1-j2.
dx =0,312-0,134=0,178 - d’=5,34 cm
L’admittance d’entrée du stub devra étre :
W) =j2
soit y’(s*) = j 4 lorsque ’on normalise par rap-
port a 100 Q.

La longueur d’un stub en circuit ouvert (y = 0)
dont I’admittance d’entrée est j 4 (Point E <
0,211) est :

%=0,211 —s5'=6,33cm

#9 EXERCICE 5.5

En appliquant la procédure qui a été détaillée
au paragraphe 5.6.2, on trouve :

1™ solution : 5; =5,6 cm et 53 = 16,75 cm,
2° solution : 5= 3,3 cmet 5§ = 5,35 cm.

£ EXERCICE 5.6 (fig. E.10)

Nous allons donner une solution entiérement
analytique :
2g=15-j1,2ety,=0,40+j0,33
¥0)=yp+ Y5, =0.40+j033 +jb,
D’aprés la formule de transformation des admit-
tances :

™[>

Figure E.10.

Zp

$1

AN

SOLUTIONS DES EXERCICEs

0)+jt ﬁ
(&-E—y( JgS =y(0)+_]
Y _ Br 1+330)

1+iX0)tg 5

A _ A +2(59)
et: z\g+e|=z|g € 2052
. A 1+j0,40-0,33~b;
soit: Z\ g +€|=040+7033 415+ ) 2

A .
Or: z(§+e)=1+_]0

0,67 +j0,40 - b,

done: GZG3 133 4b 12

En égalant parﬁes réelles et parties imagi-
naires, nous obtenons deux équations a deux
inconnues (by, x,) :

(1) 0,93=0,40x, b,

(2) 027=133x,+b;+b x,
d’on I’équation du second degré en x, :

(3) #+2x,-3=0

qui a pour solutions :
x3=1-b==053
xy=-3-b'=-213
d’ol 1’on déduit :

)

. $2
z2(s3) =j1 etT =0,125

»

. 52
z(s%) =-j3 etT =0,302

(distances lues sur le diagramme de Smith entre
le point z = 0 et les points représentatifs de j 1
et—j3)

o
y(s}) =-j0,53 etTl=0,l74

”

S
y(s7) =—j2,13et T‘ =0,070

(distances lues sur le diagramme entre le point
y = oo et les points représentatifs de - j 0,53 et
-j2,13)

#1 EXERCICE 5.7 (fig, g
Normalisons les impédances.par -
Z,=40Q: i &
22 =0,1+j0,05 (Point A & 0,008) et =1
Nous allons écrire la condition d’adaptati(,n
I'interface (€, £ + €). Comme les admittgp,
de part et d’autre de cette interface sop co
plexes, cette condition est :
Y (€+e)=y)

+ Calculons y (€) en partant de la charge Zp:

£=2cm,A=25 cm,§=0,080

2 (£-€)=0,14+j 0,61 (Point B 0,088

y € -€)=0,36 -j 1,55 (Point C)

y@®)=036-j1,55+jC,0Z, {
Le lieu de y(€) est un arc du cercle C; 4 g =0
etbh>-1,55.

« Calculons y"(£ + €) en partant du générateu
1

- (

1
=125-j
z(€+¢) JC:(D Z

Le lieu de z (€ + £) est le demi-cercle 3 r =1
et x < 0 (demi-cercle C,) ; le lieu de y £+
est le demi-cercle symétrique par rappd
au centre du diagramme (demi-cercle
— le lieu de y*(e + €) est le demi-cercle sy
trique du précédent par rapport 2 I'axe ho
zontal (demi-cercle Cp).

» A Iintersection de C, et de C,, nous lisons
Y€)= y*(€ +£) =0,36 - j 0,4 (Point D) §
et I’on en déduit :

y (£ + &) (Point E)
etz (€ +€)=1.25~] 1,45 (Point F)

D’apras les relations (1) et (3), on trouve G

: . 7625
iC,wz,=j115d0n:C, =T:62°P

D’apres les relations (2) et (4), on trouve Cy'

Sj—L —_j145 don: C, =45T3P

Z,Cio

ir.

CIC




BC 2
R ntd

0,
_nﬁ'-.b,oss
e

(L

cl' g=0,

-

vr.C

“¥ons démontré que
pF o?—P?=R,G,-L,C, o
208 =w (L, G, +R, C))

o W :
Nabiir 1'expression de o + B2 ;

nous avons :
2 2 2
at-207 g7+ p* =R} G}
* ol
~2R, G L C, 0w +L] Cl o*

4a2[52 =o)2L%G:2

+20°L; G R; C; + > R} C}

e

d’ou:
a*+202p2+p* —R261+m LiG}

+o’ R Ct+ L} Cfo®

ou: o’ +B= \/'/(R% +Liwd G+l

En faxsant la somme et la différence de o [32
et o + B2 on obtient les expressions de o et
B2, d'ot finalement les expressions (1) et (2) de
aetf. .

#) EXERCICE 6.2

1) Dans I'expression (3) de Z,, il est possible
de négliger les termes en Gl et Ry G, ; dans
ces conditions :

LICl m-+ju)(L Gl‘Rl Cl)

Y o'
Ly LG =R C,
Z_ N
TV O de
Ly L Gi-R C

Comme R et G sont faibles et compte tenu des
ordres de grandeur de C,, L, et ®. la seconde

racine est de la forme \/ | +€ = I+ € 2 donc ;

2) Dans ce cas (‘Gl =0):

2= Ly
“ \\" iL 2 L| (1)|
1 . G .
Comme o= 5 R, \ Z| (relation (6))
et B=ow, L C, (relation (4))
nous 4vons : o :l il_
B 2 Ll [}

.Donc Z. _\/ C—l

/ Ly o
l-j—

B

#7 EXERCICE 6.3

Par définition des Nepers :

1. PO) 1 30
KNp)=5ln——=>Ine 2 =_qf
NP =510 50 =2 *
Cette relation nous montre que 1’unité naturelle

de ot est le Neper par meétre (Np/m).

Par défimtion des Décibels :

PO

K(dB)=101g = 0 =10loge ~20¢

Comme In x = 2,3026 log x, nous avons :

1., PO} P(0) 10 P(O)

sIn—=11513log — = —~

2 Py P(€) 8.686 P(€)
Donc : K (Np) = Y 686 K (dB)

et : K (dB) = 8,686 K (Np)

La valeur numérique de K en Décibels est donc
égale a 8,686 fois la valeur numérique de K en
Nepers : d'ol I’on tire que :

1 Np=3.686dB et 1dB = 0,115 Np

#) EXERCICE 6.4

La perte due a I"affaiblissement linéique de la
ligne est :

af =0.1 (dB/m) - 10(m) = 1 dB.

La perte due 2 la désadaptation est donnée par
{"abaque de la figure 7. Calculons le R.O.S. :

I+T, |Zr-Z.|
§= - avecr = ]
p ler R1Zp+ 2,

Comme Z, et Z,. sont réels et que Zg > Z., nous
avons :

SOLUTIONS DES EXERCICES _
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Nous lisons sur I’abaque une perte de 0.9 dB

correspondant a o =1 dBetp = 4,

La perte totale est donc de 1,9 dB.

SiZp< Z,, nous avons :

Z.-Zp . Z,
FR_ZR+Z(. d’ou p=Z—R=4.

Le résultat reste le méme.

EXERCICES DU CHAPITRE 8
Lignes bifilaires et coaxiales

Z9 EXERCICE 8.1

a) Calcul de R,
La résistance d’un conducteur par unité de lon-
gueur est : 1 1

Rj=—-
)

oil G est la conductivité et s la section ol circu-

lent les courants.

Dans notre cas, a cause de I’effet de Peau, les
courants pénétrent & une profondeur :

1
8= e
VAL of
c’est-a-dire pour le conducteur intérieur (exté-
rieur) dans une couronne de section 27 r 8
(2n r, 8) puisque 8 < ry, r,.

La résistance linéique due au conducteur inté-
rieur est donc :

R
11 i o 1/ S
LI o f =

o, 2 ¥V U0 dl\/ o,

/

R{ =

De méme, la résistance linéique du conducteur
extérieur est :

D’ou:
R =R{ +RY

=\/tbf(”‘i“ __L_J

= + /ananel
T \diy/o; dry/o,

b) Calcul de L,

D’aprés le théoréme d’ Ampere, le courant / qui
circule 2 la surface du conducteur intérieur du
coaxial est égal a la circulation du champ
magnétique H sur la circonférence d’un cercle
de rayon r (rp<r<ry:I=2nrH.

D’oti I"induction magnétique :

I
Pt =t oy

Le flux de B a travers une surface de longueur
¢ parallele a I'axe du coaxial et de largeur dr
est:
1
—{dr
Ho 2nr
Le flux total est donc :
£ [ dr . n

b=y, — —=p,— In—
Ho 2n T Ho 2n N

L’inductance par unité de longueur est :

L 1 (o}

l‘z;‘ T
D’ol.llLl-_-?]nr—2
Y4 1

¢) Calcul de C;

Soit @, la charge par unité de longueur sur le
conducteur central du coaxial. Appliquons le
théoréme de Gauss a un cylindre de rayon r
(ry < r < ry) et de longueur ¢ : le flux de I'in-
duction électrique D = eE (qui est radiale) a
travers cette surface est égal a la charge qui se
trouve sur le conducteur central.

2mr{D=Q, {d’ou E=
2nre

La tension entre les deux conducteurs du coaxial
est donc :
": Q) ndr Q1 1
V=[ Edr=— —=—1In—
Jny 2re T 2me N
La capacité par unité de longueur est C; = Q,/V.

Dol : Cy=2ne —-]—

s
In (—')
)‘1
d) Calcul de G,

Pour un milieu diélectrique avec des pertes
conductrices caractérisées par une conductivité
G, le courant en régime variable est

Z=GE +j(1)EE4

En termes de circuit, cette relation s’écrit :

SOLUTIONS DES EXERCICEs

I = GV + joCV. La conductance linéiquc
donc étre obtenue en remplagant ¢ par '
la formule de C,.

Dol : G = Zn:c—l—

L)
"

Comme le facteur de pertes d’un miljg,, dig
trique est tg 8 = 6/ e, nous avons :

1
e
In —')

ll/

#1 EXERCICE 8.2

In

Gy =4n’efigd

Nous avons vu au chapitre 6 que. pour
ligne 2 faibles pertes :

o/ ae [T
NARLAVE
1 G

ER] \/ L_] =a(,

représente les pertes dans les conducteurs.
—
1 /b

2

L
=3

Gl C_l =0y

représente les pertes dans le diélectrique.

Compte tenu des expressions (1) a (4) pow
parametres primaires d’une ligne coaxl
nous obtenons :

o, (Np/m )= \/@

1
[ R —
dy /o,

In [;{‘ﬂ

nf
o, (Np/m)=~-128
Pour exprimer @ et o,; en dB/m, il S,Uf»
multiplier ces expressions par 8,680 (voxré §
cice 6.3). D’autre part, explicitons 1™

G (3

"est by

=1
v

*est bi
|
|

pnt la v

“apres

négli




at

:C e -1.:‘
"t € per o g
,geml&scoeﬂiciemsdeu ctde(xd:

1
mef=xege I 36- 10° ef

I mifien dil, 400 : 8,686 \/mE/ = oo [e

v 36-10°
=4,578-1075 /¢ f

(est bien le coefficient de o, (dB/m) dans (10).

r—
"8

)

xf —_— — 1
et AVA= T =nf\/ €€, Ny =1tf\/;?
nf 8,686
d’'ol : 8,686 — —nf\/ €, T3 3108
— in-8¢ /o
que, pour u =9.096- 10771, /e
. {est bien le coefficient de o, (dB/m) dans (11).
/T,
2|

Z2 EXERCICE 8.3

i: D aprés les relations (1) et {2) nous obtenons :
ducteurs. . \ R I

Lio ., rmu,of! d dz
\

" i

J

dont la valeur numérique est 2,36 - 10~ 3,

trique.

a(d)pour L o , ‘ 3
gne coaxia Daprés les relz;{lons (3) et (4), nous obtenons :
4!

— =12 3= 10 - 3
Ci w

En négligeant R, 2L, wet G| 2C, w, 'erreur
eifectuée est de 1"ordre du millieme.

Vd'\a

I Hy i)

V2= —_— =y -
TN Gy e In

Ko 120n
=7
/ EOEr \/Er
dy
Dot : Z,=—p—=In| =
i
,
Dans le cas traité :
z=-L _m3s=51240

49 EXERCICE 8.4

1) L’expression de P peut étre mise sous la
forme :
N Er
p= 120

"'I\J
IJ [

T

\
2

E| et p- étant imposés, nous pouvons écrire :

'1:2 \/ g
P=K{\;J InxavecK =- 0 E1 pﬁ—cte
4P _  dnx)y 2= (nx) &) _xl —2~lnx
dx < 3

La puissance transporiée est maximale si
dP dx =0, soit pour:

1 .
Inx=3 —Sx=e =163

P>
2)——163—>p f:w-()()émm
P, 11,65
o 3 -3,2
P= 170(10) (6.06-107")70,5
=1.33kW

EXERCICES DU CHAPITRE 9
Lignes a bandes et a fentes

#3 EXERCICE 9.1

1) w. £ = 0,5 ; nous devons donc utiliser la for-
mule (2) d’aprés laquelle €, = 5.8.

Ce résultat est confirmé par 1’abaque de Wheeler
(fig. 11) sur laquelle nous lisons :

| €, =24
2) Dapres cette abaque, nous lisons Z, = 170 Q.
dou: 7
0
Zy=——==7083Q
v e

La formule la plus simple est celle d"Hammerstad
(10) d’apres laquelle : Z,, = 69.51 Q.

Draprés celle de Wheeler (7). nous trouvons
Z,=6920 Q.

Ces formules sont donc en accord d mieux que
1 %.

La précision de lecture sur "abaque est de
I'ordre de 243 %.

#2 EXERCICE 9.2

Dans cette formule (8). Z est I'impédance
caractéristique de la ligne microbande modé-
lisée par une structure a diélectrique homo-
géne, de permittivité €, ; Z, est I'impédance
caractéristique de la méme ligne, mais a diélec-
trique air (€, = ).

L'impédance caractéristique d’une ligne TE.M.
est donnée, dans 1'approximation des lignes
sans perte, par :

SOLUTIONS DES EXERCICES

f L1
Z.o=\ /) —
c \/r Cl
D’autre part, la vitesse de propaganon sur une
telle ligne est :

Nous avons donc :
1

e !

Pour une ligne a diélectrique €,
1
)= =%
€ (\p)E (Cl )E m
Pour la ligne a diélectrique air :
1

(Z) =
L)O (VP)O (CI)O

= ZO
)y ’

—S— et (CI)E = (CIJO €,
\

€

Or: (v[,)E=

1l en résulte que :
Z
Lyp=—=—
\ €

¢

#2 EXERCICE 9.3

Dans la formule {12) on veut que :
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" 6G=0,6+0009Z =123

107 Zm 0 -
= 7‘4,’386'10
4386

Drob: f< 10°=3,95 GHz

#9 EXERCICE 9.4

D’apres le graphique de Hammerstad (fig. 12),
nous voyons que w,/h < 2. Le calcul de w/h se
fait donc d’aprés les formules (15) et (16).
Drapres (16) : A= 2,15

et d’apres (15) : w/h = 0,96

d’ot : w=0,61 mm.

Compte tenu de 1I’épaisseur b du ruban, sa lar-
geur doit étre calculée d’apres la formu]e (11)

dans laquelle x = h pu1sque w/h>1/2r ; donc
we=w+ Aw avec:

Aw =2 (1 +In 2—h)=0,0186 mm
n b

Cette correction est de 3 % en valeur relative.

#3 EXERCICE 9.5

1) Cette fréquence est donnée par la relatnon
(25) d’apres laquelle :

1/4
fu=214 o

0635 = 5.837 GHz

2) o, se calcule d’apres les formules (19) et
(21) dans lesquelies nous prendrons w, = w et
B=h.

D’aprés (21) : A =3,93.

D’autre part : RS:\/npO pf=8425-10"

vd'ofl I’on calcule, d'apres (19) :
o, =1,35dB/m

La formule (22), largement surestimée, donne-
rait : o, = 2,3 dB/m.

3) Les pertes dans le diélectrique sont données
par (24).

Compte tenu de ce que €, = 6,11 en appliquant
(1) ou (2), nous avons : 0,;= 0,212 dB/m.

#3 EXERCICE 9.6

1) Les couples de solutions possibles sont lus
directement a partir de I’abaque de la figure 15.

é:o.os N %:6,7
%:0,10 - 2=06
%:0,15 - %:0,57
%:0,20 > %~045
{;:0,25 - 2=037

2) La fréquence jusqu’a lagquelle cette ligne
fonctionne en mode T.E.M., dans le cas ot
w/b=06etb=1cm, se détermine d’apres la
formule (35) : f=7,22 GHz.

EXERCICES DU CHAPITRE 10

Réalisation des impédances
et des circuits résonnants

#1 EXERCICE 10.1

SOLUTIONS DES EXERCICES

#7 EXERCICE 10.2

1) Réalisation d’une inductance L =Z, x/v

11 faut une Z, élevée, donc w/h=0,1.

D’aprés 1'abaque de Wheeler (fig. 11, chap. 9) :
Z,=260Q

et: /e, =165 g, =272

dou:Z.=Z,=1576Q

et:v= ¢ =1,82 - 108 mss
A4 EC
A'1GHz
A A
0 30
= == -‘21515
A _E 1.65 18,18cm—>12 R cm
V Fe

L’inductance maximale réalisable est donc :
L =0,86-10"%-1515-10"7
=1312-10"%H

2) Réalisation d’une capacité C = (1/Z,) (x/v)
11 faut une Z, faible, donc w/h =5.
D’apres 1’abaque de Wheeler :

Zy=50Qet /e, =18

dou:Z =27, =27.8Q
ety =1.667 - ™08 mys.

A1GHz:
Ao A
A= _—1667cm—>1 =1,39cm
V &

La capacité maximale réalisable est donc :
C=0216-10"%-139-10"2=3-10"F

L'impédance aux bornes du circuit série (7
est: .
Zg=jL o-—3—avec L' C'y2 =
C'wo n

Cette impédance peut aussi s’écrire :

2
Zemirw |1-[ ]
s a)‘) (1
. ® 2
=3 % _
ou ZS_C'(D u)o) ! (2

L’admittance aux bornes du circuit paralléi
(L,C)est:

1 1 . 2
=—=——+]CopavecLC o) =1
Z, jLo 0

Cette admittance peut aussi s’écrire :

ou

Apres la ligne A/4, nous avons : Z; = Z¢ 4

T
: ‘(a)

En identifiant (1) et (3’), nous trouvons :
z;
L ®g

@3

Zy=

JLo)

ou Z,=jZ2 Co

Lm0=

es de

enu dg

>Oe‘

ER

dang]
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_|EXERCICE 10.3

o s Hh ZifRﬂlm
1 TA s VIPIS S

savons que: - -
: K_[ 0 =t i34
cuit série (L, ¢ z,~ gjz7|='8 A
C'w 21 ;reiation permet donc de déterminer ¢ :
‘m‘ arct; K f""'}-arct K
S TR O ] VY ngcJ
2
u | (i part, nous pouvons écrire :
K 191
Z tgl 7 i 1

circuit parallelc 12X
me 1g]0]= | =~ nous avons
3 e
2
Caog=1 K
>

crire : X =+ <
2 “oelgr
|

" ple renu de ce que 8 = —arctg (2X Z) (18).

2
b Oupies de solutions sont :
' is0etX<Oouf<Oet X>0
)s : Z Zc/ P
2 T
) (3 EXERCICE 10.4
J8 o -
2 Impédance d’entrée du circuit résonnant
p ) L @eert:
\_
) ZAB_R+JL0)1‘77_
trouvons : LCw~
RO
=R+jLol — s
. O

m«u.@ (g = B o

20) Am

=R+2jL-—-A(o
w

[0
Donc : X(@)= 2L — A, relation (27)

@ @
dob: ~=2L—
ou d,(o ©

dx .
et pour @ = @y, o =2L, relation (28)

b) L'impédance d’entrée d’une ligne en court-
circuit est :

Z,=jZ tgBt
dans notre cas : € = Ay 2.
B¢ 2r Ay w
=08
A2 ®,
=7 =n+n—
“’0 )
)
tgpt= -
} Dy |
[ Am) A®
=tglm — |=n —
L o o,
1

Compte tenu de la présence de R en série, nous
avons :

. Aw
Zyp=R+j7. m —
@

de la forme R + jX avec :
A® .
X(w) =Z, & —-.relation {29)
.,
{
Pour m = @, :

dx n_ Z o
=g - = 37 - relation {30)
dm 0, =/

-y
| o —‘-—H

31X

wroonil

EXERCICES DU CHAPITRE 11
Réflexion et réfraction
des ondes électromagnétiques

#1 EXERCICE 11.1

) EXERCICE 11.2

o .
>105——>10

1
) 0eyE, 2rfege,
dou: f< c _o 36n 107
ou: 20me e, s, 20n
l .8
=29 109
€

,
Pour I’eau de mer :

183
<=5

- 10% =77,143 MHz

8.~ %4 /@
2) R== ve 1
) R §c+cda 8. *\/ % B a+
et: Cd=v o =120n
£

§C=21|:\/0,333 (+)=2r-0577(1+})

donc : =0,01(1 +j)
d
et - K_O.Ol(l+j)—1 _-0,99+0,01j
TET00I(1+j)+1 7 1,00 +0,01]
99e—j0,58° L co
=2 = -j LIS
R 101 e 1957 098¢

%o

cos y

CasTE: CrE=

CasTM :

Dans notre cas :

!

i
Co= s =120netcosw=cos45°=%
€9 V2o

Crm=Cgcosy

Donc : §g = 266,62 Q et : {ny, =533,24 Q

47 EXERCICE 11.3

2nfen e

(o)

D <%_+ 0" 510
WEE, c

. 109
d’ou: f> 10s _—_100-36“ 10

2neqe, € 2r

180¢

er

Pour le sol moyennement sec :

180-10~3-10°
f> 15

107

=12 MHz

—
/&) cOsO;—\/ €, c0s 6,

\/El cos@, +,/€, c0s 6,

< “51 cos@,— /€, cos
et: rKy= I
cos
Ve g, 00, +,/&; cos8,

)R, =

i d




allg

N

XERCICE 10.3

jvons que
I{_t Gi_t |1t£’|
Z, 2T

enu de ce que 8 =—arctg (2X 7 ) (18).
jes de solutions sont :

>0etX<0out<fet X>0

XERCICE 10.4

pedance d'entrée du circuit résonnant
nt:
)
[13_R+J[m< by
LC “ay
O w
=R+jLopi — 3
0)'

el ’ 2wy Aw

=R+2jL—0Am
()]

®
0
Donc : X(w)=2L Py A, relation (27)

X . @
d’ot: —=2L —
dw [0}

dx .
et pour ® = , i = 2L, relation (28)

circuit est :

Z,=jZ.tg Pt
dans notre cas : £ = A, 2
I
_-——-~—_7—~: —
A= ®,
(1)0+.§(1) Ao
=x - =m+T—
g @,

i A(l)“\‘
gt =tg|mw+n —|
! o |

=gln—|=n—
t

avons :

. Am
Zyg=R+)Z.m —.
@,

b de la forme R + jX avec :

A .
X(w) =Z, t —.relation (29)
®

Pour m = o, :
v _, Z,
—-=Z —-= . relation {30)
do ‘o,

o) (0= i) = 20580

b) L'impédance d’entrée d’une ligne en court-

Compte tenu de la présence de R en série. nous

L~

.
EXERCICES DU CHAPITRE 11 IS

SOLUTIONS DES BXERCIEEST

Réflexion et réfraction
des ondes électromagnétiques

Z) EXERCICE 11.1

#9 EXERCICE 11.2

c Y
) —>105———>10
WEyE, 2rfeqe,
c ¢ 36n-10°
201:605,_8, 20m

3 1,80

EV

d’ou: f<
109

Pour I’eau de mer :

f< L’%i -10% = 77,143 MHz

£ % fou
2)E=Cc+cdavecgc=\/ % L+
/ Ko
=, / — =120
et ;a’ V/ g,
"2nfu
=\ e 4
/ 7 =7
B / 21+ 107 -4x- 10 .
_\/ g (1+))
S —27:\/ 3(1+)=2r-0577(1+))

C.
donc : L—OOI (1+)
d
_ooiq +p-1 -0,99+0,01j
001(1+_])+1 1,01 +0,01j

—j0,58 ] .
5o

R=

Cas TE : (=
as TE : & Cosy
Cas TM : Erm=0Cocosw

Dans notre cas :
[t = 1207 et cos = cos 45° =
Co= \/ et cos Y = Co§ =73

Donc : {7 =266,62 Q et : {1y =533,24 Q

#17 EXERCICE 11.3

2nfe, €
c
n—2 L Mo
wege, 10 c
1 106 36n- 10°
dou: f> 0o --9S. 6 —
2mege, €, 2n
180c
= 10?
3

r

Pour le sol moyennement sec :

, 180-10-2-10°
f 15

=12MHz

cos O, - \ €2 €08 0,

\/sl cos e1 + \/( €, COS 8,

'151 cos ez-v" €, €08 0,

et: Ry= e
\/El cos,ez-i-\/&‘2 cos 9,

SR
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Dans ces deux formules, nous avons : &, = £
et £, complexe de la forme : )
o)

e .0 1-;
£a4= -—JA:'E -]—
€2 Pl o)

Dans notre cas :
o __o _107%-36n-10° 18 5
we weye, 2m-10°-15 15

Nous allons donc pouvoir négliger la partie
imaginaire de g,.

cose -./e c0592

Donc: R, =
+ cose +./¢e cose2

cose2—,/gr cose1
ct:R//= -
cos92+, /er cose1

0, = 60° et 0, se calcule d’aprés :
/&, sin@,=\/¢, sin@,

sin @, = sme =0,2236 —» 6, =12,92°
27 \/_ 2

Dans ces conditions, nous obtenons :
05-3,775 _ 3275
R = 0,5+3,775 4275“0766
0,975-1,936 _ 0961 _

Ry=0975+1936 2911 -0330

£97 EXERCICE 11.4

1) Ecrivons les vecteurs de Poynting de chaque
onde, en tenant compte de ce que :

E, E
-1 =r t
o B P
=i —r =1
2
= 1~ —=* ] ® = 1 Ei-—»
Bi=sE,nH;=5EH uj=5 —u;
&

2
= 1= - ] * > 1 Er-a
Br='2—Er’\—Hr=E§rlir“r—__ C—u,

1

2
s 1= - ] - 1 Et—v
BFEE,AHEEE;E:“F??M

2

La loi de conservation de la puissance s’écrit,
sur l'interface . :

B,=F .+,

Et, E7. EiL

dob: o Hi=— it
& G

2) En projection sur 1’axe des z, nous avons :

1’ - o
2y -Z+—E,2u,-z

2
E?cos@, =—E2 0 2l B2 cos
ycos@, = 7cos(m—9,) C— 7 cos8,
2
En divisant par E2 cos 8, pour faire apparaitre

Riet T2 il vient :
?;1 cos 92

Tr2__ =
Qz cos 8,

1=R%+

3) On vérifie I’exactitude de cette relation aussi
bien pour les coefficients R | et T, donnés par
(84) et (85) que pour les coefficients R, et T),
donnés par (96) et (97).

EXERCICES DU CHAPITRE 12 GEEiaisandis
Les guides d’ondes rectangulaires

#A) EXERCICE 12.1

1) Les champs de I’onde qui se propage dans le

guide sont tous affectés d’un facteur en :

'2n-cos
Jlﬁ \4

2 \2
avec: COSy = 1—(1-) eth =2a.
c

Si A > A, nous avons : 1 — (\/A)? <O et I'on
peut écrire :

2 2
cosy=, / j? (%)—1 =xjy / (%—)‘—1

Les champs sont donc affectés d’un facteur en :

t—z —| -1
R A,
Seule la solution avec le signe — permet de tra-

duire un affaiblissement exponentiel caracté-
ris€ par le paramétre :

__21t )\.21
AV

c

Bonc: E(z) = Eye™ ™
L affaiblissement en décibels est donné par :

A (dB)=20 log@-mloge'm

=8,686Ine %

La fonction qui donne I’ affaiblissement est donc :

A (dB)=- 8,686 oz

, 2 \2
=-8,68621~ =1 -1

c

SOLUTIONS DES EXERCICEs

ot

m
D'ol : A (dB) 5462\/(}")2 3
ol : =-54,6 - —| -1 A=
A A, |
- |
'nw:

2) Pourz=A,

A’ 2
A@dB)=- 54,6 (;\,—) -1

c

SiA=y2Z A —A=-546dB
SiA=12X, > A=-362dB

#) EXERCICE 12.2

1) Le champ magnétique a deux composag
orthogonales H, et H,.
Pour qu’il soit 2 polarisation circulaire, il
que: H, ==jH, Le signe plus (moins) co
pond 2la polarisation circulaire droite (ga

d LT e T
‘ol : sin — = sin y cos —
U : cos y p v 2

X sin A A
et:tg—== v_ 8_4 ¢
a cosy A, A A
wy A -
La solution tg—— 1__¢ —Sx== a:ctg(
A, b

L WL <=
correspondﬁ:0<—a-sison0<x1 7

La solution
A
X ;‘g a £
tg——=—— 3 x,=—arctg|”
g A, 2= ( A




2

~s:msque:

Ty
=g——— S xy=a-Xx;
a 2

T A,
-1 2,l=ﬁ
nw:i- ,_etcosw=—1_—
AoV 2

brant surtauque est donné par le vec-
A H: A est la normale unitaire 2 la
1dérae du guide.

sions des composantes de H en mode
1 "on( données par les relations (26}

Typour H ..
faces paralieles a xOz

#E A )=y aH +vH.=J +1,

d=1:x composantes

A en v. d’amplitude complexe /, = H .
A, 27
ex: .. ' amplitude complexe : /.= H |
on 26!
rctg {
faces paralleies a yOz

a T -
x|<'2— =‘r‘“'H“*'H:):'KAH::'/).:
U’ spe composante en y dom Pampli-
) piene estJ = H_(relation 27).
o) -
|-=£
\ Ao | e de la face supérieure (//x0z) du

[EF I L R S

a X X
=5 —ocos— =letsin—=|
) a a

N ‘1 o ﬂz s B
1y -—<———<nsoxt2<x2<a F

“ﬁm_ 'me(g\mféneure) du guide, il y a

“une Tighe de coarafit parallele-a I'axe Oz (fig. 8).

b) Sur les faces latérales du guide, qui sont
paraligles & yOz, il 0’y a qu'une composante
J, ; donc les lignes de courant sont verticales
(fig. 8).

#9 EXERCICE 12.4

1) D’apres la relation (31), nous avons :
P

/ 3
g2ogp, [ 10 5
; a 2
\VV fo 1__7f_
\\‘ 4{12
X 2
A=3cm -y 1-—5 =0747
v da-=
U
.22 120n
v &
106 !
2_4.20. -3 .3 .
E7=4-20-1077-377 55558 0747

=173.87-10° 5 E=417 Vim

neg=tEy, . 2 A,
M M\‘ o\ T
my o 4a
Py= 4 (151097 5250747 123226 10~

#) EXERCICE 12.5

1) Condition de propagation du mode TE

A<(h) =2a—a>o iC1y

cw T T2 ’

Condition de non propagation des muxdes TE,,
m=2):

A>Ap=a— a5k Ton)

SOLUTIONS ‘DES EXERENCES ™

Condition de non propagation des modes TE,,
(nz1):

A

A = = C3
},>(A.C)m 2b—>b<2 (€C3)

Condition de non propagation du mode TE,;

A> (Ao
1 2b
Or:(A) =—r— — = — —
MLV (L Pty
\ \2a) T2 J Vi a

dou: b< \ [;) (C4)

La synthése des conditions (C1) a (C4) nous
donne :

A . A
-2—<a<,x et b<E

A la fréquence de 10 GHz : A =3 cm ; donc :
l3cm<a<3cmetb<15cm.

2)A8GHz: Ag=375cm

A 12 GHz: A2=25cm

Les conditions écrites au 1} deviennent :
Ag As

S <a<hk, e b<——

..

Soit: 1,875cm<a<2S5cmetbh<1.25cm.

#9 EXERCICE 12.6

1) Notons A, la longueur d'onde inférieure
(fréquence f) et A, la lengueur d’onde supé-
rieure (fréquence f5)
Condition de propagation du mode TEp:

A <A pdonky < 2a

Conditien de non propagation des modes TE,,,

im22):
A> (Aayd’ou Ay >a

Condition de non propagation des modes TE,,

in21:
A> (kg dolt Ay >2b

NB "
Comme (A )g; > (A ), il en ré:ul!e qiié Ie ok
mode TE ) et les autres modes TE, ne peu-
vent se propager.

— Puisque a > 2b, la synthese de ces tro:
conditions nous donne :
Ay >a=4755mmd ol f; <631 GHz
Ay <2a=9510mmd’ol f, > 3,155 GHz

La bande passante du guide est donc :
3,155 GHz — 6,31 GHz

2) Si le guide est rempli de diélectrigue, les
conditions concernant les longueurs d'onde *
restent inchangées. Par contre, puisque :

c 1

=3
A \ &, A

les conditions concernant les fréquences sont
divisées par :

e, =225 =1

in

Par conséquent, la bande passante du guide est :
2,103 GHz — 4,206 GHz.

Z3 EXERCICE 12.7

1) Condition de propagation des modes fonda-
mentaux TE et TEy, :
A<hp =(h)p=2a—A<43cm

2) Recherche du premier mode supérieur :
A==

Le premuer mode supétieur est done TE, ;-

Conditxon de non propagation de ce mode :
L) —a>ay2 —A>34cm
<

3) Bande passante 2n mode fondamental
h<48cm - f>623GHz
A>3dcm— f<8,82 GHz

< R 82 iz.
[a bande passante va donc de 6,25 a 8,82 GHz

i




nay 1

% - STER- X =a-X
[

] ‘ A
tz‘:r;»f», fI €
- =1 ¥ ’l“"‘z‘

' sin —A-Letcos =L
A A
’ g3

. | 1;—46 Xg = .

EXERCICE 12.3

couTant surfac:que est donné par le vec-
a AH 7 est la normale unitaire 2 la
L msidérée du guide.

composanpressions des composantes de H en mode

f?erxt:a(lﬁ,glont données par les relations (26)
i q.

moins) COMes faces parallgles a xO0z

ite (gauel _, . o , . o
- AME +H)=yAH +yAH =T, +
n

X
* nc Jeux composantes
7~g ¢ en x. d’amplitude complexe J, = H,
h# I_ ition 27)
c
re ep z, d’amplitude complexe : J, = H
lglli(m 26)
arctgi —

A
“les faces paralleies 2 yOz
j=3 I\(I_I-‘;+[7’z)=‘;/\1?’z:-7;

X

a

qu’ ype composante en y dont "ampli-
mgliexe estd , = i, (relation 27).

Au ipsilien de la face supérieure (/x0z) du
Mows avons °

nx . TX
; :g._)cos—-—=0ctsm-—=
2 a a

-

h ‘)»'Stmkdfwda latérales du guide, qui sont
'.'pammiyaz,ﬂny a qu’une composante

duw&shgnesdemmtsomm«:ales
g 8).

#7 EXERCICE 12.4

1) D’apres la relation (31), nous avons :

K
~4p Ho % 1 _
€ \ A
-3
12
A=3cm— 1-— =0,747
" K
/22 1201
\’ €o
10% 1

2 -3
E2=4-20-10" 37723226 0747

=173,87-10° 5 E=417 V/m

/
2
1 ”/ EO / A
DAcgE oo\ e

Py =—(15 1052 ——0747 73226 100
— Py = 258,867 kW.

#9 EXERCICE 12.5

1) Condition de propagation du mode TE, -
K 1
= = (C1
k<(lc)m 2«‘1——>a>2 (Cl1)
Condition de non propagation des modes TE,,

(m=z22):
A>A)p=a—oa<h {C2)

e et

Condition de non propagation des: mods TE,,
nz1):

>0, =bob<n (€

Condition de non propagation du rnodeTE,; °
A>Qoy
1 b

VEFET Vel
d’olr: b<% \/ 1 +(§)2 (C4)

La synthése des conditions (C1) a (C4) nous
donne :

Or:().c)“=

A A
§<a<x et b<5

A la fréquence de 10 GHz : A =3 «¢m ; fonc :
1,5cm<a<3cmetb<1.5cm

2)A8GHz: Ag=375cm
A12GHz: Ap=25cm

Les conditions écrites au 1) deviemnent:

7‘8 7‘12
T<a<)”12 et b< 3

Soit: 1,875cm<a<25cmet b < 1,2i cm.

#9 EXERCICE 12.6

1) Notons A, la longueur d’onde inférieure
(fréquence f)) et A, la longueur d’onie supé-
rieure (fréquence f;)
Condition de propagation du mod-e TEy, :
A<(A)pdour,<2a
Condition de non propagation des mocs TE,
m=22):
A> ()\'C)ZO d’ou l]_ >a
Condition de non propagation des moles TE

(n21):
A> (kg dou i, >2b

SOtUTIONS DES® EX

NB ' :
Comme (2 )g; > (A )y, il en rémﬁehqhz I
mode TE ), et les autres modes TE ne pex- .
vent se propager.

SO

— Puisque a > 2b, la synthése de ces trois:
conditions nous donne : 3
A1>a=4755mmdod f; <6,31 GHz -
A, <2a=9510mmd’od f, > 3,155 GHz
La bande passante du guide est donc :
3,155GHz — 6,31 GHz

N, B—— v

2) Si le guide est rempli de diélectrique, les
conditions concernant les longueurs d’onde*
restent inchangées. Par contre, puisque :

v c 1
=
E"
les conditions concernant les fréquences sont
divisées par :

Ve =v2B =15,

Par conséquent, la bande passante du guide est :
2,103 GHz — 4,206 GHz.

#3 EXERCICE 12.7

1) Condition de propagation des modes fonda-
mentaux TEj et TEp, :

A<Ap=R)p=2a—>A<48cm
2) Recherche du premier mode supérieur :
Ao =Ry =a

2 2a A
R T Tre e A

Via) *la)

Le premier mode supérieur est donc TE,;.

|

1)

Condition de non propagation de ce mode :
L>0) SA>ay2 5 A>34cm

3) Bande passante en mode fondamental
A< 4,8cm o f>6.25GHz
A>34cm—f<8,82GHz

La bande passante va donc de 6,25 2 8,82 GHz. 4

’



MiCRO-ONDES

#) EXERCICE 12.8

Le coefficient d’atténuation se calcule d’aprés
la formule (50) dans laquelle :

/ nuf
RS= %

Le champ magnétique a deux composantes
dont les modules sont :

A ™ A X
H,=H—sin—etH,=H— cos —
A a A a

(7&
A
f

* L’intégrale du numérateur doit étre évaluée
sur le contour de la section transversale du

guide :
— sur la face supérieure ou inférieure, qui est
paralltle axOz :

A
fa H2de =H2(—
o Ay

2
+Hzi r coszgdx
Al Jo a
A

2 7\2
—_— +i—
AE

kg

Donc :

H?=H?

2 2
CaTx (A X
sin? — + (w) cos? —
a | a

2
a oM
J sin2 —
o a

=H? 2=H?
H 5=H

2
2

— sur une face latérale, paralléle a yOz, ot
x=0oux=a
Hx=0)=H (x=a)=0

Hz(x=0)=—Hz(x=a)=H£
he
A 2
A

b A\
et:fo H,2d€=H2(l—) b

c

Donc: H,2=H§=1’-12

Autotal:§ H?d¢ = H?

o~

* Le dénominateur représente le double de la
puissance transmise par le guide. En mode
fondamental, il est donné, d’apres la relation
(31) par:

-.”s (EAE*)'EdS

2
=%E2 £ 1- & ab
Ho A'c

* La relation (50) s’écrit donc :

o,
2
a+2b (1)
A'C

o=

(o)
HZ

En remplagant 7»/)\,(. par fc/f nous obtenons
enfin la formule (51).

EXERCICES DU CHAPITRE 13 ﬁﬁﬁm”’
Etude générale de la propagation

#Y EXERCICE 13.1

Le déphasage subi par 1’onde est donné par :

Nousavons:f=3-109Hz;fc=9-109Hz;
€=2cm; (=288

(1)_1+2_8§.__1__.3_-_10_“
~Er9)7 T360 2 10-2 9109
2

=1+(—1§2—

Soit : €, = 25.

#9 EXERCICE 13.2

1) A 15GHz:
7&—!— c 3-1010
f\Je, f 16-15-10°

* Les modes TE,,, propagatifs doivent satis-
faire la condition :

=125cm

SOLUTIONS DES EXERCICEs

A< (xc)

228 e
mo “m A =32
Il y a donc propagation de TE,, TH
TE30.
* Les modes TE,, propagatifs doivent safj
la condition :
2b 2b
7»<(}\.C]o. =7 —n <—); =16
11 y a donc propagation de TE,.

 Les modes TE,,,. propagatifs doivent
faire la condition :

2
k<<)"c)mn= m\2 [n\2
(7 3
— 2a e —— s
m2+n2(g]2 Jm?
b

dotr: Vm? +4n? <%=3,2

11 y a donc propagation de TE; et TE;;-

2) Sur la figure ci-aprés :

« les points situés en abscisses (0rd®
représentent la valeur de 2/A,, pour les ]
TEmo (TEan) ’

» les intersections des droites représentel
des modes TE,,,,

Tragons un cercle de rayon 2/A=1,

point représentatif de 1/b correspond 2 L

Les points représentatifs de 2/, situes %

rieur de ce cercle (et qui sont tels que Y

& A < L) correspondent donc aux mod-]

pagatifs. Nous voyons ainsi qué les

propagatifs sont : TE g, TE;q, TE30

TE,, et TE;;. ‘

6 cm

e E.12,

EX

jatzon
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ndit
imz2

28t

|
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|

rgeur |




U dmy it} L e

doivent satiigure E.12.

.2_‘1=3,2 e

A . ¥ oa
e TEIO’ TE

SETelents 8 1 eh S1634e3
~p .tw*' *

5
.N
m |-

¢t TE1. 4 reiation qui synthétise 14 condition de pro-

agation du mode fondgmental TE,, et
es (o dond cendittons de non propugation des modes
T

f ) £ (M>2)-TEO,,(H>Ue1TE n(m21et
p pour fes Il> BPest:

5<a lb<, (C1)
Eprésentent 2 A
Jans une bande de fréquences. dont les lon-
= 1,6 cm ‘yeurs d’onde inférieure et supérieure sont A,
jpond a 1 cr; k . NOUS avons :

.. situés a ] A
sque2/). “<a2b< i (C2)
aux mode: - ! ‘

que les m; 15geur de bande est donnyge par
bo- TE30, * !

1
2b 16 b 1718, TEy TEp: TE;
Z b
- ,
fs doivent ; X
3 :
TEv ITEn  TEy m
2 0 2 R

2 3
a a

La largeur de bande maximale Ay, correspond
3 1a valeur maximale du rapport A /A, ; comme
A < 2M;, il vient :

ks
3:’ =25 Ak =),

Dans ce cas. il résuite de V’inégalité (C2) que :
a=2b.

Remarquons que, dans ces conditions, les modes
TE,; et TE,;; apparaisscnt simultanément.

#5 EXERCICE 13.4

1) a) Soient A, et A, (A, < Ay) les longueurs

d’onde correspondant a 7 et f, :

* Condiiion de propagation du mode TE :
A<(A =AM <2 €hH

N—_

¢ Condition de propagation du mode TEj, :
A< )g oA <2b (C2)
* Condition de non propagation du mode TE; :

A>Q), 1

IR I
] +{a)

2a

1+(2 :

b

d’ol 'on déduit: ay2 <A, (C3)
Notons que cette condition implique, a fortiori,
la non propagation des modes TE, et TE,

dont les longueurs d’onde de coupure sont a et
b.

Finalement, la syntheése des conditions (C1) a
(C3) nous donne :
A An

—<b<a<— (€4
2 V2

b) On déduit de (C4) la relation qu’il doit y
avoir entre fj et f5

h<V2f
A
f1=9GHz —» ~2~=1,665 cm
A,
fH=11GHz — %—193cm
J

La condition (C4) est bien vérifiée pour :

a=18cmetb=1,7cm.

2) a) Pour le mode TE, , le paramétre de phase
est:

_ 2 v = 1
'B"LO‘_ A‘glo avec %10 T;i—{v
\/,’ !I\;\le“
_ A
= ‘ :/ 1 VA(A\Z
\/ ‘\2a,}

Pour le mode TE,, le paramatre de phase est

2n
Boy=T—avech, =

. xSm o / 1—

Sur une longueur L de guide, le déphasage entre
ces deux modes est :

A¢=BmL—BmL___ .
] T

b) Pour avoir une polarisation circulaire, il faut
que Ap =1/2

-T2

L
=2t —
A

/2 -1
—)L0=Z

1

Poura=18cm;b=17cmetA=3cm. nous

trouvons :
Ly=9,125cm.

#3 EXERCICE 13.5

1) Pour f; = 16 GHz, A = 1.875 cm.
Pour f, = 18 GHz, A, = 1,667 cm.

* Condition de propagation du mode fonda-
mental TE; :

k<(kc)

2na
18, M < Tgar 4P em
» Condition de non propagation du premier
meode supérieur TMy,; :

k>(kC)N —A,> 0-—>a<0638cm

Donc : 0,55 cm < a < 0,638 cm.

2) Conditions de propagation d’un mode TE ou
™

2na 21“1

x<<xc)T —;—eu,<(lc)_w "

nm

?




11 en résulte que peuvent se propager les modes :
TE,;, TE,y, TEq), TE;; et TMy,, TM;;.

4D EXERCICE 13.6

1) Condition de propagation du mode TM; :
2na 2,405
2405 97

7»<(l,c)m= =1,15cm

Condition de non propagation du premier mode
supérieur TM, :
: 2na 3,832)

7»>(7\.c)“ =§-’§§§—->a<2—n= 1,83 cm

D’od: 1,15cm<a<1,83 cm.

2) A partir de la condition de propagation du
mode TM,, nous trouvons la longueur d’onde
supérieure de la bande :

A =210 g 655G

I—W— R 2cm—-)f1 —7, 55 Hz

A partir de la condition de non propagation du
mode TM;,, nous trouvons la longueur d’onde
inférieure de la bande :

Ay =

na
3832—246cm—->f2-1220GHz

#) EXERCICE 13.7

B L’impédance d’onde d’une mode TE est
~* donnée par :

et os A
©ocosy=—
Ay
pa Ho x;
RERVAPS
0 0
Calculons ksf’/ Ag:

1\2 (1) (12 ¢
i
Ao\
"\,
¢ Ko 7»‘; 0o Ay
.—) —_—— — —
10 e A e e, A

Calculons AZ/Aq :
1\2 (1)2 (12
(x:) W
A
v 0
avec:jp=-= ethA =2a
FT e
d’on:
d -1/2 -1/
kg

Ao\t [Ro)? Ao\?
r i, o\,
2) Considérons un guide court-circuité rempli

dair:Tp=-lety=jB,

A

D’apres la relation (152) :

1-e~2B,z
a
£ @=8, Ty
=C10]thaz
B 2n
avec: f =—
a a
;‘g

Il y a un minimum nul pour tg B, z,, = O soit
By zgm=kn, d’ob :

=k

s

Zm

3) Considérons un guide court-circuité, rempli
de diélectrique jusqu’a z = € et rempli d’air au-
dela.
¢ Dans le trongon rempli de diélectrique :
Lp=-lety=jB,
D’apres la relation (152) :

—e—2B,z
a1 4
C.b(z) C C_zjﬁdz
=C1(]th5dz
B 2n
avec: B ,=—
)\'8

* Dans le trongon rempli d’air, plagons-nous a
une distance s de I'interface (soit & s + £ de
I'origine) sur laquelle §(€) =g tg B, .
En appliquant la formule (154) de transfor-
mation des impédances d’onde, nous avons :

LO+jti,taB,s
Le+O=Clg g ——
- Clotit (O)gB,s

NB
s étant compté a partir de l'interface, nous
avonsdonc:s=1- ¢

4) En un minimum nul de champ électrique,

SOLUTIONS DES EXERCICES

nous avons : {(s;, + €) = 0, ce qui imy
que :

| §(€)+j(‘;‘l'otg[3asm=0
soit: i L]y te B € +i L 8B, sm=0

d’ou: k:tg Bd€=—7~; tgf, 5m
a

avec : sm=(zm—€)+d=k78+(d—{?)

2n A; 2n
Or:tgf, sp=tg }b—; k? +l—;(d_e)

2n
=tg F(d—()

g
kd 2nf 7»: 2n
Donc : —-tg =——tgi— (d-
2nf )‘: 2nt )J’
Nous avons :

€=15cm;d=097 cmet )\,g"= 3,975 d

2nt
dou: BE - 04682 avecu=""7
u A
8

La solution est :
u=4247 > {=222cm

A 2 A 2

0 0
t - =l—]| +|— =2,25_
etig, (7\,) (d) —E,

g

ATTT <

gue !
2 gel’ 1




qui impl”
0
0
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i — £)
7 EXERCICE 14.1

@-6)| powr qu’il y ait propagation, il faut que :

i
T“fcoseafz@’:m M
1

: .
que ezeu_=arcsm ;l———)»OSGSCOSBU‘
~d-0
g | réiiexion totale s’effectue sans déphasage
i = ) dans le cas TE et avec un déphasage

3975 ¢ 7 {5’ = x) dans le cas TM (voir § 14 2.1

mr 9 =0, la relation (1) va nous donner !a
Jfeur maximale de m, soit m;, qui correspond
icas oL@ =T !

4na
‘*CO>B +7Jt 2miTm g
m 1
>
N ~a .
o my=1+—n,cos0, (23
Aq
vec a’dy=350.n, = 15e 0 = 69°. nous
©oDuvons

m; = 54,8 — 54 modes.

: A partir de la formule

a
=7 . —_

M=2 &, %€,
0

Sus retrouvons ce résuitat.

& EXERCICE 14.2

Pour que seul le mode fondamental puisse se
iropager, il faut &crire {a conditicn Jde non pro-
ragarson des premiers modes supérieurs TMy,;

%t TEgy- soit :

KERCICES:DU CRARITRE 14 )
% Les guidesd pndes.- tglélectnques

pp—

A >0 _ 2na LT
17 901“2.405\/ €,

ir

D’ot I'on déduit le diamétre maximal du cceur :

e 2,405 A, [gy,
v n \/ ST
Soit : 2apy =23 Ay

A, est la longueur d’onde dans le coeur du guide ;
donc :

d’ol: 2ap =2 um

#7 EXERCICE 14.3

1) La fréquence normalisée d’une fibre optique
est:

2na

5010 -5 S
=% 11‘())_6»:!\, 1452-1.40°

d’oli: V=45,613
s Pour une fibre a saut d’indice :
M= V? = | 040 modes.
» pour une fibre 4 gradient d’indice :
VZ
M= = 520 modes.

SOLUTIONS DES ‘EXERCIEES

las longueur d’onde. ‘Donc, le nombre de modes
esst multiplié par le rapport (1, 3/0,83)2 =2453.
N¥ous avons donc respectivement :

2 551 modes et 1 275 modes.

A%y EXERCICE 14.4

1.) L’ ouverture numérique est calculée d’apres :

NA=,/n}-n3 =,/029 =0,5385

Oy = arcsin NA = arcsin 0,5385 = 32,58°

2%) Le rendement énergétique du couplage est
diionné par :
1 -cos™* ! By = 1 - cos® 32,58° = 0,40
[_a perte due au couplage est donc :
101g 0,40 =-3,96 dB

3B) Le pourcentage de puissance transmise est :

2
ny—ngy 0,5
_\nl+n0) =1- (25) =096

ILa perte de Fresnel est donc :
101g 0,96 = - 0,18 dB.

#9 EXERCICE 14.5

“1) L’élargissement d’impulsion est donné par :
m L
AT—;; (ny—ny) z

_15-01 1
1.4 3.10

5=O.357~10'6s

1
donc : —=2,8+-10%s ! d’ot I'on déduit :
AT

« le débit numérique maximal = 2,8 Mbit/s,
« la bande passante maximale = 2,8 MHz.

| 2) Dans ce cas;- l’élatg:ssement d’impulsion est
" donné par :

Loyt 1

8 15 13.105
+ débit numérique maximal = 360 Mbi's,
+ bande passante maximale = 360 MHz.

=2777-10"9%s

Z9 EXERCICE 14.6

Le rapport des bandes passantes de ces deux
fibres est 8n_/An. Il faut donc que :

nC
8§ —=1000
An

En prenant n_ = 1,5, nous trouvons que
An= (]

doit étre égale 4 0,012.

D'ot:n,=1,5~0,012=1488.

#7 EXERCICE 14.7

2
v ar=Lana, L2
c d};"

.10-9-1,3-10-6.0,5-10%

3.10°
On trouve : AT=0,1083 - 10~%s
2) 12923010951,
AT
d’ol I’on déduit :

+ I¢ débit numérique maximal = 9,230 Gbit/s
« la bande passante maximale = 9,230 GHz. -
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EXERCICES DU CHAPITRE 1

Les cavités éIe‘ctromagnétiques

#£5 EXERCICE 15.1

#Y EXERCICE 15.2

La longueur d’onde de résonance d’un mode
mnp est donnée par :

o o)

mnp

Pour 3 GHz, Ay = 10 cm et pour 4 GHz,
Ap=75cm.

Nous recherchons donc les A,,,, telles que :

1 V2 (1132 1 2 2
< <= m°~
(10-') (kmp) (0,75-10—']

Soit :

100m\2 (100n)\2 [100p\2 [4)2
2 /4 4 2
10 <( 15 )+( 10 )+( 30 )<(3) 10

2 2 2
2,.[P) <[4
Ou: 1<(15) +n +(3) <(3)

d'ol: 9 <4 m?+9n?+p<16.

Les solutions sont les suivantes :

|emi}(cH).

8,32| 3,606
8,02 3,741

1(0|1] TEy, | 10— |949]3,161
210{1| TEy, | 13— |832]3606

3/1{0|TE, | 13— |832]3606

La fréquence de résonance d’un mode mnp est
donnée par :

SRR

Les trois premiéres fréquences de résonance
correspondent aux modes :

mo-f G o
el o
™0 — (@)2 = (%)2 + (—213)2 3)

Supposons que € > a > b ; nous avons :
Jio1 =3.196 GHz < fy;;
=6 GHz < f},7= 6,708 GHz

o3 -2

En faisant la différence (3) — (4), nous obte-
nons :

2v (21) =fho=fbu +flo

Soit : ﬁv;—a=(45—36+27)‘/2 -10°

=,/36 - 10°

, 2 3-101°
Dqﬂ.Za- Eg—lo—g—cm-7,07cm.
En faisant la somme (3) + (4) et en opérant de
méme, nous obtenons 2b = 5,77 em.

1)2 f101)2 12
Enfin: (2{’) '(T "(55)
=0,03-0,02=0,01
D’ol: 2¢ =10 cm.

#7 EXERCICE 15.3

La fréquence de résonance d’un mode TE,,,
est donnée par :

u;nn 2 + P 2
f mnp = 2R 2h
Pour le mode fondamental TE,;

u,,=184letp=1.
Comme I’on veut que fi;; =9 GHz :

(1)2_9-1092_ 1841 |2
2r) \3-10%) \n-3-1072

=302-19,532

D’oit : 2k = 43,92 mm — h = 21,96 mm.

#7 EXERCICE 15.4

1a) p2=k3e —h?

2_ 2_(54)?
=p=(ko /e, (D]
Pour que B soit réel, il faut que B? soit positif,
d’on :

ko \/_ o \/_
e e, m a4

Pour que o, soit réel, il faut que a% soit positif,

d’otr:

5.4 5.4
>k [y & >D
D™V koo,

SOLUTIONS DES EXERCICES B &

¢) Nous trouvons : 4,08 mm < D < 16,65
2) Pour calculer la longueur L d’aprés 15 W
mule (19), nous devons déterminer d’aborg l#F*
o, et B d’aprés (21), (22) et (20) compte
deceque:h= 54/D=540m" 1

l

;="

A ;
22 54002 -| — 2| =247 130 308"
%= 3. 10-2 =

Dol : oy =497,73m" g
a2=(540)2—( o )22,4=186323

2 3.10-2 :
d'oti:a,=431,65m~ L, yoi: (
B2 =(3 _?g_z)z 40 - (540) = 1 463 00
d’od:B=1209,55m" L, 3 E

La hauteur L est donc : L = 2,35 mm.

#7 EXERCICE 15.5 ]

1) Calculons 9F/9r et écrivons que 9F/or

oF v —w’ T 1
F estde la forme X uy -—uwv i
v > 2 Jpnce
“ouy
u=(+A2H¥2 5w =3a2 1 442 A
v=1 +A2r3_-) v =342
On trouchueé)F/Sr:Osir:l,soit 2R ORI
1/2
Pourr=1— 5«1' réq

2) D’apres la relation (43) :

2V
(Q_] E

"5,
1
5_=\/’W'0°1f
§
=(n-4n-10"7-57-107-10
=15-10°

i

10)“




te b

. S=ax i 2m R ""5"",' P

89

06 [l 1 21Y2
37 =061] *(m) =0.66

Dod: (Q;3y=3-10%- T
=13 200.

-10-2.0,66

43 EXERCICE 15.6

1) A la résonance, la relation entre le coeffi-
ien: de réflexion complexe de Ia cavité C,et
¢ facteur de couplage B est donnée par (82) :

B-1
B+1
n dehors de la résonance, la cavité se comporte

- DINIIXE un court-circuit et L,=-1. Donc, ala

isorznce, arg [, -netB<1 la cavité est
" sus-couplée,
.2)1

- e

br =

I-T, | _033
. -
—B= ri+r 14033 =05

—
H

La fréquence de résonance est :
Jo =9 000 MHz
i largeur de bande A mi-puissance est :
By, =9012-8988 =24 MHz

LamtfaeeS‘tkﬂHW pisd's " 23Tl

. FM=%[: +(2ﬁ‘; H'f

Ly g __fo
b’w Cu= jx;/z 2 fl/z‘fo (Af)]/z'

—

@ 000
Donc: Oy =54~ =375.

Comme :g—?{Fﬂ+ 1 > Q=150 =5625
.

Q
et: &=54Q¢,=£=1 125
Qex *

A9 EXERCCICE 15.7

1) D’apres (112%):
,,v_fﬂ_vlg—o—l 111 5¢e'=1,234
fa

D’aprés (113b) :-
n=1 #TIO-= Ll 5e’=121

L' approximationf €st donc de 1,1 % sur n’ et de
2.4 %sure’.

1) _@Ma_ =12-1074
2) 5| =—F7—=g333=1
) (Qch)m . 8333
2 f) . 10%
’_L) =&—g=uo—9=4,44-10~4
‘Qch saz ffg 9-10
Drapras (118) :
e” AN, @ a_ 4

g€ =4-10"%
;E“ -4
==z =182-10

Donc:p=1,1~jj1.82-107*

et:g=121-j4- 107

—_—

#1 EXERCICE 15.8

1) Par définition :

® .

Q=

W, est I’énergie emmagasinée dans la cavité.

P; représente les pertes par effet Joule dans les
flecteurs.

o) E

® est la pulsation de résonance de la cavité.

Soit P, la puissance moyenne transportée par
I’onde qui se déplace dans la cavité entre les
deux réflecteurs distants de 4 ; elle est égale 2
I’énergie emmagasinée, divisée par le temps de
parcours .

W, ¢
Fa=g =%y
c
Pa d
Donc: Q;i=w— - —
= Pi] c
or: =
R -Pa
Dob: Q;= (D——Zﬂif—
R agc

“Avec d=0,20 m et Ay = | mm, nous trouvons :

2 “R=(

2 8:2m-3-108 11 10-8

a -_=— = ———
R 36m-10°-533-107 2, 4 x
d 2/}
DO"C:QJ:Z’CE-F
s4n-100 2

Vo

12,56 - 104 - 0,
Qj=ﬁ—,ﬁ0 2 = 800 000
v1o-3

3) D’apres (48) :
Qd=—1—8 =500000

1 _1,1_125 2 325
O Q Qu 106 105 106

D'ob: Qo =307 692.




F‘i‘l’t" .
IEXERCICE 2.1

Prés les relanons (5) et (11a), nous avons :

re“hyy eF=— R +jl o]

o

{ER'thCES DU CHAPITRE 2
Propagatlon sur une ligne en haute fréquence

gpte\t.e_nu de (9) et (11b), nous pouvons

g1

Nibhe)

=752¢"

j6,875"

g 5 ,-r‘_--—“rv::‘-ﬂ-'-cv; -y

M oy AT

[ + :pv,
\] ?
Y=ypPp© )
2275410 i7"
w=0,137 10 "Np/m

B =206.84% - 10 ®rad/m.

#) EXERCICE 2.3

D

~TC
1) X] = avee Bl =20.848 - 10 ©
B,
(résultat de I'exercice 2)
Ay =230 10 m = 234 ki

W 2 104
vp=o= =234 000 kn/s
B, 20848-10 °
2) vy= e = 235833 ks
\/ [,] C |

[O)]
BI == 26,64 - 10
"

&
"rad/im

#a EXERCICE 2.4

E 100
17
) lo= Zo+7¢ 1757120

1757 120=212.20¢ 1344

Dol [y =047] ¢! M (A
Vo= Zolyavee 7= 17328 ¢ VP
Dol V=816t e 19 Y

ST A W e P T

Lmyn

O R T WO

2) I apres les relatons (27 et (28)

Ve Vieos 2 17 L sin X

{ Vil
Lp=1lyeos 2n ],/ i

T W Gl dror 10 A < 15 s

AR

Ve HLS0S e S IRULI R

SETO25 43234775

[p= 02385 THI iy g o
0037 17 1.200

D'on: V= 56865 ¢ 17EW (Vi

Clid g 12630 TR (A

3 7= 502 N ()

On peat retronve ce résuliat a partiv de fa for

mule ¢ 29y goi donne Zppouea = f

#) EXERCICE 2.5

B) Puisque 7, Z . nons avons i Pentree di 1
ligne :

Jo= 7= 800 - 821620 1M

} 200 0
Le courant A Tentrée de La ligne ost donné pa

o100

I , SOy et
Bz 878 00
Vi o 2ol O18K e TEID
2) ["' — [“(. v ol y.’\‘ . "'“(* i
R ol i
al = 07715 Np »e " =046

B0= 255 rad (2m) = 08845 rad = 210424

Done o 1 —oa0e I

Dou 1, -0051¢ TS
A0
I

i ; ) i ! .
Y - I’ , [ i N
A L Y P AV Al

SOLUTIONS NES EXERGCIC S nj

1 >
Py, Rl = 103 Waes

#" EXERCICE 2.6

1) Nowis avons démontré ([h]l‘l{lru!p[c ) que :

)/ ety

o) ‘rh -Y(

Done /’.’ =07 )0
. (7”)(
cUthy)y = ot
Y, Y

Avee les valears mesurdes p our Z{:(\"Q" et (Zy),
an rouve .
7, =753060 1 =747.45 - jOLTTQ)
hyl =0704¢ 1% ~ 062 *.‘M)'%

Or - - bothoyf . “‘S()CJ .','”‘.}-:i
| Pethyt pesc-0 70
=().3() ¢ 24N
Done ¢ " =030ee 2P 2 o 2.48°
Doou e <1815 u=06- 10 Np/m.

RIS S O 'plllS(_]l_l'{ € doit &nr

posittf

3607

|w S 15376 = 26836, rad
S =208 107 3 (Hl"'\

DA partin des relations de détinitior e wet 7,

) . Y
Ky vyl m=yr/ el +j¢. ,):: e

| i il
¢ I i =z,

g
Y=o b= 7 10 e d 7 i
S s 06e 1T

., 70 ©
Ry v idym=2006810 ¢ i ™88

P )
0943910 S+ j1 47 F3 - 10
SR =69410 7P QMm
ot Ly =300 107 CHAm

e 3R
DO06S - (1) 5o liE

5107 000303
sy 35710 Vs
- AT 12. Fm

L Lo
LT S B

197>
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A B Cavité couplée :

’ — par un accds, 306
Abaque : — par deux acces, 310
— Z, des lignes bifilaires et coaxiales, 133
— perte de puissance d’une ligne, 105

Coefficient de réflexion :
— sur une ligne, 49, 102

ve- Cavités électromagnétiques ' i
- — par ligne A/4,79 o
Dunod, Paris (1971). \ . — par réseau d’impédances, 88 — généralisé, 258
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Golem Press (1969). ) — d’une ligne coaxiale, 123 propagauo
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Appilications des transistors a effet de champ en ASGa Bande passante :
Collection technique et scientifique du CNET-ENST — d’une fibre optique, 277 D
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yrolles, Paris ( ) . d'un gU}de dlélectnqule - 283 Diagramme de BRILLOUIN, voir dispersion
[72] Kajfez (D.) — d’un guide rectangulaire, 218
‘ Diagramme des modes d’une cavité, 295

« Elementary functions procedure simplifies dielectric resonators design »
Microwave system news, juin 1982, p. 133-140.

C

Cables de télécommunications :
—— 2 circuits coaxiaux, 132

— 2 fibres optiques, 10

— & fréquences vocales, 130
— 2 lignes bifilaires, 9, 130

— 2 lignes coaxiales, 10, 132
— sous-marins, 11

Diagramme de SMITH
— Construction, 67

— Intérét, 65

— Principe, 66

- Propxiétés, 69

Dlmensmn
— optimale d’une ligne coaxiale, 125
— d’une ligne rmcrobande. 144




MICRO-ONDES

Discontinuité surune ligne microbande, 159

Dispersion :
— d’un guide diélectrique, 283
— d’une ligne TE.M., 42

Distorsion d’une ligne, 96

E, F

Equations de propagation :
— des ondes guidées, 232
— sur une ligne TEM,, 29, 32

Equivalence entre :

— un trongon de ligne et L ou C, 156

— une ligne A/4 ou A/2 et un circuit réson-
nant, 164

Fibres optiques :
— monomode, 271
— multimodes, 272

Fréquencematre a cavité, 317

Fréquences de résonance d’une cavité, 290

G H

Guides diélectriques cylindﬁques
—~ Atténuation, 282

— Bande passante, 283

- Equations des champs, 278

~ Fréquences de coupure, 281

— Fréquence optimale, 271

— Mode fondamental, 269, 281

— Modes de propagation, 280

Guides diélectriques plans, 266
Guides d’ondes a nervure, 223

Guides d’ondes circulaires

— Atténuation, 253

— Lignes de champs, 252

- Mode fondamental, 253

— Modes de propagation, 251
~ Ondes T™, 249

— Ondes TE, 250

Guides d’ondes rectangulaires

— Atténuation, 219

- Bande passante, 218

— Confition de propagation, 207

— Dimensionnement, 218

- Lignes de champs, 247

— Lignes de courant, 215

- Longueur d’onde guidée, 210, 217

- Longueur d’onde de coupure, 211, 217
— Mode fondamental, 213

—Modes TE,,, et TE ,, 209, 216
—Modes TE,,,, 245

- Modes TM,,,,,, 243

— Puissance transportée, 215
— surdimensionnés, 222

LJ, K

Impédance caractéristique :

— d’une ligne, 32, 94

— d’une ligne i fente, 151

— d’une ligne bifilaire, 128

— d’une ligne coaxiale, 124
— d’une ligne microbande, 141

on®

Impédance de charge d'une ligne :
— par le calcul, 60
— par le diagramme de SMITH, 73

Impédance d’entrée :
'— d’une cavité, 301
— d’une ligne en court-circuit, 52

Impédance d’onde en guide, 260
Impédance réduite, 262

Impédance sur une ligne :
— sans pertes, 35
— avec pertes, 34, 48, 97, 101

Indicateur d’ondes stationnaires, 58

L

Ligne 2 ailettes, 225
Ligne 2 fente, 150

Ligne bifilaire

— Affaiblissement, 127

— Impédance caractéristique, 128
— Parametres primaires, 123

Lignes coaxiales

— Atténuation, 123

— Dimension optimale, 125

- Impédance caractéristique, 124
— Paramétres primaires, 122

— Puissance transportable, 126

Lignes de champs :

— d’une cavité, 292, 294

— d’un guide circulaire, 252

— d’un guide rectangulaire, 247
Ligne de mesures, 58

Ligne en circuit ouvert, 38, 53
Ligne en court-circuit, 37, 49
Lignes /4 et 3/2, 38

Ligne microbande

— Affaiblissement, 145

— Dimensionnement, 144

— Impédance caractéristique, 141
— Permittivité effective, 140

Ligne terminée sur :
— une charge quelconque, 54
— une réactance, 54

Ligne triplaque, 147
Longueur d’onde de phase, 206

M, N

Mesure de :

— I’affaiblissement d’une ligne, 36

— I'impédance de charge d’une ligne, 60
— R.0.S. 2 niveau constant, 59

— tension sur une ligne, 58

Mesure en cavité de net €, 314
Minimisation des pertes d’une ligne, 94

Micro-ondes

— Applications, 4

- Bandes de fet de A, 2, 22

— Définition, 1

- Historique, 3

— Situation dans le spectre électromagnétique, 2

Modélisation d’une ligne, 27

INDEX DES SUJETS i'

O

Observation de 1a Terre par satellite, 19

Ondes progressives sur une ligne, 35 -

Ondes semi-stationnaires sur une ligne, 4¢/lil
Ondes stationnaires sur une ligne, 54 m

Ouverture numérique des fibres optiques g, .

P.Q

Paramétre de phase :

— d’une ligne bifilaire, 128

— d’une ligne coaxiale, 124
-— d’une ligne microbande, 141

Parametre de propagation, 33, 93, 94

Paramétres primaires :
— d’une ligne bifilaire, 123
— d’une ligne coaxiale, 122

Parameétres secondaires :

— des lignes en basse fréquence, 129 3 |
— d’une ligne bifilaire, 127 Reg
— d’une ligne coaxiale, 123 | -+ G

Permittivité effective des lignes microbaflé- ™~
139

Perte de puissance sur une ligne désadaj |
104 :

Propagation entre deux plans paralieles, 2

Propagation en guides métalliques :
— & pertes diélectriques, 241

— chargés, 240

— creux, 238

Puissance transportable par une |
coaxiale, 126

Puissance transportée par une ligne, 103

R, S

Radiocommunications avec les mobilé$: |
Radiodiffusion par satellites, 17, 21

Radiolocalisation, 17
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s optiques, 2 pzafisation d”inductances, 158, 167
Réalisation de ésistances, 166

Réflexion des ondes guidées, 255
Réflexion et réfraction diélectrique :
- Cas TE, 189 :
1 ~Cas T™, 191 )
93, 94 _ Variation des coefficients de réflexion, 193
Réflexion sur un plan conducteur
—— imparfait, 181
_ ¥ncidence normale. 179
_ Incidence oblique TE, 184
ce, 129 _ Incidence oblique TM, 187
R égime d’échelon sur une ligne
- Générateur adapté, 114
nes microbar Générateur désadapté. 117
igne désadag
paralleles, 20 ¢
liques : :
par une li

e ligne, 103 .

les mobites, -
5 17,21
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Ruidionavigition; 18 ©. oe ividrpfans Ty

T UV

Télécommunications ©

__ avec les sondes spatiales, 19
— par faisceau hertzien, 13

— par satellites artificiels, 17, 20

Temps de propagation de groupe, 42

Tension et courant :
__ sur une ligne avec pertes, 34. 35, 48, 97,

98
— sur une ligne sans pertes, 34,35

Vitesse de groupe, 39
Vitesse de phase, 206

Volume 2 :
Circuits passifs, propagation, antennes

1™ partie : Circuits passifs
1. Filtres micro-ondes
5. Circuits passifs réciproques : les quadripOles
3. Circuits passifs réciprogues : les multipdles
4. Circuits passifs non réciproques 2 ferrites

2¢ partie : Propagation
5. Les équations de Maxwell
6. Propagation des ondes électromagnétiques en espace libre
" 7. Influence de la Terre et de I'atmosphere sur la propagation des ondes
g. Bilan des liaisons de télécommunications et de radar
9. Qualité des liaisons de télécommunications '

3¢ partie : Antennes
10. Définitions et propriétés caractéristiques des antennes
11. Les dipbles rayonnants
12. Les ouvertures rayonnantes
13. Les antennes a réflecteurs
i4. Les antennes réseaux
15. Les antennes a éléments imprimés

Solutions des exercices

Paul Fran;dfs Cdmneg






