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Abstract 

Since the development of telecommunications and radio transmission 

systems, engineers and designers of radio and radar receivers have faced the need 

to design equipment capable of handling very small signals. To meet this need, it 

is necessary to use very sensitive circuit blocks that can contain fragile 

semiconductors. Many of these systems must also be able to support very powerful 

incident signals without damaging the sensitive components they contain. The 

receiver's protection circuit, consisting mainly of power limiters and attenuators, 

can protect the receiver from important input signals and allow it to function 

normally when these large signals are not present. 

This report proposes a complete treatment of these circuits by covering the 

design modalities and the practical aspects in detail. The operation of each device 

and its models, the basic theory of circuits and their designs, as well as their 

applications, are analyzed and discussed. The report includes detailed design 

information in the form of equations, tables, graphs and uses cases.  

Furthermore, the work presented in this thesis proposes new planar 

structures validated for the realization of microwave attenuators and limiters 

circuits. 

Résumé 

Depuis le développement des systèmes de télécommunications et de 

transmission radio, les ingénieurs et concepteurs des récepteurs radio et radar se 

sont confrontés au besoin de concevoir des équipements capables de traiter de très 

petits signaux. Pour répondre à ce besoin, il est nécessaire d’utiliser des blocs de 

circuit très sensibles pouvant contenir des semi-conducteurs fragiles. Nombre de 

ces systèmes doivent également être capables de survivre à des signaux incidents 

très puissants, sans endommager les composants sensibles qu’ils contiennent. Les 

circuits de protection du récepteur, constitués principalement des limiteurs de 

puissance et des atténuateurs, peuvent protéger le récepteur de signaux d'entrée 

importants et lui permettre également de fonctionner normalement lorsque ces 

signaux de grande taille ne sont pas présents. 

Le présent rapport propose un traitement complet de ces circuits en couvrant 

les modalités de conception et les aspects pratiques en détail. Le fonctionnement de 

chaque dispositif et ses modèles, la théorie de base des circuits et leurs conceptions, 

ainsi que leurs applications, sont abordés.  

Le rapport comprend également des informations détaillées sur la conception 

sous forme d'équations, de tableaux, de graphiques et d'exemples. La thèse propose 

de nouvelles structures planaires validées pour la réalisation des circuits 

atténuateurs et limiteurs de puissance hyperfréquences. 
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Résumé 

 

Depuis le développement des systèmes de télécommunications et de transmission radio, les 

ingénieurs et concepteurs des récepteurs radio et radar se sont confrontés au besoin de concevoir 

des équipements capables de traiter de très petits signaux. Pour répondre à ce besoin, il est 

nécessaire d’utiliser des blocs de circuit très sensibles pouvant contenir des semi-conducteurs 

fragiles. Nombre de ces systèmes doivent également être capables de survivre à des signaux 

incidents très puissants, sans endommager les composants sensibles qu’ils contiennent. Les 

circuits de protection du récepteur, constitués principalement des limiteurs de puissance et des 

atténuateurs, peut protéger le récepteur de signaux d'entrée importants et lui permettre 

également de fonctionner normalement lorsque ces signaux de grande taille ne sont pas 

présents. 

En plus de ces besoins inhérents à la technologie de transmission radio, les futurs systèmes de 

défense devront inclure dans leur arsenal tactique des équipements qui doivent s’affranchir des 

problèmes liés à deux types de contraintes contradictoires : 

 Détecter et reconnaître des signaux électromagnétiques (EM) de très faible niveau 

(quelques décibels au-dessus du bruit ambiant). 

 Se protéger contre les dispositifs de brouillage de plus en plus puissants et 

sophistiqués et au pointe des développements techniques, depuis les brouilleurs 

visant à neutraliser les infrastructures de radiocommunications jusqu’aux systèmes 

d’attaques visant à détruire l’électronique de bord dans le cadre des Guerres 

électroniques. 

Malgré la multitude des solutions proposées dans la littérature scientifique en termes de circuits 

limiteurs et atténuateurs, nous avons noté une absence d’étude de recherche dédiée à ces circuits 

en comparaison avec d’autres dispositifs comme les oscillateurs, les amplificateurs, les 

antennes, les commutateurs ...etc. La présente thèse intitulée « Modélisation, Conception et 

Réalisation des Atténuateurs et des Limiteurs de Puissance Hyperfréquences » est une 

contribution scientifique pour combler ce manque. Aussi, le travail présenté dans le cadre de 

cette thèse s’inscrit dans un objectif d’exploration des nouvelles conceptions de nouvelles 

topologies de circuits atténuateurs et limiteurs de puissance répondant à l’ensemble de ces 

spécifications. 

Le présent rapport propose un traitement complet de ces circuits en couvrant les modalités de 

conception et les aspects pratiques en détail. Le fonctionnement de chaque dispositif et ses 

modèles, la théorie de base des circuits et leurs conceptions, ainsi que leurs applications, sont 

abordés. Le rapport comprend également des informations détaillées sur la conception sous 

forme d'équations, de tableaux, de graphiques et d'exemples.  

Mots clés: Atténuateur, Limiteur de puissance, Adaptation d’impédance, Microruban, Diode 

Schottky, Diode PIN, Taux d’atténuation, Taux de limitation, Seuil de puissance. 

  



v 

 

 

Abstract 

 

Since the development of telecommunications and radio transmission systems, engineers and 

designers of radio and radar receivers have faced the need to design equipment capable of 

handling very small signals. To meet this need, it is necessary to use very sensitive circuit blocks 

that can contain fragile semiconductors. Many of these systems must also be able to support 

very powerful incident signals without damaging the sensitive components they contain. The 

receiver's protection circuit, consisting mainly of power limiters and attenuators, can protect 

the receiver from important input signals and allow it to function normally when these large 

signals are not present. 

In addition to these inherent needs of radio transmission technology, future defense systems 

will have to include in their tactical arsenal equipment that must overcome the problems 

associated with two types of conflicting constraints: 

 Detect and recognize electromagnetic (EM) signals of very low level (a few decibels 

above ambient noise). 

 Protect against increasingly powerful and sophisticated jamming devices at the 

cutting edge of technical developments, from jammers to neutralize radio 

communications infrastructures to attack systems aimed at destroying the on-board 

electronics. 

Despite the multitude of solutions proposed in the scientific literature in terms of limiting 

circuits and attenuators, we noted a lack of research study dedicated to these circuits in 

comparison with other technological devices such as oscillators, amplifiers, antennas, 

switches ... etc. This thesis entitled "Study, Design and Realization of New Planar Structures of 

Microwave Power Attenuators and Limiters" is a scientific contribution to fill this gap.  

This report proposes a complete treatment of these circuits by covering the design modalities 

and the practical aspects in detail. The operation of each device and its models, the basic theory 

of circuits and their designs, as well as their applications, are discussed. The report includes 

detailed design information in the form of equations, tables, graphs and uses cases. 

Furthermore, the work presented in this thesis is an exploration of new designs of new 

attenuator and power limiters topologies. 

 

Keywords: Attenuator, Power limiter, Impedance matching, Microstrip, Schottky diode, PIN 

diode, MESFET Transistor, Attenuation rate, Limitation rate, Power threshold. 
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Introduction générale 

 

Contexte de l’étude 

Depuis le développement des systèmes de télécommunications et de transmission radio, les 

ingénieurs et concepteurs des récepteurs radio et radar se sont confrontés au besoin de concevoir 

des équipements capables de détecter et de traiter de très petits signaux. Pour répondre à ce 

besoin, il est nécessaire d’utiliser des blocs de circuits très sensibles pouvant contenir des semi-

conducteurs fragiles. Nombre de ces systèmes doivent également être capables de supporter des 

signaux incidents très puissants, sans endommager les composants sensibles qu’ils contiennent.  

Même en absence de menace des signaux externes, les systèmes émetteurs produisent des 

signaux dont le niveau de crête est élevé et le risque éventuel de leur réflexion vers le récepteur 

peut causer son endommagement. Par conséquent, le récepteur doit être capable de détecter et 

de traiter de manière fiable les signaux réfléchis. Il doit donc être équipé d’un limiteur de 

puissance pour protéger ses composants sensibles contre les signaux externes reçus du récepteur 

et aussi contre les réflexions de l'antenne. 

Les circuits de protection du récepteur, constitués principalement des limiteurs de puissance et 

des atténuateurs, peuvent protéger le récepteur des signaux de haute puissance et lui permettre 

également de fonctionner normalement même en absence de ces signaux de grande intensité. 

Dans ce contexte, les atténuateurs et les limiteurs hyperfréquences ont joué un rôle essentiel 

dans le développement de solutions fiables et robustes contre toutes les perturbations 

électromagnétiques externes ou internes. Ils ont été largement utilisés dans les radars, les 

systèmes de communication, la guerre électronique, les applications sans fil, la télévision, les 

instruments de test et d'autres systèmes. 

En plus de ces besoins inhérents à la technologie des radars et des systèmes de transmission 

radio, les futurs systèmes de défense devront inclure des équipements qui doivent s’affranchir 

des problèmes liés à deux types de contraintes contradictoires : 

 Détecter et reconnaître des signaux électromagnétiques (EM) de très faible niveau 

(quelques décibels au-dessus du bruit ambiant). 

 Se protéger contre les dispositifs de brouillage de plus en plus puissants. 

Les circuits de protection constitués des atténuateurs et des limiteurs sont donc utilisés pour 

contrôler le niveau de puissance des signaux à l’entrée des systèmes sensibles des récepteurs. 

Les atténuateurs ajustent l'amplitude du signal, tandis que les limiteurs règlent l'intensité du 

signal reçu à l’entrée d'un circuit.  

Les solutions technologiques permettant de réaliser les fonctions de limitation de puissance ont 

évolué depuis les années soixante du siècle passé jusqu’à nos jours en bénéficiant des 

développements enregistrés sur les procédés de fabrication des composants électroniques. Pour 

faciliter leurs intégrations avec les circuits sensibles à protéger, les limiteurs et les atténuateurs 

de puissance se sont adaptés aux architectures guides d’ondes volumiques, planaires et 

monolithiques.  
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Par ailleurs, le positionnement critique des atténuateurs et des limiteurs dans le synoptique des 

systèmes d’émission/réception implique des contraintes draconiennes en termes de pertes 

d’insertion et de compatibilité. Les pertes doivent être aussi faibles que possible afin de ne pas 

noyer le signal transmis dans le bruit. La compatibilité concerne la possibilité de connecter et 

d’insérer le circuit limiteur et atténuateur au sein d’un système en ayant des incidences 

économiques, électriques et mécaniques faibles. De plus, la miniaturisation, dictée par les 

contraintes de mobilité, impose d’avoir des circuits compacts et légers. De surcroît, ils doivent 

être facilement reproductibles et bon marché. Cette dernière contrainte concerne non seulement 

les coûts de fabrication et de réglage mais aussi tous les coûts de développement en amont, et 

plus particulièrement les coûts liés à la conception. 

 

Objectif du travail 

Dans ce contexte, notre travail de recherche a pour objectif principal d’apporter une étude de 

modélisation et de conception des circuits atténuateurs et limiteurs de puissance en 

hyperfréquences en vue de réaliser de nouvelles structures performantes et adaptées aux 

différents usages des systèmes hyperfréquences.  

Notre recherche se focalise dans un premier temps sur les aspects de modélisation des 

atténuateurs et des limiteurs de puissance et les modalités de conception liées aux 

caractéristiques techniques et aux contraintes à prendre en considération lors de la réalisation 

de ces circuits. Ce manuscrit présente aussi une étude approfondie des composants semi-

conducteurs utilisés pour la fabrication des limiteurs et atténuateurs notamment les diodes PIN, 

les diodes Schottky et les transistors MESFET. Nous nous sommes basés sur la théorie 

d’analyse des circuits, la théorie des lignes de transmission, de l'électromagnétisme et sur les 

modèles équivalents des différents composants semi-conducteurs étudiés afin de déduire des 

modèles mathématiques permettant d’optimiser les performances des atténuateurs et des 

limiteurs.  

Dans un deuxième temps, nous exploitons les résultats obtenus à l’issue de l’étude théorique 

pour la réalisation pratique des circuits de limiteurs de puissance et des atténuateurs micro-onde 

en technologie planaires. Nous présentons cinq circuits limiteurs de puissance conçus et validés 

en simulation dont deux structures ont été réalisées au laboratoire. 

Il y a lieu de signaler que ce sujet s’inscrit dans un projet global mené par notre laboratoire pour 

la réalisation d’un système de télécommunications en passant par les composants passifs 

comme les antennes et les diviseurs de puissance, jusqu’au composants actifs comme les 

amplificateurs, les oscillateurs et les circuits de protection. 

Organisation du manuscrit 

Ce présent mémoire est organisé, en plus de cette introduction, autour de quatre chapitres et 

une conclusion générale. 

Le premier chapitre est dédié aux aspects théoriques des atténuateurs en appliquant les 

méthodes d’analyses des circuits hyperfréquences. Les résultats obtenus sont exploités dans les 

autres chapitres. Ce chapitre inclut également les différentes solutions techniques adoptées pour 
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fabriquer les atténuateurs planaires et les atténuateurs volumiques et une présentation des 

publications récentes proposant des solutions d’atténuateurs. 

Le deuxième chapitre est consacré à la présentation de notre contribution pour la conception 

et la simulation des atténuateurs. Une étude détaillée sur des atténuateurs à base d’éléments 

localisés a été appliquée aux circuits planaires.  Des circuits conçus et validés en simulation 

sont présentés dans ce chapitre. 

Le troisième chapitre présente une étude théorique des limiteurs de puissance. On consacre la 

première partie de ce chapitre à la théorie relative à ces circuits et les différentes caractéristiques 

techniques des limiteurs de puissance. D’autre part nous avons présenté certaines solutions 

techniques proposées dans la littérature ou sur le marché. A la fin de ce chapitre, une synthèse 

d’un certain nombre de travaux récents de la littérature a été présentée.  

Dans le quatrième chapitre nous présentons d’abord une étude d’ingénierie de choix des 

composants électroniques sur les caractéristiques des limiteurs de puissance et puis nous 

présentons cinq contributions sur la conception et la réalisation des circuits limiteurs et 

atténuateurs de puissance. 

A la fin de ce manuscrit, une conclusion générale permettra de synthétiser un bilan des résultats 

obtenus et de proposer des axes complémentaires de recherche afin d’améliorer les 

performances des circuits protecteurs en relation avec la tendance générale des équipements 

électroniques.  
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I.1  Introduction 

Les atténuateurs sont des équipements et circuits permettant d’atténuer la puissance des signaux 

micro-ondes et électriques par un rapport prédéterminé [1]–[3].  

La méthode la plus utilisée pour réaliser un atténuateur est de placer des résistances au centre 

de champ électrique. Grâce au champ électrique, il y a un courant induit au niveau des 

résistances insérées causant une perte de puissance sur la ligne. 

Il y a plusieurs circonstances ou il faut insérer un atténuateur pour réduire la puissance et le 

niveau des signaux (courant et voltage) tel que : 

 Réduire le niveau du signal pour éviter la saturation des systèmes. 

 Pouvoir mesurer des puissances élevées. Par exemple si un analyseur de spectre 

supporte uniquement 100 mw, il est possible de mesurer le niveau de puissance de 

200 mW si on insère à l’entrée de l’appareil de mesure un atténuateur de 3 dB ou 

plus. 

 Equilibrer la puissance reçue de plusieurs sources 

 Compenser les variations de puissance causées par la température. 

Différents modèles d’atténuateurs peuvent être classés comme indiqué à la figure I-1 en 

atténuation fixe, variable continue ou discrète. Pour les atténuateurs variables, le contrôle de 

niveau d’atténuation peut être réalisé par un contrôle numérique, analogique.  

 

Figure I-1. Type d’atténuateurs 

 

Les composants contrôlés numériquement ont l'avantage d'être compatibles avec le processeur 

contrôlant le système. Ils font partie intégrante des modules de réception (T/R) pour les radars 

multiéléments actifs.  

Les atténuateurs variables à tension contrôlée sont des éléments de contrôle importants et sont 

largement utilisés pour les circuits de contrôle automatique de gain. Le contrôle analogique a 

l'avantage de la simplicité et offre un contrôle continu du gain. Ils sont indispensables pour la 



Chapitre I. Etat de l’art sur les atténuateurs 

 

13 

 

compensation en température de la variation de gain dans les amplificateurs. Les atténuateurs 

variables insérés entre les étages de gain dans un sous-système fournissent un gain variable et 

minimisent les variations de comportements entre les étages qui entraînent des performances 

prévisibles de l'amplificateur. 

Les atténuateurs RF et hyperfréquences ont été décrits dans de nombreux articles et chapitres 

de livres publiés [2]–[6]. L'application potentielle des diodes PIN comme résistance 

électriquement variable aux hyperfréquences a été reconnue pour la première fois en 1958 [7], 

suivie d'un traité classique sur la théorie de la commutation des diodes, élaboré dans [8]. Cela 

a ouvert la voie à l’introduction d’un atténuateur dissipatif à diodes PIN au silicium dans [9]. 

Cette configuration permettait des atténuations allant jusqu’à 80 dB et des pertes d’insertion 

jusqu’à 4 dB. Un atténuateur similaire basé sur une diode PIN dans [10] fonctionnant entre 8 et 

12 GHz a obtenu des atténuations allant jusqu'à 28 dB avec des pertes d'insertion inférieures à 

2 dB. Des affinements supplémentaires pour les atténuateurs à base de diodes PIN sont 

rapportés dans [11], où deux sections en T de diodes PIN classiques sont montées en cascade 

afin d'obtenir des atténuations élevées et un déphasage d'insertion faible. 

Les progrès et les recherches sur les atténuateurs à base de diodes PIN se sont poursuivis dans 

les années 1980 et 1990; cependant, l'accent étant mis sur la phase d'insertion réduite [12]–[14], 

l'utilisation de diodes PIN  à base d'Arséniure de Gallium (GaAs) [15] en remplacement du 

Silicium et l'utilisation de sources non alimentées ou « FET GaAs froides» [16]. Des 

améliorations du FET froid en tant qu'élément à résistance variable ont été rapportées dans[17], 

[18], tandis que dans [19], un nouvel atténuateur atteignait un niveau d'atténuation d'environ 15 

dB avec un déphasage moyen compris entre 2,5 et 25 sur 5,3 GHz. Les faibles performances de 

perte de retour de l'atténuateur dans[19] ont été encore améliorées dans [20] en utilisant dans le 

circuit un atténuateur du type réflecteur. L'utilisation de la technologie GaAs HBT comme 

alternative à la technologie GaAs FET a été rapportée dans [21], où un atténuateur de type 

dissipatif  obtenait une perte d'insertion de 3,7 dB et une atténuation jusqu'à 45 dB. 

Un aperçu de la technologie de l’atténuateur, y compris l’analyse, la conception et les 

performances, ainsi que les progrès récents, sont traités dans ce chapitre. 

 

I.2 Théorie des atténuateurs 

 

I.2.1 Caractéristiques des atténuateurs 

Le rôle d’un atténuateur est de réduire la puissance ou l’amplitude d’un signal électrique ou 

électromagnétique. Par conséquent, le taux d’atténuation introduit par le dispositif d’atténuation 

est la caractéristique la plus recherchée. Toutefois d’autres caractéristiques importantes sont 

aussi considérées pour le choix de l’atténuateur adéquat. Ci-après une description des 

principaux paramètres d’un circuit atténuateur. 
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I.2.2 Taux d’atténuation : 

C’est le rapport entre la puissance d’entrée et la puissance de sortie. Le rapport d’atténuations 

est exprimé en décibels. Pour avoir une valeur positive, le rapport exprime le ratio de la 

puissance incidente (Pin) sur la puissance de sortie (Pout). 

Atténuation =  10 log10(
Pin

Pout
)  

(I-1) 

Dans les systèmes micro-ondes où il est possible de mesurer la puissance du signal d’entrée 

(Pin) et la puissance de sortie, l’atténuation est exprimée en dB. Dans les systèmes où la mesure 

des tensions et des courants est possible, le rapport d’atténuation peut être exprimé par le rapport 

de la tension d’entrée sur la tension de sortie : 

Atténuation =  10 log10(
Vin

Vout
)  

(I-2) 

Dans la suite de ce document, on utilisera le rapport scalaire Vin/Vout=k ou Pin/Pout=k² comme 

taux d’atténuation. 

Le taux d’atténuation peut varier en fonction de la bande de fréquence, la puissance du signal 

d’entrée ou en fonction de la température. Les paramètres ci-dessous peuvent être aussi 

considérés pour le choix des atténuateurs : 

 Sensibilité fréquentielle : c’est la variation maximale (peak to peak) de taux 

d’atténuation à travers la bande de fréquence. 

 Sensibilité à la température : la variation de l’atténuation en fonction de la 

température dB/(dB x °C). 

 Sensibilité à la puissance : cette caractéristique représente la variation du taux 

d’atténuation en fonction de la puissance. Cette variation peut être mesurée par 

dB/W. 

I.2.3 Impédance caractéristique Zc 

L’atténuateur ne doit pas introduire de réflexion sur la ligne par conséquent l’impédance 

d’entrée de l’atténuateur et son impédance de sortie doit être adaptée sur la ligne principale. 

L’impédance caractéristique d’un circuit atténuateur représente la valeur de l’impédance 

d’entrée et de sortie du circuit pour que ce circuit ne présente pas de réflexion si la source et la 

charge possède la même impédance.  

En règle générale, le circuit atténuateur est un accessoire qui doit posséder une impédance 

caractéristique identique à l’entrée et la sortie de la source pour ne pas présenter de réflexion 

ou d’ondes stationnaires. Pour mesurer les performances des atténuateurs en termes 

d’adaptabilité aux circuits d’entrée et de sortie, les paramètres ci-dessous sont aussi considérés : 

 Taux de réflexion à l’entrée : c’est le niveau du signal réfléchi vers la source lorsque 

la charge présente une impédance caractéristique adaptée à la source.  

 Taux de réflexion à la sortie : c’est le niveau du signal réfléchi vers la charge lorsque 

la charge présente une impédance caractéristique adaptée à la source. 
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I.2.4 Taux de variation de phase : 

Ce paramètre mesure la variation de la phase du signal de sortie en fonction du niveau 

d’atténuation. Un atténuateur RF idéal n’affecterait pas la phase d’un signal appliqué lorsqu’il 

est commuté dans un état d’atténuation ou dans un état de référence non atténué (également 

appelé état de bypass). Cependant, dans des modes de réalisation pratiques des circuits 

électroniques, les atténuateurs ont une caractéristique de phase différente dans leurs états 

d'atténuation et de référence. Lorsque la fréquence d'un signal RF appliqué à un atténuateur 

augmente, la quantité de déphasage augmente également. Cette caractéristique peut être 

problématique si un déphasage constant de l'atténuateur est souhaité (par exemple, dans les 

systèmes multi-antennaires beamforming) [22]–[24]. L’atténuateur doit donc comporter un 

mécanisme qui compense la phase du signal lorsque le niveau d’atténuation change [25]. 

I.2.5 Bande de fréquence: 

Le taux d’atténuation est plus précis dans la bande fréquence de fonctionnement de 

l’atténuateur. Dans la plage de fréquence de fonctionnement, les paramètres de l’atténuateur 

doivent rester stables sur toute la gamme. Le taux de variation de l’atténuation sur la gamme 

doit être très minime par rapport à l’atténuation du centre de la gamme. 

I.2.6 Niveau de puissance supporté : 

C’est la puissance maximale supportée par l’atténuateur sans compromettre son fonctionnement 

et ses performances. 

I.2.7 Température de fonctionnement : 

L’intervalle de température dans lequel l’atténuateur fonctionne dans la puissance maximale. 

Les caractéristiques de l’atténuateur doivent rester stables sur la plage de température de son 

fonctionnement.  

I.3 Type d’atténuateurs 

Les atténuateurs peuvent être classés selon différents types en fonction de la nature des circuits 

utilisés, la configuration et la méthode d’atténuation. Ainsi on distingue : 

 Des atténuateurs actifs et passifs, résistifs ou réactifs 

 Des atténuateurs réflectifs et absorbants ou dissipatifs 

 Des atténuateurs variables et fixes. Un atténuateur fixe est utilisé lorsque 

l'atténuation est constante. Les atténuateurs variables ont une atténuation variable 

contrôlée électroniquement par une tension/courant ou mécaniquement. La 

variabilité peut être discrète (des pas d’atténuation) ou continue, obtenue 

manuellement ou par programmation.  

D’autres distinctions d’atténuateurs en fonction des types de support d’implémentations : 

 Atténuateurs implémentés sur des guides planaires. 

 Atténuateurs implémentés sur des guides d’ondes volumiques. 

 Atténuateurs monolithiques. 
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 Atténuateurs implémentés sur des câbles coaxiaux. 

I.3.1 Atténuateurs passifs 

Les atténuateurs passifs sont constitués de pure résistance dans des circuits sous formats de PI, 

T, L ou T-bridged. La figure I-2 ci-dessous présente des atténuateurs passifs selon ses quatre 

formats : 

 

Figure I- 2: (a)Atténuateur T (b) Atténuateur PI  (c) Atténuateur T-bridged (d) Atténuateur en L-Pad 

L’utilisation des résistances discrètes ou des couches résistantes pour réaliser les atténuateurs 

est peu commodes dans les systèmes embarqués ou intégrés dans des circuits électroniques. 

Toutefois, ces atténuateurs peuvent être utilisés à la sortie des appareils de mesure pour 

s’adapter à différents usages de mesures. 

I.3.2 Atténuateur Variable: 

Les atténuateurs variables sont utilisés pour adapter le niveau d’atténuation en fonction de la 

charge ou du signal source. Ces atténuateurs peuvent présenter des taux d’atténuation continue 

ou des taux d’atténuation discrète (step by step). 

Le taux d’atténuation peut aussi être contrôlé par un courant ou une tension et ajuster 

automatiquement en fonction des besoins. Il y a aussi des atténuateurs numériques ou digitaux 

où le taux d’atténuation est contrôlé par une commande numérique. 

La conception des atténuateurs variables consiste à utiliser un circuit résistif d'atténuateur et à 

remplacer des résistances fixes par des composants actifs capables de modifier sa résistance en 

le commandant par un courant ou une tension telle qu'une diode PIN. La conception de 

l'atténuateur variable sera simple s'il n'y a pas besoin d'un circuit atténuateur adapté (la réflexion 

à la source est tolérée). Cependant, si le circuit atténuateur variable doit être adapté, des circuits 

élaborés et plus complexes sont conçus pour garder l’impédance caractéristique stabilisée 

malgré le changement du rapport d’atténuation[26]. 
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Les atténuateurs variables peuvent être commandés par un contrôle numérique (binaire) ou par 

un contrôle analogique. Comme les atténuateurs fixes, Les atténuateurs variables utilisent les 

configurations “T” ou “π”.  

I.3.3 Atténuation discrète: 

L’idée de base pour construire un atténuateur discret consiste à utiliser une série d'atténuateurs 

fixes et de sélectionner le niveau d’atténuation approprié en utilisant un commutateur 

mécanique ou électronique. Cette disposition permet des valeurs d'atténuation discrètes dans 

chaque position. Les réseaux d’atténuateurs résistifs fournissent une bande passante 

théoriquement illimitée (les caractéristiques des résistances limitent en réalité cette hypothèse), 

mais nécessitent de nombreux étages d’atténuation pour fournir l’atténuation souhaitée alors 

que l’agrégation de plusieurs étages, en plus des commutateurs, peuvent introduire du bruit et 

de la distorsion. 

Les atténuateurs numériques ou « step-by-step » ont des valeurs d'atténuation pondérées en 

binaire et leurs valeurs sont généralement 0.5, 1, 2, 4, 8 et 16 Db [3]. Chaque configuration peut 

être réalisée en utilisant des composants actifs comme les diodes PIN, les diodes Schottky, les 

transistors FET/HEMT ou CMOS.  

Les atténuateurs numériques ont quatre types:  

 Une résistance à commutation fixe : deux commutateurs unipolaires à double effet 

(SPDT) sont utilisés pour commuter le signal entre une ligne de transmission et un 

circuit atténuateur, comme illustré à la Figure I-3. Cette technique est la mieux 

adaptée aux valeurs d'atténuation plus importantes et le circuit atténuateur peut 

utiliser un réseau de résistances de type T ou π. Dans le design d'un atténuateur, la 

sélection des commutateurs SPDT et des résistances est essentielle. Les 

commutateurs SPDT doivent présenter une perte d’insertion très petites et une bonne 

isolation. La bande de fréquence des commutateurs doit englober la bande de 

fréquence de l’atténuateur souhaité. Les résistances à couche mince avec des 

largeurs plus faibles ont des réactances parasites plus faibles et des fréquences de 

fonctionnement plus élevées. 

 

Figure I- 3: Atténuateur discret par commutation SPDT[3] 

Atténuateur PI 
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 Une résistance commutée : au lieu de commuter d’une ligne de transmission vers un 

circuit atténuateur, il est possible d’utiliser un transistor FET pour activer ou 

désactiver une résistance d’un circuit atténuateur de façon à sélectionner un niveau 

d’atténuation différent. La figure I-4 ci-dessous présente un exemple de topologie 

de cet atténuateur. 

 

 

Figure I- 4: Atténuateur discret par commutation des résistances 

 

 Un composant actif commuté : dans ce type d’atténuateur, les éléments actifs de 

différentes tailles sont utilisés comme résistance prenant des valeurs discrètes 

commandés par un courant ou une tension. Comme illustré sur la figure I-5, les 

transistors FET sont commandés par une tension sur la grille pour commuter entre 

l’état bloqué et l’état passant. Les transistors série à l'état ON doit gérer des 

puissances élevées comme démontré dans la section précédente, les résistances 

séries dissipent la grande majorité de la puissance de l’atténuateur. A l'état OFF, les 

transistors ne doivent pas dépasser la tension de claquage. 
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Figure I- 5: Atténuateur par élément actif [3] 

 

 Atténuateur FET intégré. Les atténuateurs de type « FET intégré » sont réalisés en 

utilisant une topologie d’atténuateur «T» illustrée à la Figure I-6 dans laquelle les 

FET de commutation font partie intégrante de la configuration de l’atténuateur. Le 

FET shunt active et désactive la résistance de shunt lorsque la résistance du FET 

s’additionne à la résistance de shunt. L'atténuateur « FET intégré » a une taille 

compacte et une faible perte d'insertion si les valeurs de R1 et R2 sont sélectionnées 

pour que le circuit présente une impédance de 50 Ω à l'entrée et à la sortie. En plus 

de la configuration «T», les topologies «π» et T-bridged sont également utilisées. 

 

Figure I- 6: Atténuateur FET intégré 
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I.3.4 Atténuation continue: 

Le taux d'atténuation peut également être contrôlé par un courant ou une tension et ajusté 

automatiquement en fonction des besoins en utilisant des composants actifs tels que des diodes 

PIN, des transistors FET [3], [27]. 

Contrairement à un atténuateur discret qui ne prend que des valeurs spécifiques d’atténuation, 

le taux d’atténuation d’un atténuateur continue varie de façon continue sur un intervalle. Ce 

type d’atténuateur est adapté pour l’asservissement des systèmes qui nécessite une puissance 

stable. 

La réalisation pratique des atténuateurs à base de semi-conducteurs nécessite l’usage des 

composants actifs (par exemple des diodes PIN, des transistors MESFET ou MOSFET…etc.) 

qui peuvent être contrôlés par un courant ou une tension afin de modifier leurs résistances 

internes. Dans la suite de cette section, des atténuateurs à base des diodes PIN, et des 

atténuateurs à base de transistors MESFET/MOSFET seront présentés. 

Dans les guides d’ondes volumiques, il est aussi possible de réaliser des atténuateurs variables 

en plaçant des matériaux absorbants à l’intérieur du guide d’ondes. La variation du taux 

d’atténuation pourra être obtenue en ajustant le niveau de pénétration ou l’orientation des 

matériaux absorbant à l’intérieur du guide. Des exemples de réalisation de ces atténuateurs 

volumiques seront présentés dans la section 3 de ce chapitre. 

 

I.3.4.1 Atténuateurs à base de diodes PIN : 

La diode PIN est un dispositif semi-conducteur qui fonctionne comme une résistance variable 

aux fréquences RF et micro-ondes. Les diodes PIN sont utilisées dans de nombreux systèmes 

de communication micro-ondes en raison de leurs tensions de claquage élevées, de leurs 

caractéristiques de commutation relativement rapides et de leurs caractéristiques de résistance 

variables avec polarisation. Ils sont des composants actifs dans les commutateurs d'antenne, les 

déphaseurs et les atténuateurs pour les applications de contrôle automatique de gain (ALC) ou 

de contrôle de niveau RF [21]. 

Avec la polarisation inverse, la diode PIN présente une très grande résistance, mais lorsque la 

polarisation directe est appliquée aux bornes de la diode PIN, la résistance est très faible. Cela 

rend la diode PIN attrayante pour les commutateurs et les atténuateurs. 

Les atténuateurs à diode PIN sont un sous-ensemble des atténuateurs RF variables et sont utiles 

pour les circuits nécessitant des niveaux d'atténuation continue.  

Les atténuateurs à diodes PIN peuvent prendre de nombreuses formes: d'une simple diode 

connectée en série ou en parallèle, agissant comme un composant réfléchissant avec perte, à 

des structures plus complexes qui maintiennent une impédance d'entrée adaptée sur l’intervalle 

d'atténuation totale de l'atténuateur [28]. 

Lorsque la diode PIN est utilisée dans l'atténuateur, les caractéristiques d'atténuation sont 

contrôlées par le courant de polarisation direct dans la diode PIN car la résistance RF de la 

diode PIN est déterminée par le courant de polarisation directe[29]. 

I.3.4.2 Caractéristiques de la diode PIN 
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Une diode PIN est un dispositif semi-conducteur formé de trois couches: 

 Couche fortement dopée positivement P+ (+ pour désigner fortement dopée) 

 Couche intrinsèque légèrement dopée et très faible largeur W 

 Couche fortement dopée négativement N+ (+ pour désigner fortement dopée) 

Cependant, la réalisation d’une zone I purement intrinsèque n’est pas techniquement faisable. 

Elle est légèrement dopée N ou P en raison des imperfections des procédés de fabrication 

technologiques des diodes. Si la diode PIN à zone intrinsèque ayant un dopage résiduel de type 

N (N
-
 : faiblement dopée N) la diode est alors dite P+N

-
N+ (figure I-7). 

 

Figure I- 7: Structure physique d'une diode PIN 

I.3.4.2.a) Diode PIN à l'état non polarisé 

En l'absence de polarisation du courant, une zone appauvrie des porteurs est créée dans la 

jonction la plus asymétrique, en l'occurrence à la jonction P+N-. Cette région de charge d'espace 

s'étend largement dans la région I de la diode en raison de sa très faible concentration en atomes 

dopants afin de maintenir la neutralité électrique du semi-conducteur. 

La zone intrinsèque de la diode peut alors être divisée en deux sous-ensembles: 

 Zone appauvrie des porteuses chargées: la zone appauvrie en porteuses chargées de 

largeur W présente une très haute impédance de plusieurs MΩ, et est équivalente à 

un condensateur Cjo respectant l’équation suivante[28] : 

𝐶𝑗𝑜 = 𝜀
𝐴

𝑊𝑜
  

(I-3) 

Où: 

- A: section de la diode 

- Wo: largeur de la zone appauvrie des porteuses à l’état non polarisé 

- ε: constante diélectrique du semi-conducteur. 

 

 Zone non appauvrie des porteuses de longueur L : cette zone est équivalente à une 

résistance (Ri) et à une capacité parallèle (Ci) respectant l’équation suivante [28] : 

𝑅𝑖 =
1

𝑒μ𝑁

𝐿

𝐴
 

(I-4) 

𝐶𝑖 = 𝜀
𝐴

𝐿
 

(I-5) 

Avec : 
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- L : longueur de la zone replète 

- A : section de la diode 

- e : charge élémentaire (=1.6x10-19 C) 

- µ : mobilité des électrons et des trous (la mobilité des charges est la 

vitesse des charges (Vn ou Vp) divisée par le champ électrique E 

(µn=Vn/E) 

- N : densité des porteuses  

Le schéma ci-dessous présente le circuit équivalent d’une diode PIN non polarisée. 

 

Figure I- 8: Schéma équivalent d'une diode PIN non polarisée 

I.3.4.2.b) Diode PIN polarisée en direct 

Lorsque la diode PIN est polarisée en direct, les électrons et les trous s’injectent dans la 

zone intrinsèque par le fait de la présence du champ électrique induit par la polarisation 

directe. Ces charges positives et négatives ne se recombinent pas instantanément et 

coexistent pendant une durée τ appelée « durée de vie des charges ». Cette coexistence 

donne lieu à un stock de charges Q qui contribuent à la réduction de la résistance effective 

de la zone Intrinsèque. 

En plus de la durée de vie des charges, la diode PIN est caractérisée aussi par la durée de 

transit à travers de la zone intrinsèque des charges. Cette durée dépend essentiellement de 

l’épaisseur de la zone intrinsèque et des caractéristiques des semi-conducteurs (coefficient 

de diffusion du semi-conducteur). Généralement, on définît la fréquence de transition qui 

représente l’inverse de la durée de transit. La fréquence de transition est donnée par la 

formule approximative suivante [6], [28]: 

𝐹𝑡 =
𝐷𝑝

𝑊²
 

(I-6) 

Avec : 

- Dp : coefficient de diffusion qui dépend du matériau de fabrication de la diode 

- W : épaisseur de la zone intrinsèque. 

Selon la fréquence f du signal RF on distingue deux possibilités : 

 Basse fréquence (f<Ft): la zone intrinsèque se comporte comme la zone dopée N+ 

et par conséquent la diode se comporte comme une diode PN normale. 

 Haute fréquence (f>>Ft) : lorsque la période du signal RF est inférieure à la durée 

du transit des électrons et des trous dans la zone intrinsèque, les charges sont en 
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mouvement grâce à la tension de polarisation étant donné que la tension du signal 

RF ne permet pas de transiter ces charges au-delà des zones fortement dopées N et 

P et par conséquent ces charges peuvent subsister pendant la période τ. la résistance 

de la zone intrinsèque est contrôlée principalement par la tension de polarisation 

directe.  

La diode PIN se comporte dans ce cas comme une résistance variable contrôlée par le 

courant de polarisation directe de la diode. La formule ci-dessous donne une approximation 

de la résistance Ri  en fonction du courant la traversant [6], [28], [30]. 

𝑅𝑖 =  
𝑊2

(𝜇𝑝 + 𝜇𝑛) ∗ 𝐼𝐹 ∗ 𝜏
 

(I-7) 

Avec :  

- W : épaisseur de la zone intrinsèque 

- IF : courant de polarisation directe traversant la diode 

- τ : durée de vie des porteurs de charges 

- µp, µn: mobilité des charges positives (trous) et des charges négatives (électrons). 

La résistance Ri dépend des dimensions de la diode, du semi-conducteur utilisé et de la 

température [6], [28]. 

La figure I-9 ci-dessous présente le schéma équivalent d’une diode PIN en polarisation 

directe et pour des signaux de hautes fréquences.  

 

Figure I- 9: Schéma équivalent d'une diode PIN polarisée en direct 

Pour une diode PIN avec une largeur de région I typique de 250 µm, une durée de vie des 

charges de 4 µs et une mobilité µn de 0,13 m2V-1s-1, µp de 0,05 m2V-1s-1, la figure I-10 

présente la caractéristique résistance/courant. À 0.01mA, la résistance est d'environ 8.6KΩ. 

Cette résistance chute à 4Ω pour un courant IF = 20mA. 
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Figure I- 10: Résistance vs Courant électrique IF en polarisation directe (l’échelle des axes est 

logarithmique) 

 

I.3.4.3 Topologie des atténuateurs à diode PIN 

L'utilisation principale de la diode PIN dans le circuit d'atténuateur est de fournir un outil pour 

contrôler le taux d'atténuation avec un signal de courant prenant en compte la caractéristique 

de courant de résistance Vs courant de polarisation directe. 

 

I.3.4.3.a) Topologie d’Atténuateur en T 

Dans la figure I-11, l'atténuateur en T est conçu avec deux diodes PIN.  

 

Figure I- 11: Atténuateur T variable 

Si l’impédance des diodes PIN D1 et D2 est égale à Zd et la résistance shunt est R2, l’impédance 

caractéristique de ce circuit serait : 𝑍𝑐² =  2 ∗ 𝑍𝑑 ∗ 𝑅2 + 𝑍𝑑². Par conséquent l’impédance 

caractéristique changera avec la variation de Zd. Le circuit ne pourra pas être adapté tout le 

temps avec la source et la charge. 

L’atténuation apportée par ce circuit serait : 
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𝐴 =  20 ∗ 𝑙𝑜𝑔(
𝑍𝑐 + 𝑍𝑑)

𝑍𝑐 − 𝑍𝑑
) 

(I-8) 

 

Si l’impédance de la source et de charge est prise égale à Zo=50Ω, la variation de l’impédance 

des diodes PIN causera une inadaptation du circuit atténuateur par rapport à la source et la 

charge. 

Si on considère les deux diodes PIN avec une largeur de région I typique de 250 µm, une durée 

de vie du support de 4 µs et un µn de 0,13 m2V-1s-1, µp de 0,05 m2V-1s-1, le tableau ci-dessous 

présente la variation de l’impédance caractéristique du circuit et l’atténuation. 

Tableau I- 1. Impédance caractéristique et Atténuation d'un atténuateur de diode PIN 

IF (mA) Zd (Ω) R2 (Ω) Zc(Ω) Atténuation (dB) S11 (dB) S21 (dB) 

1 87 20 127,34 14 -9,06 -21,67 

2 43 20 78,89 11 -21,27 -15,83 

3 29 20 61,08 9 -25,50 -13,44 

4 22 20 51,39 8 -17,02 -12,11 

5 17 20 45,14 7 -13,41 -11,09 

10 9 20 30,71 5 -9,06 -9,31 

15 6 20 24,74 4 -7,67 -8,59 

20 4 20 21,28 4 -6,79 -8,09 

25 3 20 18,95 3 -6,36 -7,83 

Selon les valeurs présentées dans le tableau I-1 et en appliquant l’équation (5), l’adaptation du 

circuit est acceptée pour des valeurs IF de 2 à 5mA, mais dans cette plage l’atténuation varie 

très peu (entre 7dB et 11dB). La différence entre l’atténuation fournie par le circuit et le 

coefficient S21 est causée par les réflexions des signaux vers la source. 

I.3.4.3.b) Topologie d’Atténuateur en T-bridgé 

Un atténuateur T-bridgé présenté sur la figure I-12 est conçu en utilisant deux diodes. En se 

basant sur les équations d’un atténuateur T bridgé nous avons les équations suivantes : 

Attenuation = 20 ∗ log(1 + √
𝑅1

𝑅2
) 

(I-9) 

Z0=√𝑅1 ∗ 𝑅2 (I-10) 

 

Avec R1 est la résistance de la diode D1 et R2 est la résistance de la diode D2. 

Ces deux équations montrent que l’atténuation dépend du rapport entre R2 à R1 tandis que 

l’impédance caractéristique du circuit dépend de leur produit. 
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Figure I- 12: Atténuateur T-bridgé  avec deux diodes PIN 

 

Une solution pour adapter le circuit malgré les variations de R1 et R2 consiste à polariser chaque 

diode avec une tension de contrôle différente. R. D. Joos propose dans la référence[31] une 

procédure pour polariser les deux diodes PIN afin d’adapter le circuit à la source et la charge 

tout en variant l’atténuation. La solution consiste à trouver pour chaque niveau de polarisation, 

les valeurs de tension de polarisation qui réalisent l’équation (I-10). 

Une version simplifiée pour utiliser une seule tension/courant de contrôle est illustrée sur la 

figure I-13(a)[3]. Les deux diodes sont traversées avec le même courant par conséquent elles 

présentent des impédances égales ZD1= ZD2. Toutefois la présence de la ligne quart-d’onde 

permet de transformer l’impédance ZD2 de la diode D2 à la ligne de transmission comme 

Zo²/ZD2.  

Le circuit sera donc équivalent à un circuit T-bridged conformément à la figure I-13(b). En 

appliquant la formule de calcul de l’impédance caractéristiques d’un circuit T-bridged (équation 

I-10 de ce chapitre), on retrouve que le circuit présentera tout le temps une impédance Zc égale 

à Zo. 

A cause de l’usage d’une ligne quart d’onde, cette solution est limitée en bande de fréquence. 

 

(a) 

 

 

 

(b) 

Figure I- 13: (a)Atténuateur T-bridged avec une ligne de compensation quart d’onde[3] (b) Schéma 

équivalent 
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I.3.4.4 Topologie d’atténuateur en PI 

La figure I-14 présente un atténuateur PI conçu avec trois diodes PIN. Le circuit de polarisation 

impliqué dans cette conception est déséquilibré. Ray Waugh [32] a conçu un atténuateur PI 

équilibré à l'aide de quatre diodes PIN, comme le montre la figure I-15. 

 

 

Figure I- 14: Atténuateur PI conçu avec trois 

diodes PIN 

 

Figure I- 15: Atténuateur PI conçu avec quatre 

diodes PIN 

Si la diode D2 est remplacée par deux diodes, comme le montre la figure I-15, il en résulte 

plusieurs avantages[32]: 

 L'isolation est maximale du réseau étant donné que l'utilisation de deux diodes à la 

place d’une seule diode augmentera l'atténuation maximale ou doublera la limite de 

fréquence supérieure pour une valeur d'atténuation donnée. 

 Les diodes jumelées qui occupent la position de la résistance série sont 

physiquement déphasées de 180°, ce qui entraîne l’annulation de produits de 

distorsion de même ordre. 

 Le circuit d’atténuation résultant est symétrique et la polarisation est 

considérablement simplifiée. 

 

I.3.5 Atténuateurs à diode PIN adaptés 

 

I.3.5.1 Adaptation par coupleur 90 : 

L’adaptation  peut être réalisée en combinant les circuits atténuateur en PI ou en T  précédent 

avec un coupleur directive à 90 °, comme le montre la figure I-16 [33]. Dans le coupleur à 90°, 

la puissance incidente sur le port A se divise de manière égale entre les ports B et C; le port D 

est isolé par rapport au port A. La réflexion produite par l'atténuateur à diode PIN aux ports B 

et C est redirigée vers le port D, isolant ainsi le port A. Par conséquent, le port A se comporte 

comme port adapté au signal d'entrée quelques soit le niveau d’atténuation produit par les diodes 

PIN. 
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Figure I- 16: Adaptation par coupleur 90° 

I.3.5.2 Atténuateur réflecteur 

Une autre solution pour réaliser un atténuateur réflecteur adapté consiste à utiliser une 

configuration équilibrée. Un atténuateur équilibré est conçu en utilisant une paire d’atténuateur 

de n'importe quelle topologie, combinée en employant deux coupleurs en quadrature à 3 dB, 

comme le montre la Figure I-17. Les coupleurs en quadrature utilisés sont généralement des 

coupleurs Lange à large bande. Pour cette solution, l’atténuateur est conçu pour une réponse 

d’atténuation plate et peut ne pas correspondre correctement à 50 Ω. Les réflexions des 

atténuateurs asymétriques se terminent vers une charge 50 Ω. Si un atténuateur échoue, 

l'atténuation globale diminue d'environ 6 dB, ce qui peut fournir une tolérance de panne utile 

pour certaines applications. Les avantages majeurs de la topologie équilibrée vis-à-vis de la 

topologie conventionnelle sont les bons taux d’ondes stationnaires d'entrée et de sortie dans 

toutes les conditions d'atténuation et d'insensibilité à la non-concordance dans le sous-système. 

De plus, la capacité de traitement de ces circuits est augmentée de 3 dB en raison de la 

répartition de la puissance par le coupleur. 

 

Figure I- 17: Atténuateur équilibré utilisant des diodes PIN [3] 
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I.4 Atténuateurs utilisant les transistors MESFET 

Le transistor MESFET est une extension du transistor JFET, où la structure de la grille est une 

jonction Schottky (Semi-conducteur N- métal) au lieu d’une jonction PN. Les transistors Métal-

Semi-conducteur à effet de champs (MESFET) disposent de trois ports : 

 Source  

 Drain  

 Grille 

Le schéma ci-dessous présente la structure interne d’un transistor MESFET. Le transistor est 

composé de deux couches fortement dopées N ou P et séparées par un canal faiblement dopé.  

Les couches dopées sont appelées Source et Drain respectivement et sont connectées par un 

contact ohmique. Par contre le canal est connecté à la Grille par un contact de type Schottky. 

 

S  G  D     
     

N+ 
 

Canal 

N- 
 

N+ 

     

Semi-conducteur GaAs 
Figure I- 18: Structure interne d'un transistor FET 

La disposition des couches permet de contrôler la conductivité électrique du canal Drain-Source 

par un champ électrique appliqué entre la Grille et la Source. Lorsque la grille n’est pas soumise 

à une tension électrique, le canal présentera une résistance faible. Au fur et à mesure que la 

tension de la Grille diminue, une zone appauvrie des porteurs de charges apparait autour du 

contact Schottky. Cette zone appauvrie entravera le passage des charges entre la source et le 

Drain et par conséquent, la résistance Drain-Source Rds augmentera jusqu’à bloquer le passage 

du courant entre le Drain et la Source.  

En résumé, la polarisation de la grille modifie l'épaisseur de la région d'appauvrissement et 

module donc la conductivité du canal N. Dans la région linéaire de fonctionnement du 

transistor, La résistance de canal du MESFET varie inversement à la tension de grille, comme 

indiqué ci-dessous: 

Rds = Rds0(
1

1 −
Vg
Vp

) 
(I-11) 

- Rds : résistance entre le Drain et la Source 

- Rds0 : résistance entre le Drain et la Source lorsque la tension de la Grille est égale 

à Zéro 

- Vp : la tension de pincement (pinchoff) 
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Lorsque la tension de la grille se rapproche de la tension de pincement, la résistance devient 

très élevée (par rapport à 50 Ohm). A l'inverse, lorsque la tension de la grille s’approche de 

zéro, la résistance du canal Drain-Source se rapproche de la résistance Rds0. 

Dans les modèles d'atténuateur GaAs MESFET, les transistors sont utilisés soit dans la région 

linéaire où l'appareil est modélisé comme une résistance modulée par la tension de la grille, soit 

comme un commutateur ON/OFF associé à des résistances nichromes à couche mince pour 

fournir des niveaux appropriés d'atténuation. 

Pour les atténuateurs utilisant des MESFET en mode passif, le mécanisme de base utilisé est la 

modification de la résistance du canal Drains-Source d'un FET par la tension de grille. Trois 

MESFET peuvent être connectés en configuration T ou π, comme indiqué sur la Figure I-19(a) 

et I-19(b) respectivement. Les MESFET peuvent être modélisés par une combinaison parallèle 

de R et C, comme le montrent les figures I-19(c) et I-19(d), où les valeurs de R1 et R2 varient 

en fonction des tensions de la grille. La valeur de R varie d'une valeur de polarisation nulle Ron 

à une valeur élevée Roff lorsque la tension de grille atteint la tension de pincement. Les valeurs 

des capacités C1 et C2 peuvent être considérées comme assez constantes avec les tensions de 

grille. Aux fréquences micro-ondes inférieures, l'effet des condensateurs peut être négligé. 

 

Figure I- 19: Atténuateurs utilisant les transistors FET comme éléments actifs 

I.5 Optimisation de déphasage du signal pour un atténuateur variable 

Un atténuateur RF idéal n’affecterait pas la phase d’un signal appliqué lorsqu’il est commuté 

dans un état d’atténuation ou dans un état de référence non atténué (également appelé état de 

bypass). Cependant, dans des modes de réalisation pratiques des circuits électroniques, les 

atténuateurs ont une caractéristique de phase différente dans leurs états d'atténuation et de 

référence. Lorsque la fréquence d'un signal RF appliqué à un atténuateur augmente, la quantité 

de déphasage augmente également.  
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Cette caractéristique peut être problématique si un déphasage constant de l'atténuateur est 

souhaité (Par exemple, dans les systèmes multi-antennaires beamforming)[22]–[24].  

Pour illustrer ce phénomène, nous considérons l’atténuateur simple présenté sur la figure I-20. 

 

Figure I- 20: Atténuateur par impédance en série 

 

Avec Z= R+jX, la matrice des paramètres S peut être écrite comme suit : 

[𝑆] = [

𝑍

𝑍 + 2𝑍𝑜

2𝑍𝑜

𝑍 + 2𝑍𝑜
2𝑍𝑜

𝑍 + 2𝑍𝑜

𝑍

𝑍 + 2𝑍𝑜

] 

(I-12) 

 

L’atténuation de ce circuit est présentée donc par le paramètre S21 : 

𝛼 = 20 log (
1

|𝑆21|
) = 20 log |1 +

𝑍

2𝑍𝑜
| 

(I-13) 

Avec Z=R+jX : 

𝛼 = 10𝑙𝑜𝑔 [(1 +
𝑅

2𝑍𝑜
)

2

+ (
𝑋

2𝑍𝑜
)

2

] 
(I-14) 

La phase de S21 est donnée par la formule suivante :  

tan (𝜃) =
−𝑋

𝑅 + 2𝑍𝑜
 

(I-15) 

𝜃 = 𝐴𝑟𝑐𝑡𝑎𝑛(
−𝑋

𝑅 + 2𝑍𝑜
) 

(I-16) 

On constate que la phase θ et l’atténuation α dépendent de R et X. On peut calculer la variation 

de la phase θ en  fonction de l’atténuation α  (
𝜕𝜃

𝜕𝛼
) . 

Nous calculons les dérivées 
𝜕𝜃

𝜕𝑅
  𝑒𝑡 

𝜕𝛼

𝜕𝑅
 ce qui donne les équations (I-17) et (I-18) : 

𝜕𝜃

𝜕𝑅
=

𝑋

(𝑅 + 2𝑍𝑜)2 + 𝑋²
 

(I-17) 

Et  



Chapitre I. Etat de l’art sur les atténuateurs 

 

32 

 

𝜕𝛼

𝜕𝑅
=

40𝑅𝑍𝑜

(𝑅 + 2𝑍𝑜)2 + 𝑋²
 

(I-18) 

 

Par conséquent : 

𝜕𝜃

𝜕𝛼
=

𝑋

40 𝑅 𝑍𝑜
 

(I-19) 

Comme nous pouvons le constater sur l’équation (I-19), si X est nulle, alors la phase ne varie 

pas avec le taux d’atténuation. En conséquence pour annuler la variation de la phase, il suffit 

de compenser X pour avoir une partie imaginaire nulle pour l’impédance Z. 

La technique de compensation de la phase par des condensateurs est proposée dans plusieurs 

articles [34]–[36], [22], [25], [37], [38]. Une autre solution consiste à compenser la phase par 

une ligne de transmission shuntée avec des diodes PIN ou diodes Varicaps. Cette technique est 

utilisée dans les atténuateurs de type réflecteurs[17], [39]–[42]. 

Pour illustrer les deux techniques de compensation, nous présentons la technique proposée par 

Walker dans [19] et la technique proposée par W. Ciccognani dans [25]. 

Proposition de Walker 

Le circuit atténuateur est illustré à la figure I-21. La diode PIN en série peut être considérée 

comme l'élément atténuateur principal. La diode PIN shunt sur le tronçon a pour effet de 

commuter dans un réseau à compensation de phase, consistant en une résistance terminant une 

ligne de transmission en dérivation. Cela a également pour effet de fournir une bonne 

correspondance d'entrée lorsque l'atténuateur est dans son état d'atténuation élevé. 

 

Figure I- 21: circuit atténuateur [19] 

Lorsque les diodes PIN sont activées au maximum (Rj est presque nulle), on peut considérer 

que le stub est court-circuité au point A, si les effets de l’inductance série Ls et de la résistance 

Rs de la diode sont négligés. L'effet du tronçon peut être considéré comme étant identique à 
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celui du circuit de la figure I-22, où X passe d'inductif à capacitif lorsque la fréquence est 

balayée sur la bande. Cela change le déphasage de S21 de positif à négatif sur la bande. 

 

Figure I- 22: modèle de circuit atténuateur 

Lorsque les diodes PIN passent à l’état haute impédance (Rj=200 Ohm) jusqu'à une première 

approximation, la diode Dshunt peut être considérée comme un circuit ouvert. Cela signifie que 

le stub de dérivation a maintenant une longueur de L1+L2 terminée par une résistance de R2. Si 

l'on suppose que l'effet du condensateur de blocage est négligeable, la ligne de transmission L2 

et la résistance R2 sont court-circuitées par la diode, l’impédance transférée par la ligne L1 au 

point A apparaît identique à celle de Rj = 0 Ohm si L1=λ/4. Par conséquent, l’effet de déphasage 

du stub est similaire à celui du cas Rj = 0 Ohm, mais pas tout à fait identique à cause des effets 

de la diode Dsérie ayant R = 200 Ohm. Une optimisation de R2 et de la longueur de la ligne 2 

permet d’ajuster le déphasage lorsque Rj est grand. 

Afin de trouver les valeurs optimales pour L2 et R2 en vue d'obtenir un déphasage similaire à 

Rj = 0 Ohm et à Rj = 200 Ohm, une étude théorique est menée par Walker sur le circuit de la 

figure I-21 avec l'impédance en série Z modélisant la diode Dsérie et l'impédance parallèle X 

modélise la ligne L2 et la diode Dshunt. Vu du point A sur la figure I-21, l’admittance totale de 

la diode et du stub terminé dans la résistance R2 est donnée par : 

𝑌𝐴 =
𝑍𝑜 + 𝑗𝑅2 tan(𝛽𝐿2)

𝑍𝑜𝑅2 + 𝑗𝑍𝑜²tan (𝛽𝐿2)
+ 𝑌𝐷𝑖𝑜𝑑𝑒−𝑆ℎ𝑢𝑛𝑡 

(I-20) 

Avec Ydiode_shunt est l’admittance équivalente de la diode shunt. 

L’admittance est transférée au point B par une ligne quart d’onde, par conséquent l’impédance 

de la ligne Shunt vu au point B est égale à ZB=Z²oYA. 

Le circuit de la figure I-21 sera donc représenté par un circuit en T équivalent illustré sur la 

figure I-23. 

 

Figure I- 23: circuit équivalent du modèle d'atténuateur 
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La matrice ABCD du circuit de la figure I-23 est :  

𝐴𝐵𝐶𝐷 = [

1 𝑍𝐷𝑖𝑜𝑑𝑒

1

𝑍𝐵
1 +

𝑍𝑑𝑖𝑜𝑑𝑒

𝑍𝐵

] 

(I-21) 

Par conséquent, le paramètre S21 est donné par la formule (I-22) : 

𝑆21 =
2𝑍0

2𝑍0 + 𝑍𝐷𝑖𝑜𝑑𝑒 +
𝑍𝑜²
𝑍𝐵

+
𝑍𝑑𝑖𝑜𝑑𝑒𝑍0

𝑍𝐵

 
(I-22) 

En remplaçant ZB par Zo²YA, S21 peut être réécrite en fonction de ZA=1/YA comme suit : 

𝑆21 =
2𝑍0

2𝑍0 + 𝑍𝐷𝑖𝑜𝑑𝑒 + 𝑍𝐴 +
𝑍𝐴𝑍𝑑𝑖𝑜𝑑𝑒

𝑍0

 
(I-23) 

La phase de S21 peut être calculée par la formule    𝜑 = 𝐴𝑟𝑐𝑡𝑎𝑛(
𝐼𝑚(𝑆21)

𝑅𝑒(𝑆21)
). 

Par la suite et pour simplifier les calculs, on ne s’intéresse qu’au dénominateur de S21 puisque 

la phase de dénominateur de S21 est l’inverse de la phase de S21. 

Pour éviter la variation de la phase, il est possible de procéder par deux méthodes : 

 A partir de la formule S21, il est souhaité de trouver une valeur de ZA tel que la 

phase de S21 quand Rj=0 Ohm soit égale à la phase de S21 lorsque Rj=200 Ohm. 

 Chercher une valeur de ZA pour que la phase de S21 soit égale à 0 pour Rj=0 et 

Rj=200 Ohm. 

La 2ème méthode est adoptée par Walker. Dans le but d’avoir un S21 avec une phase nulle, 

l’équation ci-dessous doit être satisfaite : 

Im(𝑍𝐷𝑖𝑜𝑑𝑒 + 𝑍𝐴 +
𝑍𝐴𝑍𝑑𝑖𝑜𝑑𝑒

𝑍0
) = 0 (I-24) 

Prenons : 

Zdiode=Za+jZb 

ZA=Zc+jZd 

L’équation (I-24) peut être écrite comme suit : 

𝑍𝑏 + 𝑍𝑑 +
𝑍𝑏𝑍𝑐 + 𝑍𝑎𝑍𝑑

𝑍𝑜
= 0 

(I-25) 

La solution de cette équation pour Zd donne : 

𝑍𝑑 = −𝑍𝑏
𝑍𝑜 + 𝑍𝑐

𝑍𝑜 + 𝑍𝑎
 

(I-26) 

Si Zc et Za sont très petites par rapports à Zo, alors la partie imaginaire de l’impédance 

résultante de la mise en parallèle entre la ligne L2 (figure I-21) avec la diode Shunt doit 

compenser la partie imaginaire de la diode série pour avoir une phase S21 nulle. 
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En utilisant un logiciel de conception, il est possible de réaliser l’optimisation nécessaire pour 

satisfaire cette condition. 

 

Proposition de W. Ciccognami, 

Dans la proposition de Ciccognami [25], l’auteur présente une solution de compensation de la 

phase pour un circuit atténuateur formé d’une topologie T et contrôlé par des transistors FET. 

La figure I-24 présente l’atténuateur objet de cette étude. 

 

 

Figure I- 24: Atténuateur en forme de T contrôlé par Q et Q’ [25] 

 

Dans la figure I-24, l’atténuation est obtenue en alternant les tensions de porte du dispositif actif 

(Q et Q’) avec deux valeurs complémentaires (typiquement compatibles CMOS 0 V, 2.5 V). Le 

niveau d'impédance entre le drain et la source d'un FET froid (VDS = 0 V) est 

approximativement équivalent à une petite résistance RON (lorsque VGS>VPinch-off) ou à une 

petite capacité COFF (lorsque VGS<VPinch-off)[43]. 

En analysant les circuits de la figure I-24, un déphasage parasite apparaît entre les états de 

référence d'atténuateur (REF) et l’état d'atténuation (ON). En effet, l’atténuateur commuté se 

comporte pratiquement comme un filtre passe-bas à l’état OFF prise comme état de référence 

(REF) et comme un filtre passe-haut à l’état ON, justifiant ainsi la différence de phase entre le 

paramètre de transmission S21 des deux états.  

La solution d’optimisation proposée, comme montré sur la figure I-25, consiste à ajouter un 

condensateur correctement dimensionné dans le bras de shunt de l'atténuateur vers la masse 

pour compenser le déphasage parasite.  

La valeur de ce condensateur de compensation (CCOMP = COFF/b) et la valeur des résistances R1 

et R2 qui apparaissent dans le réseau «T» symétrique sont déduites des trois conditions 

suivantes: 

 Déphasage nul entre les états REF et ON (condition a). 

 Atténuation (exprimée par la magnitude du rapport entre S21ON et S21REF) réglée 

sur la valeur souhaitée A0 (condition b). 
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 Impédance d'entrée / sortie adaptée à la valeur de normalisation Z0 (Condition c). 

La première étape consiste à déduire les deux circuits équivalents des deux états REF et ON 

pour l’atténuateur «T» commuté considéré. Les deux circuits sont illustrés à la Figure I-25, 

résultant du remplacement de chaque dispositif actif par son modèle de circuit équivalent 

approprié. L'impédance du dispositif en série, située entre les ports d'entrée et de sortie, est 

divisée par deux et apparaît en parallèle avec les deux résistances R1 pour créer une symétrie 

sur le circuit.  

 

Figure I- 25: Circuit équivalent de l’atténuateur en «T» commuté en état REF(a) et en 

état ON(b) [25] 

En définissant Gs, Ys, Rp, Zp et XOFF comme indiqué ci-dessous, Le tableau ci-dessous présente 

les valeurs de l’atténuation pour les deux états REF et ON : 

𝐺𝑠 =
1

𝑅1
+

2

𝑅𝑂𝑁
 

(I-27) 

𝑌𝑠 =
1

𝑅1
+ 𝑗

2

𝑋𝑂𝐹𝐹
 

(I-28) 

𝑅𝑝 = 𝑅2 + 𝑅𝑂𝑁 − 𝑗𝑏𝑋𝑂𝐹𝐹 (I-29) 

𝑍𝑝 = 𝑅2 − 𝑗(𝑏 + 1)𝑋𝑂𝐹𝐹 (I-30) 

𝑋𝑂𝐹𝐹 =
1

𝜔𝐶𝑂𝐹𝐹
 

(I-31) 

En appliquant les équations d’analyse des circuits électroniques, nous pouvons déduire les 

paramètres Zc et K (Taux d’atténuation) dans les deux états REF (Référence) et ON. 

Tableau I- 2. Calcul de l'impédance caractéristique et terme A de la matrice ABCD du circuit étudié 

 Etat REF Etat ON 

A (terme de la matrice 

ABCD) 
1 +

1

𝐺𝑠𝑍𝑝
 1 +

1

𝑌𝑠𝑅𝑝
 

Zc (impédance du circuit) 𝑍𝑝√𝐴² − 1 𝑅𝑝√𝐴² − 1 
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Atténuation K 
1 +

1

𝐺𝑠𝑍𝑝

+ √(1 +
1

𝐺𝑠𝑍𝑝
)² − 1 

1 +
1

𝐺𝑠𝑍𝑝
+ √(1 +

1

𝑌𝑠𝑅𝑝
)² − 1 

 

Après des étapes de calcul pour déduire les valeurs de S21ON et S21REF et de la valeur Z0 du 

circuit bridged T, on trouvera que[25] : 

𝐴 =
𝑆21𝑂𝑁

𝑆21𝑂𝐹𝐹
=

𝑌²𝑠

𝐺²𝑠
×

𝑅𝑝

𝑍𝑝
×

1 + 𝑍0𝐺𝑠 + 2𝑍𝑝𝐺𝑠

1 + 𝑍0𝑌𝑠 + 2𝑅𝑝𝑌𝑠
×

1 + 𝑍0𝐺𝑠

1 + 𝑍0𝑌𝑠
 

(I-32) 

𝑍𝑐 = 𝑍𝐼𝑁−𝑂𝑁 = 𝑍𝑂𝑈𝑇−𝑂𝑁 =
𝑌2

𝑠(𝑅𝑝𝑍0) + 𝑌𝑠(2𝑅𝑝 + 𝑍0) + 1

𝑌²𝑠(2𝑅𝑝 + 𝑍0) + 𝑌𝑠
 

(I-33) 

La satisfaction simultanée des conditions (a), (b) et (c) s’exprime donc comme suit: 

 Im(A)=0 ou phase (A)=0 

 Re(A)=A0 

 Re(Zc)=Z0 

Si le cas de valeurs d'atténuation plus grandes (A0>3 dB) est pris en compte [25], certaines 

hypothèses peuvent être émises pour simplifier les expressions résultantes[25]. Dans ce cas, la 

valeur de b peut être approximativement déterminée [25] par l’équation (I-34): 

𝑏 =
𝑋𝑂𝐹𝐹(𝐴𝑜 − 1) + √𝐴𝑜2(𝑋𝑂𝐹𝐹

2 + 2𝑍𝑜2) − 2𝐴𝑜(𝑋𝑂𝐹𝐹
2 + 𝑍𝑜2) + 𝑋𝑂𝐹𝐹²

𝑋𝑂𝐹𝐹(𝐴𝑜2 − 1)
 

(I-34) 

I.6 Atténuateur Volumique 

Les guides d'ondes volumiques sont des dispositifs électromagnétiques permettant de 

transporter un signal électromagnétique dans un guide d'onde volumique creux comme les 

guides rectangulaires, cylindrique. 

Les guides d'ondes rectangulaires ont été l'un des premiers types de lignes de transmission 

utilisées pour le transport de signaux micro-ondes, et ils sont encore utilisés pour de nombreuses 

applications notamment pour les systèmes de grande puissance (radar, feeders des stations de 

base mobile, les applications d'ondes millimétriques, les applications médicales, les systèmes 

satellitaires et certaines applications d'essais de précision). Une grande variété de composants 

comme les coupleurs, les détecteurs, les isolateurs, les atténuateurs et les lignes à fentes sont 

disponibles sur le marché pour diverses bandes de guides d'ondes standard de 1 à 220 GHz. La 

Figure I-26 montre quelques-uns des composants standards des guides d'ondes rectangulaires 

qui sont disponibles.  
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Figure I- 26: Composants standards des guides d'ondes rectangulaires Ka-band (WR-28) [56] 

A la différence des guides d'ondes planaires où un courant électrique peut être véhiculé sous sa 

forme ondulatoire sur la ligne de transmission, l'onde hyperfréquence dans un guide d'ondes 

volumique est transmise par les champs électromagnétiques �⃗�  et �⃗⃗� . Par conséquent, l’étude de 

la propagation dans un guide d’onde consiste à étudier la propagation des champs �⃗�  et �⃗⃗�  à 

l’intérieur du guide. 

Les atténuateurs volumiques de guides d’ondes fonctionnent principalement dans toute la 

largeur de bande de guides d’ondes utilisable. Pour atténuer une onde propagée dans un guide 

d'onde, on influence soit le champ électrique, soit le champ magnétique, voire les deux. A titre 

d'exemple, une carte résistive insérée dans le guide d'ondes parallèlement au champ E l'atténue. 

Une autre technique utilise des murs à pertes qui influencent le courant dans la paroi du guide 

d'ondes. La plupart de ces atténuateurs ne sont pas invariants en phase [56]. 

Avant de présenter les techniques de réalisation des atténuateurs de puissance dans les guides 

d’ondes volumiques, il est nécessaire de faire une présentation de l’analyse des champs 

électromagnétiques véhiculés dans les guides d’ondes. Cette analyse permettra par la suite de 

comprendre les techniques utilisées pour concevoir et fabriquer des limiteurs de puissance. 

 

I.6.1 Mode de transmission dans les guides d’ondes volumiques 

En appliquant une analyse théorique sur les équations de Maxwell [27], il est prouvé qu’il y a 

trois modes de propagation d'ondes. Il s'agit des ondes électromagnétiques transverses (TEM), 

des ondes électriques transverses (TE) et des ondes magnétiques transverses (TM) [4], [27]. En 

tenant compte des conditions aux frontières du guide, les ondes TE et TM sont les types d'ondes 



Chapitre I. Etat de l’art sur les atténuateurs 

 

39 

 

fondamentales qui peuvent exister dans les guides d'ondes volumiques [27]. Les ondes TEM 

peuvent exister uniquement lorsque deux conducteurs sont présents [4]. L’étude des 

composants de l’onde électromagnétiques se basent sur la décomposition des équations de 

maxwell sur les trois axes (x, y, z) du guide. On se limite à présenter les résultats pertinents 

pour notre projet de recherche en se référant si nécessaire aux références [4], [27]. 

Dans la suite de cette section on considère le guide d’onde rectangulaire de la figure I-27 pour 

étudier la propagation du mode TE et TM.  

 

Figure I- 27: Géométrie d'un guide d'onde rectangulaire [27] 

Nous supposons des champs harmoniques dans le temps avec une dépendance de jωt et une 

propagation d'onde le long de l'axe z. Les champs électriques et magnétiques peuvent alors être 

décomposés comme : 

�⃗� (𝑥, 𝑦, 𝑧) = [𝑒 (𝑥, 𝑦) + 𝑒 𝑧(𝑥, 𝑦)]𝑒−𝑗𝛽𝑧 (I-35) 

�⃗⃗� (𝑥, 𝑦, 𝑧) = [ℎ⃗ (𝑥, 𝑦) + ℎ⃗ 𝑧(𝑥, 𝑦)]𝑒−𝑗𝛽𝑧 (I-36) 

Avec : 

𝑒 (𝑥, 𝑦) et ℎ⃗ (𝑥, 𝑦) représentent les champs électriques magnétiques transversaux  

𝑒 𝑧(𝑥, 𝑦) et ℎ⃗ 𝑧(𝑥, 𝑦) représentent les champs électriques et magnétiques dans le sens de 

propagation de l’onde. Les relations entre �⃗�  𝑒𝑡 �⃗⃗�  sont données par les équations de Maxwell 

dans un milieu vide : 

∇⃗⃗ × �⃗� = −𝑗𝜔𝜇�⃗⃗�  (I-37) 

∇⃗⃗ × �⃗⃗� = −𝑗𝜔𝜀�⃗�  (I-38) 

En tenant compte des relations (I-35) et (I-36), les équations (I-37) et (I-38) peuvent se présenter 

sous les formats suivants : 



Chapitre I. Etat de l’art sur les atténuateurs 

 

40 

 

𝜕𝐸𝑧

𝜕𝑥
+ 𝑗𝛽𝐸𝑦 = −𝑗𝜔𝜇𝐻𝑥 

(I-39) 

𝜕𝐸𝑧

𝜕𝑥
+ 𝑗𝛽𝐸𝑥 = 𝑗𝜔𝜇𝐻𝑦 

(I-40) 

𝜕𝐸𝑦

𝜕𝑥
−

𝜕𝐸𝑥

𝜕𝑦
= −𝑗𝜔𝜇𝐻𝑧 

(I-41) 

𝜕𝐻𝑧

𝜕𝑦
+ 𝑗𝛽𝐻𝑦 = 𝑗𝜔𝜖𝐸𝑥 

(I-42) 

𝜕𝐻𝑧

𝜕𝑥
+ 𝑗𝛽𝐻𝑥 = −𝑗𝜔𝜖𝐸𝑦 

(I-43) 

𝜕𝐻𝑦

𝜕𝑥
−

𝜕𝐻𝑥

𝜕𝑦
= −𝑗𝜔𝜖𝐸𝑧 

(I-44) 

 

Mode de propagation TE 

Dans ce mode, la composante Ez est nulle tandis que la composante de Hz doit respecter 

l’équations réduite [4] : 

(
𝜕2

𝜕𝑥2
+

𝜕2

𝜕𝑦2
+ 𝑘2

𝑐)ℎ𝑧(𝑥, 𝑦) = 0 
(I-45) 

 

où kc=√𝑘² − 𝛽²  est le nombre d’onde. 

Pour résoudre l’équation (I-45), on suppose que hz(x,y) peut être écrit sous la forme de 

multiplication de deux fonctions f(x) et g(y) qui ne dépendent séparément que de x et de y. 

hz(x,y)=f(x)g(y) 

Par conséquent l’équation (I-45) peut être réduite à : 

𝑔(𝑦)
𝜕2𝑓(𝑥)

𝜕𝑥2
+ 𝑓(𝑥)

𝜕2𝑔(𝑦)

𝜕𝑦2
+ 𝑘2

𝑐 𝑓(𝑥)𝑔(𝑥) = 0 
(I-46) 

Soit:  

𝑔
𝜕2𝑓(𝑥)

𝑓(𝑥)𝜕𝑥2
+

𝜕2𝑔(𝑦)

𝑔(𝑦)𝜕𝑦2
+ 𝑘2

𝑐  = 0 
(I-47) 

 

Si on pose k²c=k²x+k²y, l’équation (I-47) ne peut être vraie pour tout x et y que si : 
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𝜕2𝑓(𝑥)

𝑓(𝑥)𝜕𝑥2
+ 𝑘2

𝑥   = 0 
(I-48) 

𝜕2𝑔(𝑦)

𝑔(𝑦)𝜕𝑦2
+ 𝑘2

𝑦 = 0 
(I-49) 

La solution différentielle des équations (I-48) et (I-49) est donnée par la solution générale : 

ℎ𝑧(𝑥, 𝑦)  =  (𝐴 cos 𝑘𝑥 𝑥 +  𝐵 sin 𝑘𝑥 𝑥)(𝐶 cos 𝑘𝑦 𝑦 +  𝐷 sin 𝑘𝑦 𝑦) (I-50) 

La détermination des constantes A, B, C et D est possible en appliquant l’équation (I-50) aux 

frontières du rectangle (aux points (x,y)=(a,y) et (x,y)=(x,b) de la figure I-27). Les conditions 

de frontière imposent Hz(a,y)=0 et Hz(x,b)=0. 

Ce qui donne la solution de Hz sous la forme suivante : 

𝐻𝑧(𝑥, 𝑦, 𝑧) = 𝐴𝑚𝑛 cos(
𝑚𝜋𝑥

𝑎
)cos (

𝑛𝜋𝑦

𝑏
)𝑒−𝑗𝛽𝑧 

(I-51) 

Avec : 

- Amn est une amplitude arbitraire résultante des calculs des constantes A et C de 

l’équation (I-50)  

- m et n des entiers (0, 1,2…) tel que m et n sont non nuls. 

- Les nombres kx et ky sont définis par 
𝑚𝜋

𝑎
  et 

𝑛𝜋

𝑏
 respectivement. Par conséquent le 

nombre d’onde kc respecte l’équation suivante 𝑘𝑐² = 𝑘𝑥² + 𝑘𝑦² = (
𝑚𝜋

𝑎
)² + (

𝑛𝜋

𝑏
)² 

La constante de propagation s’écrira sous la forme : 

𝛽 = √𝑘² − 𝑘²𝑐 = √𝜔²𝜇𝜀 − ((
𝑚𝜋

𝑎
)
2

+ (
𝑛𝜋

𝑏
)
2

) 

(I-52) 

Pour avoir une propagation de l’onde (pas d’atténuation), la constante de propagation doit être 

un réel. Cette condition sera réalisée si l’inégalité suivante est respectée : 

𝜔²𝜇𝜀 − ((
𝑚𝜋

𝑎
)
2

+ (
𝑛𝜋

𝑏
)
2

) > 0 
(I-53) 

Par conséquent la fréquence de l’onde f(=
𝜔

2𝜋
doit être supérieure à une fréquence de coupure 

fc,mn pour chaque mode de propagation : 

𝑓𝑐,𝑚𝑛 =

√(
𝑚𝜋
𝑎

)
2

+ (
𝑛𝜋
𝑏

)
2

2𝜋√𝜇𝜀
 

(I-54) 

Les composantes de champs transversaux du mode TEmn sont exprimées en appliquant les 

équations décomposées (I-39) à (I-44) [4]. 
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I.6.2 Impédance du guide d'ondes et coefficient de réflexion 

Pour obtenir le transfert de puissance optimal entre un guide d'ondes et sa source ou sa charge, 

l'impédance des deux éléments à la jonction doit être la même. 

L’impédance de l’onde est définie par le rapport entre le champ électrique et le champs 

magnétique transverse[4]. Pour une onde TE, l’impédance de l’onde est : 

𝑍𝑇𝐸 =
𝐸𝑥

𝐻𝑦
= −

𝐸𝑦

𝐻𝑥
=

𝜔𝜇

𝛽
 

(I-55) 

Lorsque l'impédance du guide d'ondes n'est pas exactement adaptée à la charge, il en résulte 

des ondes stationnaires, et toute la puissance n'est pas transférée. De même, lorsqu'une source 

fournit de l'énergie au guide d'onde et qu'il y a une inadéquation de l'impédance, il n'est pas 

possible de transférer toute la puissance disponible. 

Pour surmonter l'inadéquation, il est nécessaire d'utiliser des techniques d’adaptation de 

l'impédance dans les guides d’ondes. 

I.6.3 Atténuateur volumique fixe. 

L'atténuateur de volets de guide d'ondes (Figure I-28(a)) et l'atténuateur à paillettes latérales 

(Figure I-28b) [44] sont très populaires. 

L'atténuateur à volet repose sur une carte résistive insérée au centre du guide d'ondes 

parallèlement au champ E. D’autant plus que la carte est plongée dans le guide d'ondes, autant 

le champ E est affaibli et donc l'atténuation augmente. Une forme de carte lisse est choisie pour 

minimiser la réflexion provoquée par la discontinuité. 

L'atténuateur latéral (Figure I-28(b)) influence le champ E de la même manière que 

l’atténuateur à volet. La paillette est toujours complètement à l'intérieur du guide d'ondes, mais 

elle utilise le fait que le champ E varie le long du côté large. Pour le mode TE10 le plus répandu, 

le champ E est égal à zéro sur le flanc et à son maximum au centre du guide d’onde. Par 

conséquent, la position de la carte résistive définit la valeur d'atténuation. Une forme lisse 

minimise la réflexion de la discontinuité. 

 

  

Figure I- 28: (a) Principe d'un atténuateur à volet (b)Principe d'un atténuateur à 

paillettes latérales [44] 

Il existe plusieurs structures d’atténuateurs à paroi dissipative [44]. Une version est montrée à 

la figure I-29 [44]. La section 2 avec des fentes équidistantes remplies d'un matériau avec pertes 

contrôle l'atténuation. Les sections 1 et 3 sont configurées pour minimiser la réflexion due à la 

discontinuité dans la paroi. Pour que l'atténuateur à paroi dissipative résiste à une puissance 

élevée, la chaleur dissipée doit être transférée à un système de refroidissement. 
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Figure I- 29: Atténuateur à paroi dissipative[44] 

I.6.4 Atténuateur du guide d'ondes variable 

I.6.4.1 Atténuateur des volets et des paillettes latérales. 

En ajoutant un mécanisme qui modifie la position de la carte résistive, l’atténuateur des volets 

et des paillettes latérales est facilement transformé en un atténuateur variable. Il est souvent 

utilisé comme atténuateur réglable. 

I.6.4.2 Atténuateur à vannes rotatives. 

L'atténuateur à vannes rotatives a été inventé au début des années 1950 par E. A. N. Whitebread 

(Elliot H. Brothers, Londres) et A. E. Bowen (Bell Telephone Laboratories) [44]–[46]. Il a été 

proposé et développé en tant qu'atténuateur de guide d'ondes de précision. L'atténuateur à 

vannes rotatives est constitué de trois sections de guide d'ondes qui ont un film résistif recouvert 

à travers le guide d'ondes. La figure I-30 illustre le principe d'un atténuateur à ailettes rotatives. 

La section médiane a une section transversale circulaire et peut être tournée par rapport aux 

deux sections d'extrémité fixe. 

 

Figure I- 30: Atténuateur à Vane rotative [44] 

Le champ électrique est perpendiculaire à tous les films résistifs lorsque les films sont alignés. 

Dans ce cas, aucun courant ne circule dans le film résistif et aucune atténuation ne se produit. 

Si la partie centrale est tournée d'un angle  𝜃  , les composants E*sin(𝜃) produisent un courant 

circulant dans le film résistif. Par absorption de ce courant, l'atténuation résultante est donnée 

par[44]–[46]: 

𝐴(𝑑𝐵) = 40 log(cos 𝜃) + 𝐴𝑜 (I-56) 

Avec Ao est l’atténuation de référence (i.e. lorsque la section rotative est alignée avec les 

sections fixées). 

L'atténuateur à vannes rotatives présente les avantages suivants [44], [45]: 

 L'atténuation est presque indépendante de la fréquence. 
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 Le déphasage est très petit. Les variations de phase sont inférieures à 1° jusqu’à 40 

dB d’atténuation. 

 Les VSWR d'entrée et de sortie sont très faibles dans toutes les conditions. 

 L'atténuation n'est pas sensible au film résistif tant qu'elle est suffisamment élevée. 

 L'atténuation n'est pas sensible aux changements de température. 

I.6.5 Atténuateurs présentés par les constructeurs 

Sur le marché des équipements micro-onde, les atténuateurs sur guide d’ondes sont toujours 

proposés selon les quatre types: fixe, réglage par niveau, lecture directe et programmable. Ces 

atténuateurs se basent sur les techniques de plaque résistive insérée dans le plan E et sur la 

vanne rotative pour le cas des atténuateurs variables. 

Ci-dessous trois exemples illustratifs d’atténuateurs proposés par la société SAGE millimetter 

inc et la société L3-Narda ATM sur  leur site internet [47], [48]: 

  

Atténuateur vanne rotative résistive  

Modèle: STA-60-05-D1 

Fréquence: 140 to 220 GHz 

Perte d’insertion 4dB 

Atténuation jusqu’à 60dB 

Atténuateur Fixe (Résistive dans le plan E) 

Modèle: STA-03-10-F1-C-1.2 

Fréquence: 75 à 110 GHz, 

Atténuation 3 dB (92.5 GHz) 

Type de guide d’ondes WR-10 

Figure I- 31: Exemple d'atténuateurs commerciaux fournis par SAGE Millimeter inc [47] 

 

 

Figure I- 32: Atténuateurs variables proposés par la société L3 Narda ATM [48] 
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I.7 Structures récentes : 

Les années 2000 à nos jours ont été témoins d'un intérêt soutenu pour les atténuateurs à base de 

diodes p-i-n [29], [39], [49] et d'une demande croissante d'intégration. En particulier, les 

avancées de la technologie CMOS sont utilisées comme base pour le développement 

d'atténuateurs RF[34], [50], [51].  

La dernière décennie a connu un nombre important de publication sur les atténuateurs à base 

de la technologie CMOS avec une insistance sur l’optimisation de certaines caractéristiques des 

atténuateurs, notamment l’insertion de déphasage [34], [37], [52], [53], le nombre des pas 

d’atténuations (x-bit) [35], [52]–[55] pour les atténuateurs numériques, et ceux pour différentes 

bandes fréquentielles. En plus des technologies CMOS, L’utilisation des semi-conducteurs a 

aussi été reportée dans des articles  sur les atténuateurs à base des diodes PIN [56]–[58], de 

Varicaps[40]–[42], [59], des transistors FET [38]. 

L’usage des matériaux spéciaux comme le Graphène[60]–[64], d’oxyde de vanadium[65], [66] 

et de résistance à base de Tantalum de Nitride[67] a fait l’objet d’exploration pour proposer des 

solutions d’atténuateurs. D’autres chercheurs ont exploré les capacités des composants RF 

MEMS [68]–[71] à réaliser des atténuateurs variables  planaires et volumiques. 

Dans la suite de cette section, des exemples illustratifs des solutions proposées dans des 

publications internationales entre 2010 et 2018 seront présentés : 

 

I.7.1 Technologie CMOS 

Comme décrit précédemment, la technologie CMOS a été la base de plusieurs propositions pour 

réaliser les atténuateurs. Chaque solution proposée clame l’optimisation de certains paramètres 

particuliers de l’atténuateur comme les pas d’atténuation pour les atténuateurs discrets, 

l’insertion de phase ou la largeur de la bande de fonctionnement de la diode. 

Dans la suite de cette section, deux solutions typiques seront présentées pour illustration. la 

première solution proposée est un atténuateur numérique 6-Bit construit sur un 0.13 μm SiGe 

BiCMOS [22]. La deuxième solution proposée pour illustration est une solution atténuateur 

numérique discrète 5-bit (32 états) implémentée avec la technologie CMOS 0.18-μm[35]. 

I.7.2 Solution à base BiCMOS SiGe 

Dans cet article, l’atténuateur proposé se base sur un procédé BiCMOS SiGe de 0,13 µm, avec 

une surface occupée approximative de 1,92 × 0,4 mm2. C’est un atténuateur numérique discret 

à 6 bits (64 états), avec une atténuation maximale de 31,5 dB et des incréments de 0,5 dB qui 

présentent une faible variation de phase grâce à un circuit de compensation de phase. La 

conception de l'atténuateur proposée comprend six modules d'atténuation avec une atténuation 

pondérée de 0,5, 1, 2, 4, 8 et 16 dB. La configuration T-Bridged est utilisée pour les bits 

d'atténuation inférieurs, à savoir 0,5, 1, 2 et 4 dB, tandis que la topologie π est utilisée pour les 

bits d'atténuation 8 et 16 dB. La figure I-33 présente les deux structures proposées. 

Le circuit de compensation de phase consiste en un réseau de correction de phase passe-bas du 

2ème ordre, empilé en parallèle sur la structure π/T commutée de chaque module d'atténuation. 
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Un atténuateur doté d'un réseau à compensation de phase présente une erreur d'amplitude 

quadratique moyenne (RMS) inférieure à 0,43 dB et un écart de phase d'insertion RMS variant 

de 1,6 ° à 4,2 ° sur 20-24 GHz.  

 

 

Figure I- 33: circuits atténuateurs biCMOS (a) structure T-bridge (b) structure en PI [22] 

Les 6 atténuateurs sont connectés en série avec des circuits d’adaptation d’impédance de type 

LC. La figure I-34 présente l’assemblage de l’atténuateur et la Figure I-35 présente l’atténuateur 

fabriqué. 

 

Figure I- 34: Empilement de 6 atténuateurs 

 

Figure I- 35: Micrographie des 6 atténuateurs BiCMOS [22] 
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I.7.3 Solution à base de CMOS 0.18-µm 

Zhang et all. propose, dans un article publié en 2014 [35], un atténuateur numérique 5-bit. 

L'atténuateur proposé est basé sur des atténuateurs de topologie π et T-bridged couplés à des 

commutateurs NMOS et mis en œuvre avec la technologie CMOS de 0,18 µm. L'atténuateur 

est contrôlé avec un signal numérique à 5 bits pour atteindre la plage d'amplitude d'atténuation 

maximale de 0 à 31 dB avec une augmentation de 1 dB sur une plage de fréquence entre 3 à 22 

GHz. Les erreurs d'amplitude quadratique moyenne (RMS) pour chacun des 32 états sont 

inférieures à 0,53 dB et la phase d'insertion RMS est inférieure à 6,3° entre 3 et 22 GHz. 

L'affaiblissement d'insertion est compris entre 5,5 et 13 dB et l'entrée P1 dB est de 18,4 dBm à 

12,5 GHz. 

La figure I-36 présente les modules de l’atténuateur proposé. Le circuit est composé de 3 

modules T-bridged assurant les atténuations 1, 2 et 4 dB et de 2 modules de topologie en PI 

assurant les atténuations 4 et 16 dB. L'atténuateur peut être commandé par un signal numérique 

à 5 bits, chaque bit pouvant commuter indépendamment un module d'atténuation. La figure I-

37 illustre l’empilement de ces atténuateurs. 

 

Figure I- 36: Topologies des modules d'atténuation [35] 

 

Figure I- 37: Empilement des 5 atténuateurs [35] 

L'atténuateur proposé est implémenté dans le processus CMOS SBC18H2 0,18 µm de « Jazz 

Semiconductor ». La simulation est réalisée à l'aide de l’outil « Cadence Virtuoso » et le logiciel 

Agilent Advanced Design System version 2009U1. Pour obtenir des résultats de simulation plus 

précis, la simulation EM est mise en œuvre avec le logiciel de simulation Sonnet. Les 

impédances d'entrée et de sortie de l'atténuateur proposé sont adaptées à 50 Ω. 
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La figure I-38 présente la simulation des différents niveaux d’atténuation et la figure I-39 

présente la variation de la phase en fonction de la fréquence pour différents niveaux 

d’atténuation. Sur toute la plage de fréquence de 3 à 22 GHz, l’atténuation présente une 

caractéristique plate. Toutefois au-delà de 16 GHz, la variation de la phase augmente 

sensiblement en fonction de l’atténuation. 

 

Figure I- 38: Simulation des niveaux d'atténuation 

 

Figure I- 39: Simulation de la variation de la 

phase 

 

I.7.4 Atténuateur variable à base de Graphène 

Le Graphène est un cristal de carbone bidimensionnel d'un atome d'épaisseur, constitué de 

nombreuses feuilles de Graphène empilées en une pile, ou de nanotubes de carbone, formées à 

partir d'une ou plusieurs couches de Graphène enroulées [63]. La figure I-40 illustre la structure 

atomique du Graphène monocouche. Les propriétés mécaniques, électroniques et optiques 

extraordinaires [64], [72]–[75] du Graphène ont déclenché un effort massif dans la 

caractérisation théorique et expérimentale de ce nouveau matériau[60].  

 

Figure I- 40: Structure atomique du Graphène 

En plus du Graphène monocouche à deux dimensions, une attention de plus en plus grande est 

portée, comme en témoigne le très grand nombre de publications [76]–[80], sur le Graphène 

multicouche (Few Layer Graphène : FLG), un nouveau matériau prometteur pour les 

applications électroniques.  

En raison de ses propriétés exceptionnelles, le Graphène est utilisé dans la nanoélectronique 

RF[81]–[83] pour réaliser de nouveaux dispositifs à grande vitesse tels que les FET[84], les 

multiplicateurs de fréquence[85], les cellules solaires transparentes[86], les méta-

matériaux[87]. Néanmoins, l’application du Graphène dans les dispositifs et antennes à guidage 
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passif, des micro-ondes n’a commencé que récemment[88], [89]. Ceci est principalement dû au 

fait que de telles structures nécessitent des tailles électriques de l'ordre de la longueur d'onde 

électromagnétique, alors que la taille des premiers échantillons de Graphène disponibles était 

beaucoup plus petite [60]. Cependant, le dépôt chimique en phase vapeur de Graphène (CVD) 

permet actuellement d'obtenir des échantillons allant jusqu'à plusieurs centimètres, ce qui a 

accru l'intérêt de la recherche pour la réalisation de dispositifs passifs dans les applications 

hyperfréquences[90]. 

Dans cette tendance d’exploration des possibilités offertes par ce matériau, l’utilisation du 

Graphène multicouche pour la mise en œuvre des atténuateurs a été reportée dans plusieurs 

publications depuis 2014 [60]–[62], [91]–[93]. Les atténuateurs sont mis en œuvre sur des 

structures planaires et volumiques. Ses atténuateurs exploitent la possibilité de contrôler la 

résistance de Graphène multicouche en appliquant une tension sur la couche du Graphène[63].  

Pour illustrer une structure  d’atténuateurs planaire, on prend un exemple d’atténuateur planaire 

basé sur une mince couche de Graphène multicouche (FLG) [60]. L’atténuateur proposé dans 

[60] fonctionne sur la bande de fréquence 1GHz à 20 GHz. 

Le circuit consiste en une ligne microruban de 50  avec un gap dans lequel se trouve le FLG 

(Figure I-41). Deux Tés de polarisation sont utilisés pour polariser correctement le Graphène 

avec la tension souhaitée sur le gap. En modifiant la valeur de la tension de polarisation 

appliquée au Graphène, la conductivité de surface du Graphène peut être modifiée et, en 

conséquence, la perte d'insertion de l'atténuateur à microruban peut être réglée 

électroniquement. 

 

Figure I- 41: Atténuateur microruban à base de couche de Graphène [60] 

 

Dans des travaux antérieurs [18]-[21], l’application potentielle du Graphène à la mise en œuvre 

de composants microruban accordables n’a été étudiée que de manière théorique. En particulier, 

[18] décrit la conception d'un atténuateur microruban variable à base de Graphène, fonctionnant 

à 5 GHz avec une largeur de bande d'environ 1 GHz. 
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Après réalisation du circuit, les résultats de mesure montrent que la perte d'insertion mesurée à 

10 GHz par rapport à la tension de polarisation Vdc ne change pas de manière significative pour 

les faibles valeurs de tension continue et diminue rapidement pour une tension Vdc> 2V. La 

tension Vdc maximale utilisable est de 5,5 V, car des valeurs élevées entraînent un 

endommagement permanent de l'atténuateur, en raison du courant important traversant la 

couche de Graphène. 

En conclusion, l’atténuation du circuit augmente avec la tension de polarisation appliquée entre 

2V et 5.5 V. Toutefois, cette atténuation n’est pas plate sur toute la bande de fréquence 0-20GHz 

car la perte d’insertion augmente avec la fréquence. La figure I-42 illustre les mesures de 

l’atténuation en fonction de la tension de polarisation sur la plage de fréquence 0-20GHz. 

 

Figure I- 42: la perte d'insertion en fonction de la tension et de fréquence [60] 

 

I.7.5 Atténuateur variable à base des semi-conducteurs PIN, Varicap et FET 

I.7.5.1 Atténuateur à base de diode PIN 

I.7.5.1.a) Structure 1  

L’exemple d’atténuateur présenté ci-dessous est issue d’une communication article de  

conférence présentée par Shireesha [58]. Il s’agit d’un atténuateur planaire construit sur un 

coupleur quadratique 3dB. Le schéma du circuit est présenté sur la figure I-43. 

 

(a) 

 

(b) 

Figure I- 43: (a) Topologie de l'atténuateur proposé (b) Photo de l'atténuateur réalisé 
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Le circuit est optimisé pour la bande de fréquence 9.1 à 9.6 GHz et utilise des diodes PIN 

« Aeroflex Metlics ». Les résultats de mesure, présentés sur la figure I-44, montrent une 

atténuation plate dynamique entre 2.5 dB et 29 dB. 

 

Figure I- 44: Perte d'insertion  de l'atténuateur à double coupleurs 3dB 

I.7.5.1.b) Structure 2  

La deuxième solution présentée dans [57] est un atténuateur variable réflectif fonctionnant à 61 

GHz. L'atténuateur comprend un coupleur hybride à 3 dB et deux charges réflectives variables 

réalisées avec des diodes PIN. En outre, un réseau d’adaptation à faible perte d'insertion est 

conçu pour obtenir des performances RF optimales. 

La figure I-45 présente l’atténuateur proposé avec un seul étage. Vu la fréquence élevée et pour 

optimiser ce circuit, les RF Choke et DC Block sont réalisés par des structures planaires comme 

présentés dans la figure I-46. 

 

 

Figure I- 45: Atténuateur réflectif à un seul étage [57] 
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(a) 

 

(b) 

Figure I- 46: (a) DC Feed (b) DC Block [57] 

Un matériau de substrat RO3003 de Rogers Corporation a été utilisé pour la fabrication des 

circuits. Le matériau RO3003 présente de bonnes performances jusqu'à 110 GHz. La 

permittivité relative a été déterminée dans la gamme de 3,05 à 3,1 dans la bande de fréquence 

ISM désignée. Néanmoins, la perte de ligne dans la gamme des 61 GHz est beaucoup plus 

élevée que pour les fréquences plus basses. Cette perte de ligne est principalement due à l'effet 

de peau et à la relation réelle entre la conductivité et la rugosité de la surface de la ligne de 

transmission comme expliqué dans [94], [95]. La Figure I-47 montre la perte de réflexion |S11| 

et la perte de transmission |S21| de la ligne de référence avec le réseau de polarisation. 

 

Figure I- 47: Les valeurs des paramètres S de circuit de référence et le réseau de polarisation[57] 

L’évaluation des performances du circuit proposé montre que : 

 La réflexion du circuit reste approximativement stable lorsque l’atténuation varie 

entre sa valeur minimale et sa valeur maximale (Figure I-48(a)). 

 L’atténuation varie entre 10 et 32 dB (soit 22dB d’atténuation) avec une meilleure 

performance enregistrée sur la fréquence centrale de 61 GHz (Figure I-48(b)). 

 La linéarité de la phase en fonction du niveau d’atténuation est observée pour des 

niveaux d’atténuation inférieurs à 15dB (Figure I-49). 

En conclusion, le circuit présente des résultats mitigés pour être une solution viable d’une 

application industrielle. 
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(a) 

 

(b) 

Figure I- 48 (a) mesure de taux de réflexion en dB (b) Atténuation en dB [57] 

 

Figure I- 49: Variation de la phase en fonction de l'atténuation [57] 

 

I.7.5.2 Atténuateur à base de diode Varicap 

Les solutions des atténuateurs à base de Varicap ont fait l’objet de plusieurs publications [40]–

[42], [59].  

Pour illustrer des structures utilisant des Varicap, deux structures sont présentées ci-dessous : 

Structure 1 : 

Le premier atténuateur à base de Varicap est publié en 2014 [42]. L’atténuation est accomplie 

par la combinaison d'un diviseur de puissance variable (avec des sorties antiphasées) et d'un 

combinateur de puissance Wilkinson (figure I-50). Le premier dispositif (diviseur de puissance 

variable) divise le signal d’entrée en deux composantes antiphasées avec des amplitudes 

différentes (rapport de division de la tension). La variation de coefficient de diviseur de 

puissance est assurée par des diodes Varicap (Infineon: BB857) contrôlées par une tension 

continue. À la sortie du combinateur de puissance, les deux signaux sont ajoutés avec l'inclusion 

d'un facteur de mise à l'échelle constant et d'un déphasage. 



Chapitre I. Etat de l’art sur les atténuateurs 

 

54 

 

 

Figure I- 50:Schéma de base d'un atténuateur [42] 

Principe de fonctionnement 

Le diviseur de puissance asymétrique est un coupleur RATE RACE variable permet de scinder 

la puissance du signal incident en deux signaux antiphasés avec des amplitudes différentes sur 

les points B et C par un rapport de division k. En se basant sur l’étude effectuée dans [96], les 

coefficients de transmission (paramètres [S]) du diviseur de puissance, évalués à la fréquence 

centrale de fonctionnement, peuvent être exprimés par: 

𝑆𝐵𝐴 =
𝑘

√1 + 𝑘²
𝑒−𝑗∅ 

(I-57) 

 

𝑆𝐶𝐴 =
1

√1 + 𝑘²
𝑒−𝑗(∅+𝜋) 

(I-58) 

A la sortie du combineur Wilkinson, le paramètre S21 s’exprime par : 

 

𝑆21 =
𝑒−

𝑗𝜋
2

√2
𝑆𝐵𝐴 +

𝑒−
𝑗𝜋
2

√2
𝑆𝐶𝐴 =

𝑘 − 1

√2(1 + 𝑘2)
𝑒−𝑗(∅+𝜋/2) 

(I-59) 

En conséquence, le taux d’atténuation (20log (1/|S21|) sera en fonction de k comme suit : 

 Infini, lorsque k=1 

 Minimal, lorsque k=0, dans ce cas le niveau d’atténuation minimale est 3dB 

 

La figure I-51(a) montre le schéma de principe de la conception proposée avec un circuit de 

polarisation ainsi que la photo du circuit réalisé (figure I-51(b). Il est principalement constitué 

de lignes de transmission et de diodes de contrôle de diviseur de puissance (à polarisation 

inverse). 
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(a) 

 

(b) 

Figure I- 51: Schéma et  photo de l'atténuateur proposé dans [42] (a) schéma de principe et (b) circuit 

réalisé 

 

Réalisation et Résultat 

Pour la validation expérimentale, le dispositif proposé a été conçu, prototypé et caractérisé. Ce 

circuit a été fabriqué sur un substrat Duroid avec une constante diélectrique de 3,55 et une 

épaisseur de 0,813 mm.  

Les mesures des paramètres [S] ont été effectuées à l’aide d’un analyseur de réseau (Agilent 

N5227 A) sur la plage de fréquences de 0,8 à 1,1 GHz. 

Les résultats de mesure montrent que le circuit offre les avantages suivants : une consommation 

de courant continu nulle, une tension de commande unique et une large plage d’atténuation 

allant de 4 à 35 dB. La figure I-52 illustre la variation de l’atténuation en fonction de la tension 

de contrôle et en fonction de la fréquence.  

 

 

Figure I- 52: Mesure de la variation de l'atténuation en fonction de la tension DC de contrôle et de la 

fréquence [42] 

Ces performances permettent de valider le concept, toutefois la largeur de fréquence de 300 

MHz au tour de 1 GHz est très limitée en comparaison avec les atténuateurs proposés dans la 

littérature scientifique. 
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Conclusion du chapitre 

Dans ce chapitre, nous avons abordé dans un premier temps les différentes catégories des 

atténuateurs en fonction des usages et des technologies utilisées. Selon les applications, nous 

trouvons des atténuateurs fixes, variables, et discrets. Après une introduction sur les paramètres 

clés d’un atténuateur, nous avons présenté les trois topologies des atténuateurs à savoir la 

topologie en T, la topologie en PI et la topologie T-bridged. Nous avons étudié les 

caractéristiques électriques de chaque topologie.  

Dans un deuxième temps, nous avons décrit les composants de base utilisés dans la fabrication 

des atténuateurs variables et discrets notamment les diodes PIN et les transistors MESFET.   

Une partie de ce chapitre a été consacrée aux atténuateurs volumiques. Nous avons présenté les 

équations de base régissant la propagation électromagnétique dans un guide d’onde volumique. 

Cette étude permet de comprendre le principe de fonctionnement des solutions existantes pour 

fabriquer les atténuateurs volumiques. 

A la fin de ce chapitre nous avons présenté les techniques actuelles mises en œuvre dans la 

fabrication des atténuateurs et nous avons présenté deux solutions pour optimiser la variation 

de la phase.  

En se basant sur les publications les plus récentes, nous avons noté une tendance générale vers 

les atténuateurs discrets à base des technologies MMIC et des explorations de nouvelles 

solutions basées sur les matériaux spécifiques comme le Graphène.  

La diversité des solutions proposées est justifiée par le besoin d’intégrer les atténuateurs avec 

les composants sensibles à protéger et à améliorer les performances des atténuateurs en termes 

de niveau d’atténuation fourni et de stabilité. 

Les atténuateurs utilisant les diodes PIN supportent des niveaux d’atténuations élevés et 

permettent d’assurer jusqu’au 50 dB d’isolation grâce à la capacité de ces diodes à dissiper la 

puissance dans la zone intrinsèque.  

Les transistors MESFET présentent les mêmes avantages que les diodes PIN s’ils sont utilisés 

en mode linéaire. Mais, ils nécessitent des circuits d’alimentation contrôlés pour assurer le 

fonctionnement en mode linéaire. 

Les transistors en mode commutation (ON/OFF) sont généralement adaptés pour les 

atténuateurs numériques où les valeurs d’atténuation sont discrètes.  

 

Les atténuateurs réflectifs permettent d’utiliser des composants moins robustes en dissipation 

de puissance comme les Varicaps. Pour éviter les réflexions vers la source, ces types 

d’atténuateurs sont associés avec des coupleurs afin d’isoler la source. 

 

Les technologies à base de circuits monolithiques et les technologies à base de structures 

volumiques présentent de bonnes performances en termes de bande passante (environ 10 GHz) 

et de la plage d’atténuation possible (jusqu’à 32 dB). Toutefois ces technologies ne sont pas 

adaptées pour des structures planaires répandues dans l’industrie de l’électronique.  
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La réalisation des atténuateurs hyperfréquences en technologie planaire se base essentiellement 

sur les coupleurs afin d’assurer l’adaptation de l’atténuateur sur sa plage dynamique 

d’atténuation. Toutefois, l’usage de ces coupleurs limite la bande passante possible.  
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Introduction 

Dans ce chapitre, nous allons présenter les démarches à suivre pour la modélisation des 

atténuateurs. Cette démarche sera appliquée dans l’étude et la conception des circuits 

atténuateurs en technologie planaire.  

II.1 Conception des atténuateurs à base des éléments localisés 

Dans cette section, nous présentons une démarche pour la conception et la validation des 

atténuateurs en forme de PI et en forme de T. Nous avons conçu et validé théoriquement des 

atténuateurs à base d’éléments localisés. Après calcul des paramètres des atténuateurs nous 

avons validé l’étude théorique par une simulation par le logiciel ADS. 

Pour chaque circuit, nous étudions deux cas: 

 Circuit formé de résistances pures 

 Circuit formé de circuit équivalent des composants actifs. Nous présentons une 

illustration détaillée pour un circuit formé d’une diode PIN à titre d’illustration. 

II.1.1 Circuit en PI 

Pour un circuit en PI formé de trois impédances, comme illustré dans la figure II-1, la matrice 

ABCD pourra être écrite comme suit 

𝐴𝐵𝐶𝐷 = [
1 +

𝑍1

𝑍3
Z1

1

𝑍2
+

1

𝑍3
+

𝑍1

𝑍2𝑍3
1 +

𝑍1

𝑍2

] 

(II-1) 

 

 

 

Figure II-1. Atténuateurs en forme de PI à base d’éléments localisés 

 

Pour éviter de gérer des fractions dans les formules on opte pour les expressions suivantes : 

Yn=1/Zn (pour n=0,1,2 et 3).  

Une autre simplification est de considérer le circuit atténuateur symétrique et réciproque. 

Z2=Z3. 

La conversion de la matrice ABCD en paramètres S donne : 
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S21 =
2

A + BYo + cZo + D
=

2

1 + Y3Z1 + Z1Yo + Zo(Y2 + Y3 + Y2Y3Z1) + 1 + Y2Z1
 (II- 2) 

Soit 

1

S21
= 1 + ZoY2 +

1

2
Z1(Yo + Y2²Zo + 2Y2) 

(II- 3) 

La conversion en S11 est donnée par la formule suivante : 

S11 =
A + BYo − cZo − D

A + BYo + cZo + D
 

(II- 4) 

Pour avoir une adaptation côté source, nous devons avoir un taux de réflexion nul, soit 

S11=0. Cette condition peut être obtenue si Zo est choisi pour avoir  𝐴 + 𝐵𝑌𝑜 − 𝑐𝑍𝑜 − 𝐷 = 0. 

En considérant un circuit symétrique, A=D et A²-BC=1, la résolution de l’équation 

« S11=0 » permet de retrouver l’impédance caractéristique du circuit Zc comme suit : 

Zc² =
B

C
=

1

2Y1Y2 + Y2²
 

(II-5) 

 

Pour un circuit symétrique en forme de PI, le taux de réflexion s’écrit : 

S11 =
1 + Z1Y2 + Z1Yo − (2Y2 + Y2²Z1)Zo − 1 − Z1Y2

1 + 2Z1Y2 + Z1Yo + (2Y2 + Y2²Z1)Zo
 

(II-6) 

Soit 

S11 =
Z1(Yo − Y2²Zo) − 2Y2Zo

2 + Z1(2Y2 + Yo + Y2²Zo) + 2Y2Zo
 

(II-7) 

 

Lorsque Z1 tend vers l’infini, le taux de réflexion tend vers la valeur : 

S11 =
𝑌𝑜 − 𝑌2²𝑍𝑜

2Y2 + Yo + Y2²Zo
 

(II-8) 

Sur le tableau, ci-dessous, nous présentons un exemple d’atténuateur résistif en forme de PI, 

avec les paramètres de réflexion et d’atténuation calculés par les formules exprimées dans les 

équations (II-3) et (II-7). 

On constate à partir de ce tableau que le circuit est adapté pour les valeurs de (R1, R2, R3) = 

(62.5, 100, 150). Pour ce triplet, le taux de réflexion est nul et l’atténuation est égale à 8.5 dB. 

Pour le reste des valeurs, le taux de réflexion reste inférieur à 15dB. La valeur limite du taux de 

réflexion est 9.  en appliquant l’équation (II-8). L’atténuation varie de 3.6 dB à 10.7 dB pour la 

plage des résistances R1 de 10 à 150 .  
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Tableau II- 1. Paramètres de réflexion et d'atténuation d'un atténuateur PI 

R1 en  10 20 30 40 50 62,5 70 80 90 100 

R2 en  150 100 100 100 100 100 100 100 100 100 

R3 en  150 150 150 150 150 150 150 150 150 150 

A 1,07 1,13 1,20 1,27 1,33 1,42 1,47 1,53 1,60 1,67 

B 10 20 30 40 50 62,5 70 80 90 100 

C 0,01 0,02 0,02 0,02 0,02 0,02 0,02 0,02 0,02 0,02 

D 1,07 1,2 1,3 1,4 1,5 1,6 1,7 1,8 1,9 2 

Zo en  50 50 50 50 50 50 50 50 50 50 

Zc en  26,9 31,5 37,5 42,2 46 50 52,1 54,5 56,7 58,7 

S21 0,7 0,6 0,5 0,5 0,4 0,4 0,4 0,3 0,3 0,3 

S21(dB) -3,6 -5,2 -6,1 -6,9 -7,7 -8,5 -9,0 -9,6 -10,1 -10,7 

S11 -0,2 -0,2 -0,1 -0,1 0,0 0,0 0,0 0,0 0,1 0,1 

S11(dB) -15,8 -16,1 -19,4 -23,4 -29,2 - -35,0 -28,3 -24,9 -22,7 

La figure II-2 présente les valeurs de S21(dB) et S11(dB) calculé en fonction de R1, les valeurs 

de R2 et R3 sont fixes. 

 

Figure II-2. Atténuation (S21) et Taux de réflexion (S11) calculés en fonction de R1 

 

II.1.1.1 Variation de la phase en fonction de l’atténuation 

Nous supposons que l’impédance série n’est pas une résistance pure. Par conséquent on peut 

écrire Z1=R1+jX1. Les autres impédances parallèles sont des résistances pures. 

Le paramètre de transfert S21 s’exprime: 

S21 =
2

2 + 2(Zo + R1 + jX1)Y2 + (R1 + jX1)(Yo + Y2²Zo)
 

(II-9) 

Soit après calcul: 

S21 =
2

2 + 2𝑍𝑜𝑌2 + 𝑅1(2𝑌2 + 𝑌𝑜 + 𝑌2²𝑍𝑜) + 𝑗𝑋1(2𝑌2 + 𝑌𝑜 + 𝑌2²𝑍𝑜)
 

(II-10) 

 

Si on note la phase de S21 par 𝜑 la tangente de 𝜑 s’exprime : 
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tanφ =
X1(Yo + Y2²Zo + 2Y2)

2 + 2𝑍𝑜𝑌2 + 𝑅1(2𝑌2 + 𝑌𝑜 + 𝑌2²𝑍𝑜)
 

(II-11) 

Soit la phase de S21 s’exprime en fonction des impédances mises en jeu : 

 

φ = tan−1
X1(Yo + Y2²Zo + 2Y2)

2 + 2𝑍𝑜𝑌2 + 𝑅1(2𝑌2 + 𝑌𝑜 + 𝑌2²𝑍𝑜)
 

(II-12) 

 

On constate que la phase varie en fonction des valeurs des impédances composant l’atténuateur. 

Pour annuler ou réduire cette variation, la partie imaginaire de l’impédance série doit être 

compensée par une capacité ou une inductance. 

II.1.1.2 Variation de l’atténuation en fonction des résistances série et shuntées 

Dans l’étude de conception d’un atténuateur variable, il est important de choisir l’emplacement 

de la résistance variable dans le circuit atténuateur pour obtenir une meilleure plage 

d’atténuation fournie par le circuit. Ci-dessous une comparaison de l’impact d’une résistance 

série et d’une résistance parallèle sur la variation de l’atténuation.  

Pour simplifier les calculs, on considère un circuit en forme de PI symétrique. Dans la figure 

II-1, on prend Z2=Z3. Dans ces conditions, la matrice ABCD se réduit à : 

𝐴𝐵𝐶𝐷 = [
1 +

Z1

Z2
Z1

2Z2 + Z1

Z2²
1 +

Z1

Z2

] 

(II-13) 

Nous prenons l’atténuation α telle que : 

α =
1

S21
=

2A +
B
Zo + CZo

2
 

(II-14) 

 

Après substitution des termes A, B et C dans l’équation (II-14), obtient 

α(Z1, Z2) = 1 +
Z1

Z2
+

Z1

2Zo
+ Zo(

2Z2 + Z1

2Z2²
) 

(II-15) 

Pour évaluer le taux de variation de α en fonction de Z1 et Z2, on procède à la dérivation de α 

par rapport à Z1 et Z2. 

∂α

∂Z1
=

1

Z2
+

1

2Zo
+

Zo

2Z2²
 

(II-16) 

∂α

∂Z1
=

−1

Z22
(1 + Zo +

ZoZ1

Z2
) 

(II-17) 

A partir des équations (II-15), (II-16) et (II-17), on déduit que : 
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 L’atténuation est linéaire et croissante par rapport à Z1 (Résistance série) avec une 

perte d’insertion minimale IL=1+Zo/Z2. 

 L’atténuation par rapport Z2 est décroissante. Lorsque Z2 (résistance parallèle) est 

très grande, le circuit présente une perte d’insertion IL=1+Z1/2Zo. L’atténuateur est 

sensible lorsque les résistances parallèles sont très petites, par contre pour des 

résistances parallèles assez grandes devant Zo, l’atténuateur n’est sensible qu’à la 

résistance série.  

II.1.1.3 Simulation d’un circuit atténuateur à base d’éléments localisés en PI 

Dans cette section nous étudions la simulation par ADS pour deux circuits atténuateurs. Le 

premier circuit est un atténuateur PI à base des résistances pures et le deuxième circuit est un 

atténuateur PI où les résistances shuntées sont remplacées par le circuit équivalent d’une diode 

PIN. 

II.1.1.4 Simulation d’un circuit résistif  

Le but de cette simulation effectuée par le logiciel ADS est de calculer les valeurs clés d’un 

atténuateur résistif pur et de comparer les résultats obtenus avec les formules des équations de 

la section précédente. 

La figure II-3(a) illustre le circuit atténuateur et les résultats de simulation par ADS des valeurs 

S11(dB) et S21(dB) pour différentes valeurs de la résistance R1.  

Les résultats sont conformes à l’étude théorique. Le circuit permet de réaliser une atténuation 

continue de 3.6dB à 12dB. Au-delà, le circuit n’est pas très bien adapté (S11>-15dB). La figure 

II-3(b) montre aussi que le taux de réflexion est limité à mois de -10dB lorsque R1 devient très 

grande. 

 

 

 

Figure II-3. Atténuateur résistif et une simulation de l’atténuation en fonction de la résistance R1 

II.1.2 Circuit en T 

Pour un circuit en topologie T formé de trois impédances, comme illustré dans la figure II-4, la 

matrice ABCD pourra être écrite comme suit : 
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[
1 +

𝑍2

𝑍1
Z2 + Z3 +

Z2Z3

Z1
1

𝑍1
1 +

𝑍3

𝑍1

] 

(II-18) 

 

 

Figure II-4. Atténuateur en forme de PI à base des éléments localisés 

La conversion de la matrice ABCD en paramètres S donne : 

 

S21 =
2

A + BYo + cZo + D
=

2

2 +
Z2 + Z3

Z1 +
Z2 + Z3

Zo +
Z2Z3
Z1Zo +

Zo
Z1

 
(II-19) 

 

On prend A=1/S21 et on obtient l’équation de l’atténuation : 

𝐴 =  
1

S21
= 1 +

Z2 + Z3

2Z1
+

Z2 + Z3

2Zo
+

Z2Z3

2Z1Zo
+

Zo

2Z1
 

(II-20) 

Dans le cas d’un circuit symétrique Z2=Z3, et après simplification de l’équation (II-20), la 

valeur de l’atténuation :  

𝐴 =  1 +
Z2

Zo
+

(Zo + Z2)²

2ZoZ1
 

(II-21) 

 

L’atténuation en décibel s’exprime par la formule suivante : 

𝐴(𝑑𝐵) =  −20log(A) = −20log(1 +
Z2
Zo

+
(Z0 + Z2)2

2ZoZ1
) 

(II-22) 

La conversion en S11 est donnée par la formule suivante : 

S11 =
A + BYo − cZo − D

A + BYo + cZo + D
=

2Z2
Zo

+
Z2²
ZoZ1

−
Zo
Z1

2 +
2Z2
Z1 +

2Z2
Zo +

Z2²
Z1Zo +

Zo
Z1

 

(II-23) 

 

Soit après multiplication du dominateur et dénominateur de l’équation (II-23) par ZoZ1 : 
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𝑆11 = 
2𝑍1𝑍2 + 𝑍2² − 𝑍𝑜²

2(𝑍𝑜𝑍1 + 𝑍𝑜𝑍2 + 𝑍1𝑍2) + 𝑍2² + 𝑍𝑜²
 

(II-24) 

 

A partir de l’équation (II-24), on conclut que pour avoir un circuit adapté, S11=0. L’équation 

suivante doit être satisfaite. 

𝑍𝑜² = 2𝑍1𝑍2 + 𝑍2² = 𝑍𝑐² (II-25) 

Zc représente l’impédance caractéristique présenté par le circuit symétrique en T. 

Lorsque Z1 varie entre 0 et l’infini, le taux de réflexion du circuit varie entre : 
𝑍2−𝑍𝑜

𝑍2+𝑍𝑜
 et 

𝑍2

𝑍2+𝑍𝑜
 

Sur le tableau, ci-dessous, nous présentons un exemple d’atténuateur résistif en forme de T, 

avec les paramètres de réflexion et d’atténuation calculés par les formules exprimées dans les 

équations II-22 à II-24. 

On constate à partir de ce tableau que le circuit est adapté pour les valeurs de (R1, R2)= (52.5, 

20). Pour ce couple, le taux de réflexion est nul et l’atténuation est égale à -7.4 dB. Pour le reste 

des valeurs, le taux de réflexion reste inférieur à -15dB. La valeur limite de taux de réflexion 

est -5.8dB en appliquant l’équation (II-24). L’atténuation varie de 4.7 dB à 11.7 dB pour la 

plage des résistances R1 de 20 à 150 .  

Tableau II- 2. Paramètres de réflexion et atténuation d'un atténuateur résistif T 

R1 () 20 30 40 50 52,5 60 70 80 90 100 110 120 130 140 150 

R2 () 20 20 20 20 20 20 20 20 20 20 20 20 20 20 20 

R3 () 20 20 20 20 20 20 20 20 20 20 20 20 20 20 20 

A 2,0 1,7 1,5 1,4 1,4 1,3 1,3 1,3 1,2 1,2 1,2 1,2 1,2 1,1 1,1 

B 60,0 53,3 50,0 48,0 47,6 46,7 45,7 45,0 44,4 44,0 43,6 43,3 43,1 42,9 42,7 

C 0,05 0,03 0,03 0,02 0,02 0,02 0,01 0,01 0,01 0,01 0,01 0,01 0,01 0,01 0,01 

D 2,0 1,7 1,5 1,4 1,4 1,3 1,3 1,3 1,2 1,2 1,2 1,2 1,2 1,1 1,1 

Zc² 1200 1600 2000 2400 2500 2800 3200 3600 4000 4400 4800 5200 5600 6000 6400 

Zc () 34,6 40,0 44,7 49,0 50,0 52,9 56,6 60,0 63,2 66,3 69,3 72,1 74,8 77,5 80,0 

Zo () 50 50 50 50 50 50 50 50 50 50 50 50 50 50 50 

S21 0,3 0,3 0,4 0,4 0,4 0,5 0,5 0,5 0,5 0,5 0,5 0,6 0,6 0,6 0,6 

S21 (dB) -11,7 -9,6 -8,4 -7,5 -7,4 -6,9 -6,4 -6,1 -5,8 -5,5 -5,3 -5,1 -5,0 -4,9 -4,7 

S11 -0,2 -0,1 0,0 0,0 0,0 0,0 0,0 0,1 0,1 0,1 0,1 0,1 0,1 0,1 0,2 

S11 (dB) -15,5 -20,1 -26,4 -41,5 - -32,9 -26,4 -23,3 -21,3 -20,0 -18,9 -18,1 -17,4 -16,9 -16,4 

 

La figure II-5 présente les valeurs de S21(dB) et S11(dB) calculé en fonction de R1, la valeur 

de R2 est fixée à 20. 
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Figure II-5. Paramètres S11 et S21 en fonction de R1 

 

II.1.2.1 Variation de la phase et de l’atténuation 

II.1.2.1.a) Variation de l’atténuation 

Le but est de déterminer la résistance qui influence l’atténuation. Pour cela, On procède à la 

dérivation de l’atténuation A de l’équation (II-22) par rapport à Z1 et Z2. 

𝜕𝐴

𝜕𝑍1
=

20

𝑍1
×

𝑍𝑜 + 𝑍2

2𝑍1 + Zo + Z2
 

(II-26) 

𝜕𝐴

𝜕𝑍2
= −20

𝑍𝑜 + 𝑍1 + 𝑍2

𝑍𝑜𝑍1 + 𝑍1𝑍2 +
1
2 (𝑍𝑜 + 𝑍2)²

 
(II-27) 

On peut considérer deux situations pour simplifier les équations (II-26) et (II-27) : 

 Si, on prend Z1<<Zo+Z2, les équations (II-26) et (II-27) peuvent se simplifier 

comme suit : 

𝜕𝐴

𝜕𝑍1
=

20

𝑍1
 

(II-28) 

𝜕𝐴

𝜕𝑍2
=

−40

𝑍𝑜 + 𝑍2
 

(II-29) 

Dans cette situation, la variation de l’atténuation devient plus marquée d’autant plus que la 

résistance Z1 devient petite. 

 Si on prend Z1≫ Zo+Z2, les équations (II-26) et (II-27) peuvent se simplifier 

comme suit : 

𝜕𝐴

𝜕𝑍1
=

10 (𝑍𝑜 + 𝑍2)

𝑍1²
 

(II-30) 
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𝜕𝐴

𝜕𝑍2
=

−20

𝑍𝑜 + 𝑍2
 

(II-31) 

Dans cette situation, on peut conclure que l’atténuation stagne avec l’augmentation de Z1. Ce 

sont les deux résistances série qui vont influencer la variation de l’atténuation.  

 

En conclusion, l’atténuation est beaucoup plus influencée par la résistance shuntée lorsque cette 

résistance est très petite. Par conséquent cette topologie est adaptée pour l’usage des résistances 

contrôlables par des tensions ou des courants en position de shunt. Du point de vue de la plage 

dynamique, la configuration T est meilleure que la configuration π. 

 

II.1.2.1.b) Variation de la phase 

Si les impédances de l’atténuateur T ne sont pas des résistances pures, on assistera à une 

variation de la phase de S21 quand l’atténuation varie. 

Nous supposons que l’impédance shuntée est une impédance exprimée en notation complexe 

par Z1=R1+jX1 et Z2=R2+jX2. Les autres impédances série sont supposées des résistances 

pures. 

Nous souhaitons calculer la phase de l’atténuation A exprimée dans l’équation (II-21). 

Phase(A) = Phase(1 +
Z2
Zo

+
(Zo + Z2)2

2ZoZ1
) 

(II-32) 

Si  est la phase de l’atténuation A, alors la tangente de  s’exprime par: 

𝑇𝑎𝑛() = Im(A)/Re(A) (II-33) 

En remplaçant Z1 et Z2 par leurs écritures complexes et en effectuant les calculs nécessaires, 

l’équation (II-33) s’exprime comme suit : 

𝑇𝑎𝑛() =
Im(A)

Re(A)
=

X1 ∗ X2² + X2(2 ∗ R12 + 2 ∗ X12 + 2R1 ∗ (Zo + R2)) − X1(Zo + R2)2

2(Zo + R2)(R12 + X12) + R1((Zo + R2)2 − X22) + 2X1X2(Zo + R2)
 (II-34) 

A partir de l’équation (II-34), on constate que la phase varie en fonction des valeurs des 

impédances composant l’atténuateur. Si X1=0 et X2=0, l’atténuateur ne présente pas de phase. 

Dans le cas où la partie imaginaire X1 est une propriété intrinsèque d’un composant 

électronique (diode PIN , MESFET ou autre), il est possible de trouver une valeur X2 pour 

compenser X1 afin d’avoir tan()=0. Cela revient à résoudre l’équation de deuxième degré pour 

X2 comme inconnu : 

X1 ∗ X2² + X2(2 ∗ R12 + 2 ∗ X12 + 2R1(Zo + R2)) − X1(Zo + R2)2 = 0 (II-35) 

 

II.1.3 Circuit atténuateurs PI à base de diodes PIN 

Les circuits atténuateurs en hyperfréquences variables sont réalisés par des composants semi-

conducteurs dont les schémas équivalents incluent des capacités de jonction et des inductances 
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parasitaires causées par leur packaging. Pour modéliser l’usage de ces composants, on utilise 

comme exemple le circuit atténuateur en PI de la figure II-6 et on remplace les résistances par 

le schéma équivalent de l’élément actif.  

 

Ci-dessous le schéma obtenu après remplacement de la résistance série par une diode PIN. Le 

réseau d’alimentation DC de la diode est omis pour simplifier le schéma. 

 

Figure II-6. Atténuateur PI à base de diode PIN 

La diode PIN de la figure II-7 sera remplacée par le schéma équivalent de la diode PIN HSMP-

481x selon la description donnée dans le datasheet [97]. 

Les diodes PIN HSMP-481x sont conçues pour fonctionner comme atténuateur pour la plage 

de fréquence 0.5 à 3GHz[97]. Le schéma équivalent de la diode est représenté sur la Figure II-

7. 

 

Figure II-7. Circuit équivalent d'une diode PIN HSMP-481x 

La figure II-8 illustre le circuit équivalent à base d’éléments distribués. Ce circuit sera étudié 

théoriquement en utilisant les équations discutées dans la section précédente. Ensuite, on 

procédera à simuler le comportement du circuit par le logiciel ADS. 
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Figure II-8. Schéma équivalent de l'atténuateur PIN 

II.1.3.1 Adaptation du circuit. 

Le but de cette étude est de montrer une démarche pour adapter le circuit à une entrée et une 

sortie de 50 Ohm. Cette adaptation permettra de compenser les capacités et inductances 

parasites de la diode par des impédances parallèles. Afin de simplifier l’étude, on considère un 

circuit en forme de PI symétrique (Z2=Z3). 

 

Selon le schéma équivalent représenté sur la figure II-9, l’impédance de la diode peut être écrite 

selon l’équation (II-36) ci-dessous : 

𝑍1 = 𝑅𝑠 + 𝑗𝐿𝜔 +
1

𝑗𝐶𝜔 +
1
𝑅2

= 𝑅𝑠 + 𝑗𝐿𝜔 +
𝑅2(1 − 𝑗𝑅2𝐶𝜔)

1 + (𝑅2𝐶𝜔)2
 

(II-36) 

On considère a et b tel que 𝑍1 = 𝑎 + 𝑗𝑏, par conséquent : 

a =  Rs +
R2

1 + (R2Cω)2
 

(II-37) 

b =  Lω − R2
R2Cω

1 + (R2Cω)2
 

(II-38) 

 

Selon l’équation (II-5), l’impédance caractéristique du circuit s’exprime par la formule :  

𝑍𝑐² =
𝐵

𝐶
=

𝑍1

2
𝑍2 +

𝑍1
𝑍22

 
(II-39) 

Pour avoir un circuit adapté à une entrée Zo=50 ohm, nous devons trouver Z2 qui réalise la 

condition suivante : 

𝑍𝑜² =
𝑍1

2
𝑍2

+
𝑍1
𝑍22

 (II-40) 
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Le développement de l’équation (II-40) donne une équation de 2ème degré avec Z2 comme 

inconnu: 

𝑍1

𝑍𝑜²
 𝑍2² − 2𝑍2 − 𝑍1 = 0 

(II-41) 

L’équation (II-41) accepte deux solutions. Etant donné que Réel (Z2) doit être positif puisqu’il 

représente une résistance, nous retenons uniquement la solution qui respecte cette condition. 

Par conséquent, la solution de Z2 est donnée par les équations (II-42) : 

𝑍2 =
2 + √4 + 4(

𝑍1
𝑍𝑜)²

2𝑍1/𝑍𝑜²
 

(II-42) 

Soit après simplification :  

Z2 =
Zo2

Z1
(1 + √1 + (

Z1

Zo
)
2

) 

(II-43) 

Nous remplaçons Z1 par a+jb et tenant compte que b<<a, l’équation (II-42) peut être 

simplifiée : 

Z2 =
Zo2(a − jb)

a2 + b2
[1 + √1 +

a2

Zo2
] 

(II-44) 

En conclusion, l’impédance Z2 est composée d’une résistance en série avec une inductance ou 

une capacité selon le signe de b. Ci-après une application des équations obtenues pour valider 

un circuit à base d’éléments localisés sur le simulateur ADS. 

II.1.3.2 Application numérique et simulation: 

Pour vérification des calculs précédents, nous prenons un exemple d’application pour la 

fréquence 2.45 GHz. 

Le tableau ci-dessous, présente les valeurs obtenues : 

Tableau II- 3. Adaptation d'un circuit atténuateur à base de diode PIN HSMP481x 

 Formule Application numérique 

Diode PIN HSMP481x avec  

Cj=0.3 PF 

Ls= 0.3 nH 

Rs=2.5  

Rj=63  (pour If=1mA) 

Circuit équivalent de la diode : 

Z1=a+jb tel que : 

𝑎 =  𝑅𝑠 +
𝑅2

1 + (𝑅2𝐶𝜔)2 

𝑏 =  𝐿𝜔 − 𝑅2
𝑅2𝐶𝜔

1 + (𝑅2𝐶𝜔)2 

 

F=2.45 GHz 

 

𝑎 = 60.6 () 

b=-5.3 () 

Impédance parallèle pour avoir 

une adaptation à Zo=50 𝑅é𝑒𝑙(𝑍2) =
𝑎𝑍𝑜2

𝑎2 + 𝑏2 (1 + √1 +
𝑎2

𝑍𝑜2 ) 

𝐼𝑚(𝑍2) = −
𝑏𝑍𝑜2

𝑎2 + 𝑏2 (1 + √1 +
𝑎2

𝑍𝑜2 ) 

R2=Réel(Z2)=105  

 

 

 

L2=Im(Z2)/w=0.6nH 
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La figure II-9(a) illustre le circuit simulé par le logiciel ADS, les résultats des paramètres S11 

et S21 en fonction de la résistance variable R1 sont représentés dans la figure II-9(b) : 

 

(a)  

(b) 

Figure II-9. (a) Circuit atténuateur adapté (b) S11 et S21 en fonction de la résistance variable R1 à 

2.45GHz 

 

La figure II-10 illustre la simulation des paramètres S11 et S21 pour des valeurs de la résistance 

R1 (10 à 200). On constate que le circuit présente une bonne linéarité de l’atténuation ainsi 

qu’une bonne adaptation sur une plage d’atténuation de 5dB à 15dB. 

La variation de la phase en fonction de la résistance variable R1 est illustrée sur la figure II-11. 

Cette variation est simulée pour les deux fréquences aux bornes de la plage de fonctionnement 

de la diode (0.5 GHz et 3GHz). On constate que la variation est de l’ordre de 40°. Le shift de 

la phase obtenue est causé principalement par la partie imaginaire de l’impédance de la diode 

(a+jb). Pour l’application numérique choisie dans le tableau 2, nous ajoutons au circuit une 

inductance pour compenser le terme b calculé (voir tableau 2). Le résultat de la simulation 

présenté dans la figure II-12 montre une bonne linéarité de la phase malgré la variation de R1. 

 

Figure II-10. Simulation S-parameters du circuit pour différentes valeurs de R1 
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Figure II-11. Variation de la phase (degré) en fonction de la résistance variable R1 avant compensation de 

la phase 

 

Figure II-12. Variation de la phase en fonction de la résistance variable R1 après compensation de la 

phase 

II.2 Conception des atténuateurs en technologie microruban  

Comme mentionné précédemment, les atténuateurs PI et T basés sur une diode PIN ne sont pas 

adaptés pour tous les taux d’atténuations. Par conséquent, le signal incident est renvoyé à la 

source. L'atténuateur à diode PIN adaptée doit présenter une impédance d'entrée constante sur 

toute la plage d'atténuation. Cela peut être réalisé en utilisant un circuit atténuateur réflecteur 

adapté. 

Ci-dessous un exemple d’atténuateur adapté quel que soit la valeur de l’impédance de la diode 

Z1. 
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Figure II-13. Atténuateur adapté indépendamment de l’impédance de la diode 

Analyse du phénomène d’atténuation 

La ligne principale formée de trois lignes quart d’onde en cascade présente une impédance 

caractéristique de 50 Ω. De même, la ligne en demi-cercle présente aussi une impédance 

caractéristique de 50Ω. la longueur électrique de la ligne en demi-cercle est choisie pour avoir 

une différence de λ/2 par rapport à la ligne principale. Par conséquent les signaux traversant ces 

deux lignes auront un déphasage de π et par conséquent le signal RF OUT sera fortement 

atténué. 

L’ajout des lignes de dérivation terminées par la diode sur la ligne principale favorisera la 

propagation du signal vers cette ligne. Une partie du signal sera absorbée par les diodes et une 

autre partie sera réfléchie vers la ligne principale. Le signal réfléchi aura un déphasage différent 

sur la ligne principale, par conséquent il ne sera pas évanoui par le signal traversant la ligne 

demi-cercle. 

Analyse mathématique du circuit 

Pour analyser ce circuit, nous calculons pour chaque ligne de transmission sa matrice 

d’admittance. La matrice globale [Y] du circuit est obtenue par simple addition. A partir de 

cette matrice [Y], nous calculons la matrice [S]. 

La matrice [Y] de la ligne en haut :           

[𝑌]ℎ𝑎𝑢𝑡 = [
0 𝑗𝑌𝑜

𝑗𝑌𝑜 0
] 

(II-45) 

 

La matrice [Y] de la ligne en bas peut être obtenue après calcul de sa matrice [ABCD] : 

[ABCD]bas= [
0 𝑗𝑍𝑜/𝑎

𝑗𝑎𝑌𝑜 0
] 𝑥 [

1 0
𝑌1 1

] 𝑥 [
0 𝑗𝑍𝑜

𝑗𝑌𝑜 0
] 𝑥 [

1 0
𝑌1 1

] 𝑥 [
0 𝑗𝑍𝑜/𝑎

𝑗𝑎𝑌𝑜 0
] (II-46) 

B 
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Avec : Y1 (respectivement Z1) est l’admittance (respectivement l’impédance) de la diode 

ramenée par la ligne shuntée vers la ligne de transmission principale et 𝑎 = √2  . 

Soit après calcul des multiplications en cascade : 

[𝐴𝐵𝐶𝐷]𝑏𝑎𝑠 = [
−𝑗𝑌1𝑍𝑜 −

𝑗𝑍𝑜

2
(1 + 𝑌12𝑍𝑜2)

−2𝑗𝑌𝑜 −𝑗𝑌1𝑍𝑜
] 

(II-47) 

La matrice d’admittance du circuit en bas [Y]bas est déduite grâce à la transformation entre 

[ABCD] et [Y] conformément à la référence [4] : 

[Y]bas =
1

B
[
𝐷 𝐵𝐶 − 𝐴𝐷
−1 𝐴

] =
1

B
[
𝐷 −1
−1 𝐴

] 
(II-48) 

 

[𝑌] = [𝑌]𝑏𝑎𝑠 + [𝑌]ℎ𝑎𝑢𝑡 = [

𝐷

𝐵
−

1

𝐵
+ 𝑗𝑌𝑜

−1

𝐵
+ 𝑗𝑌𝑜

𝐴

𝐵

] 

(II-49) 

 

Si on pose T=1+Y1²Zo² et en remplaçant les valeurs A, B, C et D de la matrice [ABCD], la 

matrice [Y] devient : 

[𝑌] = [𝑌]𝑏𝑎𝑠 + [𝑌]ℎ𝑎𝑢𝑡 = [
𝑦11 𝑦12
𝑦21 𝑦22

] = [
2

𝑌1

𝑇
𝑗
𝑇 − 2

𝑇𝑍𝑜

𝑗
𝑇 − 2

𝑇𝑍𝑜
2

𝑌1

𝑇

] 

(II-50) 

 

La déduction de la matrice S-parameters est possible à partir de la matrice [Y] comme suit : 

𝑆11 =
𝑋

∆𝑌
 

(II-51) 

𝑆21 =
−2Y21 ∗ Yo

∆𝑌
 

(II-52) 

Avec : 

𝑋 = (𝑌𝑜 − 𝑌11)(𝑌𝑜 + 𝑌22) + 𝑌12 ∗ 𝑌21 

∆𝑌 = (𝑌𝑜 + 𝑌11)(𝑌𝑜 + 𝑌22) − 𝑌12 ∗ 𝑌21 

 

Remarquons que Y11=Y22 et Y12*Y21=-(T-2)²/(T*Zo)², Le calcul de ∆𝑌 en remplaçant les 

termes de l’équation ( II-52) donne les deux équations (II-53) et II-54) : 

∆𝑌 = 2
(𝑌1 + 𝑌𝑜)²

1 + 𝑌1²𝑍𝑜²
= 2

(𝑌1 + 𝑌𝑜)²

T
 

(II-53) 
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𝑋 = 𝑌𝑜2 − 4
Y1²

T²
−

(T − 2)²

T²Zo²
 

(II-54) 

L’équation (II-54) peut être calculée comme suit : 

𝑋 =
𝑇²𝑌𝑜²𝑍𝑜² − 4𝑌1²𝑍𝑜² − (𝑇 − 2)²

T²Zo²
 

(II-55) 

Soit après calcul des produits de l’équation (II-56) : 

𝑋 = 𝑌02 − 4
Y1²

T²
−

(T − 2)²

T²Zo²
=

4(𝑇 − 1) − 4𝑌1²𝑍𝑜²

T²Zo²
 

(II-56) 

 

En remarquant que T-1=Y1²Zo²donc X=0 et par conséquent 𝑆11 = 0. 

Le calcul de S21 se fait par remplacement des valeurs Y21 calculées dans la matrice [Y] et ∆Y 

de l’équation (II-53) : 

𝑆21 =
−2Y21 ∗ Yo

∆𝑌
= −2j

T − 2

𝑇𝑍𝑜
∗

Yo ∗ T

2 ∗ (𝑌1 + 𝑌𝑜)²
 

(II-57) 

En remplaçant T par 1+Y1²Zo² et tenant compte de Zo=1/Yo, nous obtenons :  

𝑆21 = j
Yo − Y1

𝑌𝑜 + 𝑌1
 

(II-58) 

Finalement, le paramètre S21 peut être écrit en fonction de Z1 et Zo : 

𝑆21 = 𝑗
𝑍1 − 𝑍𝑜

𝑍1 + 𝑍𝑜
 

(II-59) 

 

En posant 𝜌 = (𝑍1 − 𝑍𝑜)/(𝑍1 + 𝑍𝑜), la matrice S devient : 

[𝑆] = [
0 𝑗𝜌
𝑗𝜌 0

] 
(II-60) 

 

En conclusion, le circuit de la figure II-13 présente un atténuateur adapté pour toutes les valeurs 

de Z1. La seule limitation du circuit réside dans sa bande de fréquence limitée à cause de l’usage 

des lignes quart d’onde. 

L’atténuation est donnée par la formule suivante :  

A = 20 ∗ log(|1/S21|) = −20log|(𝑍1 − 𝑍𝑜)/(𝑍1 + 𝑍𝑜)| (II-61) 

Pour Z1=Zo, l’atténuation est infinie, et pour Z1=0 ou Z1 très grand, l’atténuation est égale à 

0. 
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II.2.1 Simulation du circuit sur ADS : 

Nous avons réalisé la simulation de ce circuit sur ADS pour différentes valeurs de Z1. Le 

schéma I-14 présente la simulation de S11 et S21. On constate que pour différente valeur de 

Z1, S11 reste inférieure à -15dB.  

 

Figure II-14. Simulation S11 et S21 d'un circuit atténuateur microruban adapté 

 

II.2.2 Variation de la phase 

L’étude de la variation de la phase du signal de la sortie en fonction de l’atténuation consiste à 

étudier la phase de S21. 

Dans l’équation (II-59), le paramètre S21 est exprimé en fonction de Z1 (impédance de la diode 

ramenée par la ligne shuntée) :  

𝑆21 = 𝑗
𝑍1 − 𝑍𝑜

𝑍1 + 𝑍𝑜
 

(II-62) 

Comme Z1 représente l’impédance de la diode ramenée par la ligne shuntée, elle peut être 

exprimée en fonction de l’impédance de la diode Zd comme suit : 

𝑍1 = 𝑍𝑜
𝑍𝑑 + 𝑗𝑍𝑜 tan (𝛽𝑙)

Zo + jZd tan( 𝛽𝑙)
 

(II-63) 

Avec l:la longueur de la ligne shuntée, si l est un quart d’onde, alors 𝑍1 = 𝑍𝑜²/𝑍𝑑.  

L’équation (II-62) devient après remplacement de Z1 par Zo²/Zd : 

𝑆21 = 𝑗
𝑍𝑜 − 𝑍𝑑

𝑍𝑜 + 𝑍𝑑
 

(II-64) 

Pour trouver la phase de S21, on exprime Zd par Rd+jXd (Rd: partie réelle et Xd partie 

imaginaire). L’équation (II-64) peut être écrite: 
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𝑆21 = 𝑗
𝑍𝑜 − 𝑅𝑑 − 𝑗𝑋𝑑

𝑍𝑜 + 𝑅𝑑 + 𝑗𝑋𝑑
= |𝑆21| × 𝑒𝑗(∅+

𝜋
2
)
 

(II-65) 

Avec +/2 est la phase de S21. La tangente de cette phase s’exprime en fonction de Zo, Rd et 

Xd par l’équation (II-66) suivante: 

tan(∅) = 𝑋𝑑
2𝑍𝑜

𝑅𝑑² − 𝑍𝑜² + 𝑋𝑑²
 

(II-66) 

En conclusion, la phase s’exprime par: 

∅ = tan−1(𝑋𝑑
2𝑍𝑜

𝑅𝑑2 − 𝑍𝑜2 + 𝑋𝑑2
) 

(II-67) 

On constate que ∅ varie en fonction de Xd et Rd. Pour obtenir une phase sans variation malgré 

la variation de Rd, nous devons compenser la partie imaginaire de la diode. 

Cette compensation peut être réalisée par l’ajout d’un stub terminé par une masse où un stub 

ouvert. 

II.2 Conception et simulation d’atténuateur à base de diodes Schottky 

 

Les diodes Schottky sont très peu utilisées pour réaliser les atténuateurs variables. Nous avons 

conçu une nouvelle topologie de puissance basée sur un circuit microruban en s’inspirant de la 

topologie PI de l'atténuateur de puissance proposée par Waugh, R. W. [32]. La figure II-15 

présente l’architecture proposée par Waugh. 

 

Figure II-15. Structure d'un atténuateur variable proposé par Waugh 

Le circuit conçu utilise la même topologie de circuit de la figure II-15, mais utilise un circuit 

microruban comme illustré sur la figure II-16. Les diodes shunt sont remplacées par la diode 

Schottky HSMS286x. La résistance variable de la diode dépend du courant qui le traverse selon 

l’équation suivante: 

𝑅𝑗 =
8.33 ∗ 𝑛 ∗ 𝑇 ∗ 10−5

𝐼𝑏 + 𝐼𝑠
 

(II-68) 

Avec:  
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N= facteur d’idéalité (=1.08), T=Température en K, Ib= courant externe appliqué et Is=Courant 

de saturation de la diode.  

L’équation (II-68) montre que la résistance active de la diode varie inversement au courant 

traversant la diode. En plus, l’augmentation de la température cause une augmentation de la 

résistance de jonction.  

 

Figure II-16. Nouvelle structure de l'atténuateur 

 

II.2.1 Description de la solution 

La solution proposée, illustrée à la figure II-16, utilise: 

 Deux lignes de transmission : 

a. La ligne de transmission principale. 

b. La ligne de transmission en anneau présente une longueur de λ/2 supérieure à 
celle de la ligne de transmission principale. 

 Quatre diodes sont placées en série sur cette ligne. Si les diodes sont polarisées en direct, 
une partie du signal incident peut être déviée dans la ligne en anneau. 

 Trois stubs utilisés pour l’adaptation du circuit, la polarisation et le retour DC. 

Compte tenu de la longueur des deux lignes de transmission, le signal qui passe par la ligne de 

transmission principale et le signal qui passe par la ligne en anneau présentent un déphase de 

180°. Par conséquent, si les diodes sont polarisées en direct, le signal résultant de la somme des 

deux signaux ci-dessus est atténué. 

II.2.2 Simulation des paramètres S 

La simulation des paramètres S montre une bonne adéquation du circuit sur une largeur de 

bande de 1 GHz [2, 3 GHz] avec une puissance de retour S11 inférieure à 10 dB, comme illustré 

à la Figure II-17. Le taux d'atténuation est quasi-plat sur cette bande passante, comme indiqué 

sur la Figure II-18. 
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Figure II-17. Simulation du paramètre S11 versus Vbias (0.6V to 1.8V) 

 

Figure II-18. Simulation S21 versus Vbias (0.6V to 1.8V) 

Dans cette étude, nous avons conçu et simulé un circuit atténuateur de puissance variable à 

faible coût basé sur les diodes Schottky HSMS286B et HSMS286E à polarisation nulle. Dans 

une petite dimension de 58,1 x 31,4 mm², le circuit permet d'obtenir une variation d'atténuation 

de 10 dB, tandis que le circuit reste adapté aux sources avec un coefficient de réflexion directe 

S11 inférieur à 10 dB. 

Conclusion du chapitre 

Dans ce chapitre nous avons utilisé la modélisation des atténuateurs à base des résistances 

localisées pour concevoir des atténuateurs en technologie planaire. Nous avons conçu deux 

circuits atténuateurs. Le premier atténuateur est à base de diode PIN et présente une adaptation 

d’impédance quel que soit le niveau d’atténuation. Le deuxième atténuateur est basé sur des 

diodes Schottky en topologie d’anneau en parallèle avec une ligne de transmission.  
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Les deux circuits proposés dans cette contribution présentent de nouvelles structures planaires 

d’atténuateurs. 

L’adaptation des circuits est assurée via la géométrie de la structure qui empêche la réflexion 

des signaux vers la source et vers la charge sur une largeur de fréquence de 500 MHz. 

En terme de gestion de la puissance, l’usage de la diode PIN a permis d’atteindre jusqu’à 20 dB 

en comparaison avec l’atténuation de 10.5 dB atteint par le circuit où les diodes Schottky sont 

utilisées.  

Par conséquent, nous pouvons conclure que les diodes PIN sont mieux adaptées pour fabriquer 

un atténuateur sur un circuit planaire.  

Toutefois, l’usage des diodes Schottky GaAs reste une option préférée pour réaliser des circuits 

atténuateurs intégrés dans les amplificateurs qui ont besoin d’une stabilité de gain. 
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III.1 Théorie des limiteurs de puissance 

III.1.1 Introduction 

Un limiteur est un composant de contrôle important utilisé aux fréquences radio et 

hyperfréquences. Un limiteur micro-onde [2], également appelé protecteur de récepteur, permet 

aux signaux incidents de faible puissance de le traverser avec une faible perte d’insertion tout 

en atténuant les signaux de forte puissance au-dessus du seuil de puissance nominale du 

récepteur.  

Les circuits intégrés hybrides (MIC) et circuits monolithiques MMIC à base de GaAs sont 

largement utilisés dans les systèmes micro-ondes commerciaux et militaires. En raison de la 

géométrie fine utilisée dans les transistors MIC et MMIC, ces circuits sont susceptibles d'être 

endommagés par des rayonnements électromagnétiques intempestifs de haute puissance 

provenant d'émetteurs hyperfréquences ou des impulsions électromagnétiques nucléaires. En 

particulier, les amplificateurs LNA en avant des systèmes à micro-ondes ont besoin d'une 

protection de limitation de puissance élevée car ces amplificateurs ne peuvent supporter que 

des niveaux de puissance d'entrée compris entre 10 et 20 dBm CW ou 1 à 3 µJ de puissance 

pulsée. La figure III-1 ci-dessous présente la position d’un limiteur dans un système 

hyperfréquence. 

 

Figure III-1. Position d’un limiteur dans un système hyperfréquences 

Pour ces raisons, les limiteurs sont largement utilisés dans les récepteurs RF et micro-ondes, les 

réseaux numériques à intégration de services, les récepteurs multicanaux à large bande, les 

récepteurs de mesure de fréquence instantanée et les émetteurs-récepteurs (T/R). L'application 

la plus courante des limiteurs hyperfréquences est d'empêcher que la puissance de l'émetteur 

dans les radars n'atteigne directement le récepteur et de brûler des étages d'entrée sensibles, 

généralement des amplificateurs à faible bruit (LNA). Les limiteurs servent également à 

protéger les récepteurs des autres émetteurs radar situés à proximité. Ces signaux peuvent 

provenir de l'antenne d'un module T/R provenant de radars, de brouilleurs ou d'autres émetteurs 

proches. Un limiteur doit s'auto-activer et survivre pendant la protection, et il doit résister aux 

contraintes thermiques causées par le niveau élevé du signal entrant. D'autres applications des 

limiteurs permettent de réduire la modulation d'amplitude des oscillateurs à fréquence de 

balayage et de réduire la modulation d'amplitude dans les systèmes de détection de phase. Si un 

limiteur a un niveau de fuite de 5 à 7 dBm et une distorsion négligeable, il peut également être 

utilisé pour améliorer la plage dynamique d'un amplificateur à faible bruit [3]. 
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Généralement, les limiteurs de puissance exploitent la fonctionnalité de la variation 

d'impédance d'un composant en fonction de la puissance du signal incident. Les limiteurs de 

puissance basés sur des composants semi-conducteurs reposent principalement sur la réflexion 

et l’absorption d’une partie du flux d’une ligne de transmission en utilisant de nombreuses 

topologies. Parmi ces topologies, on retrouve la topologie présentée à la figure III-2, la diode 

utilisée pour limiter le niveau de puissance est insérée dans le circuit en position antiparallèle 

(shuntée entre la ligne de transmission et la masse commune). Lorsque la puissance incidente 

augmente, l'impédance de la diode diminue, provoquant une désadaptation de la ligne de 

transmission, de sorte qu'une partie de la puissance reçue est absorbée ou réfléchie. 

 

 

Figure III-2. Topologie d'un limiteur à diode 

Selon l'alimentation en courant du circuit, le limiteur de puissance peut être classé en deux 

types : les limiteurs de puissance actifs nécessitant un courant externe pour fonctionner et les 

limiteurs de puissance passifs ne nécessitant aucune polarisation. Les limiteurs de puissance 

passifs sont les plus utilisés sur le marché [98]. 

De plus, les limiteurs de puissance peuvent être classés selon deux modèles [3], [26]: 

 Limiteurs réfléchissants qui reflètent la puissance incidente à la source. 

 Limiteurs d'absorption qui dissipent l'excès de puissance dans le circuit limiteur. 

En pratique, les limiteurs peuvent être réfléchissants et absorbants en même temps. Il existe un 

autre mode de fonctionnement plus sophistiqué consistant à rediriger le signal incident  vers un 

circuit dédié à l'analyse (pour les applications militaires) [69]. 

III.1.2 Fonctionnement d’un limiteur de puissance 

Un limiteur de puissance hyperfréquence fonctionne dans trois états: 

 Petit signal: la puissance incidente est inférieure au niveau de déclenchement de la 

dynamique du limiteur de puissance. Dans ce cas, le limiteur ne doit insérer qu'une 

petite perte au signal de sortie. 

 Grand signal: la puissance en aval dépasse le seuil dynamique du limiteur. Dans ce 

cas, la puissance de sortie a tendance à rester constante avec l'augmentation de la 

puissance d'entrée. 

 Signaux très puissants: la puissance en aval dépasse la capacité du limiteur. Le 

limiteur ne peut pas continuer à couper la puissance incidente. Une partie de la 

puissance du signal d’entrée est transmise à la charge. 

Un limiteur idéal est supposé fonctionner dans deux états: 

 Petit signal: pas de perte d’insertion. 
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 Signal large: la puissance de sortie est constante indépendamment de la puissance 

incidente. 

La figure III-3 ci-dessous illustre les trois modes de fonctionnement d'un limiteur idéal et d'un 

limiteur pratique: 

    

Figure III-3. Etats de fonctionnement des limiteurs 

III.1.3 Alimentation des limiteurs de puissances 

Les limiteurs de puissance fonctionnent dans deux configurations : 

Les limiteurs de puissance passifs (auto-polarisation)  

Ces limiteurs sont activés par le signal RF lui-même. Un limiteur passif est un commutateur à 

activation automatique par une puissance incidente de haut niveau. Mettre en œuvre un limiteur 

auto-polarisé consiste à utiliser une diode PIN en parallèle avec un RF-Choke dans une ligne 

de transmission comme le montre la figure III-4. Le courant continu sera généré par la diode 

elle-même à partir du redressement d’une partie du signal RF incident. Le RF-Choke assure le 

retour du signal du courant continu à la masse. 

Le limiteur de puissance auto-polarisé présente des avantages importants: 

 Fiabilité améliorée car le circuit ne nécessite aucun courant externe. 

 L'utilisation de la conception de polarisation zéro réduit le bruit du circuit causé par 

le courant continu. 

 Conception simple de la structure car le circuit de polarisation et la source de courant 

continu sont combinés dans les composants qui assurent la limitation. 
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Figure III- 4. Schéma de principe d'un limiteur auto-polarisé 

 

Le limiteur quasi-actif est un circuit basé sur l’utilisation d’un détecteur diode à barrière 

Schottky qui fournit un courant continu redressé à la diode limiteur [99]. Le processus de 

redressement de la diode Schottky est beaucoup plus rapide que l'auto-polarisation du limiteur. 

La diode limiteur est activée principalement par le courant de polarisation externe de la diode 

du détecteur Schottky, sensible au signal RF incident[26]. 

Les limiteurs de puissance actifs  

Ces limiteurs nécessitent l’ajout d’une polarisation DC externe pour effectuer une fonction de 

limitation. Outre le niveau de fiabilité de ces circuits impactés par le besoin de disponibilité du 

courant DC pour assurer la fonction de limitation, les limiteurs actifs nécessitent des 

composants supplémentaires pour empêcher le courant continu de polarisation de circuler vers 

la source ou la charge et pour minimiser les niveaux de bruit de Johnson plus important à cause 

du courant DC. 

III.1.4 Paramètres clés d’un limiteur de puissance 

Les limiteurs sont spécifiés par un certain nombre de paramètres clés qui vont définir et arrêter 

la technologie à utiliser pour répondre aux besoins spécifiques des circuits à protéger. Ci-

dessous, une liste des paramètres les plus importants: 

 La plage de puissance supportée par le limiteur. 

 La bande de fréquence de fonctionnement. 

 La perte d'insertion dans la plage de puissance du circuit protégé. 

 Le taux de limitation pour les signaux dépassant la limite de performance tolérée par 

le circuit à protéger. 

 Le temps de réponse (de l'ordre de nanosecondes) à l'arrivée des signaux dépassant 

la puissance seuil limite. 

 Le délai de rétablissement du fonctionnement normal dès que la puissance incidente 

est inférieure au seuil accepté. 

 Le bruit et distorsion induits par le limiteur. 

 La dissipation de la température. 

 Le mode de fonctionnement du limiteur. 

Ci-après, la description de ces paramètres : 

 

III.1.4.1 Plage de puissance 



Chapitre III. Etat de l’art sur les limiteurs de puissance 

 

88 

 

La plage de puissance est la caractéristique la plus importante qui influe sur le choix d'une 

solution pour limiter ou atténuer la puissance des micro-ondes. Pour le limiteur de puissance, 

on distingue trois seuils: 

 Activation du mode limite: les signaux ayant des puissances sous ce seuil sont 

appelés petits signaux. Dans ce cas, le limiteur de puissance doit introduire une perte 

d'insertion minimale. Les signaux ayant une puissance supérieure à ce seuil sont 

appelés signaux importants. 

 Capacité de limitation de puissance: si la puissance incidente dépasse la capacité du 

limiteur, le limiteur ne peut continuer à couper le signal. Une partie de l'alimentation 

source est transmise à la charge. 

 Puissance maximale supportée par le limiteur: le seuil de puissance du limiteur sans 

endommager ses composants actifs. 

III.1.4.2 Bande de fréquence de fonctionnement 

Le limiteur de puissance idéal doit avoir le même comportement dans toutes les bandes de 

fréquences. Cependant, ce type de limiteur de puissance n’existe pas et le choix des composants 

actifs et de la conception des circuits dépend de la bande de fréquence de fonctionnement.  

Pour les hautes fréquences, le composant choisi pour fonctionner en tant que limiteur de 

puissance doit avoir une faible capacité. Si cette condition ne peut pas être satisfaite, le circuit 

présentera une faible impédance en haute fréquence et présentera une perte d'insertion élevée.  

Les Varicaps modifient leurs capacités en fonction du signal de puissance qui leur est appliqué 

et, par conséquent, leur impédance est modifiée par le signal incident. Ces composants 

permettent une réponse rapide. Cependant, ces composants ne conviennent pas aux hautes 

fréquences car ils présentent une perte d'insertion élevée due à la présence de la capacité.  

En très haute fréquence, les matériaux intelligents tels que le dioxyde de Vanadium conviennent 

mieux au limiteur de puissance [98]. 

 

III.1.4.3 Perte d'insertion 

Ce paramètre définit les pertes de puissance induit par le limiteur en petit signal d’entrée. La 

perte d'insertion est définie sur une plage dynamique de puissance d’entrée allant jusqu'à la 

puissance du seuil de limitation. Pour éviter la distorsion du signal, le limiteur doit présenter 

une perte d'insertion constante sur la bande de fréquence de fonctionnement. Pour maintenir 

une perte d'insertion plate et faible, le composant actif est optimisé pour avoir une faible 

capacité de shunt. 

Pour un circuit limiteur adapté en entrée et en sortie, la perte d’insertion est mesurée par le 

paramètre de la matrice S-paramètres S11(dB). 

III.1.4.4 Taux limitation 

C’est le rapport entre la différence de puissance de sortie et la différence de puissance d'entrée 

lorsque la puissance d’entrée dépasse la puissance de seuil de limitation supportée par le 

limiteur. 
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Pour un circuit limiteur adapté en entrée et en sortie, le taux de limitation est mesuré par le 

paramètre de la matrice S-paramètres S21(dB) comme suit : 

Taux de limitation (dB)= S21haut signal –S21petit signal 

III.1.4.5 Temps de réponse et de récupération 

Les limiteurs de puissance sont nécessaires pour répondre rapidement aux signaux de grande 

taille [100] et pour récupérer rapidement dès la disparition des grands signaux (exigence de 

l’ordre de nanoseconde, 100 à 3500 ns pour les limiteurs de diodes PIN). Sur la figure II-5(a), 

la courbe du côté droit montre la réponse du limiteur avec la présence d'un signal d'impulsion 

élevée. Cette réponse est appelée fuite de pointe. Le temps de fuite est défini par le temps écoulé 

entre le moment  où l'impulsion haute puissance arrive (to sur la figure II-5(b)) et le moment où 

le limiteur active la limitation (tr sur la figure II-5(b))[100], [101]. La fuite de pic dans un 

limiteur est une caractéristique critique car, si la puissance de la pointe est trop importante, 

l'électronique sensible protégée peut être endommagée ou perturbée, même si le niveau de 

signal après la limitation ne présente aucun danger.  

 

(a) (b) 

Figure III-5. (a) Gabarit d’un signal de haute puissance (b) Réponse du limiteur à une impulsion de haute 

puissance 

La fuite de pic est déterminée en contrôlant le temps de montée de l'impulsion incidente et la 

linéarité du système de détection. Une fois que le limiteur complètement activé, l'impulsion de 

sortie atteint un niveau constant, défini comme le niveau de «fuite à plat»[101]. 

Le temps de réponse et de récupération constitue une caractéristique importante de la 

comparaison entre les différentes conceptions et technologies des limiteurs. Les limiteurs à 

semi-conducteurs présentent un meilleur temps de réponse.  

Généralement, le temps de réponse augmente avec les diodes PIN proportionnellement à la 

largeur de couche intrinsèque. Inversement, une région intrinsèque plus mince réduit la plage 

de puissance prise en charge par la diode PIN. Par conséquent, la largeur de la région intrinsèque 

est un compromis entre le temps de réponse et la puissance supportée par la diode [102]. Pour 

améliorer la fuite de pic des limiteurs conçus par une diode PIN, il est possible d'utiliser deux 

étages de diodes où la seconde diode réduit la fuite de pic de la première diode [100], [102], 

[103]. 

III.1.4.6 Bruit et distorsion 
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Le limiteur ne doit pas introduire de bruit ou de distorsion dans le signal incident dans la plage 

de fréquence de fonctionnement. Ainsi, pour éviter la distorsion du signal à la sortie du limiteur, 

la perte d'insertion et le taux de limitation doivent être identiques tout au long de la plage de 

fréquences de fonctionnement.  

III.1.4.7 Dissipation de la température 

Comme le limiteur absorbe une partie de la puissance du signal incident, la conception du 

limiteur doit implémenter des solutions pour gérer la dissipation de la température. De plus, le 

comportement du limiteur doit rester constant sur toute la plage de température. Les datasheets 

des limiteurs de puissance présentent la déviation des caractéristiques du limiteur en fonction 

de la variation de la température. 

 

III.2 Solutions technologiques pour réaliser des limiteurs de puissance 

Afin de répondre aux différentes exigences en termes de puissance supportée et de bande de 

fréquence, plusieurs technologies ont été explorées pour réaliser les fonctions de limitation de 

puissance. Les solutions les plus utilisées sont basées sur les circuits semi-conducteurs, plus 

particulièrement celles utilisant des transistors à effet de champ [3], [5], [104]–[108], des diodes 

PIN [2], [33], [58], [109], [110], diodes  Schottky [111]–[114], ou des diodes à vide [115]–

[117]. D’autres solutions plus anciennes sont apportées par les matériaux ferroélectriques 

[118]–[121], ferromagnétiques [122]–[125]. Des matériaux supraconducteurs [126], [127] ou 

des matériaux dits « intelligents » [66], [98] ont été aussi explorés pour la fabrication des 

limiteurs de puissance. Il existe également des limiteurs de puissance de type éclateurs à gaz 

[128]–[130] et des limiteurs électromécaniques à base de dispositifs MEMS [69], [131], [132].  

Le diagramme de la figure III-6 présente les solutions technologiques utilisées. 

 

Figure III-6. Classification des limiteurs selon la technologie utilisée 

Limiteurs 
hyperfréquences

Semiconducteurs

Diodes PIN, 
Schottky, Varicap

Transistor MESFET

Ferrite

Ferroélectrique

Ferrimagnétique

Tube gazeux ou 
plasma

Diode à vide

Tube plasma

Supraconducteurs 
et matériaux 
intelligents

Supraconducteurs

VO2

RF MEMS
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Vu l’importance des solutions de limiteurs de puissance à base des semi-conducteurs, on 

présentera en détail ces solutions avec l’étude théorique correspondante dans la section 

suivante. Les solutions de limiteurs de puissance à base de supraconducteurs, RF MEMS, 

ferroélectrique, ferromagnétique et tubes d’ionisations gazeux/plasma seront présentées 

brièvement ci-après.  

III.2.1 Supraconducteurs et matériaux intelligents 

Les limiteurs à base de supraconducteurs utilisent des matériaux supraconducteurs qui passent 

d'un état conducteur à un état semi-conducteur lorsque la température du supraconducteur 

augmente.  

Le principe de fonctionnement est le suivant: Une couche supraconductrice est insérée en série 

avec la ligne de transmission principale. Lorsque la puissance est inférieure à un seuil, la perte 

de température du circuit est faible. Le super conducteur a une très faible résistance. Lorsque la 

température augmente, le supraconducteur se comporte comme un semi-conducteur et bloque 

le signal incident. Ce type de limiteur présente des avantages en termes de temps de réponse, 

mais il est difficile à réaliser car il nécessite des mécanismes de refroidissement et un contrôle 

de la température ambiante pour éviter qu'un réchauffement externe n'entraîne l'activation du 

limiteur et donc une perte de signal utile. 

Les matériaux intelligents sont des matériaux qui présentent des caractéristiques électriques 

variables en fonction d'effets externes (température, lumière ...). L'oxyde de vanadium VO2 est 

un exemple de matériau qui passe de l'état semi-conducteur à l'état conducteur en fonction d'une 

température seuil [66], [98]. 

Cette caractéristique est exploitée pour utiliser ce composant chimique comme limiteur de 

puissance. Si la puissance incidente dépasse un seuil, la couche VO2 se réchauffe et commence 

à court-circuiter le courant à la terre. Par conséquent, le limiteur de puissance basé sur VO2 est 

un limiteur de tout-ou-rien car il bloque tout le signal lorsque la puissance incidente dépasse le 

seuil de puissance (Figure III-7). 

 

 

Figure III-7. Limiteur à base de couche en VO2 

Les matériaux tels que les varistances à oxyde métallique (par exemple ZnO) ont une résistivité 

variable en fonction du champ électrique appliqué. Les limiteurs de puissance basés sur ces 
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matériaux résistent à une puissance élevée mais présentent de mauvaise performance à haute 

fréquence en raison de leur grande capacité [98]. 

 

III.2.2 Composants MEMS (systèmes micro électromécaniques) 

Les MEMS sont des composants électroniques constitués d'un système mécanique déformable 

par un champ électrostatique ou magnétique. Ainsi, les forces électrostatiques et mécaniques 

agissent sur les caractéristiques électriques du composant MEMS (son impédance) et 

notamment sur sa capacité. L'utilisation de ces composants dans les limiteurs de puissance 

exploite la possibilité de faire varier la capacité du composant en fonction de la puissance reçue 

[69].  

 

III.2.3 Matériaux ferroélectriques 

Le matériau ferroélectrique a la propriété d'avoir une permittivité qui dépend du champ 

électrique. Comme la valeur de la capacité dépend de la permittivité d'un support, ces matériaux 

peuvent être utilisés pour désadapter une ligne de transmission et obtenir la fonction de limiteur 

de puissance [121]. Ce type de limitation de puissance a un seuil de puissance élevé (100 W). 

Par conséquent, ils ne conviennent pas pour une utilisation dans les systèmes de 

télécommunication. De plus, et compte tenu de l'utilisation de la capacité, ce type de limiteur 

présentera en haute fréquence une perte d'insertion importante même en basse puissance. 

III.2.4 Matériaux ferrimagnétiques 

Certains matériaux (comme le Grenat d'Yttrium de Fer, la ferrite de lithium) sont saturés en 

présence d'un champ magnétique. Cette propriété est exploitée pour concevoir un limiteur de 

puissance basé sur ces matériaux [122]. Lorsque la puissance incidente est suffisamment élevée, 

le champ magnétique provoque la saturation du matériau et l'excès de puissance est dissipé par 

le matériau sous forme de chaleur. Ces limiteurs ont des limites en termes de largeur de bande 

de fréquence (quelques MHz), de faible puissance supportée et de temps de réponse élevé. 

 

III.2.5 Limiteurs de puissance basés sur l’ionisation de gaz / plasma 

Les limiteurs de puissance à base de tubes à décharge gaz sont conçus pour des applications de 

protection contre les hautes puissances électriques (parafoudre par exemple). Le principe de 

base est basé sur l'ionisation d'un gaz entre deux plaques métalliques lorsqu’un champ 

électrique élevé est appliqué à ces plaques. 

Les limiteurs de puissance à plasma  exploitent le même phénomène d’ionisation par plasma, 

mais les puissances en jeu sont relativement faibles [47 dBm] par rapport à la décharge gazeuse 

[128].  

Les limiteurs de puissance à diode sous vide exploitant le phénomène d'émission d'électrons 

d'un métal sous vide en présence d'un champ électrique[133]. 

 

III.2.6 Limiteurs de haute puissance et ultra-large bande 
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De nombreux systèmes de radar, d'alerte rapide, de navigation et de communication nécessitent 

des limiteurs de haute puissance ultra-large bande avec une perte d'insertion faible, un temps 

de récupération rapide et une faible puissance de fuite. Les limiteurs large bande 1–3W 

actuellement présentés par les fournisseurs des circuits électroniques [33], [101], [134]–[140] 

ont une perte d'insertion élevée (environ 2 dB), un temps de récupération long (=1000ns) et une 

puissance de sortie élevée (= 20 dBm). Bahl[5], [141] a proposé une nouvelle configuration de 

limiteur haute puissance ultra-large bande capable de gérer une puissance CW supérieure à 10 

W et pouvant être intégrée de manière monolithique sur un substrat en GaAs en tant que produit 

autonome ou avec un amplificateur à faible bruit fabriqué selon le procédé MSAG 

(Multifunction Self-Aligned Gate) [100][158]. 

Une autre solution de limiteur de haute puissance et ultra-large bande basée sur des diodes à 

vide est proposée par Alain Phommahaxay dans le cadre d’une thèse de doctorat [133]. La 

Figure III-8 présente la solution proposée. 

 

 

Figure III-8. Limiteur de haute puissance proposé par Alain Phommahaxy[133] 

L’utilisation des diodes à vide proposée ci-dessous a fait l’objet d’une publication [117] et d’un 

brevet enregistré en 2008 [116].Le limiteur proposé permet de gérer des puissances CW de 

10W à 1KW sur une largeur de bande de 20 GHz, le limiteur atteint un niveau de limitation de 

-7,5 dB avec un temps de recouvrement de l’ordre de 100 ns. Toutefois, cette technique présente 

encore des limitations en termes de fiabilité des diodes à vides (usure par oxydation et 

apparition de plasma entre l’anode et la cathode). 

 

III.3 Limiteurs à base de semi-conducteurs  

Ces limiteurs sont les plus répandus dans les systèmes de télécommunications publiques 

(téléphones mobiles à titre d‘exemple) et sont principalement basés sur des diodes PIN, des 

diodes Schottky, des transistors MESFET. 

 

Les dispositifs à semi-conducteurs hyperfréquences exploitent plusieurs phénomènes et 

comportement pour réaliser la limitation de puissance. Celles-ci incluent : 

 Le redressement (diodes Schottky),  
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 La variation de capacité avec la tension (diodes Varicaps),  

 La modulation de conductivité en fonction du niveau du signal RF (diodes PIN),  

 La commutation entre haute impédance et basse impédance (commutateurs FET)  

 La saturation à cause du niveau de puissance incidente (amplificateurs FET).  

Dans les cinq classes, le mécanisme de limitation est légèrement différent comme décrit ci-

dessous. 

 

III.3.1 Limiteurs à base de redressement 

 

Le redressement est la technique de limitation la plus utilisée aux fréquences RF et 

hyperfréquences.  

Les diodes à barrière de Schottky peuvent être utilisées pour le redressement à des fréquences 

RF, hyperfréquences et à ondes millimétriques. La figure III-9, ci-dessous, présente le principe 

de limitation pour un signal sinusoïdal lorsque l’amplitude de ce signal dépasse la valeur crête 

Vo. 

 

Figure III-9. (a)Caractéristique V-I de la diode Schottky[114] (b) signal de sortie d’un signal sinusoïdal 

 

Le principal problème lié à l'utilisation de cette méthode est sa très faible capacité de gestion 

de la puissance. Les diodes de redressement ont une couche de déplétion très fine (afin d'avoir 

un temps de démarrage suffisamment rapide aux fréquences micro-ondes) et une petite zone de 

jonction (afin de garder la capacité du dispositif faible). Ces considérations techniques lors de 

la conception et la fabrication des diodes Schottky posent des contraintes sur la puissance 

supportée par les diodes Schottky lorsque des signaux hyperfréquences très puissants sont mis 

en jeu. Toutefois, ces limiteurs s’adaptent bien à l’intégration dans les circuits à protéger et 

permettent un niveau de base de protection pour ces circuits sans compromettre la taille des 

circuits intégrés. 

 

III.3.2 Limiteurs à base des diodes Varicaps 

(a)                                                                      (b)
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Les diodes Varicaps ont une capacité de jonction qui dépend de la tension et qui répond assez 

rapidement pour changer ces caractéristiques en hyperfréquences. Si deux diodes sont placées 

en parallèle dans une polarité opposée, comme illustré sur la figure III-10(b), la caractéristique 

C-V résultante est indiquée sur la figure III-10(a)[3]. Lorsque ces diodes sont utilisées dans un 

circuit résonnant parallèle, un coefficient de réflexion variable en fonction de la puissance 

incidente est obtenu. Aux faibles puissances, la capacité des deux Varicaps est adaptée à 

l’impédance de la ligne grâce à l’insertion d’une inductance L. Aux niveaux de puissance 

élevés, les diodes présentent une faible impédance et le signal incident est réfléchi pour fournir 

la limitation souhaitée. En outre, le redressement se produit à des niveaux de puissance élevés 

et fournit une limitation supplémentaire. Ces limiteurs souffrent d'une faible capacité de gestion 

de la puissance et de la limitation de la bande de fréquence de fonctionnement vu que 

l’impédance des Varicaps dépend de la puissance du signal et de sa fréquence [3] 

 

Figure III-10. (a) Caractéristique d’une diode Varicap[114] (b) Résonateur parallèle en faible puissance 

 

III.3.3 Limiteurs à Diode PIN 

Le phénomène de modulation de la conductivité RF est présenté par les diodes PIN lorsqu'elles 

sont polarisées à une tension nulle et soumises à des signaux de courant RF de grande puissance.  

Lorsqu'une diode PIN est polarisée en direct, la concentration en porteurs libres dans la région 

intrinsèque n'est pas parfaitement uniforme mais, en raison de la durée de vie limitée des 

porteurs, elle a une forme représentée sur la figure III-11[3], [33].  

 

Figure III-11. Concentration des charges électriques dans la zone intrinsèque d'une diode PIN[114] 

Supposons maintenant que la polarisation DC soit supprimée et remplacée par un court-circuit 

(retour DC), comme illustré à la Figure III-12.  
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Figure III-12. Ajout d'un détecteur de signaux dans un limiteur à diode PIN 

Selon le niveau du signal hyperfréquence incident, le comportement de la diode PIN est comme 

suit : 

A l’arrivée d’un signal hyperfréquence faible, la zone intrinsèque de la diode appauvrie des 

porteurs présente une conductivité très faible. Il en résulte que le signal n’est pas atténué et la 

diode PIN introduit une faible perte d’insertion.  

A l’arrivée d’un signal hyperfréquence de forte intensité, le courant électrique hyperfréquence 

provoque une injection partielle de porteurs près des bordures de P+ et N+ pendant les demi-

cycles du signal RF. Toutes ces charges injectées ne sont pas retirées lorsque la tension RF est 

inversée. Le résultat est un emprisonnement d'électrons et de trous dans la région intrinsèque. 

La distribution des charges en régime permanent est obtenue après une période transitoire de 

quelques cycles RF et reste statique pendant le reste de l'impulsion RF, servant à la modulation 

de conductivité de la région intrinsèque. L’augmentation de la conductivité de la région 

intrinsèque de la diode provoque une direction du signal vers la masse et par conséquent réalise 

la limitation de puissance souhaitée. 

Pendant la période transitoire où les porteurs sont accumulés dans la région intrinsèque, le 

limiteur PIN fournit relativement peu de limitation au signal RF haute puissance. Le signal RF 

traverse le limiteur PIN avec une faible atténuation pendant cette période de fuite. Ce temps 

transitoire est appelé temps de fuite des pics, après quoi une atténuation relativement élevée 

(limitation) est obtenue. 

Ce fonctionnement des diodes PIN est obtenu lorsque les charges injectées ne sont pas retirées 

pendant le demi-cycle où la tension RF est inversée. Par conséquent, la périodicité du signal 

incident doit être très inférieure à la durée de transit des porteurs. En d’autres termes, la 

fréquence du signal incident doit être supérieure à une fréquence de coupure caractéristique de 

la diode PIN [26], [31]. 

Une faible fuite de pics, une fuite à plat, une perte d'insertion et une capacité de gestion élevée 

de la puissance sont les exigences clés des limiteurs à diode PIN. Les limiteurs de diodes PIN 

sont également capables de gérer des niveaux de puissance beaucoup plus élevés que ceux des 

autres limiteurs de diodes. 

Les diodes silicium PIN sont encore largement utilisées en tant que composants clés dans les 

limiteurs et autres circuits de contrôle hyperfréquences [21], [58], [109], [143], [144]. 

Toutefois, l’absence de transistors hyperfréquences à base de Silicium de hautes performances 

rend difficile l’intégration monolithique des diodes silicium avec divers circuits micro-ondes. 

Pour cette raison, les diodes GaAs PIN ont été développées dans les années 1980 et 1990[143]. 

Les diodes GaAs PIN présentent généralement des performances moins améliorées par rapport 

aux diodes Silicium. Récemment, les technologies des matériaux SiC et GaN ont suscité un vif 
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intérêt pour une utilisation dans les dispositifs de puissance hyperfréquences [145]–[148] en 

raison des tensions de claquage plus élevées et des bonnes conductivités thermiques. Leur 

application aux circuits de contrôles hyperfréquences est encore prometteuse [143], [149], 

[150]. 

Vu l’importance des diodes dans la fabrication et la conception des limiteurs de puissance, la 

section suivante sera consacrée à une étude des limiteurs de puissance à base des diodes PIN. 

 

III.3.3.a) Etude des limiteurs à diodes PIN 

La diode PIN présente une capacité inférieure pour une surface de section donnée par rapport 

aux autres conceptions de diodes, car les régions P et N (fortement dopées) sont séparées par la 

région I (intrinsèque), alors que dans les autres diodes, seule la région de déplétion sépare les 

deux régions fortement dopées. L'épaisseur de la région intrinsèque d'une diode PIN est 

généralement comprise entre 1 et 200 µm, alors que les régions de déplétion de la diode sont 

généralement inférieures à 2 µm. 

Comme la capacité d'un condensateur à plaques parallèles est inversement proportionnelle à la 

distance de séparation des plaques chargées (représentées par les régions de charge P+ et N+), 

la diode PIN a une capacité par unité de surface à polarisation nulle nettement inférieure à celle 

d'une diode à jonction PN. Cette caractéristique permet à la diode PIN de présenter une 

réactance élevée lorsqu’elle est connectée en dérivation sur une ligne de transmission, et même 

à des fréquences hyperfréquences, la diode PIN produit une perte d’insertion faible. L’existence 

d’une zone intrinsèque fournit également plus de volume en comparaison avec une diode PN 

pour dissiper la chaleur des impulsions intenses. 

La région intrinsèque modifie la relation courant-tension, par rapport aux autres diodes à 

porteuse minoritaire (par exemple, diode PN) ou à porteuse majoritaire (Schottky). Les diodes 

Varicap ont des distributions de porteuses similaires aux diodes minces PIN de la région 

intrinsèque. Pour cette raison, des diodes Varicaps ont été utilisées en tant que diodes de 

limiteur jusqu'à ce que le profil de dopage spécial du PIN ait été développé. Leenov [151] a 

étudié la configuration de la diode PIN et a déterminé que, à des fréquences inférieures au temps 

de transit inverse de la région intrinsèque, la diode se comporte comme un redresseur de courant 

avec  une résistance en série faible. Aux très hautes fréquences, les distributions de charge sur 

les bords de la région intrinsèque oscillent avec la tension aux bornes appliquée; toutefois, les 

charges n'ayant pas le temps de transiter dans la région intrinsèque, le courant est 

principalement un courant de déplacement et l'impédance de la diode reste élevée. Bahl a 

rapporté dans [3] que Leenov a découvert que, lorsque la diode PIN est excitée par une onde 

sinusoïdale, la résistance de la zone intrinsèque de la diode est : 

𝑅𝑖 =
kT

q√ D
2πf

(
w

IRF
) 

(III-1) 

Avec : 

 K : constante de Boltzmann (1.38 x 10-23 W. s/K) 
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 T : température en Kelvin 

 q : charge élémentaire d’un électron (1,6 x 10-19 C) 

 D : coefficient de diffusion (15,6 cm²/s pour le silicium) 

 IRF : moyenne quadratique du courant RF traversant la diode en Ampère 

 w : largeur de la zone intrinsèque en cm 

 f : fréquence en GHz 

Cette relation peut être simplifiée pour une diode silicium PIN dans une température normale 

de 25° comme suit : 

𝑅𝑖 =
w √f

20 IRF
 

(III-2) 

La fréquence f est exprimée en GHz, w est exprimé en µm, IRF est la moyenne quadratique du 

courant alternatif exprimée en Ampère. 

L’impact de la présence d’un courant DC est exprimé par la formule suivante : 

𝑅𝐷𝐶 =
𝑊²

2𝜇𝜏𝐼𝑜
 

(III-3) 

Avec W exprimé en cm, μ est la mobilité moyenne des électrons et des trous positifs (610 

cm2/V-s pour le silicium), τ est la durée de vie des charges exprimée en s (τ vaut 1 ns pour une 

diode PIN GaAs très mince à 10 μs pour une diode Si PIN large) et Io est le courant DC en A. 

Pour une diode silicium, la formule ci-dessus se simplifie comme suit (w en µm et Io en 

Ampère):  

𝑅𝐷𝐶 =
0.82 ∗ 𝑤²

𝐼𝑜
 

(III-4) 

Les équations (III-2) et (III-4) montrent que l’impact du courant micro-onde sur la résistance 

de la zone intrinsèque est beaucoup plus faible par rapport à l’impact de la présence d’un 

courant DC. Pour cette raison, la sensibilité d’un limiteur de puissance à base de diode PIN est 

améliorée par l’ajout d’une diode redresseur de signal RF qui permettra de générer à partir du 

signal RF un courant DC. 

III.3.3.b) Etude d’un limiteur diode PIN planaire 

Parmi les divers limiteurs, un limiteur planaire avec diodes PIN est une option attrayante car ils 

permettent une intégration facile avec un récepteur et fournissent également une réponse en 

fréquence large bande.  

La topologie typique d'un limiteur planaire est constituée d’une diode PIN et d’une inductance 

RF Choke, les deux étant en dérivation avec le chemin du signal principal. Dans la plupart des 

circuits limiteurs, des condensateurs de blocage du courant continu sont inclus à l'entrée et à la 

sortie du circuit. Le choix du design de la diode PIN est un compromis entre le niveau de 

puissance supporté et la vitesse de réponse de limiteur à des pulses puissants [100]. Pour 

s’affranchir de ce compromis et améliorer ce circuit, il est possible de considérer un limiteur à  
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deux étages de diodes PIN  séparées par une ligne de transmission d'un quart de longueur d'onde 

[103]. La première diode PIN sert à la limitation première niveau et supporte des hauts signaux, 

tandis que la seconde diode sert à la limitation fine ou de raffinement et présente une réponse 

rapide aux impulsions [33]. En conséquence, la première diode est choisie avec une zone 

intrinsèque plus large tandis que la deuxième diode PIN est choisie avec une région intrinsèque 

plus mince. 

La figure III-13 ci-dessous décrit un limiteur PIN à un étage. Le condensateur est un bloc du 

courant continu et l'inductance est une inductance RF Choke qui fournit un chemin de courant 

continu pour la diode PIN. Les résistances à la source et à la charge sont à 50. 

 

Figure III-13. Limiteur diode PIN à deux étages 

Dans la suite de cette section, nous étudions la réponse d’un limiteur de puissance à un étage 

diode PIN. 

En supposant un état stable et wRC≫1, le circuit de la figure III-14(a) peut être simplifié à celui 

illustré à la Figure III-14(b). 

 

 

(a) (b) 

Figure III-14. (a)Circuit équivalent d’un limiteur à un étage, (b) circuit équivalent simplifié avec une source 

de courant 

En plus, la diode peut être modélisée en haut signal comme suit : 
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Figure III-15. Modèle d'une diode PIN en grand signal [152] 

Dans un circuit constitué uniquement d’une source générant une tension sinusoïdale 

d‘amplitude Ep (Es(t)=Ep*sin(wt)) et d’une charge de résistance RL. La puissance maximale 

délivrée (Pd) par la source est obtenue lorsque la source et la charge ont la même résistance (i.e.: 

Rs=RL=Zo). Par conséquent, la puissance Pd est exprimée en fonction de Ep et Ip (amplitude du 

courant traversant la source) par l’équation suivante: 

𝑃𝑑 =
(𝐸𝑝 − 𝑍𝑜𝐼𝑝)𝐼𝑝

2
 

(III-5) 

Or 𝐼𝑝 =
𝐸𝑝

2𝑍𝑜
 , par conséquant Ep est exprimée en fonction de la puissance maximale disponible 

(Pd) comme suit : 

Ep=√8𝑍𝑜 ∗ 𝑃𝑑 (III-6) 

Lorsque, sur la figure III-14(b), la diode PIN est remplacée par RF, la tension alternative Va(t) 

appliquée aux bornes de la résistance RF de la diode et la tension de sortie Vo sont données par : 

Va(t)=𝐼𝑠(𝑡)
𝑍𝑜∗𝑅𝐹

𝑍𝑜+𝑅𝐹
 (III-7) 

Vo(t) = VD+ Va(t) (III-8) 

Pendant le demi-cycle positif du signal RF appliqué sur la diode PIN, il y a une chute de tension 

continue VD=0,6 à 0,7 V sur la diode. Dans ce cas, la diode PIN est à l’état passant et des 

charges commencent à se stocker dans la capacité de jonction de la diode. La charge maximale 

stockée, Qmax, survient pendant le demi-cycle positif.  

Pendant un temps très court dt du demi-cycle positif, la charge stockée sur la diode est exprimée 

par dq= Is(t)dt. 

Par conséquent pendant une demi-période T/2 la somme des charges stockées sur la diode est 

donnée par l’équation ci-dessous : 

Qmax = ∫ Ip ∗ sin(wt)dt =
2 ∗ Ip

w

T/2

0

 
(III-9) 

Le courant DC équivalent à ces charges stockées est égal à leurs charges divisées par leur durée 

de vie soit: 
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𝐼𝐹 =
𝑞(𝑡)

𝜏
 

(III-10) 

La résistance série totale RF de la diode PIN est exprimée sous la forme suivante:  

𝑅𝐹(t) = R𝑖(t) + Rs (III-11) 

Où Ri(t) est la résistance de la diode PIN qui dépendent du courant RF donnée par l’équation 

(III-2) et Rs est la résistance de contact totale. 

Pendant le demi-cycle négatif, La charge stockée sur la zone intrinsèque commence à se 

décharger; cependant, la tension suit toujours l’équation (III-8) jusqu'à ce que la charge stockée 

soit complètement déchargée. La décharge complète a lieu vers la fin de la période. Le circuit 

devient alors un simple circuit résonnant parallèle à faible facteur Q après décharge complète. 

 

III.3.3.c) Atténuation provoquée par une diode PIN 

Garver [8] utilise l’expression de RF dans l’équation (III-11) pour montrer que l’atténuation 

fournie par une seule diode sur une ligne de transmission est : 

𝐴 = 10 x log(
(e/kT)2D Zo

8 x 10−8π
(

Pi

f x W²
)) 

(III-12) 

Cette équation montre que l'atténuation est proportionnelle au log(1/fw²). Aux fréquences plus 

élevées, la largeur w doit être réduite, ce qui entraîne une capacité shunt par unité de surface 

plus élevée pour la diode et une atténuation plus faible du niveau de puissance ou de la largeur 

de bande. La réduction de la section diode peut compenser cet effet. Brown [4] a montré que 

l’épaisseur du dispositif devait être inférieure à environ 25 mm à 0,1GHz et 2,5 mm à 10 GHz 

afin d’éviter les fuites de pointes élevées et l’absorption de puissance élevée pendant le passage 

de l’état haute impédance à l’état basse impédance et faible perte d’insertion à faible niveau de 

signal.  

III.3.3.d) Puissance de fuite de PIC et puissance plate 

La fuite de PIC est la puissance momentanée qui passe à travers le limiteur avant la chute de 

l’impédance de la diode, transmettant ainsi la puissance incidente vers la source. Après cette 

période transitoire, la puissance restant est une puissance plate. Cette puissance de fuite de PIC 

sera présentée selon les expressions rapprochées rapportée par les études de Yang et al. [143].  

III.3.3.e) Puissance de pic de fuite  

La puissance de pic de fuite PSL est donnée par l’équation (III-13) suivante [143] 

𝑃𝑆𝐿 = 𝑃𝐹𝐿 +
√𝜋𝑉𝑝 𝑉𝑑

𝑍𝑜
𝑉𝑑 

(III-13) 

Où :  

- PFL est la puissance plate (formule sera donnée dans l’équation (III-14)) 

- Vd est la tension sur les bornes de la diode. Vp est la tension maximale du signal 

CW. 
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III.3.3.f) Puissance plate 

La puissance plate est donnée pour les deux types de signaux : signaux CW et signal de 

pulsation. 

Pour un signal CW, l’équation ci-dessous donne la puissance plate PFL en fonction de 

l’amplitude du courant Ip et l’impédance caractéristique de la ligne. 

 

𝑃𝐹𝐿 =
(Re Ip)²

2𝑍𝑜
 

(III-14) 

Avec Re est une résistance fictive équivalente à la moyenne de la résistance de la zone 

intrinsèque + les résistances séries de la diode. 

𝑅𝑒 = 𝜋√2/3[𝑅𝑖 + 𝑅𝑠] (III-15) 

Ici Ri correspond à la résistance lorsque la zone intrinsèque atteint la charge Qmax à partir de 

l’équation (III-1). 

Pour un signal de pulse, la puissance plate est donnée par la formule suivante : 

𝑃𝐹𝐿 =
(𝑉𝑑)²

𝑍𝑜
+

√𝜋𝑉𝑝 𝑉𝑑

𝑍𝑜
𝑉𝑑 

(III-16) 

 

 

III.3.3.g) Mise en étage des limiteurs à diodes PIN 

 

Un circuit limiteur à deux étages est illustré à la figure III-16. La diode PIN limiteur à la sortie, 

est la diode avec une couche I plus mince, sélectionnée de sorte que le niveau de seuil du circuit 

soit suffisamment bas pour protéger le reste des composants du récepteur. 

 

Figure III-16. Limiteur à deux étages séparés par un quart d’onde 

 

La diode limiteur à l'entrée a une couche I plus épaisse pour plusieurs raisons. Le diamètre de 

la couche P peut être plus grand pour une diode avec une couche I plus épaisse tout en 

maintenant une valeur de capacité qui produit une faible perte d'insertion dans des conditions 
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de faible signal d'entrée. Cela produit une résistance en série de diodes qui est souvent plus 

petite que celle de la diode de nettoyage, de sorte que l'isolation du limiteur à l’entrée peut être 

plus grande que celle du limiteur à la sortie.  

Le placement de ces étages les unes par rapport aux autres est important. Le limiteur à l’entrée 

du circuit est normalement placé à un quart d'onde ( / 4) de longueur, ou un multiple impair 

d'un quart de longueur d'onde, du limiteur à la sortie vers la source de signal. 

Dans des conditions de faible signal, les deux diodes sont dans leur état d'impédance élevée, de 

sorte que la perte d'insertion totale produite est le résultat de la capacité de chaque diode et de 

la faible perte de désadaptation qu'elles créent. 

A l’arrivée d’un signal RF de haute puissance, les deux diodes sont initialement dans leur état 

de haute impédance. Par conséquent, pendant une période très brève, toute l'amplitude du signal 

d'entrée, moins la petite perte d'insertion, se propage au-delà du limiteur. L'impédance du 

limiteur à la sortie change en premier, puisque le temps de transit du porteur à travers sa couche 

I plus mince est inférieur à celui de la diode d’entrée. Ceci établit une onde stationnaire sur la 

ligne de transmission, avec un minimum de tension à l'étage de nettoyage à basse impédance. 

Etant donné que l'étage limiteur à l’entrée est espacé de / 4, un maximum de tension se produit 

à travers cet étage. Cette tension élevée force l’impédance de la diode d’entrée à diminuer. Par 

conséquent, l'impédance inférieure de la diode produit finalement la majorité de la limitation 

globale qui a lieu, tandis que le limiteur à la sortie détermine le niveau du seuil et le temps de 

réponse du circuit limiteur 

 

III.3.4 Limiteurs des commutateurs FET 

Les dispositifs disponibles dans les technologies MMIC peuvent facilement être intégrés pour 

réaliser des limiteurs de niveau de puissance modéré. Les dispositifs de commutation 

constituent une autre classe de limiteurs [26, 37, 38, 45]. La figure III-17 montre une 

configuration de base d'un limiteur de commutateur FET shunté avec un circuit de polarisation.  

 

Figure III-17. Structure de base d'un limiteur à base de FET 

Le transistor est polarisé pour qu'il soit en état OFF. Aux faibles niveaux de puissance, la voie 

de transmission présente une atténuation minimale. Lorsque le niveau de puissance augmente 

et dépasse le niveau de seuil, le FET est à l'état ON et la puissance incidente est réfléchie en 

raison de la faible impédance du périphérique.  

Le réseau de résistances à diviseur de tension contrôle la tension dynamique de la grille et 

permet à la tension RF de la grille d’être symétrique entre les bornes de la source et du drain. 

En fonction de la tension de pincement du transistor FET, le niveau de seuil est compris entre 
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10 et 15 dBm pour les transistors à faible pincement (1,5–2 V) et 20–25 dBm pour les transistors 

à fort pincement (4–5 V) [3]. 

Une version améliorée du limiteur de commutateur FET est illustrée à la figure III-18. Il utilise 

des composants supplémentaires tels que des diodes de détection et des diodes Schottky 

montées en position tête-bêche à la sortie.  

 

Figure III-18. Structure améliorée d'un limiteur FET avec diode détecteur [106] 

Lorsque le transistor est à l’état OFF, l'inducteur série forme un réseau π avec des condensateurs 

de périphérique et adapte la ligne à l’impédance de 50 Ω. Dans ce cas, au-dessus du niveau de 

seuil, les diodes du détecteur mettent le commutateur en conduction pendant les cycles positifs 

et négatifs du signal RF, ce qui entraîne un écrêtage du signal. Les diodes Schottky fournissent 

en outre un écrêtage du signal et un niveau de fuite de 10 à 15 dBm. De tels limiteurs ont été 

prouvés jusqu'à plusieurs centaines de watts de signaux pulsés. En raison de l'amélioration des 

limiteurs de diodes Schottky, les limiteurs de commutation FET ne sont pas couramment utilisés 

[3]. 

III.3.5 Limiteurs à base d’amplificateurs FET 

Dans les systèmes électroniques militaires EW (Electronic Warfare), le niveau du signal reçu 

par un émetteur ennemi peut être aussi bas que -80 dBm et les niveaux de rayonnement des 

émetteurs amis peuvent être aussi élevés que 30 dBm. La conception des composants de 

traitement du signal pour les systèmes de support militaire (téléguidage par exemple) et de 

contre-mesures électroniques pose un grand défi à une telle gamme dynamique de niveaux de 

signal. Dans de tels systèmes, une fonction de compression du signal sophistiquée est nécessaire 

pour réduire l’amplitude du signal à une plage dynamique stable. Cette caractéristique est 

réalisée en utilisant un amplificateur à sortie limitée [3].  

Les amplificateurs de limitation sont largement utilisés dans les systèmes EW pour convertir 

un signal d'entrée d'amplitude variable en un signal de sortie de niveau presque constant. Etant 

donné que le niveau d'entrée peut varier sur une large plage (par exemple 50 à 70 dB), le gain 

d'amplification pour les petits signaux doit être important pour fournir la puissance de sortie 

souhaitée. Les applications des amplificateurs de limitation comprennent les récepteurs IFM 

(Mesure instantanée des fréquences), les mémoires RF analogiques et les mémoires RF 

numériques.  

Cette classe de circuits limiteurs est basée sur la saturation en puissance de sortie d'un 

amplificateur à transistor de classe A [5]. Un amplificateur de classe A reproduit un duplicata 
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du signal à l’entrée tant que le niveau de signal d’entrée est inférieur au niveau de saturation de 

l’amplificateur. Lorsque la puissance d'entrée augmente au-dessus du niveau de puissance 

supporté par l'amplificateur, la puissance de sortie commence à se compresser fortement et une 

saturation se produit. Aucune puissance de sortie n'augmente avec l'augmentation de la 

puissance d'entrée.  

 

Plusieurs amplificateurs limiteurs utilisant des diodes Schottky GaAs et MESFET pour des 

applications IFM (Mesure instantanée des fréquences : Instantaneous Frequency Measurement) 

ont été rapportés dans la littérature [153]–[156]. Ils comprenaient des limiteurs à l'entrée suivi 

d'amplificateurs à plusieurs étages. Dans les limiteurs, les diodes Schottky étaient polarisées 

pour ajuster la puissance de seuil d'entrée. Dans les amplificateurs, les transistors étaient 

polarisés pour fonctionner en mode linéaire. 

Les FET simple grille et double grille ont été utilisés pour la réalisation de limiteurs 

d'amplificateur FET. La plupart des limiteurs d'amplificateurs FET ont été développés pour les 

récepteurs de mesure de fréquence instantanée [153], [157].  

III.4 Structures récentes 

L’objectif de cette section est de donner une vision sur les tendances des recherches et 

publications scientifiques menés au sujet des limiteurs des puissances durant la dernière 

décennie.  

L’analyse des publications et sujets de recherche depuis 2010 permet de distinguer deux 

tendances principales : 

 Modélisation des composants utilisés dans les limiteurs de puissance pour faciliter 

la conception et l’optimisation des performances de limiteurs de puissance 

classiques comme la largeur de bande et le niveau de puissance supporté, les pertes 

de fuite et capacités thermiques. 

 Utilisation des circuits intégrés monolithiques MMIC pour réalisation de plus 

d’intégration des limiteurs dans les circuits à protéger. 

 Tests de nouvelles solutions de limiteur de puissances à base de métamatériaux et 

circuit MEMS. 

III.4.1 Modélisation et optimisation des composants de limiteurs de 

puissance 

Les articles publiés entre 2008 et 2018 ont étudié les performances des limiteurs de puissance 

en fonction des caractéristiques des diodes PIN et des optimisations possibles pour les réaliser. 

Des études se sont penchées sur la modélisation des diodes PIN pour la conception et la 

fabrication des diodes PIN adaptées aux besoins des fabricants des composants sensibles 

(LNA…). d’autres articles se sont intéressés à la réalisation des limiteurs de puissance à base 

des diodes PIN SiC et GaN [143]. 



Chapitre III. Etat de l’art sur les limiteurs de puissance 

 

106 

 

Yuchenko a étudié la possibilité de diminuer le niveau de puissance plate d’un limiteur à base 

de diodes PIN en variant une tension de polarisation. Les circuits intégrés des limiteurs de 

puissance basés sur des diodes PIN sont utilisés pour la protection des amplificateurs faible 

bruit acceptant des puissances maximales de 20 dBm. En effet, le niveau de puissance d’entrée 

des amplificateurs TriQuint est entre 20 et 23 dBmn mais le niveau de puissance maximale 

permis par d’autres fabricants (Mimix Broadband et RFMD) ne dépasse pas 10 à 12 dBm [158]. 

L’usage d’une tension de polarisation permet de modifier la puissance seuil d’activation de la 

limitation afin de s’adapter aux amplificateurs du marché. 

Z. Y. Xin, S. X. Han, Y. L. Luo, L. Xu, J. He ont publié en 2013 [159] les résultats de la 

réalisation d’un limiteur de puissance à base de diode PIN en utilisant un circuit LC à la place 

d’une ligne quart d’ondes afin d’optimiser la taille du circuit. Le circuit réalisé est présenté sur 

la figure III-19. Ce circuit fonctionne sur les fréquences de 200 à 800 MHz et permet une 

isolation en haute puissance de 29 dB. 

 

Figure III-19. (a) Schéma d'un limiteur compact avec un réseau LC (b) limiteur réalisé comparé avec une 

ligne quart d'onde [159] 

 

III.4.2 Utilisation des circuits intégrés monolithiques : 

Depuis plusieurs années, nous assistons à un développement très rapide des systèmes 

électroniques grand public (téléphonie cellulaire, wifi, télévision par satellite, télévision 

numérique terrestre, sensor, internet des objets…). La concurrence pousse les fabricants à 

trouver sans cesse de nouvelles solutions permettant d’augmenter les performances des 

appareils tout en diminuant leurs coûts et leurs tailles. Dans ce contexte, les circuits intégrés 

monolithiques micro-ondes sont devenus incontournables (réduction de la taille, du poids, 

augmentation de la fiabilité et réduction de la consommation des composants). 

Un circuit intégré hyperfréquence monolithique, ou MMIC, est un type de dispositif à circuit 

intégré (CI) fonctionnant dans la bande des hyperfréquences (300 MHz à 300 GHz). Ces 

dispositifs remplissent généralement des fonctions telles que le mixage hyperfréquence, 

l’amplification de puissance, l’amplification à faible bruit et la commutation haute fréquence 

[160]. Les entrées et les sorties des périphériques MMIC sont généralement adaptées à une 

impédance caractéristique de 50 Ohms. Cela les rend plus faciles à utiliser, car la mise en 

cascade de MMIC ne nécessite pas un réseau d’adaptation externe.  
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Les circuits MMIC présentent des petites dimensions (environ 1 mm² à 10 mm²) et peuvent être 

produits en série, ce qui a permis la prolifération de dispositifs haute fréquence [161]. Les 

MMIC ont été fabriqués à l’origine en utilisant de l’Arséniure de Gallium (GaAs) [5], [160]. Il 

présente deux avantages fondamentaux par rapport au silicium (Si), composant traditionnel 

pour la réalisation de circuits intégrés:  

 La mobilité des électrons dans le GaAs est environ 6 fois plus rapide en comparaison 

avec la vitesse dans le Silicium. Cette caractéristique permet de fabriquer des 

transistors plus rapides en GaAs. 

 La résistivité et l’isolation permises par le GaAs est plus importantes de celles d’un 

substrat Silicium.  

Ces deux facteurs favorisent l’utilisation des circuits à base de GaAs en haute fréquence. 

Structures récentes de limiteurs monolithiques 

Plusieurs publications enregistrées entre 2008 et 2018 proposent des structures de limiteurs de 

puissance en se basant sur la technologie MMIC. Ci-après des exemples de structures 

proposées : 

Ali Medi et Parisa Mahmoudi Daryan ont présenté dans [144] une procédure de conception d'un 

limiteur à base de diodes Schottky antiparallèles intégrées avec un amplificateur à faible bruit 

(LNA). Le nombre optimal d’étages limiteur, la taille et le nombre de diodes dans chaque étage, 

la largeur de la ligne de transmission et les considérations de conception pour le transistor 

d'entrée du LNA sont discutés en détail. La solution présentée sur la figure III-20(a) et III-21(a) 

est une structure de limiteur à diodes Schottky monolithique intégrée. 

Pour améliorer la gestion de la puissance du limiteur avec un impact minimal sur le facteur de 

bruit global (NF), une nouvelle structure de limiteur est proposée comme présentée sur les 

figures III-20(b) et III-21(b) dans laquelle les transistors sont utilisés. 

 

Figure III-20. (a) Schéma d'un limiteur à diode Schottky (b) Schéma d'un limiteur à base des transistors 

[144] 
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Figure III-21.(a) limiteur à base des diodes Schottky (b) limiteur à base des transistors [144] 

 

Les méthodologies développées sont utilisées pour concevoir et fabriquer un LNA limiteur à 

base de diodes et de transistors dans un processus pHEMT AlGaAs/InGaAs de 0,1µm. Les 

résultats de mesure montrent que le limiteur à base de diode tolère une puissance d'entrée d'onde 

continue (CW) jusqu'à 2 W sans défaillance, tandis que le limiteur LNA à transistor est capable 

de gérer une puissance d'entrée CW à 5 W. 

III.4.3 Tests de nouvelles solutions de limiteurs de puissance 

III.4.3 1 Limiteurs de puissance à base de transistors MESFET 

L’article [162] présente un limiteur basé sur des transistors MESFET fonctionnant à des 

niveaux de puissance allant jusqu'à 40 dBm (10 watts), avec une largeur d'impulsion de 100 

microsecondes et un cycle de fonctionnement de 25% tout en fournissant un niveau de fuite de 

moins de 250 milliwatts. La perte d'insertion et de bruit sont inférieures à 0,8 dB sur une bande 

passante de 4 à 10 GHz. 

La structure de base utilise deux transistors séries shuntés sur une ligne de transmission et 

activés sur leurs grilles par un réseau de diode détecteur. La figure III-22 illustre le circuit 

proposé. 

 

Figure III-22. Structure d'un limiteur MESFET à deux stages[162] 

 

III.4.3 2 Limiteurs de puissance à base de MEMS 
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Les composants à base de RF MEMS a fait l’objet d’intérêt croissant pour la réalisation des 

circuits de contrôle hyperfréquences comme les commutateurs, les déphaseurs et les limiteurs 

de puissances. Il est possible de modifier l’impédance de composant MEMS en lui appliquant 

une tension à ces bornes. Cette propriété est exploitée pour concevoir les limiteurs de puissance. 

Dans l’article « Tunable RF MEMS-Based Frequency-Dependent Power Limiter » [131], 

l’auteur propose une nouvelle approche des limiteurs de puissance dépendants de la fréquence 

(FDPL). Les commutateurs de systèmes micro électromécaniques RF (MEMS) sont intégrés à 

des filtres passe-bande pour former un limiteur de puissance, dans lequel la puissance de sortie 

RF est limitée à des niveaux spécifiques, en fonction des bandes de fréquence.  

Le limiteur atténue le signal haute puissance uniquement dans la bande passante du filtre 

intégré. La conception du limiteur de puissance proposé est étendue pour permettre une 

limitation de la puissance pour différentes bandes de fréquence.  

Les résultats mesurés pour un circuit FDPL démontrent que le niveau de puissance limite peut 

être contrôlé en ajustant la polarisation en courant continu des commutateurs MEMS. Les 

interrupteurs à commande électrostatique disponibles dans le commerce, OMRON et Radant, 

sont utilisés pour la réalisation du FDPL. De plus, un filtre accordable à base de Varicap est 

conçu et implémenté dans des circuits FDPL. La figure III-23 présente la structure proposée. 

 

Figure III-23. Limiteur  fabriqué à base de RF MEMS[131] 

 

III.5 Limiteurs volumiques 

Comme mentionné dans le chapitre I traitant les atténuateurs, la réalisation de l’atténuation sur 

un guide volumique consiste à introduire une perturbation dans le guide. Cette perturbation peut 

être une résistance absorbante ou un changement de la section transverse. Identiquement, La 

réalisation des limiteurs de puissance dans les guides d’ondes volumiques consiste à créer une 

perturbation de l’onde électromagnétique en insérant des iris ou des tiges métalliques qui 

peuvent obstruer la transmission de l’onde électromagnétique et perturber la fréquence de 

résonance du guide d’onde ou absorber une partie de l’énergie transmise sur le guide. Plusieurs 

articles scientifiques utilisent les iris combinés avec des diodes PIN ou des diodes Schottky  

pour proposer des limiteurs de puissance [163]–[166]. 
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Ci-dessous une description de ces deux méthodes ainsi que des exemples de réalisations 

pratiques. 

III.5.1 Limiteur réalisé par IRIS de guide d'ondes : 

L'iris du guide d'ondes est une obstruction métallique à l'intérieur du guide d'ondes qui fournit 

un élément capacitif ou inductif. Un iris de guide d'onde remplace une capacité ou une 

inductance de shunt à travers le guide d'onde et elle est directement proportionnelle à la taille 

de l'iris de guide d'onde. 

 

Figure III-24.Iris dans un guide d'onde 

Un iris de guide d'onde inductif est placé dans le champ magnétique, et un iris de guide d'onde 

capacitif est placé dans le champ électrique. Une combinaison des iris du guide d'onde dans les 

plans E et H peut être utilisée pour fournir à la fois une réactance inductive et capacitive. Ainsi, 

cet élément est en mesure de fournir la contrepartie nécessaire de l'impédance caractéristique 

du guide d'ondes. À la résonance, l'iris est équivalent à un shunt à haute impédance.  

III.5.2 Exemple 1 de limiteur à base d’IRIS dans les guides d’ondes 

Sur la figure III-25, les iris insérés prennent des formes déjà exploitées pour réaliser des filtres 

comme les formes H et C.  

 

Figure III-25.des iris de forme H et C [167] 

 

Selon la théorie de Bethe [168] de la diffraction par petits trous, quand une onde transversale 

électromagnétique est incidente sur une ouverture circulaire dont le diamètre est beaucoup plus 

petit que la longueur d'onde, la puissance transmise à travers la petite ouverture est 

proportionnelle à la surface du trou. Une étude plus récente [167] confirme cette théorie et 

calcule le rapport entre la puissance incidente et la puissance transmise sur une ouverture de 

forme H, C comme suit : 

𝑃𝑡(𝑤.𝑚−2) = 𝑃𝑖(𝑤.𝑚−2).
2𝐺

4𝜋
𝛌² 

(III-17) 
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Avec G est le gain de l’ouverture (approximativement 1,5, 2 ou 3 pour les deux formes 

d’ouverture H, C). 

 

Jun-Seo Park et al. ont proposé dans [165] un limiteur de puissance volumique basé sur 

l’utilisation des iris de forme H comme représenté sur la figure III-26. 

 

Figure III-26. Géométrie d'un guide d'ondes avec des iris H implémentés à l'intérieur du guide 

rectangulaire [165] 

Pour obtenir le circuit limiteur souhaité, les patchs E et F sont reliés par une diode PIN de type 

Skyworks CLA4006 (Figure III-27(a)). Les patchs métalliques C et E et les patchs métalliques 

F et D sont reliés par une inductance RF Choke (figure III-27(b) et figure III-27(c)).  

 

 

Figure III-27.Iris limiteur de puissance avec diode PIN (a) vue de face (b) vue d'arrière (c) Inductance RF 

choke [165] 

En présence de haute puissance, la diode PIN passera à l’état ON et permet de court-circuiter 

les zones E et F et par conséquent l’iris ressemblera à une ouverture de forme H telle que décrit 

sur la figure III-28 (C et D sont isolés en haute fréquence grâce à la présence de l’inductance 

RF Choke. 

Pour augmenter le niveau d’isolation fourni par ce limiteur, il est possible de considérer un 

limiteur à deux étages comme représenté sur la figure 106. 
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Figure III-28. Limiteur à deux étages proposé par [165] 

La figure III-29 représente la réponse du système en petits signaux (simulation et résultats de 

mesure des paramètres S11 et S21). Le taux d’isolation en grand signal atteint 25.5 dB. 

 

Figure III-29.Résultats des simulation et des mesures des paramètres S11 et S21 [165] 

Young-Ki Cho et al. proposent dans [163] une réduction de la longueur de ce limiteur en 

insérant un iris de forme L pour réduire la longueur  λg/4 à λg/12 (Figure III-30). Cet iris est un 

inverseur qui permettra de réduire la longueur du limiteur de 67%[163]. 

 

Figure III-30.Limiteur de puissance avec un inverseur de forme L pour remplacer le tronçon λg/4 [163] 

III.5.3 Exemple 2 de limiteur à base de décharge électrique sur un IRIS. 

 

L'idée de base de la méthode proposée dans [169] est basée sur le rejet des signaux incidents de 

forte puissance avec décharge du champ électrique entre deux plaques métalliques d’un iris de 

guides d'ondes. La figure III-31(a) présente l’iris en fonctionnement normale et son équivalent 

(figure III-31(b)) lorsque la décharge électrique survient. 
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Figure III-31. Structure de guide d'onde par décharge électrique (a) deux iris séparés (b) les deux iris 

shuntés lors de décharge[169] 

En mode haute puissance, lorsque le filtre fait face à un signal incident haute puissance, il peut 

être raccourci par une décharge électrique comme indiqué à la figure III-31(b). Dans ce cas, la 

fréquence de coupure du guide d’ondes augmenterait. Par conséquent, le signal d'entrée ne peut 

pas traverser le protecteur du récepteur. Le seuil de tension de décharge dans le vide est de 3 

kV/mm. Afin de diminuer cette tension, l'intérieur du guide d’ondes peut être rempli par un gaz 

Argon ou Néon. La fréquence de coupure d'un guide d'ondes WR-90 est 6,5 GHz [4]. avec la 

présence d’iris court-circuité, la fréquence de coupure devient 14,3GHz [169]. Par conséquent, 

Ce limiteur de puissance peut être utilisé pour fonctionner sur la bande [6.5, 14.3] GHz. Le 

limiteur fabriqué est illustré sur la figure III-32. 

 
Figure III-32. Limiteur volumique à base de décharge électrique[169] 

 

III.5.4 Limiteur réalisé par une tige de guide d'ondes 

Une tige métallique ou une vis peut également être utilisée pour donner un effet similaire à un 

iris. 

Pour rendre la tige inductive, elle doit s'étendre à travers le guide d'ondes en faisant 

complètement contact avec les côtés supérieurs et inférieurs. Pour une réactance capacitive, la 

tige ne doit s'étendre qu'en partie. Lorsqu'une vis est utilisée, le niveau peut être modifié pour 

ajuster le guide d'ondes aux bonnes conditions. 

Les tiges métalliques dans les guides d’ondes sont utilisées principalement pour réaliser des 

filtres [170]. Pour les utiliser dans les limiteurs de puissance, les filtres réalisés par les tiges 

métalliques doivent être ajustables. Cet ajustement est possible par : 
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 L’utilisation des diodes PIN ou Schottky pour relier la tige à la paroi du guide 

d’ondes. Dans le cas d’utilisation de deux tiges, les diodes permettent de relier les 

deux tiges. Lorsqu'un signal ayant un niveau de puissance prédéterminé est émis 

vers le récepteur, le dispositif à semi-conducteur passe à l’état ON en provoquant 

ainsi un court-circuit électrique à travers le guide d'onde. La conduction des diodes 

PIN désaccorde le filtre pour atténuer sensiblement les signaux qui le traversent en 

direction du récepteur.  

 L’utilisation de deux tiges contraposées et rapprochées entre elles est pour permettre 

une décharge électrique en cas d’incidence d’une onde très puissante. La décharge 

électrique crée un court-circuit à travers le guide d’onde.  

La figure III-33 illustre une structure de tige limiteur insérée dans un guide d'onde [171]. La 

diode PIN est montée avec une inductance RF Choke, fixée entre deux structures de bossage 

(vis de guidage) à l'intérieur de la paroi du guide d'onde. 

 

 

Figure III-33. Construction d'un limiteur de guide d'ondes à une tige [171] 

 

Dans l’article [166], le limiteur de puissance proposé est composé de trois étages de limiteur 

de puissance. Chaque étage est formé d’une tige métallique shuntée avec une diode PIN 

comme illustré sur la figure III-34.   

Des iris sont introduits à l’entrée et à la sortie du limiteur afin de réaliser l’adaptation 

d’impédance et éviter les réflexions d’ondes électromagnétiques vers la source ou la charge.  

Ce limiteur fonctionne dans la bande 2.7-2.86 GHz. 
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Figure III-34. Limiteur de puissance proposé par [76] 

Conclusion du chapitre 

Dans ce chapitre nous avons présenté l’état de l’art des limiteurs de puissance. Tout d’abord la 

théorie des limiteurs de puissance a été dressée en précisant le mode de fonctionnement de ces 

circuits et leurs caractéristiques principales. Ensuite nous avons présenté les solutions 

technologiques permettant de réaliser les limiteurs de puissance. Vu l’importance des solutions 

à base des semi-conducteurs, nous avons présenté les différentes solutions existantes sur le 

marché et nous avons également donné des exemples récents des structures proposées dans des 

publications récentes. Nous avons conclu ce chapitre par une présentation des limiteurs de 

puissance dans les guides d’ondes volumiques. Cette étude nous permettra de proposer de 

nouvelles structures de limiteurs de puissance en technologie planaire qui seront présentées 

dans le dernier chapitre de ce manuscrit. 
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IV.1 Introduction 

Dans ce chapitre, nous avons tous d’abord modélisé l’impact des caractéristiques d’une diode 

PIN insérée dans un circuit limiteur en termes de perte d’insertion et de taux de limitation.  Une 

étude similaire est réalisée pour un limiteur à base de diodes Schottky.  

En fin de ce chapitre, les contributions à la simulation et à la réalisation des limiteurs de 

puissance hyperfréquences planaires seront présentées et commentées. 

IV.2 Modélisation des limiteurs à base de diodes PIN 

IV.2.1 Perte d’insertion d’une diode PIN 

La perte d'insertion est l'un des paramètres clés pour la sélection d'une diode PIN pour un 

limiteur. Elle représente les pertes des signaux causées par l’insertion du limiteur entre la source 

et la charge. Pour un circuit adapté, la perte d’insertion est définie par :  

IL = − 20 log10|S21| dB (IV.1) 

Le calcul de ce paramètre pour le circuit limiteur d’une diode PIN consiste à calculer la matrice 

des paramètres [S] pour un circuit où la diode PIN est insérée en forme de shunt. On remplace 

la diode par son schéma équivalent comme précisé sur la figure IV-1(a). 

Pour les petits signaux, l'impédance de la diode PIN peut être approximée par une résistance en 

série avec une capacité [172], comme dans la Figure IV-1.  

Le schéma équivalent de la diode est constitué des inductances et capacités parasites de 

packaging (Lp et Cp), de la résistance série Rs, de la capacité de la zone déplétée (CI) et de la 

résistance variable RI). Ce schéma peut être simplifié par une résistance en série Rs et une 

capacité CR en fonction de la fréquence de fonctionnement. Cette fréquence est choisie assez 

grande par rapport à la fréquence de coupure de la diode. La figure IV-1(b) présente le schéma 

équivalent de la diode lorsqu’elle est insérée en parallèle à une ligne de transmission. 

 

 
 

Figure IV- 1.(a) Schéma équivalent d’une diode PIN (b) Circuit équivalent d’une diode PIN en parallèle à 

une ligne de transmission 
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L'amélioration de la perte d'insertion peut être obtenue par un ajustement d'impédance de la 

ligne de transmission en série, qui peut être obtenu en insérant des inductances Lb, comme 

indiqué dans la Figure IV-1(b). Les inductances et le condensateur peuvent former la ligne de 

transmission localisée de l'impédance caractéristique Zo en choisissant l'inductance de manière 

à adapter le circuit à l’impédance de la source et de la charge. 

En appliquant les relations de calcul de la matrice ABCD d’un circuit en T présenté dans 

l’annexe I, nous avons : 

𝐴 = 𝐷 = 1 +
𝑗𝐿𝑏𝑤

𝑅𝑠 +
1

𝑗CRW

 
(IV-2) 

𝐵 = 2𝑗𝐿𝑏𝑤 +
−𝐿𝑏²𝑤²

𝑅𝑠 +
1

𝑗CRW

 
(IV-3) 

C =
1

Rs +
1

j CRW

 
(IV-4) 

 

Par conséquent, l’impédance caractéristique de ce circuit peut être obtenue par la formule 

suivante  

𝑍𝑐² =
𝐵

𝐶
= (2𝑗𝐿𝑏𝑊 +

−𝐿𝑏²𝑊²

(𝑅𝑠 +
1

𝑗CRW)
)(𝑅𝑠 +

1

j CRW
) 

(IV-5) 

Soit après avoir effectué les calculs sur l’équation (IV-5), nous obtenons: 

𝑍𝑐 = 2
𝐿𝑏

CR
(1 −

𝐿𝑏CR𝑊²

2
+ 𝑗𝑅𝑠CRW) 

(IV-6) 

Puisque RsCRW<<1, on peut simplifier l’équation (IV-6) comme suit : 

𝑍𝑐² = 2
𝐿𝑏

CR
− 𝐿𝑏²𝑊² 

(IV-7) 

L’équation (IV-7) peut être écrite sous forme d’une équation de deuxième degré avec 𝐿𝑏 comme 

inconnue : 

W²𝐿𝑏²-(2/CR)𝐿𝑏+Zc²=0 (IV-8) 

Pour retrouver 𝐿𝑏 qui permet de réaliser l’adaptation du circuit (c'est-à-dire Zc²=Zo²) il suffit 

de résoudre cette équation. Soit la solution suivante obtenue en considérant la solution positive 

de l’équation (IV-8): 

𝐿𝑏 =
1 − √1 − (CR W Zo)²

CR W²
 

(IV-9) 
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En appliquant la théorie des lignes de transmission [4], le calcul des paramètres de la ligne 

constituée de la diode PIN et de l’inductance d’adaptation, nous avons : 

𝛾 = 𝛼 + 𝑗 𝛽=√(𝑅 +  𝑗𝜔𝐿)(𝐺 +  𝑗𝜔𝐶) (IV-10) 

Avec : 

R: la résistance série de la ligne, cette résistance peut être négligée 

L : l’inductance série de la ligne 

G : la conductance de la diode 

C : la capacité de la diode 

𝛼: Perte d’insertion 

𝛽 : Vitesse de la phase 

On peut supposer que la résistance série est négligeable par rapport à l’impédance jLW et la 

conductance équivalente de la diode G est négligeable par rapport à la susceptance jCRW, 

l’équation (IV-10) peut être simplifiée comme suit [4] : 

𝛾 = 𝑗𝑤√𝐿𝐶√1 − 𝑗(
𝑅

𝑤𝐿
+

𝐺

𝑤𝐶
) 

(IV-11) 

Nous utiliserons donc les deux premiers termes de développement de la série de Taylor pour  

√1 − 𝑥 = 1 −
𝑥

2
 pour donner le premier terme réel d'ordre supérieur à γ: 

𝛾 = 𝑗𝑤√𝐿𝐶 (1 −
𝑗

2
(

𝑅

𝑤𝐿
+

𝐺

𝑤𝐶
)) 

(IV-12) 

Par conséquent, la partie réelle 𝛼  et la partie imaginaire 𝛽  sont exprimées en fonction de R, L, 

C et G comme suit : 

𝛼 =
1

2
(𝑅√

𝐶

𝐿
+  𝐺√

𝐿

𝐶
) 

(IV-13) 

𝛽 = 𝑤√𝐿𝐶 (IV-14) 

Il y a lieu de remarquer que = √
𝐿

𝐶
 , par conséquent l’équation (IV-13)  peut être écrite : 

𝛼 =
1

2
(
𝑅

𝑍𝑜
+ 𝐺 𝑍𝑜) 

(IV-15) 

Avec R≅0, et G est la partie réelle de l’impédance obtenue par la mise en série de RF et CR: 

𝐺 = 𝑅𝑒 (
1

𝑅𝑆 +
1

𝑗𝐶𝑅𝜔

) =
𝑅𝑆 (CR𝜔)²

1 + (𝑅𝑆CR𝜔)²
 

(IV-16) 
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En remplaçant G de l’équation (IV-14) par la formule en (IV-16) et tenant compte que R≅0, 

nous obtenons donc:  

𝛼 =
1

2
𝐺 𝑍𝑜 =

1

2

𝑅𝑆(CR 𝜔)2

1 + (𝑅𝑆CR 𝜔)2
𝑍𝑜 

(IV-17) 

La perte d’insertion (Pi) introduite par la diode PIN est égale à 𝑒𝛼 . En écriture décibel la perte 

d’insertion s’exprime par : 

𝑃𝑖 = 20 log(𝑒𝛼) = 20 × log(𝑒) × 𝛼 (IV-18) 

𝑃𝑖 = 4.343 × 
𝑅𝑆(CRω)2

1 + (𝑅𝑆CRω)2
 𝑍𝑜 𝑑𝐵 

(IV-19) 

Le rapport de puissance réfléchie par le circuit limiteur par rapport à la puissance incidente est 

donné par le paramètre S11 du circuit selon l’équation suivante: 

𝑆11 =

𝐵
𝑍𝑜 − 𝐶𝑍𝑜

2𝐴 +
𝐵
𝑍𝑜 + 𝐶𝑍𝑜 

=
Rs +

1
j CRω

Rs +
1

j CRω + 𝑗𝐿𝜔 + 𝑍𝑜
 

(IV-20) 

IV.2.2 Application numérique sur une diode HSMP-386x: 

Nous prenons la diode PIN HSMP-386x dont le schéma équivalent est présenté dans la figure 

IV-1(a). Ce schéma est constitué d’une résistance série Rs et de la capacité de jonction Cj, et la 

résistance variable de la zone intrinsèque. Cette dernière résistance est exprimée en fonction du 

courant traversant la diode selon la formule de l’équation (IV-21) [172] ci-dessous: 

𝑅𝑗 =
12

𝐼𝐹
0.9   𝑂ℎ𝑚 

(IV-21) 

D’après le schéma de la figure IV-1(b), l’impédance globale de la diode à la fréquence 

2.45GHz, est donnée par la formule numérique suivante: 

𝑍𝑑 = 𝑅𝑠 − 𝑗
1

𝐶𝑅𝜔
= 1.5 +

𝑅𝑗

1 + (𝑅𝑗𝐶𝑗𝜔)²
− 𝑗𝑅𝑗

𝑅𝑗𝐶𝑗𝜔

1 + (𝑅𝑗𝐶𝑗𝜔)²
 

(IV-22) 

 

Le tableau ci-dessous présente la perte d’insertion introduit par la diode HSMP386 en fonction 

du courant de polarisation DC. 
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Tableau IV- 1. Perte d'insertion d'une diode PIN en fonction de courant DC 

Courant DC de 

polarisation 

Rj (Ohm) Rs (Ohm) CRw (Ohm-1) perte d'insertion (dB) 

0,5 22,39 23,85 1,08 9,28 

1 12,00 13,49 3,76 16,42 

2 6,43 7,93 13,09 27,96 

3 4,46 5,96 27,16 37,17 

4 3,45 4,95 45,59 44,82 

5 2,82 4,32 68,12 51,33 

6 2,39 3,89 94,58 56,96 

7 2,08 3,58 124,82 61,88 

8 1,85 3,35 158,74 66,24 

9 1,66 3,16 196,22 70,14 

10 1,51 3,01 237,20 73,64 

En petit signal, l’équation (IV-19) montre que la capacité de jonction présente le plus grand 

impact sur la perte d’insertion et l’adaptation du circuit. Sur cette base, lorsque nous 

sélectionnons le modèle de diode, si la perte d'insertion est un indice de référence important, la 

diode de faible capacité de jonction est sélectionnée pour garantir que la perte d'insertion due à 

la diode PIN est faible [173]. 

En grand signal, la capacité de jonction influence le taux de réflexion du limiteur (return loss), 

tandis que la résistance série introduit un impact minime sur le taux d’isolation du limiteur (plus 

RS est petite, plus le taux d’isolation est important). Par contre, la largeur de la zone intrinsèque 

impacte fortement les performances haut signal du limiter. En effet, la puissance du seuil 

d’activation du limiteur et le niveau d’isolation augmente avec l’augmentation de W. Par contre, 

le niveau de puissance supportée par le limiteur est inversement  proportionnel à W [173]. Le 

temps de transit des charges influence la fréquence de fonctionnement de la diode. La fréquence 

de fonctionnement doit être au moins supérieur à 10/𝛕. 

IV.3 Etude des limiteurs Diode Schottky 

IV.3.1 Fonctionnement d’une diode Schottky dans un limiteur de puissance 

Comme décrit dans le chapitre I, les exigences de base pour une diode Schottky sont liées à ses 

performances dans les états ON et OFF (c'est-à-dire, faible résistance et faible capacité, 

respectivement). Dans le cas d’une diode Schottky fonctionnant comme limiteur, à l’état ON, 

le composant doit refléter la majeure partie de la puissance incidente et pouvoir dissiper le reste. 

À l'état OFF, elle doit ressembler à une simple capacité ayant la valeur la plus faible possible 

et qui sera intégrée aux circuits correspondants sur une large bande passante. Étant donné que 

les circuits limiteurs à diodes Schottky utilisent des dispositifs antiparallèles, une tension de 

claquage inversée importante n'est pas nécessaire [3]. À partir du circuit équivalent illustré à la 

figure IV-2, dans de faibles conditions de signal (Rj est très grand), la diode ressemble à un 

réseau série RC avec une impédance de: 
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𝑍 = 𝑅𝑠 +
1

𝑗𝐶𝑗𝑊
 

(IV-23) 

Où Cj est la capacité de jonction à polarisation nulle. Cela ressemble à une capacité simple si 

RsCjW<<1. Cette condition s’exprime aussi par la relation: f<<fc=
1

2𝜋𝑅𝑠𝐶𝑗0𝑊
où f est la fréquence 

de fonctionnement.  

Puisque fc pour les diodes Schottky est dans la gamme des THz [174], les diodes peuvent être 

traitées comme de simples condensateurs pour les circuits adaptés de petit signal fonctionnant 

aux fréquences RF et hyperfréquences. 

 

 

 

Figure IV- 2. Schéma équivalent d'une diode Schottky 

 

Lorsque la diode fonctionne en tant que limiteur, le dispositif est polarisé en direct et son 

courant suit l'équation suivante [3]: 

𝐼 = 𝐼𝑠[𝑒
𝑞(𝑉−𝐼.𝑅𝑠)

𝑛𝑘𝑇 − 1] 
(IV-24) 

La puissance maximale pouvant être dissipée par la diode peut être limitée par la résistance 

thermique et la température maximale du canal (150°) du dispositif ou par le courant maximal 

pouvant être transporté par la longueur de la grille étroite de l'anode (valeur typique supportée 

est un courant continu maximal 2mA/µm). Etant donné que fc>>f, la longueur de la grille des 

diodes peut être augmentée deux à trois fois pour gérer des courants plus élevés sans affecter 

les performances de la diode.  

La résistance thermique des diodes à une ou plusieurs grilles peut être calculée à l'aide du 

modèle de Cooke [5], [175]. Comme la diode dissipe de la puissance pendant seulement la 

moitié du cycle RF, la puissance supportée peut être égale à deux fois la puissance nominale de 

chaque diode.  

En résumé, les diodes Schottky pour les applications de limiteur doivent répondre aux exigences 

suivantes: 

 Fréquence de coupure élevée ƒc (= 1/2πRsCj0) afin d’avoir une faible perte 

d’insertion; 
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 Capacité à supporter le courant DC redressé pendant son activation comme limiteur 

de puissance; 

 Résistance thermique pour supporter une élévation de température jusqu’à 125°C 

dans une température ambiante de 25°C. 

 

IV.3.2 Analyse thermique d’un limiteur à diode Schottky 

Un schéma d'un limiteur de diodes Schottky est présenté à la figure IV-3. Ici, les diodes sont 

supposées des composants idéaux. La capacité de jonction de la diode et sa résistance série, en 

petit signal, sont respectivement représentées par Cj et Rs. Aux niveaux de puissance élevés, les 

diodes s’activent et une fraction importante de la puissance incidente (selon le niveau de 

puissance) est renvoyée à la source. Cependant, en raison de Rs et de l'action du redressement 

des diodes Schottky, une fraction importante de la puissance incidente est absorbée par les 

diodes. Cette puissance absorbée augmente la température du canal et peut endommager les 

diodes.  

 

Figure IV- 3. (a) Configuration du limiteur de puissance à diode Schottky, et (b) Modèle de circuit 

équivalant de la diode à petit signal. 

 

Ainsi, les diodes doivent être conçues pour gérer cette puissance absorbée et le courant élevé 

les traversant. Si RG = RL, la puissance disponible Pa délivrée aux diodes est donnée par : 

𝑃𝑎 =
(𝑉𝐺)²

4𝑅𝐺
 

(IV-25) 

Où VG est la tension efficace appliquée sur la résistance source (générateur) RG. Si Id est le 

courant efficace traversant les diodes et que RG = 50 Ω, VG = 50Id et l’équation (IV-25) devient : 

𝑃𝑎 =
50

4
𝐼𝑑² 

(IV-26) 

 

 

R
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a
 

R

R

C
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C
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Id 
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On déduit que le courant efficace traversant la diode s’exprime par l’équation (IV-27): 

𝐼𝑑 =
√2

5
√𝑃𝑎 

(IV-27) 

 

Pour un signal sinusoïdal continu (CW), l’amplitude crête du courant Ip qui traverse la diode 

sera: 

𝐼𝑝 = √2𝐼𝑑 =
2

5
√𝑃𝑎 

(IV-28) 

 

Par conséquent, pour un fonctionnement en courant continu 10W, la diode doit être en mesure 

de faire passer un courant d’une valeur crête de 1,26 A sans défaillance. Cela signifie que le 

canal de la diode ainsi que sa structure physique doivent gérer ce courant. 

La puissance absorbée par les diodes dans des conditions de signal élevé est due à l'action de 

redressement des diodes idéales et elle est donnée par Rs*Id²[3]. La puissance moyenne dissipée 

dans la diode sur un cycle est approximée par l’équation ci-dessous [3], [104] : 

/

0

2 1 1
( sin( ) ² sin ²( )) ²

4

w

Pd VpIp wt Ip Rs wt dt IpVp Ip R
w






 
    

 
 s (IV-29) 

L'intégration est réalisée sur une moitié période (T/2 = π/w) car chaque diode Schottky ne 

conduit que sur un demi-cycle. 

L’impact de la puissance Pd dissipée par la diode sur sa température est matérialisé par une 

augmentation de sa température T exprimé par l’équation ci-dessous : 

∆𝑇 = 𝑃𝑑 ∗ 𝑅𝑡ℎ (IV-30) 

Ou Rth est la résistance thermique de la diode. Considérons le niveau de puissance d'entrée  

Pa = 5 W et Rs = 1 Ω, la puissance totale dissipée Pd dans la diode de limitation est d'environ 

0,31W. Si Rth est égal à 120°C/W, l’augmentation de la température de la jonction de la diode 

est calculée comme étant d’environ 37,2°C.  

IV.4 Conception et validation des limiteurs de puissances 

Au vue de l’étude théorique étalée sur le chapitre III, on présente dans ce chapitre cinq circuits 

limiteurs de puissance validés en simulation dont deux circuits ont été réalisés en laboratoire. 

Chaque circuit présenté a fait l’objet d’une publication ou communication dans des conférences 

scientifiques. 

Les circuits limiteurs de puissance proposés se basent sur des structures planaires originales en 

utilisant des diodes PIN, des diodes Schottky et Transistor FET. Dans ce chapitre, les circuits 

suivants sont présentés : 

 Circuit à base de diodes Schottky 
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 Circuit à base de diode PIN et diode Schottky 

 Circuit à base de transistors FET 

La validation en simulation a été réalisée en utilisant le logiciel ADS2009. Tant dis que la 

réalisation a été effectuée dans les laboratoires de micro-ondes de l’université de Cantabrie à 

Santander en Espagne. 

 

L’originalité des contributions proposées consiste à utiliser de nouvelles structures de limiteurs 

de puissance basés sur la combinaison de l’atténuation par dissipation et par évanouissement 

du signal causé par le déphasage.  

IV.4.1 Contribution 1 : circuit limiteur à base des diodes Schottky 

Le but de cette contribution est de concevoir un limiteur de puissance planaire à faible coût qui 

sera inséré derrière un système Rectenna [99] pour le protéger des hautes puissances micro-

ondes. Le limiteur de puissance est conçu sur un circuit microruban respectant les spécifications 

suivantes: 

 Le circuit doit avoir une large bande de fréquence proche de 1GHz.  

 Le limiteur de puissance doit avoir une grande sensibilité pour le niveau de 

puissance d'entrée. 

 Le circuit doit fournir au moins une isolation de 15 dB lorsque la puissance reçue à 

l'entrée du limiteur atteint 30 dBm. 

Le circuit limiteur de puissance micro-ondes large bande est validée en simulation à l'aide du 

logiciel ADS (Advanced Design System) d'Agilent technologies. Le circuit est construit sur des 

lignes de microruban en utilisant des diodes Schottky identiques à Zéro biais (sans polarisation). 

Les résultats de simulation obtenus permettent de valider le circuit avec un seuil de puissance 

d'entrée de 0 dBm jusqu'à une puissance d'entrée maximale de 30 dBm. Le limiteur de puissance 

est conçu en associant 3 diodes Schottky en 3 étapes. 

IV.4.1.1 Diodes Schottky en position antiparallèle 

IV.4.1.2 Approche de conception 

Habituellement, les limiteurs de puissance exploitent la fonctionnalité de la variation 

d'impédance de la diode en fonction du courant électrique. Ainsi, la diode utilisée pour limiter 

la puissance est insérée dans le circuit de façon antiparallèle entre la ligne de transmission et la 

masse. Lorsque la puissance augmente, l'impédance de la diode diminue, et commence à 

absorber une partie de la puissance reçue. 

Un tel circuit nécessite une tension de polarisation qui permet aux transistors diode/MESFET 

de passer à l'état ON. La mise en œuvre d'une tension de polarisation dans un circuit micro-

ondes n'est pas facile. Il existe donc deux solutions pour se passer de l’alimentation électrique 

en choisissant des diodes à polarisation nulle [8], [13]: 

 En utilisant deux diodes parallèles avec un RF Choke agissant comme chemin de 

retour DC et comme circuit ouvert pour le signal incident RF comme illustré sur la 

figure IV-4. 
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Figure IV- 4. Diodes parallèles avec un RF Choke 

 

 En utilisant deux diodes implantées en position tête-bêche, comme le montre la 

figure IV-5. Dans cette structure, chaque diode agit comme chemin de retour pour 

l'autre diode redresseur sans qu'il soit nécessaire d’utiliser des RF Choke. 

 

Figure IV- 5. Diodes en position tête-bêche 

La diode commerciale Avago HSMS2820 a été utilisée pour concevoir le limiteur de puissance. 

Ce composant est une diode Schottky à montage de Surface présentée dans le package 

SOT23/143[111]. 

Conformément aux spécifications techniques du constructeur, la famille HSMS282x a été 

optimisée pour une utilisation dans des applications RF, telles que [111]: 

 Les détecteurs de petits signaux jusqu'à 1,5 GHz. 

 Détecteurs de grands signaux jusqu'à 4 GHz. 

 Mélangeurs et multiplicateurs de fréquence à 6 GHz 

Dans le cas du circuit proposé, nous utilisons la diode Schottky HSMS282x comme détecteur 

de grands signaux. Cette diode Schottky est modélisée comme une capacité et une résistance 

variable, comme le montre la figure IV-6 [111]. Ce circuit équivalent peut être enrichi par le 

package du circuit équivalent [111]: 

 

Figure IV- 6. Modèle de Circuit Linéaire Équivalent d’une diode Schottky 
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Rj: est la résistance non linéaire à la jonction Schottky. Cette résistance est proportionnelle à la 

température et inversement proportionnelle au courant traversant la diode. 

𝑅𝑗 =
8.33 ∗ 10−5 ∗ 𝑇

𝐼𝑠 + 𝐼𝑏
 

(IV-31) 

 

où  

 T: la température ambiante, Is est: le courant de saturation et Ib: le courant de 

polarisation traversant la diode. 

 CJ: capacité de jonction représentant le contact entre le métal et le semi-conducteur.  

 Rs: résistances de contact ohmique et de série parasitaire. Selon le datasheet de la 

famille HSMS282x, Rs est égale à 6 Ohm.  

Pour concevoir le limiteur de puissance, nous avons utilisé le logiciel ADS, pour la simple 

raison qui est adapté à la conception RF et contient dans sa bibliothèque les différentes familles 

HSMS282x. Nous avons optimisé les circuits proposés en termes de bande de fréquences, de 

perte d'insertion et de taux d'atténuation lorsque la puissance dépasse le seuil limite de la 

puissance. 

Les circuits simulés sont conçus en utilisant la technologie microruban, basée sur un substrat 

FR4 avec les caractéristiques suivantes:  

 Tangente de la perte diélectrique: 0,025 

 Constante diélectrique relative: 4,4  

 Épaisseur du support: H = 1,6 mm 

 Epaisseur du conducteur: 0.035 mm 

Le circuit est validé en trois étapes. A chaque étape, les paramètres clés du limiteur sont validés 

et optimisés. 

IV.4.1.3 Limiteur basé sur un seul étage: 

Le premier circuit illustré dans la Figure IV-7, est basé sur un étage simple de deux diodes 

shuntées sur une ligne de transmission microruban.  

Afin d'obtenir les meilleures performances de ce circuit, les deux diodes doivent être espacées 

d'environ (λ/2). Dans cette position, le potentiel dans l'anode de la diode D1 et le potentiel dans 

la cathode de la diode D2 auront un déphasage autour de 180°. 
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Figure IV- 7. Topologie de limiteur de puissance basé sur un étage diodes 

Principe de fonctionnement du limiteur 

En petits signaux, le niveau d’amplitude du signal n’atteint pas le niveau de détection de la 

diode. La diode présente une haute impédance. Le signal emprunte le chemin de la ligne de 

transmission vers la charge avec une atténuation très faible. Cette atténuation représente la perte 

d’insertion du circuit limiteur. Elle est causée par les courants de fuites et les capacités de 

jonction des diodes Schottky. 

En grands signaux, les diodes Schottky commencent à détecter le signal hyperfréquences et 

à générer un courant DC de redressement. Le courant de redressement contribue avec le signal 

RF à faire chuter la résistance interne des diodes Schottky, par conséquent une partie du signal 

RF sera absorbée par les diodes Schottky et une autre partie sera réfléchie vers la source à cause 

de la désadaptation de la ligne de transmission. 

Le choix de la distance entre les diodes Schottky d’une distance électrique égale à λ/2 (soit 

un déphasage du signal au bord de deux diodes de 180°) permet de produire un effet additif 

du courant DC généré par les deux diodes car à chaque instant au moins une diode Schottky 

sera en position de polarisation directe. 

Les différents résultats de la simulation sont présentés dans la Figure IV-8 et IV-9. 

 

Figure IV- 8. Les paramètres de la matrice S en fonction de la fréquence 
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Figure IV- 9. La puissance de sortie en fonction de la puissance incidente pour 2, 2,1 2,45 et 2,5 GHz 

Comme le montrent les résultats des paramètres S11 et S21 de la matrice [S], le limiteur 

présente une bonne adaptation d’impédance d'entrée correspondante à 50 Ohm dans la bande 

ISM (Figure IV-8). La perte d'insertion est d'environ -0,7 dB. 

Malgré le fait que ce circuit offre une faible perte d'insertion, cette conception présente certaines 

limites: 

 Seuil de puissance limite élevé: la limitation est activée lorsque la puissance 

incidente (Pin) atteint 5 dBm. 

 Faible isolation à un signal fort (4,2 à 6,4 dB à un signal incident de puissance 

Pin=30 dBm). Ces valeurs de protection ne seront pas considérées comme 

suffisantes dans de nombreuses applications. 

Afin d'améliorer les performances de ce limiteur, nous avons conçu le second circuit basé sur 

deux étages de diodes placées sur une ligne de transmission microruban. 

IV.4.1.4 Limiteur basé sur deux étages 

La simulation du deuxième circuit composé de 2 étages, est réalisée en inversant le côté de la 

diode d'un étage comme présenté dans la Figure IV-10(a)  et IV-10.b, on obtient un isolement 

plus important (jusqu'à 18 dB). 

 

(a) 
 

(b) 

Figure IV- 10. Limiteur de puissance à polarisation nulle (2 étages), (a) toutes les diodes sont du même 

côté, (b) diodes à deux étages inversés 
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Les résultats de la simulation sont présentés à la Figure IV-11 (résultats des paramètres S) et 

Figure IV-12  (Puissance de sortie (Pout) en fonction de la Puissance d'entrée(Pin)). 

 

 

Figure IV- 11.Simulations des paramètres S 

 

Figure IV- 12. Puissance de sortie en fonction de la puissance d'entrée 

 

Comparé à un limiteur à un étage, le circuit à deux étages présente une meilleure performance 

en taux d'isolation. Cependant, il montre les contraintes suivantes: 

 Le seuil de puissance limite est d'environ 2,5 dBm 

 Le taux de limitation à 2,45 GHz n'est pas suffisant (11 dB). 

Pour obtenir le taux de limitation le plus élevé possible, nous avons également conçu et simulé 

le limiteur à trois étages, tel que présenté ci-dessous. 

IV.4.1.5 Limiteur à trois étages 

Le troisième circuit illustré dans la Figure IV-13 est basé sur trois étages de diodes disposées 

sur une ligne de transmission microruban. 
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Figure IV- 13. Limiteur de la puissance à trois étages 

 

Les résultats de la simulation sont présentés à la Figure IV-14 (résultats des paramètres S) et 

Figure IV-15 (Puissance de Sortie(Pout) en fonction de la puissance d'entrée(Pin)). 

 

 

Figure IV- 14. Simulation des paramètres S 

 

Figure IV- 15. Puissance de sortie versus puissance d'entrée 

 

 

Comme le montrent les résultats de simulation présentés dans les figures IV-14 et IV-15, ce 

circuit améliore considérablement l'isolation en cas de signal élevé (27,5 dB à F = 2,1 GHz) et 

réduit le seuil de puissance limite à 0 dBm. Cependant, la perte d'insertion a légèrement 

augmenté pour se situer autour de 1,5 dB. 
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IV.4.1.6 Conclusion 

Dans cette première contribution, nous avons conçu et simulé trois circuits de limitation de 

puissance hyperfréquences à microruban basés sur des diodes Schottky à zéro biais. Le limiteur 

basé sur trois étages de diodes présente une caractéristique de puissance limite quasi idéale et 

réalise de meilleures performances en termes de taux d'isolation et de seuil de puissance limite. 

Les dimensions de circuit sont 58,65 mm x 69,42 mm. 

IV.4.2 Contribution 2 : circuit limiteur avec une ligne secondaire demi-cercle 

Dans cette contribution, un nouveau limiteur de puissance micro-ondes à large bande est conçu 

et validé en simulation en utilisant ADS (Advanced Design System) d'Agilent technologies. Le 

limiteur de puissance est basé sur la technologie microruban intégrant deux diodes Schottky 

commerciales à Zéro biais HSMS2820 et HSMS2823[111]. Le circuit conçu a été validé et 

optimisé en trois étapes en améliorant à chaque étape le seuil du limiteur tout en maintenant la 

perte d'insertion au minimum. Pour chaque étape, les résultats de la simulation sont présentés 

et discutés. 

Le premier circuit de base est formé de deux lignes qui présentent une différence de ligne 

électrique de 180°. Le second circuit est obtenu en concaténant deux circuits de base. Le 

troisième circuit est une optimisation du second en remplaçant deux diodes Schottky 

HSMS2820 par le package HSMS2823.  

IV.4.2.1 Principe de fonctionnement 

La conception proposée est un limiteur de puissance passif basé sur deux lignes microruban. 

L’une d’elles est une ligne linéaire qui transmet le signal principal et la deuxième ligne est 

associée à deux diodes Schottky utilisées pour dévier une partie du signal incident lorsque 

l’amplitude du signal atteint le seuil de redressement des diodes. Par conséquent, les deux 

diodes Schottky fonctionnent comme atténuateur et détecteur d'amplitude. 

La solution proposée utilise la topologie décrite à la Figure IV-16. 

 

 

Figure IV- 16. Structure du nouveau limiteur 
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En petits signaux, l'impédance caractéristique des diodes est élevée. Par conséquent, le signal 

ne peut pas traverser la deuxième ligne de contournement. La ligne principale transmet le signal 

à la sortie avec une faible perte d'insertion générée principalement par les pertes de ligne 

tangentielles et les capacités de la jonction des diodes Schottky. 

En grands signaux, la puissance reçue dépasse le seuil de détection de la diode Schottky. Il 

s'ensuit que l'impédance de la diode Schottky chute et le signal RF commence à se propager sur 

la ligne de dérivation. La différence entre la longueur électrique de la ligne de dérivation et de 

la ligne principale étant égale à λ/2, les signaux se propageant entre les deux lignes auront un 

déphasage de π (déphasage=βl=π car β=2π/λ et l=λ/2). Par conséquent, la puissance du signal 

résultant est atténuée. 

En haute puissance, la diode Schottky générera un courant redressé en courant continu. Par 

conséquent, un stub connecté à la masse est inséré dans la ligne de transmission principale pour 

assurer le trajet de retour du courant redressé DC. Le stub doit avoir une longueur d'onde (λ/4) 

afin de fournir un circuit ouvert pour les hautes fréquences et un court-circuit pour le courant 

continu. 

IV.4.2.2 Circuit équivalent du nouveau design 

Le circuit équivalent de la nouvelle conception est présenté ci-dessus à la figure IV-17. La ligne 

principale et la deuxième ligne sont remplacées par un réseau LC en supposant que les pertes 

linéiques de la ligne sont très négligeables. L’inductance RF Choke fournit le chemin de retour 

du courant continu généré par les diodes sous forme de polarisation auto-redressée. 

Comme mentionné ci-dessus, la diode commerciale Avago HSMS282x a été utilisée pour 

valider cette structure.  

 

Figure IV- 17.Circuit équivalent du limiteur de puissance 

 

Après une étude théorique, nous avons défini les valeurs suivantes pour L1, C1, L2 et C2 

comme suit: 

 

Tableau IV- 2. Valeurs des composants localisés 

Composant L1 C1 L2 C2 

Valeur 18nH 7.2pF 10nH 4pF 
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La Figure IV-18 présente les résultats de simulation obtenus dans ADS, nous pouvons en 

conclure que nous avons une bonne impédance d’entrée d’adaptation comprise entre 2,2 GHz 

et 2,6 GHz. Le limiteur de puissance présente une valeur de puissance d'entrée de seuil de 5 

dBm. 

 

 

(a) 

 

(b) 

Figure IV- 18. (a) résultats des simulations des Paramètres S (b) Simulation de la puissance de sortie en 

fonction de la puissance d’entrée 

IV.4.2.3 Circuit microruban à un étage 

Le circuit est construit sur un substrat FR4 avec une constante diélectrique relative de 4,4 et 

une valeur de tangente de perte diélectrique de 0,025. 

Le substrat possède une épaisseur de 1,6 mm et la largeur du conducteur de ligne principale est 

choisie sur 3 mm pour avoir une impédance caractéristique de 50 . 

Le schéma du premier circuit étudié est présenté à la figure IV-19. Dans ce circuit, on utilise 

un demi-cercle et deux diodes Schottky HSMS2820. 

 

 

Figure IV- 19. Schéma d'un étage limiteur de puissance 
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Le tableau 3 ci-dessous présente les dimensions optimisées de ce circuit: 

Tableau IV- 3. Dimension d'un circuit en anneau d'un seul étage (unité en mm) 

Paramètres Valeurs 

Longueur du Circuit 46.16 

Épaisseur de la ligne principale 3 

Épaisseur de la ligne en demi-cercle 4 

Rayon du demi-cercle 11.58 

La simulation des paramètres S montre une bonne adéquation du circuit sur une largeur de 

bande de 1 GHz [1.6, 2.6GHz] avec une perte d’insertion d’environ -1 dB. Cependant, 

l’isolation n’atteint que 10 dB à une puissance d’entrée de 30 dBm, comme le montre la Figure 

IV-20. 

 

Figure IV- 20. Puissance de sortie en fonction de l'entrée 

 

IV.4.2.4 Circuit microruban à deux étages 

Afin d’améliorer les performances de ce circuit, nous avons simulé un deuxième circuit avec 

deux étages en anneau. Le schéma du deuxième circuit optimisé est présenté à la Figure IV-21: 

 

Figure IV- 21. Schéma du circuit avec deux étages 
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Le tableau IV-4 ci-dessous présente les dimensions de la disposition du circuit à deux anneaux. 

Tableau IV- 4. Dimensions du circuit à deux anneaux (unité en mm) 

Paramètres Valeurs (en mm) 

Longueur du Circuit 62.22 

Épaisseur de la ligne principale 3 

Épaisseur de la ligne en demi-cercle 2.5 

Rayon du demi-cercle 8.30 

 

La perte d'insertion en petits signaux reste acceptable (environ 1,3 dB). La limitation de 

puissance, comme le montre la figure IV-22, commence lorsque la puissance d'entrée atteint 0 

dBm. En fonction des fréquences appliquées, le circuit fournit une atténuation de 10 à 15 dB 

pour un niveau de puissance d'entrée maximal de 30 dBm. 

 

Figure IV- 22. Puissance de sortie versus puissance d’entrée à  2, 2.1, 2.45, 2.6 et 2.8 GHz 

 

IV.4.2.5 Circuit à deux étages améliorés 

Pour améliorer les performances en termes d'affaiblissement d'insertion et le comportement du 

limiteur de puissance, nous avons conçu le troisième circuit en anneau (illustré à la Figure IV-

23) basé également sur des diodes Schottky mais en remplaçant les deux diodes intermédiaires 

HSMS2820 par une diode HSMS2823. Cette diode combine dans un boîtier deux diodes 

similaires à HSMS2820 avec une anode commune [111]. 
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Figure IV- 23. Circuit limiteur de puissance à base de diode HSMS2823 

 

Le tableau IV-5 ci-dessous indique les dimensions du circuit: 

Tableau IV- 5. Dimensions du circuit à deux anneaux avec HSMS2823 (unité en mm) 

Paramètres Dimensions (mm) 

Longueur du circuit 56.42 

Epaisseur de la ligne principale 3 

Épaisseur de la ligne en demi-cercle 1.5 

Rayon du demi-cercle 7.10 

Les résultats de simulation de ce circuit présentés ci-dessous à la Figure IV-24 et IV-25 

montrent que le circuit fournit une meilleure perte d'insertion à faible signal (moins de 1 dB de 

perte sur une bande passante de 1 GHz) et un meilleur taux de limitation de puissance (jusqu'à 

20 dB à f = 2,45 GHz), avec une large bande de fréquence de fonctionnement. 

 

Figure IV- 24. Résultats de simulation S-parameters 
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Figure IV- 25. Puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée à 2.1, 2.45, 2.6 et 2.9 GHz 

 

IV.4.2.6 Réalisation des circuits 

Dans le cadre d’une collaboration entre l’université Hassan Premier et l’université de Cantabrie 

en Espagne, j’ai pu bénéficier d’un stage au laboratoire DICOM de l’Université de Cantabrie 

en Espagne pour réaliser les circuits validés en simulation. Durant mon séjour au laboratoire, 

j’ai pu réaliser et mesurer trois circuits limiteur de puissance. 

Les circuits réalisés sont présentés sur la figure IV-26. Les circuits imprimés sont préparés grâce 

à la machine LPKF (machine de prototypage des circuits imprimés) en se basant sur les layouts 

générés par ADS. Tandis que les composants électroniques sont soudés manuellement sur les 

circuits. 

Les mesures ont été effectuées à l'aide d'un analyseur vectoriel VNA E8364A de Technologies 

Agilent. 

 

 

(1) 

 

(2) 

Figure IV- 26. Circuits limiteurs réalisés au laboratoire (1) circuit1 (2) circuit2 
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Figure IV- 27. Machine d’usinage dans le laboratoire 

IV.4.2.7 Résultat de mesure du Circuit 1 : 

La figure IV-28 présente une comparaison entre les résultats de simulation des paramètres S et 

les mesures pour le circuit 1 (Figure IV-26.1). Comme le montre cette figure, le circuit réalisé 

présente une bonne impédance d’entrée adaptée entre 1,9 GHz et 2,7 GHz. Le paramètre de 

mesure de réflexion (S11) et le paramètre de transmission (S21) ont même de meilleurs résultats 

par rapport à la prédiction de la simulation sur le logiciel ADS. 

L’amélioration du paramètre S21 s’explique par l’impact des points de soudure et de 

l’inductance du fil des diodes. Cette inductance contribue à la compensation de la perte 

d'insertion introduite par la capacité de jonction de la diode en petit signal et améliore en 

conséquence l'adaptation du circuit [143]. 

 

Figure IV- 28. Comparaison entre les mesures et la simulation 

 

La Figure IV-29 présente des mesures de la réponse du circuit en puissance de sortie (Pout) en 

fonction de la puissance d’entrée (Pin) pour les fréquences de 1,9 GHz, 2,1 GHz, 2,3 GHz et 

2,5 GHz. Comme le montre la Figure IV-29, la mesure et la simulation sont assez similaires à 
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faible puissance du signal incident (Pin <0 dBm). Lorsque la puissance du signal est élevée, la 

puissance de sortie mesurée dépasse légèrement la puissance simulée. Cette différence 

s'explique par le fait que l'inductance parasite et la capacité de soudure ne sont pas incluses dans 

les paramètres de simulation. Cependant, la forme de la réponse du circuit est conforme à celle 

d’un limiteur de puissance réel. En conclusion, le circuit fabriqué présente un comportement du 

limiteur au seuil de puissance d'entrée de 2 dBm avec un taux d’isolation maximal de 14 dB. 

 

Figure IV- 29. Réponse de circuit (Pout en fonction de Pin) 

 

IV.4.2.8 Résultat de mesure du circuit 2 

Le circuit 2 (figure IV-26.2) a fait l’objet de réalisation et de mesure. Ce circuit a présenté une 

bonne concordance entre la simulation et les mesures en modes de petits signaux. Toutefois, 

lors des mesures en hauts signaux, le circuit 2 n’a pas réalisé de limitation en haute puissance 

comme excepté par la simulation. 

 

En excluant toute possibilité de défaillance des diodes Schottky, une analyse a été refaite pour 

déceler la cause de dysfonctionnement du circuit de la figure IV-26.2. 

L’origine probable de non fonctionnement du circuit est le manque d’une isolation DC entre les 

demi-cercles et la ligne principale. Par conséquent le signal DC généré par la diode HSMS2860 

est transmis directement à la masse en passant par la ligne principale. Il s’en suit que les diodes 

ne sont pas activées et n’arrivent pas atteindre le seuil de redressement du signal RF.  
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Pour corriger ce problème, il faut ajouter des condensateurs pour isoler le courant DC de la 

ligne de transmission principal. La figure IV-30 ci-dessous présente la modification à apporter 

pour que le circuit fonctionne correctement en grand signal. 

 

Figure IV- 30. Ajout de condensateur pour l'isolement du courant DC entre les deux étages 

 

En comparaison avec les topologies de limiteurs de puissance construites sur une ligne 

microruban trouvée dans la littérature, le circuit conçu représente une solution simple et 

économique pour un limiteur de puissance passif basé sur des diodes Schottky. Le tableau ci-

dessous présente une comparaison entre le circuit conçu et la littérature sur les limiteurs de 

puissance. 

Tableau IV- 6. Comparaison du limiteur de puissance hyperfréquence. 

Circuit Perte d’insertion Fréquence  Limitation Références 

Microstrip Passive limiters 

using discrete Schottky diodes 

0.9 dB 2.45 GHz Entre 10 et 15 

dB 

Cette 

contribution 

Passive limiters using PIN 

diode and detector diode 

0.8 dB 7 GHz 12 dB [164] 

Planar Schottky diode 1 dB  1 GHz 20 dB [112] 

Planar Schottky diode and  

MESFET based limiter 

1 dB  1 GHz 15 dB [112] 

Passive limiters using Discrete 

MESFET and Schottky diode 

0.9 dB 7 GHz 15 dB [106] 

 

En outre, le circuit conçu présente des avantages importants par rapport à l’état de l’art présenté 

dans la littérature: 

 Le circuit présente une construction simple en évitant le recours au courant continu 

externe et en réduisant le nombre de trous nécessaires pour connecter le chemin de 

retour continu. 

 L'utilisation de diodes à polarisation nulle réduit le bruit de Johnson causé par le 

courant continu et améliore la fiabilité du circuit. 
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 Les diodes Schottky présentent une commutation plus rapide et une détection des 

signaux RF de faible puissance. Il en résulte ainsi une amélioration de la réponse du 

circuit aux impulsions de forte puissance [100]. 

 Le circuit utilise moins de diodes Schottky. A titre de comparaison, la conception 

présentée dans[112] nécessite 6 diodes Schottky HSMS2820 pour atteindre un taux 

d’isolation de 15 dB. Le circuit actuel utilise seulement 4 diodes Schottky pour 

délivrer un taux de limitation de 20 dB. 

 

Dans cette contribution, nous avons conçu et simulé trois circuits de limitation de puissance 

basés sur diodes Schottky HSMS2820 et HSMS2823 à polarisation nulle. Comparée à la 

topologie classique, la topologie en anneau présente des avantages intéressants. Premièrement, 

un seul trou est nécessaire pour connecter le chemin de retour DC à la masse, deuxièmement, 

il présente des dimensions plus petites du circuit et ne nécessite que 4 diodes Schottky pour 

atteindre une isolation de 15 dB. 

Le circuit à deux anneaux utilise 4 diodes Schottky HSMS2820 et permet d’atteindre 15 dB de 

puissance limite tandis que la perte d’insertion à faible signal reste acceptable (environ 1,3 dB). 

Nous avons amélioré ce circuit en utilisant une double diode Schottky HSMS2823. Le limiteur 

de puissance utilisant le HSMS2823 présente une caractéristique de puissance limite quasi 

idéale et offre de meilleures performances en termes de taux d’isolation (jusqu’à 20 dB), de 

meilleures pertes d’insertion (moins de 1 dB) et de dimensions réduites des circuits (56,42x34,3 

mm2). 

IV.4.3 Contribution 3 : Limiteurs de puissance utilisant un étage redresseur 

des diodes Schottky 

Dans cette contribution, nous présentons une nouvelle structure de limiteurs de puissance à 

microruban basé sur une diode Schottky. Le circuit proposé est un limiteur de puissance à 

polarisation nulle construit en associant des diodes Schottky à deux étages. Les résultats de la 

simulation montrent une bonne performance de l'adaptation de petit signal et un comportement 

de limiteur idéal pour une puissance d'entrée seuil variant de 5 dBm à 30 dBm. 

Le limiteur de puissance proposé peut réduire l'amplitude d'un signal d'entrée important de 30 

dBm de 10 à 20 dB. 

La diode commerciale Avago HSMS286B est utilisée pour concevoir le limiteur de puissance. 

Cette diode est une diode Schottky RF à montage en surface présentée dans le boîtier 

SOT23/143 [176]. 

Conformément à la fiche technique de la famille HSMS286x, la diode HSMS286B a été 

optimisée pour une utilisation dans les applications RF de 915 MHz à 5,8 GHz. Elles  sont 

conçues pour la détection de signaux, la modulation, la conversion RF/DC ou le doublage de 

tension [176] 

IV.4.3.1 Description de la conception 

Le circuit proposé introduit une nouvelle conception d’un limiteur de puissance à semi-

conducteurs. Au lieu d'utiliser une diode en position tête-bêche, le circuit adopte un diviseur de 
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puissance formé de deux lignes: une ligne principale en parallèle avec un redresseur à double 

alternance, comme illustré à la figure IV-31. 

 

Figure IV- 31. Nouvelle topologie à base de pont redresseur 

Lorsque le signal incident est faible, l’impédance de la diode Schottky reste très élevée par 

conséquent le pont des diodes n’active pas de redressement. Ainsi, le signal incident est délivré 

à la charge sans limitation. 

Lorsque le signal d'entrée est très élevé, le niveau du signal atteint le seuil de détection des 

diodes Schottky, ce qui force l'impédance des diodes à une valeur beaucoup plus basse. Par 

conséquent, une partie du signal incident est déviée vers la masse. L’impédance caractéristique 

de la ligne principale est choisie de façon à forcer le signal à passer par le pont des diodes. 

Dans le circuit microruban, la ligne de transmission principale est optimisée pour présenter une 

demi-longueur d'onde. La distance entre les diodes et le point de dérivation est conçue pour 

avoir presque une longueur d’une demi-onde. Dans cette configuration, le signal parcourant la 

ligne de transmission principale et le signal traversant le pont redresseur présenteront un 

déphasage de λ/2. La disposition des diodes sur le circuit microruban est illustrée ci-dessous 

sur la Figure IV-32. 

 

 

Figure IV- 32. Topologie du circuit 

IV.4.3.2 Circuit à un seul étage 

Le circuit présenté sur la Figure IV-32 a été optimisé et validé à l'aide du logiciel ADS. Le 

résultat de simulation des paramètres [S] est présenté dans la Figure IV-33 : 
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Figure IV- 33. Simulation des paramètres S 

 

La puissance de sortie par rapport à la puissance d'entrée est présentée sur la figure IV-34. Pour 

une puissance d'entrée de 30 dBm, le taux limite est presque de 12 dB.  

 

 

Figure IV- 34. Simulation de la puissance Pout en fonction de Pin 

 

Comme le montrent les résultats S-Parameters de la figure IV-33, le limiteur présente une bonne 

adaptation d’impédance d'entrée correspondante à 50 Ohm dans la bande ISM. La perte 

d'insertion est d'environ 0,9 dB sur une bande de 2 à 4 GHz. Cependant, cette conception 

présente un seuil de puissance de limitation élevé. La limitation est activée lorsque la puissance 

incidente (Pin) atteint 10dBm. 

Afin d’améliorer les performances de ce limiteur, nous avons conçu le deuxième circuit sur la 

base de deux étages de diodes de redressement shuntées sur une ligne de transmission 

microruban. 
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IV.4.3.3 Circuit à deux étages 

Le deuxième circuit est obtenu en ajoutant un deuxième étage de redresseur. Toutefois, afin de 

réduire les dimensions du circuit, la ligne tête-bêche est remplacée par un demi-circuit. La 

Figure IV-35 illustre le circuit optimisé. 

 

 

Figure IV- 35. Circuit à deux étages de redressement 

 

Les résultats de simulation de ce circuit sont présentés à la figure IV-36 (résultats des 

paramètres S) et à la figure IV-37 (puissance de sortie par rapport à la puissance d'entrée). 

 

 

Figure IV- 36. Simulation des paramètres S 
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Figure IV- 37.  Puissance de sortie par rapport à la puissance d'entrée 

 

Comparé au circuit à un seul étage, le circuit à deux étages redresseurs présente de meilleures 

performances en taux d’isolement: 

 Gamme de fréquences large bande de 1 GHz de 2 à 3 GHz 

 Faible perte d’insertion (-0,9 dB) 

 Le taux d'isolation atteint 23 dB à 2,45 GHz. 

Dans cette contribution, nous avons conçu et simulé deux circuits de limitation de puissance 

hyperfréquences à microruban basés sur des diodes Schottky à zéro polarisation. Le limiteur 

basé sur deux étages de pont redresseur présente une caractéristique de puissance limite quasi 

idéale et réalise de meilleures performances en termes de taux d'isolation et de seuil de 

puissance limite. Les dimensions de la disposition générée pour ce circuit sont 58,54 mm x 

37,05 mm. 

IV.4.3.4 Redresseur à double alternance améliorée 

En partant du circuit présenté dans la Figure IV-35 où les étages de redresseurs sont en 

parallèles, un deuxième circuit est obtenu en mettant les étages de redressement en série et en 

agençant le circuit pour optimiser sa taille, tel que présenté sur la Figure IV-38. 

 

Figure IV- 38. Topologie d'un limiteur avec deux étages de redressement en série 
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La simulation des paramètres S présentée sur la Figure IV-39 montre que la perte d'insertion en 

petit signal reste acceptable (environ 1,3 dB). L'effet de limitation, comme on le voit sur la 

Figure IV-40, commence lorsque la puissance d'entrée atteint 3 dBm. En fonction des 

fréquences appliquées, le circuit fournit une atténuation pouvant atteindre 21 dB pour un niveau 

de puissance d'entrée maximal de 30 dBm. L’avantage principal de ce circuit est la régularité 

de réponse en haute puissance par rapport à la fréquence.  

 

Figure IV- 39. Simulation des paramètres S 

 

 

Figure IV- 40. Simulation de la puissance de sortie en fonction de la puissance d'entrée 

 

En comparaison avec les topologies de limiteurs de puissance construites sur une ligne 

microruban trouvée dans la littérature, le circuit conçu représente une solution simple et 

économique pour un limiteur de puissance passif basé sur des diodes Schottky. Le tableau ci-

dessous présente une comparaison entre le circuit conçu et comparaison avec la littérature des 

limiteurs de puissance. 

 



Chapitre IV. Contribution à la simulation et à la réalisation des limiteurs de puissance 

 

148 

 

Tableau IV- 7. Comparaison entre les limiteurs de puissance de la littérature. 

Conception Perte 

d’insertion 

Plage de 

fréquences 

Isolation Références 

Limiteurs Microstrip Passifs utilisant des 

diodes Schottky 

1.3 dB 2.45 GHz 21 dB Cette 

contribution 

Limiteurs Microstrip Passifs utilisant la 

diode PIN et diode détecteur 

0.8 dB 7 GHz 12 dB [164] 

Limiteur planaire par diode Schottky 1 dB  1 GHz 20 dB [112] 

Limiteur planaire base sur une diode  

Schottky et transistor MESFET 

1 dB  1 GHz 15 dB [112] 

Limiteur passif utilisant des transistors 

Discrets MESFET et diode Schottky 

0.9 dB 7 GHz 15 dB [106] 

En outre, le circuit conçu présente des avantages importants par rapport à l’état de la technique 

présentée dans la littérature : 

 Le circuit présente une construction simple en évitant le recours à un courant continu 

externe. 

 L'utilisation des diodes à polarisation nulle réduit le bruit de Johnson causé par le 

courant continu et améliore la fiabilité du circuit. 

 Les diodes Schottky présentent une commutation plus rapide et ainsi le circuit 

limiteur proposé assure une limitation rapide en cas d’arrivée des impulsions de forte 

puissance [176]. 

  

IV.4.3.5 Conclusion 

Dans cette étude, nous avons conçu et simulé deux circuits de limitation de puissance basés sur 

diode Schottky HSMS286B à polarisation nulle. Par rapport à la topologie classique, le circuit 

à redresseur double alternance présente un comportement de limiteur de puissance quasi idéal 

sur une large bande de fréquences de 1 GHz. Le circuit permet d’atteindre une limite de 

puissance de 21 dB, tandis que la perte d’insertion en petit signal reste acceptable (environ 1,3 

dB). A fort signal, la puissance de sortie reste constante sur toute la bande [2GHz, 3GHz]. 

Le circuit a été optimisé pour s’adapter à des dimensions de circuit de (39x44 mm²). 

 

IV.4.4 Contribution 4 : Circuit limiteur par combinaison diodes PIN et 

Schottky 

Le limiteur de puissance proposé ci-dessous est basé sur la technologie microruban intégrant 

des diodes Schottky et des diodes PIN. Les diodes Schottky sont utilisées en tant que diodes de 

détection afin de générer le courant continu nécessaire pour polariser la diode PIN. Le limiteur 

de puissance est optimisé et validé à l'aide du logiciel ADS d’Agilent Technologies. Le premier 

circuit utilise deux diodes Schottky simples et une diode PIN. Afin d'améliorer et de simplifier 

le premier circuit, le deuxième circuit est obtenu en utilisant une diode Schottky à anode 

commune. Le troisième circuit est obtenu en cascadant deux étages limiteurs du deuxième 

circuit.  
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Nous avons choisi une diode HSMS286x[176] et une diode PIN commerciale SMP1301 [33] 

de Skyworks Solutions INC (ex-Alpha Industries) pour concevoir le limiteur de puissance à 

microruban proposé. 

Ce limiteur doit présenter une large bande de fréquence autour de 2,45 GHz et doit fournir un 

taux de limitation supérieur à 20 dB lorsque la puissance en entrée atteint 30 dBm. 

 

IV.4.4.1 Principe de fonctionnement 

Sur la figure IV-41, la diode de limitation est insérée dans le circuit sous une forme antiparallèle 

shuntée entre la ligne de transmission et la masse commune. Cette diode agit comme une 

impédance variable. Lorsque la puissance augmente, l'impédance de la diode diminue et 

commence à absorber une partie de la puissance reçue. Lorsque la puissance du signal incident 

revient aux valeurs nominales supportées par la charge, l'impédance de la diode augmente et 

isole la ligne de transmission de la terre. Par conséquent, le signal reçu est transmis avec une 

légère perte pour la charge. 

 

 

Figure IV- 41. Topologie du limiteur de puissance 

Cette explication peut être démontrée en utilisant l’analyse de la ligne de transmission en 

appliquant la matrice ABCD au circuit de la figure IV-41. Pour simplifier les calculs, 

considérons que la ligne de transmission est un circuit sans perte et qu’elle est adaptée à un 

générateur de puissance et à une charge ayant une impédance égale à Zo. 

Pour les deux lignes de transmission de la figure IV-41, la matrice ABCD sera écrite [4], [27]: 

 

[ABCD]TL = [
cos (𝛽𝑙) 𝑗𝑍𝑜𝑠𝑖𝑛(𝛽𝑙)

𝑗𝑠𝑖𝑛(𝛽𝑙)/𝑍𝑜 𝑐𝑜𝑠(𝛽𝑙)
] (IV-32) 

Où: 

- β: constante de la ligne de transmission 

- l: longueur de la ligne de transmission 

- Zo: impédance de la ligne de transmission 

Pour la diode shuntée (diode 1) sur la figure IV-41, la matrice sera écrite [4], [27], [177]: 

 

[ABCD]Diode = [
1 0

1/𝑍 1
] (IV-33) 
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Où Z est l'impédance équivalente de la diode. 

La matrice ABCD du circuit de la figure 1 sera obtenue en multipliant la matrice ABCD de la 

ligne de transmission et la matrice ABCD de la diode comme suit: 

 

[ABCD]Circuit = [ABCD]TL1x[ABCD]Diodex[ABCD]TL2 (IV-34) 

 

Le résultat de l’équation (IV-34) est exprimé comme suit: 

 

[ABCD]circuit =

[
 
 
 cos(2𝛽𝑙) +

𝑗𝑍𝑜 𝑠𝑖𝑛(2𝛽𝑙)

2𝑍
𝑗𝑍𝑜𝑠𝑖𝑛(2𝛽𝑙) −

𝑍𝑜 𝑠𝑖𝑛²(𝛽𝑙)

𝑍
cos ²(𝛽𝑙)

𝑍
+

𝑗𝑠𝑖𝑛(2𝛽𝑙)

𝑍𝑜
cos(2𝛽𝑙) +

𝑗𝑍𝑜 𝑠𝑖𝑛(2𝛽𝑙)

2𝑍 ]
 
 
 

 (IV-35) 

 

Pour déduire la matrice S, nous appliquons l'équation de conversion de la matrice ABCD à la 

matrice S-parameters[4], [27]. Les résultats pour S21 et S11 sont présentés ci-dessous dans les 

équations (IV-35) et (IV-36): 

S21 =
2Z

Zo + 2Z
𝑒−2𝑗𝛽𝑙 (IV-36) 

S11 =
−Zo

Zo + 2Z
𝑒−2𝑗𝛽𝑙 (IV-37) 

 

Dans la plage de fréquences étudiée, on peut négliger la jonction de capacité et l'inductance 

parasite de la diode, de sorte que le circuit équivalent de la diode est une résistance pure Rj. 

Dans ces conditions, on peut conclure que la puissance de sortie (Pout) peut être exprimée 

comme suit: 

Pout = Pin + IL(dB) (IV-38) 

 

Où IL (dB) est la perte d'insertion exprimée dans l'équation (IV-38): 

𝐼𝐿(𝑑𝐵) = 10𝑙𝑜𝑔1/|𝑆21|² = 20log (1 +
𝑍𝑜

2 ∗ 𝑅𝑗
) 

(IV-39) 

L'équation (IV-38) indique que la perte d'insertion augmentera à mesure que l'impédance de la 

diode Rj diminue. 

Comme indiqué dans la fiche technique de la diode PIN SMP1301-01 [15], pour un courant 

direct de 1 mA, la résistance de jonction Rj est de 3,5 Ohm. Par conséquent, la perte d'insertion 

calculée sera IL (dB) = - 18,2 dB. 
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S11 représente le signal réfléchi rapporté au signal incident. En termes d’onde de puissance, 

S11 (dB) s’écrira comme suit: 

𝑆11(𝑑𝐵) = 20 log|𝑆11| = −20log |
2𝑅𝑗

𝑍𝑜
− 1| 

(IV-40) 

De même, avec un courant de transmission de 1 mA, Rj = 3,5 Ohm. Ce circuit présentera un 

rapport de réflexion S11 égal à -0,58 dB. 

Ce circuit doit être équipé d'une tension de polarisation qui permettra à la diode de passer en 

état direct et agir comme une impédance variable. En circuit hyperfréquence, la mise en œuvre 

d'une tension de polarisation n'est pas simple et peut être une source de bruit et de comportement 

imprévisible. Il est possible de générer le courant continu nécessaire pour polariser la diode de 

limitation en choisissant des diodes à polarisation nulle [99], [106] et en utilisant une diode de 

détecteur, comme présenté sur la Figure IV-42. La diode de détection transformera une partie 

du signal incident en un courant continu. Dans ce circuit, le courant continu de retour sera assuré 

par une inductance RF Choke ou par la diode de limitation elle-même. 

 

Figure IV- 42. Limiteur zéro biais 

Comme mentionné précédemment, la diode commerciale Avago HSMS286x a été utilisée 

comme détecteur et la diode commerciale de Skyworks Solutions Inc (ex-Alpha industries). 

Cette diode est disponible sous forme de boîtier SOT23 [33]. Selon sa fiche technique, cette 

diode est optimisée pour des applications de commutation et d'atténuateur. Elle présente une 

faible résistance aux signaux faibles et une commutation de vitesse dans la plage de 20 ns. 

Le circuit est conçu en utilisant la technologie microruban, basée sur un substrat FR4 présentant 

les caractéristiques suivantes: 

Tangente de perte diélectrique: 0,025 

Constante diélectrique relative: 4,4 

Épaisseur du substrat: h = 1,6 mm 

IV.4.4.2 Description du circuit 

Le circuit présenté introduit une nouvelle topologie du limiteur de puissance. Comme le montre 

la figure IV-43, le circuit adopte un diviseur de puissance formé de deux lignes: une ligne 

principale en parallèle avec un redresseur à double alternance. 
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Figure IV- 43. Schéma du circuit proposé 

 

Principe de fonctionnement : 

Lorsque le signal incident est faible, le pont des diodes n’active pas le redressement. Par 

conséquent, la diode PIN reste non polarisée et présente une impédance très élevée. Il en résulte 

que le signal incident est délivré à la charge sans limitation. 

Lorsque la puissance du signal d'entrée est très élevée, le niveau du signal atteint le seuil de 

détection des diodes de détection, ce qui génère un courant continu. Ce courant continu activera 

la diode PIN. Par conséquent, l'impédance de cette diode PIN commence à diminuer et une 

partie du signal incident est déviée vers la masse. 

Comme présentées sur la figure IV-4, les dimensions de la ligne de transmission sont optimisées 

pour avoir une différence entre la longueur de la ligne principale et la longueur de la ligne de 

de dérivation des diodes Schottky une distance de λ/2. Avec cette configuration, le signal 

parcourant la ligne de transmission principale et le signal traversant le pont redresseur 

présenteront un déphasage de 180°. Cette disposition contribuera aussi à la limitation du signal. 

La structure de ce circuit est présentée sur la Figure IV-44. 

 

Figure IV- 44. Topologie du circuit 
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IV.4.4.3 Résultats de simulation 

Circuit utilisant une seule diode PIN 

Le circuit présenté à la Figure IV-44 a été optimisé et validé à l'aide du logiciel ADS. Les 

résultats de simulation des paramètres S sont présentés à la Figure IV-45. La simulation de la 

puissance de sortie en fonction de la puissance d'entrée est illustrée à la Figure IV-46. 

 

Figure IV- 45. Simulation des paramètres S 

 

Figure IV- 46. Simulation des puissances de sortie en fonction de la puissance d'entrée 

Comme le montrent les résultats S-Parameters, le limiteur présente une bonne impédance 

d'entrée correspondante dans la bande ISM (Figure IV-45). La perte d'insertion est d'environ  

-1dB sur [2,2 - 3,2 GHz]. 

En grand signal, Le tableau IV-8 montre que la réponse du limiteur varie d'une fréquence à 

l'autre. Le circuit présente des caractéristiques de limiteur idéales pour les fréquences comprises 

dans la plage [2,25-2,65 GHz]. Toutefois, pour les fréquences situées en dehors de cette plage, 

le circuit présente un taux de limitation inférieur à 10 dB. 

Le tableau IV-8 présente le taux de limitation pour différentes fréquences comprises entre 2 et 

3 GHz, la puissance d'entrée étant fixée à 30 dBm: 
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Tableau IV- 8.  Taux d'isolement pour différentes fréquences à une puissance incidente Pin = 30 dBm 

Fréquence (GHz) Pout (dBm) Taux de Limitation (dB) 

2.25 15.3 14.7 

2.35 11.0 19.0 

2.45 8.6 21.4 

2.55 1.7 28.3 

2.65 17.9 12.1 

2.75 21.9 8.1 

2.85 23.5 6.5 

2.95 24.3 5.7 

3.00 24.4 5.6 

Afin de simplifier la topologie de ce circuit, nous avons conçu le deuxième circuit dans lequel 

nous remplaçons deux diodes Schottky par une diode double avec une anode commune 

HSMS2863 (figure IV-47) shuntée sur une ligne de transmission à microruban. 

 

 

Figure IV- 47. Diode Schottky HSMS2863 double anode [176] 

Circuit utilisant une double diode Schottky d'anode commune 

Le second circuit est obtenu en remplaçant deux diodes Schottky par une diode à anode 

commune HSMS2863. La structure du circuit est présentée à la Figure IV-48: 

 

Figure IV- 48.Circuit avec une diode d'anode commune Schottky 

Les résultats de la simulation de ce circuit sont présentés sur la figure IV-49 (résultats des 

paramètres S) et sur la figure IV-50 (puissance de sortie par rapport à la puissance d'entrée). 
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Figure IV- 49. Les résultats des paramètres S par rapport à la fréquence 

 

Figure IV- 50. Puissance de sortie Vs Puissance d'entrée à 2,45 GHz 

Comme le montrent les figures IV-49 et IV-50, ce circuit présente une faible perte d'insertion 

et de meilleures performances en taux d'isolation: 

 Gamme de fréquences large bande de 1 GHz de 2,2 à 3,4 GHz. 

 Faible perte d'insertion (-0,9 dB). 

 Le taux d’isolement atteint 24,8 dB à 2,45 GHz. 

Nous avons également simulé le comportement de ce circuit pour différentes fréquences de 

signaux incidents. Le tableau IV-9 présente le taux d'isolation pour différentes fréquences à une 

puissance d’entrée Pin égale à 30 dBm. 

Tableau IV- 9. Taux d'isolement pour différentes fréquences à une puissance incidente Pin = 30 dBm 

Fréquence (GHz) Puissance de sortie (dBm) Isolation (dB) 

2.25 16.4 13.6 

2.35 5.2 24.8 

2.45 12.6 17.4 

2.55 15.0 15.0 

2.65 16.1 13.9 

2.75 17.3 12.7 

2.85 19.1 10.9 

2.95 20.3 9.7 

3.00 20.6 9.4 

 



Chapitre IV. Contribution à la simulation et à la réalisation des limiteurs de puissance 

 

156 

 

Le tableau IV-9 montre que le comportement du limiteur dépend de la fréquence. Dans la 

gamme de fréquences [2,25, 2,85 GHz], le taux de limitation varie de 13,6 dB à 10,9 dB et 

atteint son maximum à 2,35 GHz. Alors que notre objectif est de concevoir un limiteur 

dépassant 20 dB. Pour pallier à cet inconvénient, nous avons conçu un nouveau circuit en 

cascadant le circuit de deux limiteurs. 

Limiteur à deux étages 

Le troisième circuit est obtenu en mettant en cascade un limiteur à deux étages et en optimisant 

la configuration illustrée à la Figure IV-51. 

 

Figure IV- 51. Limiteur à deux étages 

La Figure IV-52 présente les résultats de la simulation des paramètres S, tandis que la Figure 

IV-53 montre la puissance de sortie par rapport à la puissance d'entrée. 

 

Figure IV- 52. Les résultats des paramètres S par rapport à la fréquence 



Chapitre IV. Contribution à la simulation et à la réalisation des limiteurs de puissance 

 

157 

 

 

Figure IV- 53. Puissance de sortie vs puissance d'entrée à différentes fréquences de 2,35 GHz à 3 GHz 

Comme le montrent les figures IV-52 et IV-53, ce circuit présente une faible perte d’insertion 

et de meilleures performances en taux d’isolement: 

 Gamme de fréquences large bande de 2,1 à 2,85 GHz. 

 La perte d’insertion reste acceptable (-1,8 dB). 

 Le taux d'isolement est presque stable dans la gamme de fréquences [2,35 GHz, 3 

GHz] et varie entre 18 dB et 24 dB. Par conséquent, ce circuit présente une 

caractéristique de limiteur quasi idéale sur sa gamme de fréquences. 

IV.4.4.4 Conclusion 

Dans cette contribution, nous avons conçu et simulé trois circuits de limitation de puissance 

hyperfréquences à microruban basés sur des diodes Schottky à zéro-polarisation utilisées 

comme diode détecteur et diode PIN. 

Le premier circuit utilise deux diodes Schottky simples de dimensions de 52,2mmx27,5 mm. 

Le second circuit utilise un ensemble de diodes combinant deux diodes Schottky. Ces diodes 

sont connectées à la ligne de transmission principale avec un demi-cercle. Les dimensions du 

deuxième circuit sont de 69,5 mm x 27,5 mm. 

Les deux limiteurs présentent une caractéristique de limiteur de puissance quasi idéale et 

permettent d'atteindre un taux d'isolation d'environ 26 dB à 2,45 GHz. Toutefois, au-delà de 

2,65 GHz, le taux d’isolation des deux circuits diminue inversement à la fréquence du signal 

incident. Ce comportement entraînera des distorsions du signal fourni à la charge car les signaux 

haute fréquence sont moins limités que les signaux basse fréquence. Par conséquent, les 

performances de ces deux circuits en termes de taux de limitation ne répondent pas aux objectifs 

fixés pour les fréquences situées en dehors de la plage [2.35, 2.65 GHz]. 

Afin d'obtenir un comportement stable du limiteur de puissance, nous avons conçu et validé un 

troisième circuit constitué de deux étages de limiteur de puissance en cascade. Ce circuit 

présente de bonnes performances sur la bande de fréquences [2.25, 3GHz], le taux minimal de 

limitation est d’au moins 18 dB avec une perte d’insertion d’environ 1,8dB. Les dimensions du 

layout du circuit final sont de 51,5 mm x 139,2 mm. 
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IV.4.5 Contribution 5 : Circuit à base des transistors MESFET 

La réalisation de limiteurs de puissance basés sur MESFET peut être réalisée de plusieurs 

manières [3]: La première est présentée à la Figure IV-54. Le transistor MESFET est connecté 

en parallèle à la charge avec un détecteur d'amplitude tel qu'une diode Schottky [3]. La tension 

continue redressée est générée lorsque l'amplitude du signal incident est détectée. Cette tension 

est appliquée à la porte MESFET et son impédance est modifiée. En conséquence, l'amplitude 

RF de sortie est atténuée. 

Dans cette configuration le transistor utilisé est un transistor MESFET amélioré où la canal 

Source-Drain est l’état « OFF » lorsque la tension appliquée sur la grille est nulle ou négative. 

 

Figure IV- 54. Utilisation du transistor en parallèle avec la charge 

La seconde manière consiste à connecter le transistor MESFET en série [106] avec la ligne de 

transmission comme représenté sur la Figure IV-55. Lorsque la puissance incidente est faible, 

le MESFET a une faible impédance et donc la perte d'insertion du limiteur est négligeable. 

Lorsque la puissance du signal d'entrée dépasse le seuil de la jonction de diode Schottky, celle-

ci commence à redresser le signal RF et par conséquent un courant continu commence à 

traverser la diode. Ceci permet d'obtenir la tension de polarisation de la grille du transistor. 

 

 

Figure IV- 55.Utilisation du transistor en série avec la charge 

Dans notre proposition, le transistor MESFET est utilisé d'une nouvelle manière, comme illustré 

sur la figure IV-56 (b).  

On exploite dans cette topologie d’utilisation du MESFET la possibilité de contrôler les 

résistances variables RGS et RGD par la tension appliquée sur la grille en parallèle avec les 

capacités CGS et CGD. 
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(a) 

 

(b) 

Figure IV- 56. (a) Schéma équivalent de transistor MESFET (b) Utilisation du transistor comme 

résistance variable en dérivation 

IV.4.5.1 Description du limiteur proposé 

Le limiteur proposé est un limiteur de puissance passif basé sur deux lignes microruban. L'une 

d'elles est une ligne linéaire qui transmet le signal principal à la charge et la deuxième ligne est 

dérivée et connectée à son extrémité à la diode Schottky et au transistor MESFET. La deuxième 

ligne est utilisée pour dévier une partie du signal incident lorsque l’amplitude du signal atteint 

le seuil des diodes. La diode Schottky fonctionne comme atténuateur et détecteur de courant à 

commande de tension. La figure IV-57 présente l'architecture proposée. Les composants 

électroniques utilisés dans ce circuit sont: 

 Schottky diode HSMS286B fabriquée par Avago technologies [111]. Ce type de 

diode est déjà décrit précédemment dans ce chapitre. 

 MESFET ATF21170 fabriqué aussi par Avago technologies [178].  

Le composant ATF-21170 est un transistor MESFET GaAs de hautes performances conçu pour 

être utilisé dans des applications d'amplification à faible bruit ou de moyenne puissance dans la 

gamme de fréquences de 0,5 à 6 GHz [178]. 

Ce dispositif FET GaAs est logé dans un emballage hermétique avec une métallisation à base 

d'or. Cet appareil a une longueur de porte nominale de 0,3 micron avec une périphérie de porte 

totale de 750 microns. AT21170 peut dissiper une puissance de 27dBm à 25°C et la température 

de son canal peut atteindre 175 ° C [178]. 

IV.4.5.2 Principe de fonctionnement 

En petits signaux, le signal RF n’arrive pas activer le redressement de la diode Schottky. Par 

conséquent les lignes de dérivations sont isolées de la masse. La grande partie du signal est 

transmise à travers la ligne principale vers la charge avec une très faible perte d’insertion. 

Lorsque la puissance du signal d'entrée est très élevée, le niveau du signal atteint le seuil de 

détection de la diode Schottky. Ce dernier commence à générer un courant continu. Ce courant 

contribuera à polariser la grille du transistor. Par conséquent, les impédances des jonctions 
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Grille-Source et Grille-Drain vont diminuer et une partie du signal incident est déviée vers la 

masse à travers le transistor et une autre partie du signal sera réfléchie vers la source.  

Ce circuit présente l’avantage du pouvoir gérer une puissance importante (jusqu’au 43 dBm) 

car la limitation est effectuée au niveau du transistor principalement par réflexion et pas par 

absorption. 

Le circuit conçu a été optimisé en deux étapes en améliorant à chaque étape le taux de limitation 

tout en maintenant la perte d'insertion au minimum. Le premier circuit est constitué d'un seul 

étage identique à celui de la figure IV-57: Afin d'améliorer le taux de limitation en haute 

puissance. Le deuxième circuit est obtenu en reliant en série deux étages de base. Ce dernier 

circuit a été optimisé pour limiter autant que possible la perte d’insertion tout en doublant le 

taux de limitation en haute puissance. 

 

Figure IV- 57.Schéma du limiteur de puissance proposé 

 

IV.4.5.3 Validation du Circuit par la simulation 

Le circuit conçu a été validé en simulation par le logiciel ADS pour vérifier la réponse des 

paramètres S et la réponse de simulation harmonique du circuit. Pour la simulation, nous 

utilisons un substrat FR4 standard avec une valeur de constante diélectrique relative de 4,4 et 

une valeur de perte de charge diélectrique de 0,025 et une épaisseur de 1,6 mm. 

Le circuit ayant été optimisé en deux étapes, le premier circuit est constitué d'un étage. Le 

second circuit est formé de deux étages. Pour chaque étape, le schéma de montage, les résultats 

des paramètres S et les résultats de la simulation harmonique seront présentés et discutés. 

Circuit à un seul stage 

La structure du premier circuit étudié est présentée sur la Figure IV-58. 
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Figure IV- 58. Structure du circuit limiteur à un étage 

 

La figure IV-59 présente les résultats de simulation des paramètres S. Comme le montre la 

figure IV-59, le circuit présente une bonne impédance d'entrée correspondante dans la bande 

ISM. La perte d'insertion est d'environ -0,9 dB sur [3.1, 3.5 GHz]. 

 

Figure IV- 59.Résultats de la simulation des paramètres S pour S11 et S21 

La figure IV-60 montre la puissance de sortie par rapport à la puissance d'entrée.  

 

Figure IV- 60. Puissance de sortie par rapport à la puissance d'entrée 
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Le circuit à un seul étage présente deux limitations : 

- Une bande passante réduite de 400 MHz 

- Une faible isolation en grand signal (12 dB pour un signal d’entrée de 30 dBm). Ces 

valeurs de protection ne seront pas considérées comme suffisantes dans de nombreuses 

applications.  

Afin d’améliorer les performances de ce circuit, nous avons simulé un deuxième circuit à deux 

étages. La structure du deuxième circuit à deux étages est présentée à la Figure IV-61. 

 

Circuit avec deux étages 

Le deuxième circuit est obtenu en ajoutant un deuxième étage. Toutefois, afin de réduire les 

dimensions du circuit, la ligne en dérivation est remplacée par une ligne en demi-cercle. Le 

circuit final est présenté dans la figure IV-61. 

 

Figure IV- 61.Structure  du circuit en deux étages 

Les résultats de simulation de ce circuit sont présentés à la figure IV-62 (résultats des 

paramètres S) et sur la figure IV-63 (puissance de sortie par rapport à la puissance d'entrée). 

 

 

Figure IV- 62.Résultats de la simulation des paramètres S pour S11 et S21 
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Figure IV- 63. Puissance de sortie par rapport à la puissance d'entrée 

Comparé au circuit à un étage, le circuit à deux étages montre de meilleures performances en 

taux d’isolement: 

 Gamme de fréquences large bande de 1 GHz de 2,6 à 3,4 GHz 

 Faible perte d’insertion (-1 dB) 

 Le taux d’isolement atteint 25 dB à 2,7 GHz. 

En outre, le circuit présente une bonne stabilité du taux de limitation sur toute la bande. 

 

Comparaison entre le circuit conçu et les circuits similaires dans la littérature 

En comparant le circuit proposé aux topologies de limiteurs de puissance construites sur une 

ligne à microruban publiée dans la littérature, le circuit conçu présente une solution simple et 

efficace pour un limiteur de puissance passif basé sur des transistors MESFET et des diodes 

Schottky.  

Outre les performances de bande passante et de taux d’isolation du circuit, le circuit proposé 

permet de gérer des signaux de grande puissance jusqu’à 43 dBm. 

Le tableau IV-10 compare différentes caractéristiques techniques du limiteur proposé à celles 

de la littérature scientifique. 

 

Tableau IV- 10. Comparaison du limiteur de puissance hyperfréquence. 

 Perte d‘Insertion 

(S21) 

Fréquence de 

fonctionnement 

Limitation Références 

Microstrip Passive limiters 

using discrete MESFET and 

Schottky diodes 

1 dB 3 GHz 25 dB Cette contribution 

Planar Schottky diode 1 dB 1 GHz 20 dB [112] 

Planar Schottky diode and  

MESFET based limiter 

1 dB 1 GHz 15 dB [112] 

PIN diode limiter (3 stages) 1.3 dB Ku band 29.7 dB [143] 

Passive limiters using Discrete 

MESFET and Schottky diode 

0.9 dB 7 GHz 15 dB [106] 

 

En outre, le circuit conçu présente des avantages importants par rapport à l’état de l’art présenté 

dans la littérature: 
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 Le circuit présente une construction simple en évitant le recours à un courant continu 

externe. 

 L'utilisation de diodes à polarisation nulle réduit le bruit de Johnson causé par le 

courant continu et améliore la fiabilité du circuit. 

 Les transistors MESFET présentent une commutation plus rapide améliorant ainsi 

la réponse du circuit aux impulsions de forte puissance. 

 Le circuit permet de gérer une grande puissance (43 dBm) 

 

IV.4.5.2 Conclusion 

Dans cette contribution, nous avons conçu et validé par simulation un circuit limiteur de 

puissance basé sur des transistors MESFET à polarisation nulle et des diodes Schottky. 

Le premier circuit basé sur un étage limiteur atteint 12 dB d’isolation sur une bande de 

fréquence de 400 MHz. Le circuit optimisé final atteint une isolation de 25 dB sur une bande 

de 1 GHz, tandis que la perte d’insertion à faible signal reste acceptable (environ -1 dB). Les 

dimensions du circuit pour la fréquence proposée sont: 48x38mm². En comparaison avec 

d'autres limiteurs de puissance dans la littérature des limiteurs de puissance hyperfréquence, le 

circuit proposé présente de meilleures performances en termes de taux de limitation et de 

puissance supportée. 

 

Conclusion du chapitre 

Dans ce chapitre nous avons présenté une étude d’ingénierie de choix des composants diodes 

PIN et Schottky sur les caractéristiques des limiteurs de puissance. A la fin de ce chapitre, nous 

avons présenté cinq structures conçues dans le cadre des travaux de recherche de cette thèse. 

Pour chaque structure, nous avons présenté la méthodologie suivie jusqu’à aboutissement au 

circuit final optimisé et validé en simulation. Nous avons pu réaliser deux circuits parmi les 

structures proposées. Les résultats de mesure des circuits réalisés sont aussi présentés et 

comparés à la simulation. 

Dans les circuits proposés, nous avons utilisé deux techniques pour améliorer la bande passante, 

le taux d’isolation maximale et la stabilité de réponse du circuit : 

- Utiliser deux étages de limiteur de puissance au lieu d’un seul étage. Cette technique 

augmente en petits signaux la bande passante du circuit et en grands signaux, elle 

améliore le taux d’isolation.  

- Combiner dans le circuit trois techniques d’atténuation : absorption, réflexion et 

évanouissement du signal (déphasage des signaux). 

En comparaison avec les diodes Schottky, Les diodes PIN peuvent supporter des puissances 

élevées et des pertes d’insertion faibles. Toutefois, le temps de réponse des diodes PIN reste 

faible par rapport aux diodes Schottky. Pour pallier à ce problème, nous avons validé en 

simulation deux structures de limiteurs qui permettent de combiner les deux composants dans 
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un seul circuit afin de bénéficier des avantages de la diode Schottky en termes de rapidité de 

réponse et de la diode PIN en termes de support et de dissipation de la puissance.   

Nous avons utilisé pour valider les conceptions des nouvelles structures des composants diode 

Schottky GaAs, diode PIN Silicium et transistor MESFET GaAs. Néanmoins, il est possible 

d’étendre les structures proposées à d’autres composants fabriqués à base d’autres matériaux 

comme le Nitride de Galium (GaN). 

 



Conclusion générale 

 

166 

 

Conclusion générale 

 

Le travail présenté dans ce mémoire de thèse porte sur les différents aspects technologiques liés 

à la conception et la réalisation des circuits de protections contre les signaux électromagnétiques 

hyperfréquences à savoir les atténuateurs et les limiteurs de puissance. 

Aujourd’hui en vue de répondre aux différentes contraintes technologiques liées à la fiabilité et 

la robustesse des circuits sensibles, les circuits exposés aux ondes électromagnétiques doivent 

être équipés par des systèmes de protection et de contrôle de la puissance.  

Dans ce contexte, le présent rapport a proposé un traitement complet des atténuateurs et des 

limiteurs de puissances. Le mémoire a couvert les aspects de modélisation des atténuateurs et 

des limiteurs de puissance et les modalités de conception liées aux caractéristiques techniques 

et aux contraintes à prendre en considération lors de la réalisation de ces circuits. Le manuscrit 

a présenté une étude des composants semi-conducteurs utilisés pour la fabrication des limiteurs 

et d’atténuateurs notamment les diodes PIN, les diodes Schottky et les transistors MESFET. 

Dans cette étude, la modélisation des circuits atténuateurs a été réalisée en utilisant les 

techniques d’analyse des circuits hyperfréquences, la théorie des lignes de transmission, de 

l'électromagnétisme et sur les modèles équivalents des différents composants semi-conducteurs 

étudiés afin de déduire des modèles mathématiques permettant d’optimiser les performances 

des atténuateurs et des limiteurs. Cette étude a permis de dresser les caractéristiques techniques 

des atténuateurs et de les modéliser mathématiquement afin de les optimiser. Ainsi, nous avons 

étudié le taux d’atténuation, la variation de la phase et la tenue en puissance comme paramètre 

clé d’un atténuateur. Par la suite nous avons appliqué les résultats obtenus afin de concevoir et 

valider des atténuateurs en technologies planaires. 

Une étude de modélisation similaire a été aussi menée pour les limiteurs de puissance. Cette 

étude a été appliquée pour concevoir, valider et réaliser des circuits limiteurs de puissance en 

technologie planaire. Nous avons modélisé la perte d’insertion, le taux de limitation, la tenue 

en puissance. 

Les résultats obtenus à l’issue de cette étude sont appliqués pour la réalisation pratique des 

circuits de limiteurs de puissance et des atténuateurs micro-onde en technologie planaires. Cinq 

circuits limiteurs de puissance ont été conçus et validés en simulation dont deux structures ont 

été réalisées en laboratoire. La validation des circuits conçus a été simulée sur le logiciel ADS 

d’Agilent Technologies. 

La réalisation pratique des circuits et les mesures ont été effectuées dans les laboratoires du 

département d’ingénierie de communication de l’université de Cantabrie à Santander en 

Espagne.  

Ce travail de thèse ouvre, à l’avenir, la voie à des applications et des réalisations pratiques des 

circuits de protection et de contrôle de puissance en technologie planaire. Tout d’abord, une 

première application serait la réalisation des circuits de contrôle en technologie planaire pour 

protéger des systèmes d’émission et réception sensibles contre les bruits externes comme les 
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circuits RFID mais aussi dans les systèmes multibandes manipulant des puissances importantes 

et fonctionnant sur des bandes adjacentes comme les systèmes de technologie mobile 3G, 4G 

et bientôt 5G. Une autre application consistera à étudier des solutions de protection et de 

contrôle intégrés dans les amplificateurs à faible bruit en vue d’augmenter leur robustesse et 

réduire le niveau des bruits introduits. 
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Le but de cette annexe est de présenter les formules de bases utilisées pour caractériser les 

atténuateurs de puissance.  

Nous considérons le cas général d’un circuit à deux ports : une entrée et une sortie. 

 

Figure A- 1: Schéma d'un circuit à deux ports 

En utilisant la matrice ABCD de ce circuit, la tension V1 et le courant I1 peuvent être exprimés 

en fonction de la tension V2 et le courant I2 comme suit : 

V1= A V2+ B I2 (A-1) 

I1= C V2+ D I2 (A-2) 

 

Par conséquent: 

𝑘 =
𝑉1

𝑉2
= 𝐴 + 𝐵

𝐼2
𝑉2

 
(A-3) 

 

Avec k=V1/V2 est l’atténuation de la tension (K> 1) 

Si on pose 
𝑉2

𝐼2
= 𝑍𝑜𝑢𝑡 comme l’impédance caractéristique vu côté de la charge, l’équation 

précédente sera écrite comme suit : 

𝑘 = 𝐴 + 
𝐵

𝑍𝑜𝑢𝑡
 

(A-4) 

 

Du côté de l’entrée du circuit, l’impédance d’entrée Zin peut s’exprimer selon l’équation 

suivante : 

𝑍𝑖𝑛 =
𝑉1

𝐼1
=

𝐴𝑉2 + 𝐵𝐼2

𝐶𝑉2 + 𝐷𝐼2
=

𝐴𝑍𝑜𝑢𝑡 + 𝐵

𝐶𝑍𝑜𝑢𝑡 + 𝐷
 

(A-5) 

 

Un atténuateur doit présenter une impédance d’entrée et une impédance de sortie adaptées 

(Zin=Zout=Zc), par conséquent et après remplacement de Zin et Zout par Zc et en effectuant 

les calculs nécessaires pour déduire Zc, nous obtenons l’équation : 

C Zc²+ (D-A) Zc-B=0 (A-6) 

V1 V2 

I1 I2 

Circuit 
atténuateur 
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La résolution de cette équation donne la valeur de Zc positive comme suit : 

𝑍𝑐 =
−(𝐷 − 𝐴) + √(D − A)2 + 4𝐵𝐶

2𝐶
 

(A-7) 

 

L’équation (A-4) et l’équation (A-6) donnent les égalités ci-dessous : 

𝑘 = 𝐴 +
𝐵

𝑍𝑐
= 𝐷 + 𝑍𝑐 ∗ 𝐶 

(A-8) 

En remplaçant, dans l’équation (A-8), Zc par son équation (A-7), nous avons la valeur de k 

comme suit : 

𝑘 = D +
−(𝐷 − 𝐴) + √(D − A)2 + 4𝐵𝐶

2

=
(𝐷 + 𝐴) + √(D − A)2 + 4𝐵𝐶

2
 

(A-9) 

Cas des circuits réciproques : 

Dans ce cas nous avons la relation AD-BC=1[4], [5]. Par conséquent l’équation (A-7) peut être 

écrite en fonction de A et D : 

𝑍𝑐 =
−(𝐷 − 𝐴) + √(D + A)2 − 4

2𝐶
 

(A-10) 

𝐾 =
(𝐷 + 𝐴) + √(D + A)2 − 4)

2
 

(A-11) 

 

Dans le cas des circuits atténuateurs symétriques, les valeurs D et A sont identiques par 

conséquent les équations (A-10) et (A-11) seront simplifiées comme suit :  

𝑍𝑐 =
√A2 − 1

𝐶
= √

B

C
 

(A-12) 

𝑘 = 𝐴 + √𝐵𝐶 = 𝐴 + √A2 − 1 (A-13) 

 

Après cette étude théorique générale, nous allons appliquer, dans la section suivante, les 

résultats obtenus sur les circuits atténuateurs de type T et type PI et leur différente variance 

pour calculer les valeurs des résistances permettant de réaliser un atténuateur avec un taux 

d’atténuation k et une impédance caractéristiques Zc. 
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Attenuateur de type T : 

C’est un atténuateur constitué de trois résistances sous forme de T comme dessiné sur la figure 

4 ci-dessous. Cet atténuateur peut être symétrique si R1=R2 ou asymétrique dans le cas général 

(c'est à dire R1≠R2). Dans le cas où R1≠R2, l’atténuateur T servira aussi pour adapter les 

impédances entre la source et la charge. 

 

Figure A- 2: Atténuateur en T 

Calcul des valeurs des résistances R1, R2 et R3 

Généralement, nous connaissons l’atténuation souhaitée K(= 10A/10) et l’impédance 

caractéristique Zc et nous souhaitons calculer les valeurs des résistances R1, R2 et R3. 

Pour appliquer les équations obtenues à la section précédente, nous utilisons les paramètres 

ABCD du circuit :  

[
 
 
 
 1+ 𝑅1/𝑅3 𝑅1+ 𝑅2+

𝑅1 ∗ 𝑅2
𝑅3

1
𝑅3

1+ 𝑅2/𝑅3
]
 
 
 
 

 

(A-14) 

 

Pour simplifier les écritures, nous posons R1/R3= x1 et R2/R3= x2, la matrice ABCD devient : 

[ABCD]=[
1+ 𝑥1 𝑅3 ∗ (𝑥1+ 𝑥2+ 𝑥1 ∗ 𝑥2)

1
𝑅3

1+ 𝑥2
] 

(A-15) 

Pour retrouver les valeurs de R1, R2 et R3, nous utilisons les équations (A-7) et (A-9) et nous 

remplaçons les paramètres A, B, C et D de la matrice (A-14) par leurs valeurs respectives. 

K=𝐴 + 𝐵

𝑍𝑐
= 1+ 𝑥1+ (𝑥1+𝑥2+𝑥1∗𝑥2)𝑅3

𝑍𝑐
 

(A-16) 

K=𝐷 + 𝐶 ∗ 𝑍𝑐 = 1+ 𝑥2+ 𝑍𝑐

𝑅3
 (A-17) 

A partir de (A-17) nous pouvons déduire que :  
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𝑍𝑐

𝑅3
= 𝐾 −1− 𝑥2 

(A-18) 

En utilisant l’équation (A-18), l’équation (A-16) peut être écrite : 

𝐾 −1− 𝑥1 =
𝑥1+ 𝑥2+ 𝑥1 ∗ 𝑥2

𝐾 −1− 𝑥2
 

(A-19) 

 

L’équation (A-19) donne l’égalité suivante : 

X1 + X2 = (K − 1 − X1)(K − 1 − X2) − X1 ∗ X2
= (K − 1)² − (K − 1)(X1 + X2) 

(A-20) 

 

Par conséquent: 

𝑥1 + 𝑥2 =
(𝐾 − 1)²

𝐾
 

(A-21) 

 

A partir de l’équation (A-18) et (A-21), les valeurs de x1 et x2 peuvent être déduites comme 

suit : 

𝑥1 =
𝑍𝑐

𝑅3
−

𝐾 − 1

𝐾
 

(A-22) 

𝑥2 = 𝐾 − 1 −
𝑍𝑐

𝑅3
 

(A-23) 

 

Les équations (A-22) et (A-23) seront valables si la valeur de R3 est choisie comme suit : 

𝑍𝑐

𝐾 − 1
< 𝑅3 < 𝑍𝑐 ∗

𝐾

𝐾 − 1
 

(A-24) 

 

Finalement, le circuit en T qui permet l’atténuation K et l’impédance caractéristique Zc sera 

réalisé en choisissant R3  dans l’intervalle [
𝑍𝑐

𝐾−1
, 

𝑍𝑐∗𝐾

𝐾−1
] et en prenant R1 et R2 comme suit : 

𝑅1 = 𝑍𝑐 − 𝑅3 ∗
𝑘 − 1

𝑘
 

(A-25) 

Et : 

𝑅2 = 𝑅3 ∗ (𝑘 − 1) − 𝑍𝑐 (A-26) 
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Circuit T-attenuateur particulier : 

Attenuateur T symétrique 

Dans le cas où le circuit T est symétrique (R1=R2=R), les équations (A-25) et (A-26) permettent 

de retrouver R et R3 en fonction de Zc souhaité comme suit : 

𝑅3 =
2𝐾

𝐾² − 1
𝑍𝑐 

(A-27) 

 

𝑅1 = 𝑅2 =
𝐾 − 1

𝐾 + 1
𝑍𝑐 

(A-28) 

 

Aussi, si nous partons à partir des résistances R (=R1=R2) et R3, nous retrouvons les paramètres 

Zc et K comme suit : 

Zc²=B/C (B et C sont les paramètres de la matrice ABCD : B=2R+R²/R3 et C=1/R3) 

𝑍𝑐2 = 𝑅2 + 2𝑅 ∗ 𝑅3 (A-29) 

 

𝐾 = 𝐴 + √𝐴² −1 = 1+
𝑅

𝑅3
+ √2𝑅

𝑅3
+ (

𝑅

𝑅3
)
2

 

(A-30) 

 

Attenuateur en format de L 

Si R2=0, le circuit atténuateur T se transforme en un circuit atténuateur L-pad. 

Les paramètres ABCD de circuit L-pad peut être déduite facilement en remplaçant R2 par 0 : 

 

A= 1+R1/R3  B=R1 

C=1/R3  D=1 

Les équations (A-8) et (A-9) permettent de calculer les paramètres caractéristiques du circuit 

Zc et K : 

𝑍𝑐 =
R1 + √R1² + 4R1 ∗ R3

2
 

(A-31) 

 

𝐾 = D + Zc ∗ C = 1 +
R1 + √𝑅12 + 4R1 ∗ R3

2𝑅3
 

(A-32) 

 

Inversement, si nous partons à partir de Zc et K, les valeurs de R1 et R3 sont obtenues par les 

formules suivantes : 



Annexe : Analyse des circuits atténuateurs 

 

177 

 

𝑅3 =
Zc

K − 1
 

(A-33) 

 

𝑅1 =
Zc(K − 1)

K
 

(A-34) 

 

Atténuateur PI 

C’est un atténuateur constitué de trois pures résistances formant un circuit de la forme de la 

lettre grecque π.  

 

Figure A- 3: Atténuateur de base en forme de PI 

Les paramètres ABCD du circuit atténuateur PI sont très analogiques aux paramètres ABCD du 

circuit T en utilisant les conductances Y1, Y2 et Y3 (Y1,2,3= 1/R1,2,3) : 

[ABCD]=[
1+ 𝑌1

𝑌3
1/𝑌3

𝑌1 + 𝑌2 + 𝑌1𝑌2
𝑌3

1+ 𝑌2
𝑌3

] 

(A-35) 

Par analogies à la résolution du circuit T, on peut poser : x1=
𝑌1

𝑌3
 et x2=1+

𝑌2

𝑌3
 

La matrice ABCD peut être écrite comme suit : 

[ABCD]=[
1+ 𝑥1 1/𝑌3

𝑌3 ∗ (𝑥1+ 𝑥2+ 𝑥1 ∗ 𝑥2) 1+ 𝑥2
] 

(A-36) 

 

En appliquant l’équation K=A+B/Zc=D+C*Zc : 

K=1+x1+1/(Y3*Zc)=1+x2+Zc*Y3*(x1+x2+x1*x2) (A-37) 

Par conséquent : 
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Zc*Y3= 
1

𝐾−1−𝑥1
 (A-38) 

 

La combinaison des deux équations (A-37) et (A-38) permet d’avoir l’égalité : 

𝐾 −1− 𝑥2 =
𝑥1+ 𝑥2+ 𝑥1 ∗ 𝑥2

𝐾 −1− 𝑥1
 

(A-39) 

 

Le développement de l’équation (A-39) permet de déduire : 

𝑥1 + 𝑥2 =
(𝐾 − 1)²

𝐾
 

(A-40) 

 

A partir des équations (A-38) et (A-40) nous avons les solutions suivantes : 

𝑥1 = 𝐾 − 1 −
1

𝑍𝑐 ∗ 𝑌3
 

(A-41) 

𝑥2 =
1

𝑍𝑐 ∗ 𝑌3
−

𝐾 − 1

𝐾
 

(A-42) 

 

Les équations (A-41) et (A-42) seront valables si Y3 est inclue dans l’intervalle 

[
1

𝑍𝑐(𝑘−1)
,

𝑘

𝑍𝑐(𝑘−1)
 ].  Dans ce cas les valeurs de Y1 et Y2 sont données par les formules suivantes : 

𝑌1 = (𝐾 − 1)𝑌3 −
1

𝑍𝑐
 

(A-42) 

𝑌2 =
1

𝑍𝑐
−

(𝐾 − 1)𝑌3

𝐾
 

(A-43) 

 

Circuit PI Symétrique : 

Dans le cas particulier oùY1=Y2, le circuit PI est symétrique et les équations (A-42) et (A-43) 

permettent de trouver les valeurs Y3 puis Y1 et Y2 en fonction de K et Zc comme suit : 

𝑌3 =
2𝐾

(𝐾² − 1)𝑍𝑐
 

(A-44) 

𝑌1 = 𝑌2 =
𝐾 − 1

𝑍𝑐 ∗ (𝐾 + 1)
 

(A-45) 

 

Atténuateur T-bridged 

C’est un circuit T-atténuateur auquel on a ajouté une résistance bridge en série entre la source 

et la charge.  
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Figure A- 4: Atténuateur en forme de T-bridged 

Le design typique de ce circuit est de prendre les résistances séries R1 égales à l’impédance 

caractéristique de la source et de la charge, et de calculer R2 et R3 en fonction de l’atténuation 

souhaitée. 

Le circuit en T-birdged peut être transformé en un circuit PI équivalent en faisant une 

transformation Y—∆ du triangle ABC comme suit : 

RAB=R1²/R2+2R1 

RAC=RBC=R1+2R2 

 

Figure A- 5: Transformation d'un atténuateur T-bridged en atténuateur en forme de PI 

L’étude de ce circuit en prenant R1=Zc et en utilisant les équations (A-44) et (A-45) permet de 

démontrer les formules suivantes : 

𝑅2 =
𝑍𝑐

𝐾 − 1
 

(A-46) 

𝑅3 = 𝑍𝑐(𝐾 − 1) (A-47) 

 

Inversement, si pour un circuit T-birdged similaire à la figure 6, les caractéristiques du circuit 

seront : 
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Zc² = R2 ∗ R3 (A-48) 

𝐾 = 1 + √
𝑅3

𝑅2
 

(A-49) 

 

Calcul de la puissance dissipée dans un système d'atténuation: 

Le calcul permet de prévoir la tenue en puissance des résistances utilisées dans un circuit 

atténuateur en T et de dimensionner le dégagement calorifique correspondant. 

A titre d’exemple, on se propose de calculer la puissance dissipée dans les résistances d’un 

circuit T atténuateur symétrique comme précisé dans le schéma ci-dessous. 

 

Figure A- 6: Atténuateur T symétrique alimenté par une source CW 

Supposons que le circuit est alimenté par une source sinusoïdale CW. La conservation des 

puissances dans un système adapté et ne présentant pas de réflexion vers la source permet 

d’assumer que :  

Pin =  P(R1) + P(R2) + P(R1’) + Pout (A-50) 

 

Avec : 

 P(R1) : puissance dissipée au niveau de la résistance série R1 coté source 

 P(R2) : puissance dissipée au niveau de la résistance parallèle R2 

 P(R1’) : puissance dissipée au niveau de la résistance série R1 coté charge 

 

Calcul de P(R1’) et P(R1) :  

La puissance dissipée au niveau de la résistance série côté de la charge est donnée par la 

formule : P(R1’)=1/2*R1’*Il² 

Connaissant que Pout=1/2*Zl*Il² et remplaçant Il dans la formule précédente de P(R1’) on 

obtient : 

P(R1’) = (R1’/Zc) ∗ Pout (A-51) 

De la même façon, on peut déduire que : 

P(R1) = (R1/Zc) ∗ Pin (A-52) 
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On remplace les valeurs de Pout par Pin/k² et R1’et R1 en fonction de Zc et on obtient l’équation 

de la dissipation de la puissance dans R1’ : 

P(R1’) =
1

𝐾²
∗

𝐾 − 1

𝐾 + 1
∗ 𝑃𝑖𝑛 

(A-53) 

 

P(R1) =
𝐾 − 1

𝐾 + 1
∗ 𝑃𝑖𝑛 

(A-54) 

 

Calcul de P(R2) :  

On déduit la valeur de la puissance dissipée au niveau de la résistance série côté Source P(R1) 

par la conservation des puissances comme suit : 

P(R2) = 2
𝑘 − 1

𝑘(𝑘 + 1)
∗ 𝑃𝑖𝑛 

(A-55) 

A partir des équations (A-53), (A-54) et (A-55), on peut conclure que la puissance est dissipée 

principalement dans la résistance parallèle et la première résistance série. 

 

Le tableau ci-dessous présente les valeurs des résistances en fonction du taux d’atténuation 

souhaité (k²=Pin/Pout) pour les trois formats d’atténuateur, la valeur de l’impédance 

caractéristique à l’entrée et à la sortie est considérée à la valeur Z0. 

 

Atténuateur 

T 

𝑅1 = 𝑍𝑜 ∗
𝑘 − 1

𝑘 + 1
 

𝑅2 = 𝑍𝑜 ∗
2𝑘

𝑘² − 1
 

Z0²=R1²+2R1*R2 

Puissance dissipée : 

P(R1)=
𝑘−1

𝑘+1
∗ 𝑃𝑖𝑛 

P(R2)=
2(𝑘−1)

𝑘(𝑘+1)
∗ 𝑃𝑖𝑛 

P(R1’)=
1

𝑘²
∗

𝑘−1

𝑘+1
∗ 𝑃𝑖𝑛 

 
 

Atténuateur 

PI 

R1=𝑍𝑜 ∗
𝑘+1

𝑘−1
 

 

R2=Zo*
𝑘²−1

2∗𝑘
 

Y0²=Y1²+2Y1*Y2 

Puissance dissipée 

P(R1)= =
𝑘−1

𝑘+1
∗ 𝑃𝑖𝑛 

P(R2)=
2

𝑘
∗

𝑘−1

𝑘+1
∗ 𝑃𝑖𝑛 

P(R1’)=
1

𝑘²
∗

𝑘−1

𝑘+1
∗ 𝑃𝑖𝑛 

 
 

 Atténuateur 

T-bridged 

(T-ponté) 

R1= 𝑍𝑜/(𝑘 − 1) 

 

R2=  (𝑘 − 1)𝑍𝑜 

Z0²=R1*R2 

P(R1)=
𝑘−1

𝑘
∗ 𝑃𝑖𝑛 

 

P(R2)=
𝑘−1

𝑘²
∗ 𝑃𝑖𝑛 
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