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Introduction

INTRODUCTION

Le rayonnement térahertz (THz), situé entre les micro-ondes et l’infrarouge
dans le spectre électromagnétique (de 100 GHz à 30 THz, voir Figure 1), suscite
un intérêt croissant en raison de ses propriétés. Contrairement aux rayonne-
ments ionisants tels que les rayons X, les ondes THz sont non destructives et
inoffensives pour les tissus biologiques, tout en étant capables de pénétrer de
nombreux matériaux non conducteurs comme les plastiques, les céramiques,
les textiles ou certains composites. Ces propriétés font du rayonnement THz
un outil adapté pour diverses applications allant de l’imagerie à la détection
de substances chimiques, en passant par le contrôle non destructif (CND) de
matériaux et de structures. Le contrôle non destructif par imagerie THz consti-
tue une technique prometteuse pour l’inspection de matériaux industriels ou
composites, notamment dans les secteurs de l’aéronautique, de l’automobile,
ou encore des technologies de pointe. Cette méthode permet de visualiser et
de cartographier l’intérieur des matériaux avec une résolution suffisante pour
détecter des défauts tels que des fissures, une pollution chimique ou un défaut
de fabrication.

radio micro Thz IR UV X ray gamma

λ [m] 104 103 102 101 1 10−1 10−2 10−3 10−4 10−5 10−6 10−7 10−8 10−9 10−10 10−11 10−12
km m mm µm pm fm

f [Hz]104 105 106 107 108 109 1010 1011 1012 1013 1014 1015 1016 1017 1018 1019 1020 1021

MHz GHz THz PHz

Figure 1 – Spectre électromagnétique avec focus sur la bande THz en vert.

Afin de permettre l’utilisation des ondes THz dans ces applications, il est
crucial de pouvoir prédire leur interaction avec la matière. La caractérisation
de matériaux est alors une étape importante pour déterminer les propriétés
diélectriques de ces matériaux. Des techniques comme la résonance en cavité,
la caractérisation en guide ou la caractérisation en espace libre sont alors uti-
lisées [1]. Ces 3 techniques reposent sur l’interaction des ondes THz avec le
matériau sous test et sont particulièrement adaptées aux matériaux qui sont
transparents ou semi-transparents à ces fréquences, comme les plastiques, les
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céramiques et certains polymères. Alors que les deux premières techniques
requièrent généralement d’usiner les échantillons à de faibles dimensions (ty-
piquement inférieures au millimètre dans le domaine THz), la caractérisation
en espace libre est une méthode permettant de mesurer les propriétés diélec-
triques des matériaux telles que la permittivité complexe directement à par-
tir d’un échantillon non usiné. La configuration expérimentale typique pour
une caractérisation en espace libre comprend une source THz, des composants
quasi-optiques (lentilles, miroirs) pour focaliser le faisceau sur l’échantillon, et
un analyseur de réseau vectoriel pour acquérir les paramètres de réflexion et
de transmission complexes. Leur analyse permet de remonter aux propriétés
diélectriques du matériau.

Le développement de ces techniques nécessite une optimisation continue des
composants quasi-optiques QO, mais également des simulations numériques
pour comprendre l’interaction des ondes THz avec les composants QO des
bancs de mesure et le matériau sous test. Toutefois, les méthodes de simulation
traditionnelles, souvent basées sur des approches dites full-wave, comme la
méthode des différences finies dans le domaine temporel (FDTD) ou la méthode
des moments (MoM), ne sont ici pas bien adaptées. Ces méthodes résolvent de
manière exhaustive les équations de Maxwell pour chaque point du domaine de
calcul. Elle deviennent difficilement applicables aux fréquences THz en raison
de la taille physique des composants par rapport à la longueur d’onde. En
effet, à ces fréquences, la longueur d’onde est inférieure au millimètre et les
composants quasi-optiques sont souvent de plusieurs ordres de grandeur plus
grands que cette longueur d’onde. Cela implique un maillage extrêmement
fin qui génère un nombre trop important d’inconnues à déterminer, et qui
augmente de façon conséquente les ressources informatiques nécessaires, en
termes de mémoire et de temps de calcul.

Pour surmonter ces limitations, des approches approximatives (aussi ap-
pelées asymptotiques) ou hybrides sont souvent privilégiées. Par exemple, des
méthodes telles que l’optique géométrique (GO), l’optique physique (PO), le
lancer de rayons ou encore le lancer de faisceaux élémentaires (par exemple à
profil gaussien) peuvent être utilisées pour modéliser des systèmes THz com-
plexes. Dans certains cas, des approches hybrides combinant des méthodes

2
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full-wave locales pour les régions où les effets d’interférence et de diffraction
sont importants, et des techniques asymptotiques, pour les régions où les ondes
se propagent librement, permettent d’obtenir un bon compromis entre préci-
sion et faisabilité.

L’objectif de ce manuscrit est de modéliser des systèmes quasi-optiques
dédiés à la caractérisation de matériaux et à l’imagerie THz pour le contrôle
non destructif. Le formalisme des faisceaux à profil d’intensité gaussien et de
leur interaction avec la matière est détaillé dans le Chapitre 1 et servira de
fondement à l’outil de simulation développé au cours des travaux présentés.

Pour utiliser des faisceaux gaussiens quel que soit le champ électrique in-
cident, il est nécessaire de décomposer un champ arbitraire en une série de
faisceaux gaussiens. Ce procédé, explicité dans le Chapitre 2, permet d’utili-
ser l’outil de simulation avec divers types de sources électromagnétiques. Par
ailleurs, ce chapitre introduit d’autres techniques de décomposition utiles pour
simuler les cornets en réception et en émission, permettant ainsi la modélisa-
tion complète d’un système quasi-optique.

Le Chapitre 3 est consacré à l’application du simulateur pour modéliser
un banc de caractérisation en espace libre, similaire à ceux utilisés au sein
du département Micro-Ondes de IMT Atlantique. L’objectif étant d’estimer
l’impact d’éventuels défauts dans la configuration d’un banc sur les mesures
réalisées et sur l’extraction des propriétés diélectriques ou autres des matériaux
caractérisés.

Dans le Chapitre 4, une seconde application est présentée avec la simula-
tion d’une tête de mesure intégrant une antenne focalisante et un téléobjectif,
destinée à l’imagerie THz pour le contrôle non destructif.

Enfin, une conclusion générale sur les travaux de cette thèse est proposée,
accompagnée de perspectives de travaux futurs qui pourront être menés à
partir des développements réalisés.
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Chapitre 1 – Faisceaux gaussiens vectoriels généralisés

1.1 Introduction

Les faisceaux gaussiens sont régulièrement utilisés en optique et photonique
pour décrire la propagation d’un faisceau via une formulation scalaire. Les
formulations et théories nécessaires à leur manipulation sont largement décrites
dans le livre de Goldsmith [2].

L’objectif de cette section est de présenter la formation utilisée dans cette
thèse. Nous verrons au chapitre 2 qu’un champ électromagnétique peut être
décrit comme une superposition de faisceaux gaussiens élémentaires. Pour cela,
il est nécessaire de définir ces faisceaux de manière à exprimer leur champ
électrique sous une forme vectorielle. Cette approche doit être suffisamment
générale pour pouvoir décrire la propagation d’un champ électromagnétique à
travers un système quasi-optique, dont les éléments peuvent être désalignés ou
dépourvus de symétrie dans leurs géométries.

1.2 Formulation d’un faisceau gaussien géné-
ralisé

1.2.1 Formulation scalaire

Les faisceaux gaussiens ont été initialement utilisés pour modéliser la pro-
pagation des faisceaux laser. Leur expression provient de la résolution de
l’équation de Helmholtz sous la condition de paraxialité, c’est-à-dire pour des
faisceaux ayant une faible divergence par rapport à leur axe de propagation,
comme l’a montré Arnaud et al. [3] en 1969. Cette résolution mène à une base
de fonctions appelées Gauss-Hermite en coordonnées cartésiennes et Gauss-
Laguerre en coordonnées cylindriques.

Dans un faisceau gaussien, dont les paramètres sont illustrés en Figure
1.1, la distribution de l’intensité du champ électromagnétique suit une forme
gaussienne. Cela signifie que l’intensité est maximale au centre du faisceau et
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1.2. Formulation d’un faisceau gaussien généralisé

Figure 1.1 – Paramètres généralement utilisés pour décrire un faisceau gaus-
sien via une formulation scalaire.

diminue exponentiellement à mesure que l’on s’éloigne de l’axe de propagation.
Cette caractéristique rend les faisceaux gaussiens particulièrement utiles pour
modéliser des faisceaux collimatés (également qualifié comme paraxiaux) et
dont le profil d’intensité diminue de manière exponentielle avec la distance par
rapport à l’axe central du faisceau.

Pour tenir compte de la propagation du faisceau dans un diélectrique non
parfait, nous introduisons la constante de propagation complexe

γ = 2π

λ0
(n − jκ) = k0 (n − jκ) ∈ C, (1.1)

avec k0 = 2π
λ0

le nombre d’onde dans le vide, où λ0 est la longueur d’onde dans
le vide. Le milieu de propagation est caractérisé par son indice de réfraction
complexe n − jκ, où n est l’indice de réfraction réél et κ le coefficient d’ex-
tinction caractérisant les pertes. Cette entité est liée à la permittivité relative
complexe εr = εre − jεim par la relation :

n − jκ =
√

εre − jεim, (1.2)
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Chapitre 1 – Faisceaux gaussiens vectoriels généralisés

où
√

a représente ici la racine carrée du nombre complexe a.

En trois dimensions, la résolution de l’équation de Helmholtz sous la condi-
tion de paraxialité conduit à la formulation du mode fondamental d’un faisceau
gaussien simplement astigmatique se propageant suivant l’axe ẑ [2, p. 17][4,
p.20][5, p.17],

u(x, y, z) = u0 exp
{

− x2

w2
x(z) − y2

w2
y(z) − jγ

[
z −

(
x2

2Rx(z) + y2

2Ry(z)

)]
+ jη(z)

}
,

(1.3)
où u0 ∈ C désigne le terme de normalisation, wa(z) ∈ R le rayon du faisceau à la

position z le long de l’axe a, Ra(z) le rayon de courbure du front d’onde en z pour
l’axe a, et η ∈ R la phase de Gouy, qui représente la différence de phase entre le
faisceau et une onde plane de même fréquence [2, p.25], donnée par :

η(z) = 1
2

[
arctan

(
z

zR,x

)
+ arctan

(
z

zR,y

)]
∈
[
−π

2 ,
π

2

]
, (1.4)

où zR,i le paramètre de Rayleigh de l’axe i tel que

zRi =
πw2

0,i

λ
, i ∈ {1, 2}, (1.5)

avec w0,i la taille du faisceau à la ceinture pour l’axe i.

En introduisant le paramètre complexe décrit par [2, p.16],

qi = −z0,i + j
nk0w2

0
2 , (1.6)

l’équation 1.3 peut être écrite de manière plus concise en utilisant un paramètre par
axe transversal à la propagation, q1 et q2, donnant :

u(x, y, z) = u0 exp
{

− j

2γ
(

x2

q1 + z
+ y2

q2 + z

)
+ j (η(z) − γz)

}
. (1.7)

Le faisceau est qualifié d’astigmate lorsque les paramètres q1 et q2 diffèrent.

La phase de Gouy η(z) peut également être exprimée avec les paramètres com-
plexes, telle que

η(z) = 1
2

[
arg

(
j

q1 + z

)
+ arg

(
j

q2 + z

)]
. (1.8)
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1.2. Formulation d’un faisceau gaussien généralisé

L’équation 1.7 est une forme particulière de faisceau gaussien. Elle peut égale-
ment être formulée sous forme matricielle [6],

u(ρ, z) = u0(z) exp

−jγ 1
2ρTQ(z)ρ + jφ(z)︸ ︷︷ ︸

ϕi

 , (1.9)

avec ρ = [x y]T et Q(z) ∈ C2×2 la matrice de courbure complexe. Cette dernière est
dépendante des paramètres complexes q1 et q2. Si Q(z) est diagonale, alors

Q(z) =


1

q1 + z
0

0 1
q2 + z

 , (1.10)

le faisceau est alors qualifié comme astigmate simple, et l’équation 1.9 est strictement
équivalente à l’équation 1.7. L’angle de rotation entre les axes de l’ellipse de constante
amplitude et les axes transversaux du repère local est nul. Pour un faisceau gaussien,
l’ellipse de constante amplitude transverse à l’axe de propagation représente les
contours d’intensité équivalente du faisceau. Ces contours deviennent elliptiques si
le faisceau est astigmatique. La taille d’un faisceau gaussien, wi(z), représente la
distance à laquelle l’amplitude du faisceau à chuté de 1/e. Dans le cas d’un faisceau
simplement astigmate, on peut écrire q1 = qx et q2 = qy. L’expression du paramètre
complexe (Équation 1.6) permet de déduire la position de la ceinture pour chaque
axe transverse i ∈ {1, 2},

z0,i = −<(qi), (1.11)

ainsi que la taille du faisceau en cette position,

w0,i =
√

2= (qi)
nk0

. (1.12)

Dans le cas contraire, il s’agit d’un faisceau astigmate généralisé. Les éléments de
la matrice de courbure dépendent alors tous des paramètres complexes q1(z) et q2(z)
et d’un angle complexe θ [7, p. 351][8, p.40-42]. Ce dernier représente la rotation de
l’ellipse de constante amplitude du faisceau autour de l’axe z durant la propagation
[6]. On ne peut alors plus associer un paramètre complexe à un axe en particulier.
Pour ce type de faisceau, la notion de ceinture n’existe donc pas. L’expression de la
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Chapitre 1 – Faisceaux gaussiens vectoriels généralisés

matrice de courbure devient

Q(z) =


cos2 θ

q1 + z
+ sin2 θ

q2 + z

1
2 sin 2θ

( 1
q1 + z

− 1
q2 + z

)
1
2 sin 2θ

( 1
q1 + z

− 1
q2 + z

) sin2 θ

q1 + z
+ cos2 θ

q2 + z

 . (1.13)

Les paramètres complexes q1 et q2 sont déterminées lors de la génération du
faisceau.

Un faisceau astigmate généralisé peut être obtenu suite à la traversée successive
de plusieurs interfaces courbes dont les plans d’incidences ne sont ni coplanaires ni
orthogonaux [6, p.6031].

Il s’agit de la forme la plus générale pour exprimer un faisceau gaussien. Les
matrices de courbure des faisceaux circulaires ou simplement astigmatiques sont
ainsi des cas particuliers de l’équation 1.13.

1.2.2 Séparation des termes de phase et d’amplitude

Comme γ et Q peuvent être tous deux complexes, il peut être utile de séparer
les composantes réelles et imaginaires pour en déduire les phases et amplitudes
réelles de la fonction gaussienne, et ainsi pouvoir quantifier les éventuelles pertes de
propagation. On obtient

u(ρ, z) = u0 exp {−k0κz} exp
{

ρtW(z)ρ
}

︸ ︷︷ ︸
A(z)

exp
{

−j
(
nk0
2 ρtP(z)ρ − η(z) + k0nz

)}
,

(1.14)
avec :

W(z) = nk0
2

[
= {Q(z)} + κ

n
< {Q(z)}

]
(1.15a)

P(z) = < {Q(z)} − κ

n
= {Q(z)} (1.15b)

On peut remarquer que le terme k0κ = 2πκ
λ

correspond au coefficient d’absorp-
tion de la loi de Beer-Lambert. Pour que l’exponentielle réelle soit bien décroissante,
il est nécessaire d’avoir ρtW(z)ρ < 0.
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1.2. Formulation d’un faisceau gaussien généralisé

La diagonalisation de W peut s’écrire sous la forme

Wd(z) = nk0
2

e1 0
0 e2

 (1.16)

où e1 et e2 sont les valeurs propres de = {Q(z)} + κ

n
< {Q(z)} suivant chaque axe

i ∈ {1, 2}.

Pour calculer la taille du faisceau wi(z) sur chaque axe i, il est essentiel de se
référer à sa définition : le rayon wi(z) correspond à la distance à partir de l’axe
central où l’amplitude du faisceau diminue à 1/e de sa valeur maximale au centre
du faisceau. Le terme de la loi de Beer-Lambert, exp {−k0κz}, est ignoré, car il
affecte uniformément l’ensemble du plan transversal à une position z donnée. Par
conséquent, on obtient :

exp
{

ρtWd(z)ρ
}

= 1
e
. (1.17)

Après l’application du logarithme népérien, l’équation 1.17 s’exprime sous la forme
suivante :

x2 nk0e1
−2︸ ︷︷ ︸
1

w2
1(z)

+y2 nk0e2
−2︸ ︷︷ ︸
1

w2
2(z)

= 1, (1.18)

qui représente l’équation d’une ellipse de demi-axes

wi(z) =
√

− 2
nk0ei

, i ∈ 1, 2. (1.19)

Arnaud et al. [9] et Kochkina [8] ont détaillé l’expression analytique de ces valeurs
propres en fonction des paramètres q et θ, que nous n’utiliserons pas dans le cadre
de cette thèse, préférant l’utilisation de l’algèbre linéaire pour calculer directement
e1 et e2.

Dans le cas d’un faisceau simplement astigmate, W est directement diagonale et
le vecteur w(z) des tailles du faisceau pour chaque axe se détermine avec les termes
diagonaux,

w(z) =
√

− 1
diag(W) . (1.20)

Dans un milieu sans perte et pour un faisceau simplement astigmate, on a κ = 0
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Chapitre 1 – Faisceaux gaussiens vectoriels généralisés

et donc W = nk0
2 = {Q(z)}, l’équation 1.20 s’exprime

w(z) =
√

− 2
nk0diag(= {Q(z)}) ., (1.21)

qui est strictement similaire à l’équation 1.31.

Tout comme Q, la matrice W peut être exprimée en fonction des paramètres
physiques [8, p.45] : les demi-axes w1(z) et w2(z) de l’ellipse définie par une amplitude
constante de 1/e, ainsi que l’angle φ(z) entre ces demi-axes et les axes transverses
du repère local du faisceau,

W(z) =


cos2 φ

w2
1(z)

+ sin2 φ

w2
2(z)

1
2 sin 2φ

( 1
w2

1(z)
− 1
w2

2(z)

)
1
2 sin 2φ

( 1
w2

1(z)
− 1
w2

2(z)

) sin2 φ

w2
1(z)

+ cos2 φ

w2
2(z)

 . (1.22)

L’angle φ est déterminé avec les éléments de la matrice W,

W12 +W21
W11 −W22

= sin 2φ
cos2 φ− sin2 φ

= sin 2φ
cos 2φ = tan 2φ. (1.23)

La Figure 1.2 montre la variation de cet angle pour un faisceau caractérisé par les
paramètres q1 = 3, 62jk/2 mm, q2 = −5 + 2, 32jk/2 mm, et θ = 20 + 10j.

−140 −120 −100 −80 −60 −40 −20 0 20 40 60 80 100 120 140
−150

−100

−50

0

z [mm]

φ
[d

eg
]

Figure 1.2 – Évolution de l’angle de rotation de l’ellipse de constante ampli-
tude le long de l’axe de propagation pour un faisceau astimagitique généralisé
de paramètres q1 = 3.62jk/2 mm, q2 = −5+2.32jk/2 mm et θ = 20+10j deg.

Une comparaison est effectuée entre deux faisceaux ayant les mêmes caractéris-
tiques, excepté le fait que l’un soit simplement astigmatique, tandis que l’autre est
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1.2. Formulation d’un faisceau gaussien généralisé

(a) Faisceau simplement astigmatique (b) Faisceau astigmatique généralisé

Figure 1.3 – Comparaison entre un faisceau simplement astigmatique et gé-
néralisé pour les mêmes paramètres q1 = 3.62jk/2 mm et q2 = −5 + 2.32jk/2
mm. L’angle de rotation du faisceau généralisé est de θ = 20+10j. Les ellipses
rouge et bleue localisent la position des deux ceintures du faisceau simplement
astigmate.

généralisé avec un angle de rotation complexe de θ = 20 + 10j, comme illustré en
figure 1.3. On observe que le faisceau généralisé subit une torsion en raison de sa
rotation sur lui-même le long de sa propagation, ce phénomène étant causé par la
partie imaginaire de θ. De plus, il n’est plus possible de délimiter deux ceintures
(une par axe) pour ce type de faisceau.

1.2.3 Normalisation de la fonction scalaire

Il existe plusieurs méthodes de normalisation, suivant le formalisme dans lequel
le faisceau gaussien sera utilisé. Il est possible de normaliser avec le maximum d’am-
plitude du champ électrique au waist 1 du faisceau, au niveau de l’axe optique du
faisceau, tel que présenté par Goldsmith [2, p.15] et utilisé dans [10, p.2] et [11,
p.656]. Il est également possible de normaliser la fonction en puissance, en considé-
rant que la puissance contenue dans chaque plan transverse infini est unitaire

P (z) = n

Z0

∫∫
xy

|u(ρ, z)|2 · dρ = 1. (1.24)

1. Également appelé ceinture
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Pour l’approche vectorielle étudiée en section 1.2.4, cela implique que la norme du
vecteur de polarisation soit également unitaire. Cette normalisation suppose que
les champs électriques et magnétiques sont liés comme pour une onde plane, ce
qui n’est valable que dans l’hypothèse de paraxialité [2, p.15]. Il est à noter que la
conservation de l’énergie s’étudie dans un milieu sans pertes, soit κ = 0. L’équation
1.14 se simplifie alors et il est possible d’écrire :

|u(ρ, z)|2 = u2
0(z) exp

nk0ρT = {Q(z)}︸ ︷︷ ︸
<0

ρ

 . (1.25)

L’intégrale de l’équation 1.24 peut être calculée en appliquant le théorème de
Gauss sur les intégrales gaussiennes multi-dimensionnelles (ici à deux dimensions) :

∫∫
xy

exp
{1

2ρTGρ

}
dρ = 2π√

det(G)
. (1.26)

En posant :

G = 1
2nk0

 2= {Q11} = {Q12 + Q21}
= {Q12 + Q21} 2= {Q22}

 =

2g1 g

g 2g2

 < 0, (1.27)

on obtient :
P (z) = n

Z0

2π√
det(G)

u2
0(z) = 1, (1.28)

où Z0 =
√
µ0/ε0 est l’impédance de l’onde dans le vide et det(G) = 4g1g2 −g2. Il est

maintenant possible d’isoler le terme de normalisation u0(z) décrit dans [6, p.6033,
eq. 16]

u0(z) =

√
k0Z0
2π

√
4= {Q11(z)} = {Q22(z)} − (= {Q12(z) + Q21(z)})2. (1.29)

Dans le cadre d’un faisceau simplement astigmate, on retrouve

u0(z) =

√
Z0
2n

√
2

πw1(z)w2(z) , (1.30)
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similaire à l’équation [2, p.17, eq. 2.32a], en considérant que

=
{

1
q1,2(z)

}
= − 2

nk0w2
1,2(z)

. (1.31)

Le facteur de proportionnalité dans l’équation 1.30 s’explique par le fait que la
normalisation réalisée par Goldsmith [2] utilise l’intensité et non la puissance, et
donc résout ∫∫

xy

|u(ρ, z)|2 · dxdy = 1. (1.32)

Dans le cadre de cette thèse, nous choisirons la normalisation en puissance pour
le faisceau gaussien. Cette approche est utile non seulement pour décomposer un
champ électromagnétique, mais aussi pour servir de source électromagnétique dans
le système. En effet, la normalisation en puissance est souvent privilégiée dans les
contextes pratiques et analytiques où la puissance totale du faisceau est un para-
mètre essentiel. À l’inverse, la normalisation en taille de waist, bien qu’elle facilite
la description géométrique du faisceau et offre une compréhension intuitive de sa
propagation et de son comportement à son point de largeur minimale, n’est pas
pertinente pour les objectifs de cette thèse.

1.2.4 Approche vectorielle

Les fonctions gaussiennes présentées précédemment ne prennent en compte que
l’intensité scalaire d’un champ électromagnétique et non sa nature vectorielle. En
d’autres termes, elles décrivent uniquement l’amplitude du champ électrique ou ma-
gnétique, sans inclure la direction et la polarisation du champ. Pour décrire complè-
tement le champ électrique, il est nécessaire d’utiliser une formulation vectorielle, en
pondérant la fonction scalaire u (équation 1.7) par un vecteur de coefficients [11-13].
On écrit alors le champ vectoriel électrique comme

E(ρ, z) = E0(ρ, z) · u(ρ, z), (1.33)

et le champ magnétique

H(ρ, z) = H0(ρ, z) · u(ρ, z), (1.34)

15



Chapitre 1 – Faisceaux gaussiens vectoriels généralisés

où les vecteurs complexes E0 et H0 représentent la polarisation du faisceau. Leur
détermination peut prendre plusieurs formes suivant les hypothèses utilisées.

Vecteur de polarisation indépendant de la position

Dans ce cas de figure, le vecteur de polarisation est invariant dans l’espace,
comme utilisé par AlaviRad et al. [13]. Si on considère que le faisceau se comporte
comme une onde TEM, il est alors possible de ne considérer que les composantes
transversales du champ, en supposant la composante longitudinale nulle. Des outils
de simulation tel que COMSOL implémentent également cette formulation 2.

E(ρ, z) = E0 · u(ρ, z) (1.35)

H(ρ, z) = H0 · u(ρ, z) (1.36)

Vecteur de polarisation dépendant de la position

Un faisceau gaussien n’est cependant généralement pas une onde TEM. Aussi,
il peut être intéressant de pouvoir prendre en considération une composante longi-
tudinale. De plus, la polarisation peut également varier suivant la propagation du
faisceau. Les champs transversaux sont obtenus en pondérant la fonction scalaire
gaussienne par un couple de coefficients [11, p.655],

Etr(ρ, z) =

αx

αy


︸ ︷︷ ︸

αE

u(ρ, z), (1.37a)

Htr(ρ, z) = 1
Z

−αy

αx


︸ ︷︷ ︸

αH

u(ρ, z), (1.37b)

avec Z = Z0
n− jκ

l’impédance complexe du faisceau dans le milieu considéré.

La composante longitudinale est ensuite déduite à partir des dérivées partielles

2. https://www.comsol.com/blogs/understanding-the-paraxial-gaussian-beam-formula
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1.3. Suivi d’un faisceau gaussien vectoriel généralisé

des composantes transversales [11, p.655],

E(ρ, z) =

 Etr(ρ, z)

− j

γ
[αx · ∂xu(ρ, z) + αy · ∂yu(ρ, z)]

 , (1.38)

avec

∂xu(ρ, z) = −jγ
[
xQ11(z) + y

2 (Q12(z) +Q21(z))
]
u(ρ, z). (1.39a)

∂yu(ρ, z) = −jγ
[
yQ22(z) + x

2 (Q12(z) +Q21(z))
]
u(ρ, z). (1.39b)

La dérivée d’une fonction gaussienne étant dépendante de ladite fonction gaus-
sienne, il est possible de factoriser l’équation 1.38 par u(ρ, z), pour obtenir des vec-
teurs de polarisation E0 et H0 ne dépendant que de la coordonnée longitudinale,

E0(z) =

 αE

−1
2 · αE

T
(
Q + QT

)
(z)ρ

 (1.40a)

H0(z) =

 αH

1
2 · αH

T
(
Q + QT

)
(z)ρ

 (1.40b)

en remarquant que :

(
Q + QT

)
(z) =

 2Q11(z) Q12(z) +Q21(z)
Q12(z) +Q21(z) 2Q22(z)

 . (1.41)

L’outil de simulation développé dans le cadre de cette thèse, présenté en Annexe
A, propose les deux types de formulation.

1.3 Suivi d’un faisceau gaussien vectoriel gé-
néralisé

Tout comme les rayons lumineux, on peut tracer le chemin d’un faisceau gaussien
à travers un système quasi-optique. Pour déterminer comment un faisceau interagit
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avec un élément quasi-optique, tel qu’une lentille ou un miroir, nous étudions dans
cette section l’interaction entre un faisceau gaussien et une surface courbe.

1.3.1 État des techniques de suivi de faisceaux

Comme discuté précédemment, un Faisceau Gaussien Vectoriel Généralisé (FGVG)
peut être décrit par une fonction scalaire associée à un ensemble de coefficients, où
la composante longitudinale dépend des composantes transversales.

Étant donné que le faisceau émis par de nombreux systèmes laser peut être
modélisé comme un faisceau gaussien, leur propagation et leurs interactions avec la
matière ont été largement étudiées. L’ouvrage de Goldsmith [2] compile les connais-
sances fondamentales sur les faisceaux gaussiens, nécessaires pour leur manipulation
sous forme de fonctions scalaires.

Arnaud et al. [9], après avoir établi le formalisme des faisceaux gaussiens astig-
mates généralisés, a étudié leur interaction avec une lentille. Par la suite, Kochkina
[8], dans sa thèse et dans [6], a examiné la réflexion et la réfraction par une interface
courbe, en s’appuyant sur les travaux de Alda et al. [7] et Rohani et al. [10]. La
précision du suivi des faisceaux dépendra de la distance maximale de propagation
acceptable avant que le faisceau n’interagisse avec une surface. En effet, les faisceaux
gaussiens divergent progressivement, et à mesure que la distance augmente, la zone
couverte par le faisceau s’élargit. Si le faisceau parcourt une distance trop grande,
la surface couverte peut devenir significative par rapport à la courbure de l’interface
ou même à la taille de l’objet étudié.

Chabory et al. [11] ont proposé deux méthodes pour modéliser la propaga-
tion d’un faisceau incident sur une surface courbe. La première méthode repose sur
l’hypothèse que chaque faisceau est associé à un rayon, ce qui permet de traiter la
propagation des faisceaux de manière analogue au lancer de rayons. Cette approche
suppose qu’un faisceau incident sur une interface génère un faisceau réfléchi et un
faisceau transmis, tous deux conservant leur nature gaussienne [11, p. 659][6, p.
6036]. Cela implique que la courbure de la surface au point d’intersection avec l’axe
optique du faisceau gaussien doit être modérée par rapport à la courbure du front
d’onde du faisceau. Comme pour le lancer de rayons, cette méthode conduit à la gé-
nération d’un grand nombre de faisceaux, ce nombre augmentant considérablement
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avec le nombre de faisceaux incidents et le degré de multi-réflexion souhaité.

Une méthode d’analyse couramment utilisée consiste à décomposer le faisceau en
un spectre d’ondes planes, également appelé spectre angulaire [14, 15][16, p.1912].
L’interaction d’une onde plane avec une interface obéit aux lois de Snell-Descartes et
aux équations de Fresnel, potentiellement ajustées pour des milieux dissipatifs [17].
Cette approche permet de calculer, de manière analytique ou numérique, la réflexion
et la transmission du faisceau au niveau d’un dioptre. Les milieux considérés peuvent
être isotropes ou anisotropes, et le dioptre peut être constitué d’une simple couche
ou de plusieurs couches successives.

La seconde méthode proposée par Chabory et al. [11] consiste à décomposer le
champ incident sur une surface en un spectre d’ondes planes, permettant ainsi l’ap-
plication des lois classiques de réflexion et de réfraction [11, p. 658], plutôt que de se
restreindre à l’analyse du faisceau incident en un point spécifique. Les composantes
du champ électrique réfléchi et du champ transmis par la surface sont ensuite calcu-
lées, en utilisant la surface de l’objet comme plan de décomposition des champs ré-
fractés et réfléchis. Cette méthode présente une complexité réduite, notamment dans
le cas de structures multicouches, par rapport à la première méthode. Bien qu’elle
s’apparente à la technique de décomposition en ondes planes, elle se distingue par
le fait que l’entité décomposée est le faisceau gaussien lui-même. Cependant, cette
approche exige que les surfaces exposées au champ incident soient bien définies et
puissent être échantillonnées de manière uniforme, ce qui peut s’avérer difficile pour
des géométries complexes ou certaines orientations.

Serdyuk [18] utilise une technique analytique pour déterminer la réflexion et
réfraction d’un faisceau incident. Le champ résultant n’étant pas sous la forme d’une
série de faisceaux gaussiens, il est ici également nécessaire de décomposer le champ
résultant avec les contraintes mentionnées ci-dessus.

Il est important de souligner qu’aucune de ces méthodes ne prend en compte de
manière exhaustive les effets de diffraction du faisceau au niveau des bords aigus.
Cependant, ce phénomène peut être considéré comme négligeable lorsque la taille
de l’élément optique est faible par rapport à celle du faisceau incident, à condition
qu’il n’interfère pas avec les bords de l’objet. Hillairet [4] propose dans sa thèse
une approche permettant d’intégrer les effets de diffraction, méthode qui n’a pas été
implémentée dans cette étude. En effet, nous faisons l’hypothèse que le faisceau est
quasi-paraxial et faiblement incliné par rapport aux éléments optiques. De plus, nous
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supposons que les éléments optiques sont suffisamment espacés les uns des autres
pour que la diffraction n’ait pas d’impact significatif sur la propagation.

Dans ce manuscrit, nous étudierons des systèmes quasi-optiques composés d’élé-
ments présentant des géométries complexes, conçus à l’aide de logiciels de conception
assistée par ordinateur. La complexité de ces géométries rend difficile un échan-
tillonnage uniforme de la surface de l’objet tout en identifiant les zones exposées au
rayonnement incident à analyser. Par conséquent, la méthode la plus appropriée pour
modéliser ces interactions semble être le suivi des faisceaux par rayons. L’interaction
d’un FGVG avec une surface s’effectue alors en quatre étapes distinctes :

1. Calculer les polarisations des faisceaux générés.
2. Calculer la nouvelle matrice de courbure des faisceaux réfractés et réfléchis.
3. Raccorder les phases des faisceaux générés avec celle du faisceau incident.
4. Borner les faisceaux dans le domaine spatial.

Les calculs nécessaires sont résumés en pages 134-136 (Annexe A).

1.3.2 Calcul des coefficients transversaux des faisceaux
générés

Étant donné que chaque faisceau gaussien incident possède son propre repère
local (i), il est nécessaire de le reformuler dans un repère approprié pour effectuer les
calculs, que nous désignons par (sp), avec pour base (x̂sp, ŷsp, ẑsp). Ce repère, illustré
à la figure 1.4, est défini par le plan d’incidence à l’interface, lequel est déterminé
par l’axe optique ẑloc du faisceau incident et le vecteur normal n̂ à la surface au
point d’intersection entre l’axe optique du faisceau et la surface. La détermination
de ce dernier est présentée en Annexe A. Les caractéristiques de ce repère sont les
suivantes :

— Polarisation parallèle au plan d’incidence (TM ou P) : x̂sp//(ẑi, n̂).

x̂sp = ẑi × (n̂ × ẑi)
||ẑi × (n̂ × ẑi)||

(1.42)

— Polarisation perpendiculaire au plan d’incidence (TE ou S) : ŷsp ⊥
(ẑi, n̂).

ŷsp = ẑi × x̂sp (1.43)

— ẑsp ≡ ẑi.
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Figure 1.4 – Repères des faisceaux incidents et générés

Nous obtenons ainsi directement un repère adapté aux calculs des polarisations
(S) et (P) couramment employées avec les formules de Fresnel, en utilisant une
matrice de changement de base spKi ∈ R2×2, définie par

spKi =

x̂sp · x̂i x̂sp · ŷi

ŷsp · x̂i ŷsp · ŷi

 , (1.44)

pour exprimer la polarisation transversale du faisceau dans le repère 2D (sp).

Ainsi, en utilisant
spα = spKi × iα, (1.45)

les formules usuelles de Fresnel s’appliquent pour calculer les coefficients rαR du
faisceau réfléchi et tαT du faisceau réfracté :

rαR = (spKi × iα) �


niu2 − ntu1
niu2 + ntu1

niu1 − ntu2
niu1 + ntu2

 (1.46a)

tαT = (spKi × iα) �


2niu1

niu2 + niu1

2niu1
ntu1 + niu2

 (1.46b)
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(a) Cas de faisceau entrant (b) Cas de faisceau sortant

Figure 1.5 – Détermination des milieux incident et sortant

u1 = −n̂ · ẑi, u2 =
√

1 − n2
i

n2
t

(
1 − u2

1
)√

(1.46c)

avec � le produit point-à-point et
√
a

√
=


√
a, si a ≥ 0

j
√
a, sinon

.

Les faisceaux réfléchis et transmis sont ainsi exprimés dans les repères (r) :
(x̂r, ŷr, ẑr) et (t) : (x̂t, ŷt, ẑt) respectivement. Ces repères, illustrés en figure 1.4,
sont définis de manière similaire au repère (sp) incident. Les vecteurs ẑr et ẑt sont
déterminés à partir des lois de Snell-Descartes, en utilisant ni et nt comme indices de
réfraction complexes des milieux incident et réfractant. Il convient de souligner que
u2 (Formule 1.46c) peut devenir complexe en cas de réflexion totale, ce qui entraîne la
formation d’une onde transmise évanescente. Dans le cadre de cette thèse, les ondes
évanescentes seront ignorées, car elles ne transportent pas de puissance moyenne
[19].

On prendra comme convention un vecteur normal entrant, c’est-à-dire dirigé du
côté du milieu incident. Ainsi, la direction du vecteur permettra de déterminer si le
faisceau entre dans un matériau donné ou s’il en sort (Figure 1.5).
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Figure 1.6 – Repère tangent à la surface du dioptre.

1.3.3 Calcul des matrices de courbures des faisceaux gé-
nérés

La matrice de courbure intervenant dans la description scalaire des faisceaux
gaussiens, l’analyse qui suit se concentrera sur l’étude scalaire de ces faisceaux.
Les travaux de Kochkina [8] constituent la référence principale pour le calcul des
matrices de courbure.

Pour tenir compte de la courbure de la surface du dioptre, il est impératif de
définir un repère tangent à cette surface, désigné par (uv) et présenté en Figure 1.6.
Les matrices de courbure associées aux faisceaux générés sont d’abord calculées dans
ce repère tangent, puis transformées dans les repères (r) et (t) définis antérieurement.
La définition du repère (uv) est précisée de la manière suivante :

v̂ ≡ ŷi, (1.47a)

û = v̂ × n̂. (1.47b)

Un point P sur la surface du dioptre, de coordonnées rp, peut être exprimé à la
fois dans le repère global (g), dans celui local à un faisceau et dans le repère (uv).
Dans ce dernier, nous avons

uvrp =



u

v

−1
2 [u, v]uvCΣ,I

u
v


︸ ︷︷ ︸

CΣ,I


, (1.48)
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où CΣ,I est la matrice de courbure de la surface du dioptre, au point d’intersection
I, exprimée dans le repère (uv). Sa détermination est explicité en Annexe A.

Nous pouvons écrire ce même point dans le repère (i) du faisceau incident sur
le dioptre à l’aide d’une matrice de passage :

irp =


x̂i · û x̂i · v̂ x̂i · n̂

ŷi · û ŷi · v̂ ŷi · n̂

ẑi · û ẑi · v̂ ẑi · n̂

 uvrp =



ux̂i · û + vx̂i · v̂ − 1
2CΣ,I(x̂i · n̂)

uŷi · û + vŷi · v̂ − 1
2CΣ,I(ŷi · n̂)

uẑi · û + vẑi · v̂ − 1
2CΣ,I(ẑi · n̂)


(1.49)

En supposant que la taille du faisceau incident sur la surface est suffisamment
petite pour que la courbure de la surface varie de manière négligeable le long des
axes transversaux du faisceau [8], on peut écrire :

irp ≈


ux̂i · û + vx̂i · v̂

uŷi · û + vŷi · v̂

uẑi · û + vẑi · v̂ − 1
2CΣ,I(ẑi · n̂)

 =


iKuv

u
v

 =

x
y

 = iρ

uẑi · û + vẑi · v̂ − 1
2CΣ,I(ẑi · n̂) = z


(1.50)

On peut maintenant exprimer la phase complexe ϕi de la fonction scalaire
u(iρ, z) en fonction des variables u, v et de la matrice iKuv. Pour cela, les termes
associés à la phase de Gouy η(z) ainsi qu’à la phase accumulée sont négligés, car
ils dépendent uniquement de la position sur l’axe optique et peuvent être raccordés
séparément. On obtient alors :

ϕi(u, v) ≈ jγi

1
2


iKuv

u
v

T
iQi

iKuv

u
v

− [u, v]uvCΣ,I

u
v

 (ẑi · n̂)




+ jγi (uẑi · û + vẑi · v̂) (1.51)

Soit, en remarquant que la matrice de courbure Qi associée au faisceau incident
peut être exprimée dans le repère tangent (uv) par l’équation suivante :

(
iKuv

T) iQi
iKuv = uvQi, (1.52)
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on a :

ϕi(u, v) ≈ jγi

1
2[u, v] {uvQi − uvCΣ,I(ẑi · n̂)}

u
v


︸ ︷︷ ︸

ϕi,q

+ jγi (uẑi · û + vẑi · v̂)︸ ︷︷ ︸
ϕi,l

. (1.53)

La phase complexe est ainsi décomposée en une composante quadratique ϕi,q

et une composante linéaire ϕi,l. De manière similaire, les matrices de transforma-
tion rKuv et tKuv sont utilisées pour les repères des faisceaux réfléchi et transmis,
respectivement. On peut alors exprimer les phases complexes ϕr et ϕt de manière
analogue.

Puisque la phase doit être conservée sur toute la surface du dioptre, le raccord de
phase se réalise sur les composantes linéaires et quadratiques de la phase complexe.
Le raccord des composantes linéaires permet de retrouver les lois de Snell-Descartes
[8], tandis que le raccord des composantes quadratiques permet de déterminer les
matrices de courbure complexes uvQr et uvQt.

Pour le faisceau réfléchi, nous obtenons :

uvQi − uvCΣ,I(ẑi · n̂) = uvQr − uvCΣ,I(ẑr · n̂) (1.54)

En observant que n̂ · ẑi − n̂ · ẑr = 2n̂ · ẑi, cela donne :

uvQr = uvQi − 2 · uvC (n̂ · ẑi) (1.55a)

rQr =
(

rKuv
T
)−1

× uvQr × rK−1
uv (1.55b)

Pour le faisceau réfracté, nous avons :

γi [uvQi − uvCΣ,I(ẑi · n̂)] = γt [uvQr − uvCΣ,I(ẑt · n̂)] , (1.56)

soit
uvQt = γi

γt

{
uvQi + uvC

(
n̂ · ẑi − γt

γi
n̂ · ẑt

)}
(1.57a)
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tQt =
(

tKuv
T
)−1

× uvQt × tK−1
uv . (1.57b)

Si la surface est courbe, il n’est pas garanti que les faisceaux générés conservent
un caractère simplement astigmatique. Pour obtenir les paramètres q1, q2, et l’angle
complexe θ nécessaires à la propagation du faisceau (voir l’équation 1.13), une ap-
proche consiste à traiter le faisceau comme astigmatique général. Les paramètres
q1 et q2 correspondent alors aux inverses des valeurs propres de la matrice Q [6,
p.6032], tandis que l’angle complexe θ peut être calculé, de manière analogue à φ, à
l’aide de la formule suivante

Q12 +Q21
Q11 −Q22

= sin 2θ
cos2 θ − sin2 θ

= sin 2θ
cos 2θ = tan 2θ. (1.58)

Il convient de souligner que le point d’origine des faisceaux générés ne coïncide pas
nécessairement avec la position de leur ceinture. Dans ce contexte, les paramètres
complexes au point d’origine ne seront donc pas strictement imaginaires.

1.3.4 Raccord de phase et d’amplitude complexe

La phase de Gouy η ainsi que la phase accumulée φac sont négligées dans les
calculs des matrices de courbures. Cependant, il est indispensable de les prendre en
compte pour éviter d’introduire des sauts de phase. L’amplitude de chaque faisceau
est décrite en fonction de la position de leur ceinture respective. Ces positions n’étant
pas alignées, cela nécessite un ajustement sur l’amplitude. Par conséquent, il est
essentiel de calculer un terme de raccord a0 exp {φ0}, composé de

a0 = |ui(0, di)|
u0,g(0) , g ∈ (r, t), (1.59)

et

φ0 = φac,i(0, di) + ηi(0, di) − ηg(0) = ∠ui(0, di) − ηg(0), g ∈ (r, t), (1.60)

avec ui(0, di) désignant la valeur complexe du faisceau incident au point d’intersec-
tion avec la surface, situé à une distance di de l’origine du faisceau. Étant donné
que ce point se trouve sur l’axe optique du faisceau, les composantes transversales
y sont nulles.
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(a) Continuité de la phase de Gouy η (b) Continuité de la phase accumulée φac

Figure 1.7 – Raccord des composantes de la phase entre le faisceau incident
et le faisceau réfracté par une interface courbe.

La figure 1.7 illustre la continuité des phases exprimées par l’équation 1.60, en
montrant l’ajustement des deux composantes de phase non nulles sur l’axe optique. Il
convient de noter que l’ajustement de la phase de Gouy devient négligeable lorsque la
courbure de la surface est modérée, car cette phase dépend des paramètres complexes
du faisceau. La composante la plus significative est la phase accumulée au cours de
la propagation.

La figure 1.8 met en évidence la continuité de la phase et de l’amplitude entre les
faisceaux dans le cas d’une interface plane séparant deux milieux non absorbants.
Les coefficients de Fresnel ne sont pas considérés ici, car leur rôle se limite à répartir
l’énergie incidente entre les faisceaux réfléchi et transmis, ainsi qu’à induire des
discontinuités de phase en fonction des propriétés des milieux et du type d’interface
étudié.

Cette continuité n’est valable que pour le point d’intersection, situé sur les axes
optiques des faisceaux, et ne l’est pas pour l’ensemble des plans transversaux, du
fait que chaque faisceau a sa propre direction de propagation. Elle doit cependant
l’être le long de la surface du dioptre, autour du point d’intersection.

Un exemple de l’amplitude des différences est illustré en figure 1.9, pour un angle
d’incidence de −15 deg autour de l’axe x̂. On y remarque que l’erreur est minime le
long de l’axe autour duquel le faisceau incident est incliné.
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(a) Continuité de la phase (b) Continuité de l’amplitude

Figure 1.8 – Vérification de la continuité de phase et d’amplitude de faisceaux
générés par une interface plane entre deux milieux sans pertes illuminée par
un faisceau oblique.

(a) Réflection (b) Réfraction

Figure 1.9 – Différences entre la fonction scalaire d’un faisceau incident
oblique à -15 deg, et celles des faisceaux générés, le long d’un dioptre plan
(XY).
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Figure 1.10 – Erreurs moyennes entre les fonctions scalaires des faisceaux
réfléchis (R) et transmis (T) avec celle du faisceau incident, en fonction de
l’angle d’incidence et de la distance parcourue avant intersection avec une
surface plane, calculées au niveau du dioptre.

La figure 1.10 met en évidence l’évolution de l’erreur moyenne

||Ug − Ui||
||Ui||

, g ∈ (r, t) (1.61)

réalisée sur le raccord des faisceaux générés avec le faisceau incident, en fonction de
l’angle d’incidence et de la distance entre la ceinture du faisceau incident et l’inter-
section avec le dioptre. Ui,r,t est la matrice portant les valeurs des fonctions scalaires
ui(r), ur(r) et ut(r) sur une grille de points r répartis sur la surface plane du dioptre.
L’erreur de raccordement augmente avec la distance parcourue par le faisceau avant
intersection. En effet, la taille du faisceau ainsi que le rayon de courbure des fronts
d’ondes augmentent. Il est donc judicieux d’avoir la ceinture du faisceau modérément
éloignée du dioptre afin d’avoir une faible erreur lors du raccordement des faisceaux.
Cet aspect sera crucial lorsque ces faisceaux proviennent d’une décomposition d’un
champ électromagnétique.

1.3.5 Comparaisons avec l’optique matricielle

Un système quasi-optique peut également être modélisé avec le formalise d’op-
tique matricielle, présentée par Goldsmith [2]. Une matrice 2x2,

M =

A B

C D

 (1.62)
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(a) Lame diélectrique à face parallèle
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(b) Interface de rayon de courbure
R =10 mm

Figure 1.11 – Configurations étudiées pour comparer la méthode de suivi de
faisceau gaussien avec l’optique matricielle.

décrit le système quasi-optique et permet de déterminer la propagation d’un faisceau
gaussien dans le système. Le formalisme, nommé "loi ABCD" par Goldsmith [2,
p.41] nous permet de récupérer le paramètre complexe q0 en z = 0 (soit au niveau
de l’interface de sortie),

q0 = A(qin + din) +B

C(qin + din) +D
(1.63)

en fonction du paramètre complexe qin du faisceau incident et de la distance din

entre sa ceinture et l’interface, qin étant la valeur du paramètre complexe du faisceau
incident au niveau de sa ceinture.

Les deux méthodes seront comparées dans deux configurations distinctes. La
première configuration examine la transmission à travers une lame diélectrique à
faces parallèles, sans réflexions multiples (Figure 1.11a). La deuxième configuration
analyse la traversée d’une interface à profil sphérique (Figure 1.11b). Dans chaque
configuration, la partie réelle et la partie imaginaire du paramètre complexe q(z) des
faisceaux générés sont comparées. Comme le formalisme est applicable pour chaque
axes séparément, nous ne comparons qu’un des paramètres de faisceaux considérés
comme simplement astigmates.

Les figures 1.12a et 1.13a présentent des résultats identiques, ce qui indique qu’un
rayon de courbure de 1 m peut être considéré comme tendant vers infini au regard
de la longueur d’onde. Cela revient à traiter l’interface comme une surface plane.
Par conséquent, les effets de courbure deviennent négligeables pour de grands rayons
de courbure. De plus, on observe sur la figure 1.13b que même pour une courbure
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Figure 1.12 – Comparaison des parties réelle et imaginaire du paramètre
complexe q des faisceaux générés via le suivi de faisceau et via l’optique ma-
tricielle, dans le cadre d’une lame diélectrique à faces parallèles, en incidence
normale.
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Figure 1.13 – Comparaison du paramètre complexe q des faisceaux générés
via le suivi de faisceau et via l’optique matricielle, dans le cadre d’une interface
sphérique en incidence normale, pour deux rayons de courbure différents.
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prononcée, avec un rayon de R =1 mm, les résultats obtenus par la méthode de
suivi de faisceau sont en accord avec ceux de l’optique matricielle dans le cadre d’un
système en axe. Cela démontre que, même en présence de courbures significatives, le
suivi de faisceau reste une méthode comparable à l’optique matricielle. Cependant,
l’optique matricielle présentée ici est limitée à un système en axe. Cette limitation
signifie que l’analyse est restreinte aux faisceaux qui se propagent le long de l’axe
optique principal du système.

De plus, l’optique matricielle est une méthode asymptotique, ce qui signifie
qu’elle repose sur des approximations valables principalement dans certaines limites
et conditions. Dans notre cas, il s’agit de la paraxialité du faisceau et de considérer
des objets diffractants de taille significativement plus grande que la longueur d’onde.
En conséquence, elle ne fournit pas une solution exacte. En raison de ces limitations,
il serait pertinent de réaliser une comparaison avec une simulation full-wave. Cepen-
dant, il est aussi important de rappeler qu’une solution exacte n’est pas recherchée
ici, et qu’un faisceau gaussien ne sera pas utilisé seul. En effet, un champ électro-
magnétique peut être décomposé en une série de faisceaux gaussiens élémentaires.
Le suivi de faisceau proposé dans ce chapitre est ainsi réalisé pour chaque faisceau
élémentaire, permettant de prendre en compte des géométries plus complexes.

1.4 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons étudié les faisceaux gaussiens vectoriels astigmates,
en abordant à la fois le cas simple et le cas généralisé (FGVG). Nous avons exploré
les caractéristiques de ces faisceaux, notamment les propriétés spécifiques liées à
l’astigmatisme.

Le suivi optique d’un FGVG a été étudié pour des objets pouvant être discréti-
sés à l’aide d’un maillage (ou de surfaces paramétrées). Cette approche confère une
flexibilité notable dans la définition des éléments quasi-optiques du système étudié,
permettant une modélisation précise. Toutefois, il est impératif de procéder à une
évaluation préliminaire approfondie avant d’entreprendre la simulation. Cette étude
préalable vise à garantir que les conditions de suivi du faisceau sont correctement
établies, afin d’éviter l’introduction d’erreurs significatives qui pourraient compro-
mettre la validité des résultats obtenus.
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Chapitre 2 – Décomposition d’un champ électromagnétique

2.1 Introduction

Reposant sur le principe de superposition, la décomposition de champs électro-
magnétiques est une technique essentielle en électromagnétisme pour analyser et
comprendre la propagation des champs. Un champ électrique arbitraire est ainsi dé-
composé en fonctions mathématiques plus simples à utiliser. Cela permet de mieux
comprendre la propagation, l’interaction et les effets des champs électromagnétiques
dans diverses configurations. Il existe plusieurs familles de décomposition que nous
allons brièvement explorer. Ensuite nous présenterons la méthode particulière qui
a été retenue de par sa flexibilité à reproduire la propagation du rayonnement des
sources électromagnétiques qui seront utilisées dans cette thèse.

2.1.1 Décomposition en ondes planes

La méthode de décomposition en onde plane (Plane Wave Expansion, PWE) est
une technique utilisée en électromagnétisme pour résoudre les équations de Maxwell
[20, 21] dans des structures périodiques ou apériodiques (avec, si besoin, l’ajout de
couches parfaitement adaptées, appelées PML pour Perfect Matched Layer).

Dans une structure périodique, les champs électromagnétiques peuvent être dé-
veloppés en une série d’ondes planes, équivalente à une série de Fourier (ou modes
de Fourier) :

E(r) =
∑

n

Ene
−j(k+G)·r (2.1)

où k est le vecteur d’onde de chaque onde plane, et G le vecteur du réseau réciproque,
correspondant à la périodicité de la structure.

En substituant cette décomposition dans les équations de Maxwell et en tenant
compte de l’éventuelle périodicité du matériau, on obtient un système d’équations
linéaires. Ce système peut être formulé comme un problème de valeurs propres qu’il
faut résoudre.

La PWE sert de bases à des méthodes comme la FMM explicitée et utilisée
dans [22, pp.48-51]. Cette méthode est particulièrement adaptée dans le cadre de
structures cristallines [23]. Il est également possible de l’utiliser pour des structures
apériodiques en adaptant des PML, afin de n’avoir qu’une période du réseau équi-
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valent.

Cette méthode est également adéquate pour étudier l’interaction d’un champ
électromagnétique avec une surface. Des exemples d’application sont disponibles
dans [24-26]

2.1.2 Décomposition en modes normaux

Les modes normaux, tels que les modes TEM, TE et TM, sont des solutions par-
ticulières des équations de propagation dans des structures guidées comme les guides
d’onde et les cavités [27-30]. Ces modes sont décrits par des fonctions orthogonales
et possèdent une constante de propagation βn spécifique :

E(x, y, z) =
∑

n

En(x, y)e−jβnz (2.2)

Un champ électrique peut ainsi être représenté comme une somme de ces modes.
Cette méthode permet l’utilisation de techniques de raccordement de modes [31,
32] pour déterminer le champ électromagnétique se propageant à l’ouverture d’un
cornet, d’un guide ou d’une sonde. Dans le cadre de cette thèse, nous l’utiliserons
pour analyser les signaux émis ou reçu par un cornet ou une sonde de champ proche.
La méthode employée est explicitée en Section 2.4.

2.1.3 Décomposition en faisceaux gaussiens

Les fonctions de base de ce type de méthode sont des faisceaux gaussiens dont
la somme pondérée permet de représenter un champ électromagnétique complexe.
Ces techniques sont particulièrement utiles en optique et en électromagnétisme pour
simplifier l’analyse et la propagation des champs dans un système optique ou quasi-
optique, ou encore pour décrire la propagation dans l’atmosphère.
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Méthode des faisceaux gaussiens modaux

Dans la méthode des faisceaux gaussiens modaux, un champ électromagnétique
est décomposé en une somme de modes gaussiens [33, 34]. Chaque mode est une
solution particulière de l’équation de propagation et possède des caractéristiques
spécifiques comme la largeur et la divergence. Si la géométrie est rectangulaire,
les solution seront exprimées à l’aide des fonctions de Hermite-Gauss [35]. Si la
géométrie est cylindrique, les fonctions de Laguerre-Gauss seront alors préférées
[36-38].

Décomposition en bases et frames de Gabor

Les bases de Gabor reposent sur les fonctions de Gabor (également appelée
fenêtre de Gabor), introduites en 1946 par Gabor [39] dans le cadre de l’analyse des
signaux. L’idée principale est de représenter un champ électrique comme une somme
d’ondes planes modulées par une fonction gaussienne g, ce qui permet une bonne
localisation à la fois dans les domaines spatial et fréquentiel. Sans une localisation
précise, la recomposition du champ sera trop approximative.

Le champ électrique peut ainsi être décrit comme une somme pondérée de fonc-
tions gm,n décalées spatialement d’ordre m et spectralement d’ordre n [40-43] :

E(r) ≈ E0
∑

n

∑
m

cm,n · gm,n(r) · e−jk·r, m, n ∈ Z (2.3)

avec e−jk·r, une onde plane de vecteur d’onde k et

cm,n =
∫ ∞

−∞
E(r) · E0gm,n(r)∗ dr, (2.4)

les coefficients de la décomposition. La fonction scalaire définie par l’équation 1.9
peut ainsi être utilisée pour g, adaptée pour tenir compte d’un décalage spatial et
spectral. Des exemples sont décrits dans [43, 44].

Comme expliqué dans [5, 45], les trames de Gabor, également appelée frames
de Gabor, généralisent les bases et ne sont pas nécessairement orthogonales, mais
ils résolvent le problème d’instabilité numérique associée aux bases [5]. Cette ap-
proche introduit des redondances dans la représentation, c’est-à-dire que le champ
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est sur-échantillonné. Grâce à cette redondance, les trames de Gabor offrent une ro-
bustesse accrue, les rendant particulièrement adaptées aux applications nécessitant
une reconstruction stable en présence de bruit ou de pertes de données. Elles sont
régulièrement utilisées pour décomposer un champ électromagnétique en faisceaux
gaussiens [5, 41-44, 46].

Décomposition en multi-faisceaux gaussiens

La précision de la décomposition de Gabor dépend du nombre de faisceaux uti-
lisés. La méthode peut devenir numériquement coûteuse si un grand nombre de
faisceaux est nécessaire. Les frames de Gabor introduisent en effet une redondance,
qui peut être évitée en tenant compte des propriétés physiques du champ à dé-
composer. Une méthode alternative a ainsi été proposée par Chabory [47], où la
direction de propagation des faisceaux est alignée sur celle du vecteur de Poyinting
aux points considérés et les coefficients de décomposition sont déterminés de manière
à raccorder la contribution de chaque faisceau élémentaire à la valeur complexe du
champ électrique en chaque point de discrétisation. L’explication détaillée de cette
méthode, utilisée dans cette thèse, est donnée dans la section suivante.

2.2 Principe de la décomposition multi-fais-
ceaux

Nous nous intéressons dans cette section à une méthode de décomposition multi-
faisceaux élaborée par Chabory [47] et utilisée dans [4, 48-50]. La différence majeure
proposée ici est de ne pas inclure de décalage spatial ni spectral pour orienter le
faisceau mais d’utiliser un changement de coordonnées pour déterminer l’expression
du champ électrique localement et ensuite exprimer les champs dans le repère global
au calcul. La figure 2.1 montre les différents repères utilisés.

Le champ électromagnétique incident sur une surface, qui peut être courbe ou
plane, est discrétisé sur un ensemble de points équidistants.

En chaque point P de cette surface, les champs électrique gEs et magnétique
gHs incidents sur la surface de décomposition sont calculés, permettant de récupérer
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Figure 2.1 – Repères mise en jeu lors de la décomposition en faisceaux gaus-
siens.
Repère global et repère propre à un faisceau gaussien

le vecteur de Poynting local gSp. La direction du flux d’énergie sera utilisée comme
axe de propagation du faisceau gẑp,

gẑp ∝ gSp. (2.5)

Le vecteur grp représente la position de chaque point P, écrit dans le repère
global. Ce même point peut être exprimé dans le repère propre d’un faisceau gaussien
(n) par nrp.

Les faisceaux élémentaires utilisés sont des faisceaux gaussiens vectoriels à sy-
métrie de révolution autour de leur axe de propagation. Leur matrice de courbure
est donc diagonale avec q = q1 = q2, tel que :

q = jk
dκ

2 , (2.6)

où d représente la distance entre les faisceaux (sur la surface de décomposition)
et κ est un facteur de recouvrement. Ces paramètres sont illustrés en Figure 2.2.
Si κ > 1, les faisceaux se superposent, ajoutant de la redondance. Ceci permet
d’augmenter la taille de la ceinture des faisceaux w0 tout en maintenant la même
précision, permettant de réduire la divergence des faisceaux élémentaires.

La figure 2.3 illustre cette décomposition.Avec u la fonction scalaire définie en
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(a) κ = 1 (b) κ > 1

Figure 2.2 – Influence du facteur de recouvrement κ sur la taille de la ceinture
et sur la divergence des faisceaux élémentaires.

Figure 2.3 – Polarisations YZ (coefficients αy) d’une décomposition multi-
faisceaux gaussiens, avec une ico-sphère comme surface de décomposition.
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Section 1.2.1 et gKn, la matrice de passage du repère global (g) vers le repère local
(n), le champ électrique gEs peut être décomposé en une somme de deux polarisa-
tions, une suivant chaque axe transversal à la direction de propagation,

gEs(grp) = αxn
gExz,n(grp) + αyn

gEyz,n(grp) (2.7)

avec

gExz,n(grp) = gKn ×


u(nrp)

0

− j

γ
∂xu(nrp)

 , (2.8)

la projection du n-ème faisceau sur le plan XZ, et

gEyz,n(grp) = gKn ×


0

u(nrp)

− j

γ
∂yu(nrp)

 , (2.9)

celle sur le plan Y Z, chacune pondérée par un couple de coefficients, respectivement
αxn et αyn, déterminés en résolvant le système linéaire [11, p.657, eq. 8] :


gEs(grp) · gx̂p =

N∑
n=1

{αxn · gExz,n(grp) · gx̂p + αyn · gEyz,n(grp) · gx̂p}

gEs(grp) · gŷp =
N∑

n=1

{
αxn · gExz,n(grp) · gŷp + αyn · gEyz,n(grp) · gŷp

} ∀p ∈ [1, N ].

(2.10)

Le système d’équation décrit par l’équation 2.10 peut être réécrit sous forme
matricielle, gEs,x

gEs,y


︸ ︷︷ ︸

2N×1

=

gExz,x
gEyz,x

gExz,y
gEyz,y


︸ ︷︷ ︸

2N×2N

Ax

Ay


︸ ︷︷ ︸
2N×1

. (2.11)

où Ax et Ay sont des vecteurs colonnes contenant, respectivement, les coefficients
αxn et αyn recherchés,

Exz·x =


gExz,1(r1) · gx̂1 ... gExz,N (r1) · gx̂1

...
gExz,1(rN ) · gx̂N ... gExz,N (rN )g · x̂N

 , (2.12a)
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la projection la polarisation XZ sur l’axe x̂, et

Es·x =


gEs(r1) · gx̂1

...
gEs(rN ) · gx̂N

 , (2.12b)

celle du champ incident sur l’axe x̂. Une expression similaire s’applique pour les
autres termes de l’équation 2.11.

Le champ électrique en chaque point r de l’espace correspond ainsi, à l’instar de
la décomposition de Gabor, à la contribution des N faisceaux,

gE(gr) ≈
N∑

n=1
αxn

gExz,n(gr) + αyn
gEyz,n(gr). (2.13)

Le choix du type de surface dépend de plusieurs facteurs. Le critère déterminant
à étudier est la distance parcourue par les faisceaux avant interaction avec un objet.
Il est préférable que la surface s’approche au mieux de la courbure des surfaces des
objets interagissant avec les faisceaux, afin de limiter une trop grande disparité de
distances parcourues par les faisceaux.

2.3 Analyse de la qualité de la décomposition

Afin d’étudier la qualité de la décomposition, nous utiliserons un faisceau gaus-
sien vectoriel (c.f. Section 1.2) comme source électromagnétique. Ceci nous permettra
d’ évaluer l’influence de la taille du faisceau, mais aussi de la vitesse de variation du
champ électrique, sur la qualité de la recomposition. Pour chaque décomposition, le
nombre de faisceaux générés sera restreint en fonction de la puissance minimale du
faisceau généré relativement à celui incident. La figure 2.4a illustre qu’une valeur
seuil inférieure à −40 dB permet d’exclure la plupart des faisceaux à contribution
négligeable, tout en maintenant une précision inchangée dans la décomposition. La
valeur de −50 dB est donc choisi aind d’assurer que ce paramètre n’influence en
aucun cas les résultats. La figure 2.4b illustre comment le ratio de puissance permet
de réduire le nombre de faisceaux retenus pour la décomposition. Cela montre qu’il
est possible de limiter le nombre de faisceaux générés tout en préservant une qualité
de décomposition satisfaisante.
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Figure 2.4 – Similitude Σ (a) entre le champ électrique recomposé et le champ
de référence sur le plan ZY (y ∈ [−40, 40] mm, z ∈ [0, 250] mm) et nombre
de faisceaux générés (b) en fonction du ratio de puissance minimum considéré.
La surface de décomposition considérée est un plan transverse situé à 60 mm
de l’origine du faisceau incident de waist w0 = 2.3 mm. L’étude a été menée
pour 3 valeurs de distance inter-faisceaux d.

La qualité de la décomposition est déterminée via la similitude

Σ = 1 − ‖Egbe − Einc‖
‖Einc‖

(2.14)

entre la matrice des champs incidents Einc et celle des champs recomposés Egbe sur
une fraction significative du plan longitudinal YZ, afin d’observer que la propagation
soit similaire. L’étude est réalisée à 300 GHz, fréquence à laquelle la longueur d’onde
λ dans le vide est de 1mm.

Trois types de surfaces de décomposition sont étudiés : une surface plane, une
calotte sphérique centrée sur le centre de phase du faisceau incident (surface concave,
indexée 1) et une calotte sphérique centrée sur un point de l’axe optique situé à deux
fois le rayon de la sphère (surface convexe, indexée 2). Ces surfaces sont illustrées
en Figure 2.5. La surface convexe, étant la plus éloignée du profil des fronts d’ondes
incidents, est anticipée comme étant la moins précise. Cependant, ce type de surface
peut être pertinent si le premier élément quasi-optique rencontré présente une surface
convexe face au champ incident.

42



2.3. Analyse de la qualité de la décomposition

Figure 2.5 – Surfaces de décomposition étudiées : une calotte sphérique
"concave" (rouge), une calotte sphérique "convexe" (verte) et un plan trans-
verse (bleu). Les champs électriques seront recomposés et testés sur un plan
longitudinal (z0y, gris).

Les tests sont effectués sur un ordinateur portable avec les caractéristiques sui-
vantes :

— RAM : 32 Go
— Processeur : Intel© Core™ i7-12700H : 12 coeurs physiques (20 threads),

cadencés à 2.30 GHz (max. 4.70 GHz).
— Système d’exploitation : Windows 11.
— Langage : C++ (outils de simulation), Python (pilotage des simulations)

2.3.1 Qualité de la décomposition en fonction de la taille
du faisceau incident

La distance inter-faisceaux d, le facteur de recouvrement κ, ainsi que la distance
des surfaces de décomposition par rapport à l’origine du faisceau incident sont main-
tenus constants. En revanche, la taille de la ceinture du faisceau incident w0,inc est
ici variable.
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La figure 2.6 montre que la décomposition en faisceaux gaussiens devient in-
efficace pour des faisceaux fortement divergents, c’est-à-dire ceux ayant de petites
tailles de ceinture. Deux problèmes principaux se manifestent dans ces situations.
Premièrement, un faisceau fortement divergent ne satisfait plus la condition de pa-
raxialité, rendant ainsi son expression inapplicable dans ce contexte. Deuxièmement,
un faisceau avec une très petite taille de ceinture diverge rapidement, ce qui entraîne
une augmentation significative de sa taille par rapport à une surface de décompo-
sition de dimension raisonnable. En effet, on observe que même sur la surface de
décomposition elle-même, le facteur de similitude (représenté en pointillés sur la fi-
gure 2.6) diminue pour des faisceaux trop pincés. Dans le cas d’un plan, le faisceau
déborde, provoquant une variation abrupte aux bords, ce qui rend la décomposition
inefficace. Pour une sphère, le champ incident présente des variations trop rapides à
sa surface pour être correctement capté par la décomposition.

On constate également que la surface convexe (Calotte sph. 2) affiche effecti-
vement le facteur de similitude le plus dégradé pour de faibles tailles de faisceau.
Toutefois, ce facteur devient comparable à celui des autres surfaces pour des tailles
de ceinture supérieures à 1.5 mm.

Il convient également de souligner que la distance entre les faisceaux a un impact
très limité sur ces observations. Réduire cette distance, tout en conservant une sur-
face de décomposition constante, nécessiterait d’augmenter le nombre de faisceaux,
ce qui rendrait le temps de calcul prohibitif.

Le cornet utilisé pour la bande J émet un faisceau proche d’un faisceau gaussien,
avec une taille de ceinture comprise entre 2.11 mm et 2.3 mm, ce qui est suffisant
pour assurer une décomposition efficace.

Étant donné que la décomposition en faisceaux gaussiens rencontre davantage
de difficultés à reproduire les champs électromagnétiques à variations rapides, il est
prévisible que la similitude diminue à mesure que l’on se rapproche du centre de
phase du faisceau. Pour vérifier cette hypothèse, la similitude a été calculée tronçon
par tronçon et est représentée en figure 2.7. Afin de garantir une comparaison co-
hérente, la normalisation de l’erreur pour un tronçon i est effectuée en utilisant la
norme du champ calculé sur ce même tronçon :

Σi = 1 − ‖Ei,gbe − Ei,inc‖
‖Ei,inc‖

. (2.15)
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Figure 2.6 – Similitude Σ entre le champ électrique recomposé et le champ
de référence, représentée par des pointillés sur la surface de décomposition et
par un trait plein sur un plan longitudinal YZ (y ∈ [−40, 40] mm, z ∈ [0, 250]
mm). Les surfaces de décomposition considérées incluent un plan transverse
et deux calottes sphériques de 60 mm de rayon : l’une centrée sur le centre de
phase du faisceau incident et l’autre positionnée à z =120 mm. L’étude a été
menée pour deux valeurs de distance inter-faisceaux d = 1.5 mm (b) et d = 2.0
mm (b).

La similitude atteint son maximum dans le tronçon correspondant à la surface
de décomposition. Une erreur plus significative apparaît effectivement dans la région
du champ proche, bien que la différence reste relativement modeste, ainsi que dans
le champ lointain. Dans cette dernière zone, la formulation paraxiale n’est pas bonne
pour représenter les champs lointain en terme de phase, générant une erreur lors de
la superposition des faisceaux. La similitude s’améliore cependant sensiblement en
champ lointain pour une distance inter-faisceaux de 2 mm. Cela s’explique par le fait
que, avec une ceinture de faisceau plus large, la divergence des faisceaux élémentaires
est réduite. Il est donc pertinent de rechercher un compromis entre la finesse de la
décomposition (ceinture étroite) et une faible divergence (ceinture plus large).

Puisque la région du champ proche n’est pas d’intérêt pour nos études, elle sera
exclue des analyses ultérieures. En conséquence, le plan YZ sera considéré pour des
valeurs de z comprises entre 50 mm et 250 mm, étant donné que les premiers éléments
quasi-optiques sont généralement placés avant cette distance. De plus, l’espacement
entre les éléments dépasse rarement un demi-mètre.
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Figure 2.7 – Évolution de la similitude Σ entre le champ électrique recomposé
et le champ de référence sur le plan YZ (y ∈ [−40, 40] mm), analysé par
segments de 10 mm entre 1 mm et 1001 mm. Les surfaces de décomposition
considérées incluent un plan transverse et deux calottes sphériques de 60 mm
de rayon : l’une centrée sur le centre de phase du faisceau incident et l’autre
positionnée à z =120 mm. L’analyse a été menée pour deux valeurs de distance
inter-faisceaux d = 1.5 (a) mm et d = 2.0 mm (b).

2.3.2 Qualité de la décomposition en fonction de la dis-
tance inter-faisceau

L’impact de la distance inter-faisceaux d est maintenant étudié, en considérant
le facteur de recouvrement κ = 1.0 constant, ainsi que la distance des surfaces de dé-
composition à l’origine du faisceau incident fixe. La ceinture du faisceau incident est
dorénavant fixée à 2.3 mm de rayon, taille pour laquelle nous savons la décomposition
faisable.

La figure 2.8 illustre l’effet de la distance inter-faisceaux d sur la précision de
la décomposition des champs électromagnétiques en fonction du type de surface de
décomposition employée. Pour des valeurs de d relativement faibles, le nombre de
faisceaux générés reste sensiblement similaire dans les différentes configurations étu-
diées, et l’impact de cette distance sur la similitude entre le champ recomposé et le
champ de référence est relativement modéré. Lorsque l’on utilise un plan transverse
pour la décomposition, la similitude entre le champ recomposé et le champ de ré-
férence demeure stable, indépendamment du nombre de faisceaux considéré. Cette
stabilité rend le plan transverse particulièrement avantageux dans les situations où
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Figure 2.8 – Similitude Σ (a) entre le champ électrique recomposé et le
champ de référence sur le plan YZ (y ∈ [−40, 40] mm, z ∈ [0, 250] mm) et
nombre de faisceaux générés (b) en fonction de la distance inter-faisceau d.
Les surfaces de décomposition considérées incluent un plan transverse et deux
calottes sphériques de 60 mm de rayon : l’une centrée sur le centre de phase
du faisceau incident et l’autre positionnée à z =120 mm.
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Figure 2.9 – Temps d’exécution pour la décomposition d’un champ élec-
tromagnétique, réalisée sur un plan transverse situé à z = 60 mm, issu d’un
faisceau gaussien avec une taille de ceinture w0 = 2.3mm, en fonction de la
distance inter-faisceaux d. La courbe est obtenue pour une moyenne calculée
sur 10 exécutions pour chaque échantillon.

un nombre limité de faisceaux est nécessaire, car il permet de réduire le temps de
traitement. Le temps d’exécution moyen en fonction de la distance inter-faisceau
est présentée en figure 2.9. Il est observé que pour des distances inter-faisceaux
d > 2.5 mm, le temps d’exécution demeure constant, ce qui s’explique par le fait
que, à mesure que la taille de la ceinture augmente, la divergence du faisceau dimi-
nue. En conséquence, la taille du faisceau sur la surface de décomposition croît de
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Chapitre 2 – Décomposition d’un champ électromagnétique

manière moins significative. De fait, le nombre de points retenus pour la décompo-
sition, et donc le temps d’exécution, reste stable.

Il convient également de souligner que, pour une décomposition sur une calotte
sphérique, qu’elle soit concave ou convexe, la perte de similitude reste relativement
faible. Cette observation indique qu’il y a une certaine tolérance à la distance inter-
faisceaux avant que la précision de la décomposition ne soit notablement affectée.
Par conséquent, utiliser une calotte sphérique pour la décomposition est recommandé
lorsque la surface de l’élément quasi-optique situé en face de la source d’émission
présente une géométrie similaire. Cette approche assure que les faisceaux suivent
un trajet optique aussi uniforme et cohérent que possible, ce qui est crucial pour
garantir une propagation précise et efficace des champs électromagnétiques dans les
systèmes optiques complexes.

2.3.3 Impact du facteur de recouvrement

Le facteur de recouvrement joue un rôle crucial dans la manipulation de la taille
de la ceinture des faisceaux élémentaires, tout en préservant une résolution constante
lors de l’échantillonnage de la surface de décomposition. Plus précisément, il déter-
mine la mesure dans laquelle les faisceaux élémentaires se superposent sur la surface
analysée. Un facteur de recouvrement inférieur à 1 entraîne un échantillonnage in-
complet du champ électromagnétique.

La figure 2.10 illustre cet effet. Pour des valeurs du facteur de recouvrement
κ < 0.8, on observe une dégradation prononcée de la qualité de la reconstruction du
champ électrique sur le plan longitudinal (Y Z). Cela se manifeste par une diminution
notable de la similitude entre le champ reconstruit et le champ réel, provoqué par
la perte excessive d’information.

Cependant, il est important de noter qu’un facteur de recouvrement excessive-
ment élevé n’est pas nécessairement bénéfique. Dans le contexte de cette étude, le
faisceau test est un faisceau gaussien caractérisé par une symétrie de révolution et
l’absence de lobes secondaires, ce qui simplifie son comportement. Bien que, dans ce
cas particulier, une augmentation du recouvrement au-delà de ce qui est nécessaire
ne semble pas nuire à la qualité de la reconstruction, il est raisonnable de supposer
qu’un sur-échantillonnage pourrait, pour des faisceaux plus complexes, introduire
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Figure 2.10 – Analyse de l’influence du facteur de recouvrement κ combiné
à la variation de la distance inter-faisceau d sur la qualité de la décomposition
du champ électromagnétique, effectuée sur les trois types de surfaces : Plan
(XY ), calotte sphérique 1, et calotte sphérique 2.
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des artefacts ou compromettre la précision de la décomposition. Cette hypothèse est
fondée sur le fait qu’un recouvrement trop élevé pourrait entraîner une redondance
excessive des informations, rendant l’algorithme de reconstruction moins efficace et
potentiellement instable face à des irrégularités ou à des structures quasi-optique
plus complexes en interaction avec le faisceau réel.

2.3.4 Qualité de la décomposition en fonction de la cour-
bure de la surface de décomposition

L’objectif de cette étude est d’évaluer l’influence de la courbure de la surface
de décomposition sur la précision et l’efficacité de la décomposition. Pour ce faire,
la surface de décomposition considérée ne sera plus simplement sphérique, mais
adoptera une forme quadratique. Le calcul de cette surface est effectué de manière
analogue à celui du front d’onde quadratique d’un faisceau gaussien, en suivant
l’expression suivante :

zs = x2
s + y2

s

Rs
, (2.16)

où Rs représente le rayon de courbure de la surface, et xs, ys, zs sont les coordonnées
cartésiennes de la surface de décomposition.

La distance inter-faisceaux d = 2mm, le facteur de recouvrement κ = 1.0 et la
distance ds = 60mm entre l’intersection surface-axe optique et le centre de phase du
faisceau incident sont maintenus constants. Un balayage est effectué sur les valeurs
de Rs. Deux types de surfaces sont pris en considération : une surface convexe,
caractérisée par un rayon de courbure négatif (Rs < 0), et une surface concave, où le
rayon de courbure est positif (Rs > 0). Le faisceau incident est toujours un faisceau
gaussien circulaire de taille de ceinture w0,inc = 2.3mm.

La figure 2.11 révèle un phénomène intéressant concernant l’impact du rayon
de courbure de la surface de décomposition sur la qualité de la décomposition des
faisceaux. Les résultats indiquent que, au-delà d’un certain seuil pour le rayon de
courbure, ce dernier n’affecte pas de manière significative la précision de la décom-
position. Ces observations, corroborées par les résultats présentés dans les figures
2.6 et 2.7, suggèrent que la surface de décomposition n’a pas nécessairement besoin
d’être proche du profil du front d’onde pour optimiser les performances, tant que la
courbure de la surface reste modérée.
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2.4. Décomposition du champ électrique reçu à l’ouverture d’une structure
guidée

En d’autres termes, la qualité de la décomposition est principalement déterminée
par deux facteurs : la rapidité de variation du faisceau sur le plan transverse et le
maintien d’une courbure de surface raisonnable. Ces conclusions sont en accord avec
les recommandations énoncées dans [50, p.60], qui soulignent que la performance op-
timale de la décomposition est obtenue lorsque la surface de décomposition présente
une courbure modérée, plutôt que lorsque celle-ci tente de se conformer rigoureuse-
ment au profil du front d’onde.
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Figure 2.11 – Évolution de la similitude Σ en fonction du rayon de courbure
Rs de la surface de décomposition. Deux configurations sont examinées : une
surface concave (Rs > 0) et une surface convexe (Rs < 0). Le faisceau incident
est de forme circulaire et est positionné à z = 0), avec un paramètre de faisceau
w0 = 2,3 mm.

2.4 Décomposition du champ électrique reçu
à l’ouverture d’une structure guidée

Les systèmes étudiés dans ce manuscrit sont alimentés par un cornet, dont le
champ électromagnétique incident n’est pas strictement gaussien, bien que cette
approximation puisse être utilisée dans un premier temps. Il est donc important de
modéliser cette antenne pour déterminer les caractéristiques des champs électrique
et magnétique incident sur la surface de décomposition.

Il est également nécessaire de calculer les champs électrique et magnétique à
l’ouverture des cornets et sondes utilisés dans le système pour modéliser la réception
d’un champ électromagnétique.
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Il s’agit de structures guidées, confinant l’onde électromagnétique dans un espace
délimité, contrairement aux environnements en espace libre où les ondes se propagent
sans contrainte. Il est alors possible d’utiliser des techniques spécifiques adaptées à
ce type de structure pour calculer les champs électrique et magnétique se propageant
à leur ouverture, que ce soit en réception ou en transmission.

2.4.1 Champs à l’ouverture

Le champ électrique en un point r est obtenu en utilisant la formule de recom-
binaison,

gE(gr) ≈
N∑

n=1

gKn
nEgb,n(nr). (2.17)

Pour tenir compte de la présence de la sonde, les champs reçus Eap et Hap à son
ouverture Ap sont exprimés comme une combinaison de modes guidés [31, p.120] :

gEap(r) =
N∑

k=0
ckek(gr). (2.18)

Les propriétés orthonormales des modes sont utilisées pour trouver les coefficients
modaux. En multipliant les équations des champs par les fonctions propres (magné-
tiques) conjuguées, et en intégrant sur la section transversale, on peut déterminer
les coefficients modaux :

ck =
∫∫
Ap

gEap(gr) × h∗
k · gn̂dS (2.19)

où hk désignent les champs électrique et magnétique du mode guidé k, et n̂ le vecteur
normal à l’ouverture.

Une technique de raccordement des modes est ensuite utilisée pour calculer les
coefficients modaux reçus par le guide d’ondes alimentant la sonde [31, p. 122].

52



2.4. Décomposition du champ électrique reçu à l’ouverture d’une structure
guidée

2.4.2 Propagation dans la sonde

Il est possible d’utiliser des solveurs électromagnétiques pour déterminer l’onde
effectivement récupérée dans le guide connecté à la sonde. Néanmoins, ces méthodes
peuvent se révéler coûteuses en puissance de calcul. Une alternative moins onéreuse
est la méthode de raccordement des modes ("mode matching") présentée en An-
nexe C, qui se révèle très pratique pour analyser et concevoir des dispositifs à guide
d’ondes. Elle est particulièrement efficace pour les structures qui peuvent être décom-
posées en sections homogènes où les champs électromagnétiques sont exprimables
en termes de modes propres.

La première étape consiste à décomposer la sonde en plusieurs sections où les
solutions aux équations de Maxwell peuvent être trouvées sous forme de modes
guidés. Chaque section est homogène et possède des propriétés électromagnétiques
uniformes.

Pour chaque section homogène, on détermine les modes guidés. Les champs élec-
tromagnétiques dans ces sections peuvent être exprimés comme une combinaison
linéaire de ces modes, comme vu précédemment avec l’équation 2.18.

Figure 2.12 – Discontinuité issue du raccord entre deux guides rectangulaires
de tailles différentes, ici possédant le même axe optique.

Pour chaque discontinuité, une matrice de répartition lie les ondes transmises
Bw et Bs et incidentes Aw et As des deux sections W (la plus grande) et S (la plus
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petite) mises en jeu, tel que :Bw

Bs

 =

Sww Sws

Ssw Sss

Aw

As

 . (2.20)

Cette matrice est calculée en tenant compte des conditions aux limites et d’un rac-
cordement entre les champs de chaque section [31, pp. 120-124]. L’opération est
détaillée en Annexe C.

On construit une matrice de répartition généralisée SGSM pour toute la structure
en cascadant les matrices de répartition de chaque discontinuité (portions de guides
comprises, voir Annexe C). SGSM relie les coefficients modaux à ceux des ondes
transmises dans le guide, notés b2,k,∼

b2

 = SGSM

 c

0N

 , (2.21)

où 0N est un vecteur colonne de N zéros et c le vecteur colonnes des coefficients ck.

On considère ici que la source émet une puissance totale de 1 W. Dans le cas
d’un système multi-mode, le paramètre de transmission correspond à la matrice

S21 = diag(b2). (2.22)

Dans le cas d’une sonde à guide d’ondes ouvert (OEWG), cette matrice peut
être ignorée, car elle n’induit qu’un déphasage proportionnel à la longueur de la
sonde. Si la source est mono-mode, alors il est possible de ne récupérer que le mode
fondamental et le paramètre de transmission devient scalaire et s’écrit alors :

S21 = c0 =
∫∫
Ap

gEap(gr) × h∗
0 · gn̂dS (2.23)

Il est à noter que cette technique est réciproque. Le champ électromagnétique
émis par un cornet peut être calculé en sectionnant le cornet sur sa longueur et en
récupérant les modes propagatifs à l’ouverture. Le champ électrique résultant est
alors la somme de ces modes.

Dans le cas du cornet, supposé excité par Nin modes orthogonaux, celui-ci est
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décomposé en une série de guides et de discontinuités. La matrice de répartition
généralisée SGSM raccorde les modes à l’entrée et ceux présents à l’ouverture, dont
la somme permet d’obtenir les champs Eap et Hap dans l’ouverture du cornet.

2.5 Application à un faisceau émis par un cor-
net diagonal

Dans les systèmes en bande J (220-330 GHz) étudiés dans le cadre de cette thèse,
la source électromagnétique utilisée est un cornet diagonal. Ce type de cornet [51,
52] présente comme caractéristique d’avoir une ouverture inclinée de 45◦ par rapport
à l’axe principal de l’antenne. Contrairement aux cornets rectangulaires classiques
[53, pp.769-783] [54], le cornet diagonal a une géométrie qui lui permet de générer ou
de recevoir des ondes électromagnétiques avec une polarisation particulière. Cette
configuration influence la distribution du champ électromagnétique à l’ouverture,
permettant un contrôle plus précis de la polarisation et des lobes secondaires. Ainsi,
dans les plans de polarisation YZ (plan E) et XZ (plan H), les lobes secondaires
sont réduits par rapport à un cornet rectangulaire classique et le lobe principal est
quasi-gaussien.

Les techniques de décomposition de champ discutées dans ce chapitre sont uti-
lisées pour modéliser le rayonnement d’un cornet lorsqu’il est excité dans son guide
d’alimentation, en le représentant sous la forme de faisceaux gaussiens dans l’es-
pace libre. Cette représentation facilite ensuite la propagation du champ électroma-
gnétique à travers un système quasi-optique en utilisant la méthode du lancer de
faisceaux.

2.5.1 Modélisation du cornet comme structure guidée

Le cornet est modélisé en appliquant la méthode de raccordement de modes,
comme décrit précédemment. La figure 2.13 montre le processus de découpage du cor-
net en petites sections de guide, chacune avec une ouverture croissante de 0.015 mm.
À partir de cette modélisation, les coefficients des modes propagatifs à l’ouverture
du cornet sont déterminés et illustrés sur la figure 2.14. Ces coefficients permettent
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de calculer le champ électromagnétique à l’ouverture du cornet.

Figure 2.13 – Découpe de la section diagonale du cornet en 156 sections de
0.015 mm de longueur chacun.
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Figure 2.14 – Coefficients des modes TE se propageant à l’ouverture du
cornet diagonal.

On observe que les modes TE01 et TE10 sont les modes propagatifs prédomi-
nants à l’ouverture du cornet ce qui permet de simplifier la modélisation initiale du
cornet en supposant que le rayonnement dans l’espace libre est principalement dû
à ces deux modes. Chacun de ces modes est alors considéré comme transportant
approximativement la moitié de la puissance incidente totale. Ce rayonnement est
calculé en appliquant la formule de Kottler, comme détaillé dans [55, p.822]. Cette
approche fournit une première approximation robuste du comportement du cornet
qui pourra être raffinée par la suite en augmentant le nombre de modes considérés.

Avant de procéder à une analyse de la qualité des décompositions en faisceaux
gaussiens, il est essentiel de valider la précision de la modélisation du cornet. À cet
effet, une simulation du cornet utilisant la méthode des raccordements de modes
et la formule de rayonnement à 300 GHz est comparée à une simulation de type
full-wave réalisée à la même fréquence avec le logiciel Feko.
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(a) Modélisation. (b) Référence (simulation Feko).
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Figure 2.15 – Comparaison entre la modélisation proposée du cornet (a) et
une simulation full-wave réalisée avec Feko (b), du module du champ électrique
rayonné par un cornet diagonal sur une sphère de 80 mm de rayon centrée sur
l’ouverture, présentée en vue de dessus (direction -Z). Les lobes secondaires
sont comparés le long des plans à 45◦ (c) et −45◦ (d).
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On constate sur la figure 2.15 une grande similitude entre les résultats des deux
méthodes, malgré des durées de calcul différentes. Une dizaine de minutes est néces-
saire pour Feko (plusieurs dizaines pour HFSS), tandis que moins d’une minute suffit
pour la modélisation via le raccordement de modes. Cette différence s’explique par
le fait que la méthode des raccordements de modes est semi-analytique et optimisée
pour un profil rectangulaire.
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Figure 2.16 – Comparaisons entre la modélisation du rayonnement du cor-
net diagonal et une mesure effectuée avec une sonde à guide ouvert (a) et
un deuxième cornet diagonal (b). Un étalonnage guide-à-guide en sortie des
convertisseurs millimétriques a préalablement été effectué avec la méthode
Reflect-Thru-Line.

La modélisation a été comparée à des mesures effectuées à l’aide d’une sonde de
champ proche à guide ouvert. Le rayonnement émis par l’ouverture du cornet est
déterminé en appliquant la formule de Kottler sur une grille de points répartis le
long de la surface d’une ouverture rectangulaire, correspondant à celle d’une sonde
de champ proche à guide ouvert en bande J. L’équation 2.19 est ensuite utilisée pour
extraire le paramètre de transmission S21 à partir des champs calculés à l’ouverture
de la sonde, en plusieurs points situés le long de l’axe optique. La simulation ainsi
obtenue est comparée à des mesures expérimentales du paramètre S21 réalisées sur
un banc de test dont la mise en oeuvre ainsi que son étalonnage seront décrits en
détail dans un chapitre ultérieur de ce manuscrit. Afin de procéder à une analyse
quantitative rigoureuse, les deux courbes ne sont pas normalisées par rapport au
maximum de rayonnement, et les valeurs absolues, exprimées en décibels, seront
utilisées pour la comparaison. Une analyse similaire est ensuite effectuée en utilisant
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un second cornet, en remplacement d’une sonde à guide ouvert. On constate que
l’erreur est moindre lorsqu’un autre cornet diagonal est utilisé à la place du guide
ouvert ce qui peut s’expliquer par la différence de taille des ouvertures. En effet, la
sonde à guide ouvert est plus susceptible de générer des phénomènes de diffraction
que l’ouverture du cornet, un effet qui n’est pas pris en compte dans les simulations.
Les cas étudiés dans cette thèse nécessitent l’utilisation d’un cornet diagonal en
tant que récepteur, ce qui nous permet de conclure que la méthode adoptée s’avère
pertinente et adaptée à ce contexte.

2.5.2 Modélisation du cornet en espace libre

Le champ électromagnétique émis par le cornet est ensuite décomposé en fais-
ceaux gaussiens suivant deux configurations. La première configuration utilise une
calotte sphérique centrée sur l’ouverture du cornet, avec un rayon de 80 mm, tandis
que la seconde repose sur un plan situé à 80 mm de l’ouverture. Pour les deux configu-
rations, les paramètres de décomposition sont fixés pour une distance inter-faisceaux
d = 2.5 mm et un facteur de recouvrement κ = 1.0. Selon l’analyse présentée dans
ce chapitre, il est attendu que les deux méthodes de décomposition produisent des
résultats équivalents en termes de qualité de reconstruction du champ électrique.
Cependant, le choix entre une calotte sphérique et un plan est déterminé en grande
partie par la géométrie de l’élément quasi-optique placé en aval du cornet, souvent
une lentille.

Les champs calculés avec les décompositions en faisceaux gaussiens sont compa-
rés avec le champ électrique obtenu sur un même plan yOz en utilisant la formule
de Kottler comme référence. Pour la figure 2.17b, la surface de décomposition est
l’ico-sphère de rayon 80 mm. On observe que la recomposition correspond fidèlement
au champ électrique de référence, excepté pour les distances inférieures à une tren-
taine de longueurs d’onde. Une conclusion analogue peut être tirée en comparant le
champ de référence avec celui obtenu par la combinaison des faisceaux issus de la
décomposition sur un plan (Figure 2.17c). Étant donné que le cornet est toujours
associé à une lentille dont la distance focale est largement supérieure à 30 mm, la
zone d’intérêt reste toujours en dehors de ces erreurs. Lorsqu’un cornet est modé-
lisé en ne considérant que les deux modes fondamentaux TE01 et TE10, l’erreur
se manifeste principalement uniquement à proximité de l’ouverture du cornet. En
incorporant des modes de propagation supérieurs, on observe l’apparition de fluc-
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(a) Intensité normalisée du champ électrique servant de référence,
rayonné par un cornet diagonal, calculé avec la formule de Kottler, en
dB
.

(b) Intensité de la différence vectorielle entre le champ électrique et la
référence, en dB, dans le cas d’une calotte sphérique de rayon 60 mm
centrée sur l’ouverture.

(c) Intensité de la différence vectorielle entre le champ électrique et la
référence, en dB, dans le cas d’un plan transverse xOy situé à 60 mm
de l’ouverture.

Figure 2.17 – Champ électrique rayonné par un cornet diagonal, calculé
à partir des champs électrique et magnétique à l’ouverture obtenus par la
méthode des raccordements de modes.
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tuations plus complexes dans le champ électrique. Celles-ci, bien que plus réalistes,
sont moins bien prises en compte par la méthode de décomposition qui se révèle
alors moins efficace pour les traiter avec la même précision que les contributions des
modes fondamentaux.

Nous pouvons en déduire que la combinaison des faisceaux permet de modéliser
avec suffisamment de précision la propagation du faisceau émis par le cornet diagonal
en espace libre. Cette méthode de génération de faisceau sera donc adoptée par
défaut sur la bande J lorsque le cornet ne sera pas représenté par un faisceau gaussien.

2.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons exposé diverses approches pour la décomposition
d’un champ électromagnétique, chacune étant adaptée à des contextes spécifiques.
La sélection de la méthode adéquate dépend principalement de la nature de la struc-
ture que l’on souhaite modéliser. La décomposition modale sera favorisée pour les
structures guidées, telles que les guides d’ondes ou les cavités résonnantes, où elle
permet une description précise des modes de propagation et des champs à l’ouverture
des structures. En revanche, pour les cas de propagation en espace libre de faisceaux
faiblement divergents avec un profil transverse relativement stable, non soumis aux
contraintes d’une structure guidée, la méthode de décomposition en multi-faisceaux
gaussiens sera adoptée. Cette approche est en effet particulièrement bien adaptée
pour modéliser des champs dont la variation transverse est modérée. Seul est requis
le champ électromagnétique incident sur la sphère de décomposition, déterminé par
une méthode quelconque. Il est donc tout à fait possible d’utiliser un logiciel com-
mercial comme Feko pour calculer les champs électrique et magnétique sur la surface
de décomposition et qui seront ensuite utilisés par l’outil de simulation développé
pour l’étude de systèmes quasi-optiques complexes.
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3.1. Introduction

3.1 Introduction

Un banc de caractérisation de matériau en espace libre est utilisé pour mesurer
les propriétés diélectriques (permittivité, perméabilité, pertes diélectriques) des ma-
tériaux tout en minimisant les interférences et réflexions grâce à une configuration
de test bien contrôlée et calibrée. Un banc typique est constitué des antennes pla-
cées de part et d’autre du matériau à tester. Elles sont soigneusement alignées pour
assurer que leurs axes optiques coïncident, garantissant ainsi une illumination sous
incidences normales des lentilles comme du matériau à tester. Sur les bancs dévelop-
pés par le département Micro-Ondes de IMT Atlantique, les antennes utilisées sont
des cornets focalisants à faisceau gaussien, aussi appelées Gaussian Optic Lens An-
tenna (GOLA). Le matériau à caractériser (MUT - Material Under Test) est placé
entre les antennes. L’échantillon maintenu en position par des pinces. Un analyseur
de réseaux vectoriel (ARV) est utilisé pour mesurer les paramètres S, qui sont es-
sentiels pour l’extraction des propriétés du matériau. Le dispositif est placé dans un
espace ouvert avec une configuration où les réflexions peuvent être minimisées, par
exemple en utilisant des absorbeurs, placés autour des éléments réfléchissant pour
atténuer les ondes réfléchies lorsque l’environnement est trop contraignant.

Avant de commencer les mesures, le système est calibré sans le matériau pour
établir un étalonnage. Cela aide à corriger les effets des antennes, du système de
mesure et de l’environnement. Les données mesurées sont ensuite analysées pour
déterminer les propriétés électromagnétiques du matériau. La permittivité du maté-
riau est déterminée en comparant la matrice S au modèle analytique de la lame, en
supposant une onde plane comme excitation [56, 57]. Cette condition est localement
remplie si l’échantillon est placé au niveau de la ceinture d’un faisceau gaussien,
idéalement situé à équidistance entre les deux antennes.

3.1.1 État de l’art de la modélisation de paramètres S
en espace libre

La mesure des paramètres S d’un échantillon à l’aide d’un système quasi-optique
repose sur un banc expérimental minutieusement calibré. Pour garantir la fiabilité de
ces mesures, il est essentiel de pouvoir prédire avec précision le comportement élec-
tromagnétique du banc. L’objectif est de résoudre un problème direct, c’est-à-dire
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de calculer les paramètres S à partir de la connaissance des propriétés électroma-
gnétiques du matériau, en particulier sa permittivité.

Bien que l’objectif ultime d’un banc de caractérisation soit de résoudre un pro-
blème inverse (déterminer la permittivité du matériau à partir des paramètres S
mesurés), il est primordial de vérifier au préalable que le banc fonctionne correc-
tement et mesure les paramètres S avec précision. Cela implique de valider deux
aspects importants :

— Le banc doit être étalonné afin de s’affranchir des effets du système de mesure.
— Un modèle analytique ou numérique des paramètres S doit être disponible

pour pouvoir extraire la permittivité à partir des mesures, ou des simulations.

Les solveurs classiques, dits full-waves, nécessitent des ressources informatiques
considérables, rendant une étude approfondie des phénomènes électromagnétiques
en un temps raisonnable difficilement réalisable. Afin de pallier à cette limitation,
Christophe et al. [58] ont proposé une méthode hybride combinant la méthode des
moments et l’approximation de Kirchhoff pour le calcul de la matrice de diffusion
d’un échantillon tel qu’une lame diélectrique. Cette approche permet de modéliser
les paramètres S d’une lame diélectrique seule ou recouverte de films d’eau ou de
gouttelettes. La méthode a montré des résultats convaincants, tant en comparaison
avec le modèle analytique basé sur les coefficients de Fresnel généralisés (voir Section
3.1.2) qu’avec les données expérimentales.

En parallèle, il est courant de recourir à des méthodes asymptotiques, plus adap-
tées aux configurations expérimentales complexes. Mrnka et al. [59] ont proposé un
modèle simplifié n’utilisant que le paramètre S21 et la connaissance de l’épaisseur
de l’échantillon. Ce modèle prédit le paramètre de transmission en fonction de la
fréquence selon l’expression suivante :

S21(f) =
4n exp

{
−j(n− 1)2πf

c

}
(n+ 1)2 − (n− 1)2 exp

{
−jn2πf

c

} , (3.1)

où n représente l’indice de réfraction complexe de l’échantillon, f la fréquence, et
c la vitesse de la lumière en espace libre. Il est important de noter que ce modèle
intègre l’étalonnage du système de mesure (réalisé via la mesure du thru). Les ré-
sultats obtenus avec ce modèle se rapprochent des mesures expérimentales avec une
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différence d’environ 0.3 dB. La précision de cette méthode peut être encore améliorée
en combinant mesures et simulations à deux points de fréquence pour l’extraction
de la permittivité. Cependant, cette méthode présente la limitation d’être valable
uniquement pour des incidences normales.

Cheng et al. [60] proposent une méthode où le faisceau gaussien incident est
décomposé en un spectre angulaire d’ondes planes, à partir duquel les coefficients de
transmission et de réflexion sont déterminés. Contrairement à l’approche tradition-
nelle supposant une onde localement plane à la ceinture du faisceau, cette méthode
relie directement les coefficients aux paramètres de permittivité du MUT, permet-
tant ainsi de résoudre le problème inverse. Cette approche permet de simuler les
paramètres S du MUT via les coefficients de transmission et de réflexion du faisceau
incident.

Sakai et al. [61] utilisent une méthode basée sur le couplage entre faisceaux
gaussiens pour estimer le coefficient de transmission d’un système en réalisant une
convolution entre le faisceau incident et l’échantillon. Ce procédé permet d’obtenir
des résultats précis pour des configurations spécifiques, notamment en tenant compte
de la distribution spatiale du faisceau. Mrnka et al. [62] proposent également, en
plus de la méthode citée précédemment, une approche similaire où les coefficients de
transmission et de réflexion sont calculés à partir du couplage de faisceaux gaussiens.
L’étalonnage est effectué en normalisant les mesures expérimentales à l’aide d’une
référence pour la transmission et la réflexion. Bien que cette méthode produise des
résultats fiables, même pour des angles d’incidence obliques, elle ne permet pas
de résoudre le problème inverse, c’est-à-dire d’extraire directement la permittivité
d’un matériau à partir des paramètres S mesurés. En revanche, elle peut servir
de correction pour des méthodes basées sur des ondes planes, augmentant ainsi la
précision des simulations.

Zhang et al. [63] explorent également une méthode temporelle, communément
appelée Spectroscopie dans le Domaine Temporel (TDS). Cette approche consiste
à déterminer la fonction de transfert H(f) en calculant la transformée de Fourier
des signaux reçus avec échantillon Esam(t) et sans échantillon Eair(t). La fonction
de transfert obtenue permet de déduire les propriétés diélectriques de l’échantillon,
notamment la permittivité complexe. Bien que cette méthode soit efficace pour dé-
terminer la permittivité du matériau, elle ne permet pas de modéliser directement les
paramètres S, qui sont essentiels pour l’analyse de la réflexion et de la transmission
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dans un système quasi-optique.

La méthode proposée dans ce manuscrit (Figure 3.1) n’est pas un modèle au
sens classique. Elle repose sur la simulation de la propagation du champ électrique à
travers les éléments quasi-optiques du banc, permettant ainsi de simuler directement
une mesure des paramètres S, tout en intégrant les étapes d’étalonnage. L’avantage
majeur de cette approche réside dans sa flexibilité, puisqu’elle permet de modéliser
le banc soit avec une source électromagnétique réaliste, soit en utilisant un simple
faisceau gaussien. À l’instar de la méthode proposée dans [62], l’objectif principal
est de simuler le comportement du banc expérimental dans différentes configura-
tions, sans chercher à résoudre le problème inverse. Ce type de simulation permet
de mieux comprendre les interactions électromagnétiques au sein du banc, mais ne
vise pas à déterminer directement la permittivité des matériaux sous test à partir
des paramètres S.

Figure 3.1 – Principe de la modélisation utilisé dans ce manuscrit pour si-
muler les paramètres S. Une méthode de raccordement de modes est utilisée
pour modéliser les cornets, tandis que la décomposition en faisceaux gaussiens
(DGG) et le suivi de faisceaux gaussiens (SFG) sont utilisés pour simuler le
système quasi-optique.

L’ensemble de ces méthodes repose sur l’hypothèse principale que le faisceau
illuminant l’échantillon est de nature quasi-gaussienne. Cela signifie que leur appli-
cation requiert l’utilisation de cornets émettant un faisceau qui se rapproche le plus
possible d’un faisceau gaussien, avec l’échantillon placé au niveau de la ceinture où
le de front d’onde est plan.
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3.1.2 Modèle analytique d’une lame diélectrique à faces
parallèles

Une lame diélectrique à faces parallèles peut-être modélisée en utilisant des ma-
trices de propagation [64] ou la théorie des lignes de transmission. Ce modèle suppose
une onde plane incidente sur le matériau de dimension transversale infinie. Ainsi,
avec γ la constante de propagation dans le milieu εr de la lame, et

Γ =
1 − √

εr
1 + √

εr
, (3.2)

le coefficient de réflexion de l’interface air-diélectrique, nous obtenons les coefficients
de réflexion et de transmission de la lame diélectrique d’épaisseur h sous incidence
normale

S11,th = Γ (1 − exp {−2jγh})
1 − ρ2 exp {−2jγh}

, (3.3a)

S21,th =
(
1 − Γ2) exp {−jγh}
1 − ρ2 exp {−2jγh}

. (3.3b)

Pour une lame constituée d’un matériau isotrope et homogène, on applique la
réciprocité, soit S12,th = S21,th et la symétrie nous donne S22,th = S11,th.

Figure 3.2 – Réfraction et réflexion d’une onde plane incidente sous un angle
Ψ par rapport à la normale à l’interface air-diélectrique.

Dans certains cas, il peut être pertinent d’illuminer la lame diélectrique sous un
certain angle d’incidence comme illustré en Figure 3.2. L’équation 3.2, qui décrit le
coefficient de réflexion dans le cas d’une incidence normale, doit alors être réécrite en
incluant des termes dépendant de l’angle d’incidence Psi. À l’instar du comporte-
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ment d’un faisceau traversant une interface plane, l’influence de l’angle d’inclinaison
ψ varie selon la polarisation du faisceau : S (également notée TE) ou P (notée TM).
Le coefficient de réflexion Γ à l’interface obéit aux lois de Fresnel. Lorsque le milieu
incident est l’air et que le milieu réfractant possède une permittivité εr, on obtient
l’expression suivante pour Γ :

ΓS =
cos(ψ) − √

εr cos(Ψ)
cos(ψ) + √

εr cos(Ψ) , (3.4a)

ΓP =
cos(Ψ) − √

εr cos(ψ)
cos(Ψ) + √

εr cos(ψ) , (3.4b)

avec

cos Ψ =
√

1 − 1
εr

sin2(ψ). (3.5)

On peut alors déterminer les paramètres S11,th et S21,th en fonction de l’angle
ψ :

S11,th,S|P =
ΓS|P (1 − exp {−2jγh cos(Ψ)})

1 − ρ2 exp {−2jγh cos(Ψ)} , (3.6a)

S21,th,S|P =

(
1 − Γ2

S|P

)
exp {−jγh cos(Ψ)}

1 − ρ2 exp {−2jγh cos(Ψ)} . (3.6b)

.

3.1.3 Étalonnage Thru-Reflect-Line

L’étalonnage Thru-Reflect-Line (TRL) est une méthode utilisée principalement
dans les systèmes de mesure de paramètres S pour calibrer un analyseur de réseau
vectoriel (ARV). Cette méthode est essentielle pour obtenir des mesures précises et
fiables.

L’étalonnage TRL est conçu pour corriger les erreurs due à l’environnement
de mesure en utilisant trois types d’étalon : un étalon de réflexion (reflect), un
étalon de transmission (thru), et un étalon de ligne (line). Chaque étalon est mesuré
alternativement en utilisant le port 1 comme source, puis le port 2.

— Thru : Une connexion directe entre deux ports du système, sans aucune
perte ou réflexion significative. Il est utilisé pour définir les conditions idéales
pour la transmission. Dans un étalonnage en espace libre, cela équivaut à
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effectuer la mesure sans aucun élément placé entre les deux GOLAs. La
distance séparant l’ouverture des deux cornets est une référence, que l’on
notera d0

— Reflect : Un standard de réflexion qui présente une impédance connue (par
exemple, un court-circuit ou un circuit ouvert) pour calibrer les coefficients
de réflexion mesurés par l’ARV. L’élément sous test est ainsi remplacé par
un réflecteur parfait, et la tête de mesure numéro 2 est décalé de la lar-
geur du réflecteur pour que les deux ports soient équidistants de la surface
réfléchissante.

— Line : Un standard de ligne est un morceau de câble ou de ligne de transmis-
sion avec une longueur connue (typiquement λ

4 ), qui introduit une certaine
quantité de retard et de pertes. Il est utilisé pour mesurer les caractéristiques
de phase et d’atténuation du système. L’élément sous test est donc remplacé
par un espace d’air de λ

4 (où λ est déterminé à la fréquence centrale de la
bande). La distance entre les deux têtes de mesures est donc augmentée de
cette même épaisseur.

Figure 3.3 – Principe de l’étalonnage TRL pour ses trois phases T, R et L,
ainsi que de la configuration équivalente de la mesure (étape M).

Cet étalonnage est réalisé sur le banc de caractérisation afin de pouvoir extraire
les paramètres S de la lame diélectrique [65] de ceux mesurés avec l’ARV, une étape
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cruciale pour la détermination précise de sa permittivité. La Figure 3.3 synthétise
l’opération.Dans un premier temps, il sera supposé que les deux lentilles sont iden-
tiques et que tous les éléments optiques sont parfaitement alignés, représentant le
cas idéal pour le banc. Suite à cette mesure, la distance entre les deux cornets est
ramenée à d = d0.

Lors d’une mesure ou d’une simulation, la GOLA située au port 2 n’est pas dé-
placée et reste dans la configuration utilisée pour l’étape Thru. Il est alors nécessaire
de ramener toutes les paramètres à un unique plan de référence, comme obtenu à
l’issue du calibrage TRL appliqué au banc expérimental. Ce plan est situé au niveau
de la face 1 de la lame, pour comparer la mesure ou la simulation au modèle analy-
tique de la lame diélectrique, les paramètres S22,th, S12,th s’expriment comme suit :

S22,th,c = S22,th · exp {2jk0h} , (3.7a)

S21,th,c = S21,th · exp {jk0h} . (3.7b)

Pour éliminer tout décalage causé par un mauvais positionnement de la plaque
ou de l’une des deux GOLA par rapport au plan de référence de la méthode TRL,
la phase du produit entre S11 et S22 est utilisée pour comparer avec le modèle. Pour
chaque étape, les résultats des simulations sont stockés dans des fichiers au format
S2P afin d’appliquer l’étalonnage TRL.

Nous proposons, dans ce chapitre, de réaliser cette opération sur des données
simulées et de comparer les résultats avec un modèle analytique de la lame diélec-
trique.
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3.2 Modélisation du banc de caractérisation
en bande J (220-330 GHz)

3.2.1 Présentation du banc

Le banc de caractérisation en bande J (220-330 GHz) est présenté en figure 3.4.
L’antenne focalisante est constituée d’un cornet diagonal, commercialisé par VDI 1.
Un cornet diagonal est un type de cornet dont l’ouverture rectangulaire est inclinée
de 45◦ par rapport à l’axe principal de l’antenne. Contrairement aux cornets rec-
tangulaires classiques, le cornet diagonal a une géométrie qui lui permet d’obtenir
plusieurs modes de propagation à l’ouverture, s’approchant ainsi du rayonnement
d’un cornet circulaire rainuré généralement utilisé à des fréquences plus basses. Cette
configuration influence la distribution du champ électromagnétique à l’ouverture,
permettant de réduire les lobes secondaires. Le rayonnement en champ lointain du
cornet diagonal peut être assimilé à un faisceau gaussien, dont le mode fondamental
transporte 85% de sa puissance [51]. Enfin, le cornet diagonal présente une direc-
tivité élevée, ce qui signifie qu’il est possible d’éclairer une lentille en limitant les
interactions avec les bords de celle-ci. La lentille plano-convexe éclairée par le cor-
net est fabriquée par ThorLabs en PTFE. Ce matériau est largement utilisé dans
le domaine des fréquences sub-THz de par sa faible constante diélectrique [66, 67]
(typiquement 1.96). La tangente de pertes du PTFE est également très faible [67]
(typiquement entre 0.0001 à 0.001 aux fréquences sub-THz), impliquant de faibles
pertes diélectriques lors de la propagation du faisceau dans la lentille.

La figure 3.5 présente la version robotisée de ce banc qui a également été testée.
Dans cette configuration, l’échantillon est fixé à un bras robotisé permettant un po-
sitionnement et une orientation précis du MUT. Les sources sont montées sur une
plate-forme unique, permettant de les déplacer sur le rail sans modifier la distance
lentille-cornet, tandis que les convertisseurs millimétriques et les lentilles associées
sont individuellement montés sur des platines à trois axes. Cela permet un aligne-
ment fin et précis de chaque composant, assurant ainsi un contrôle rigoureux des
paramètres expérimentaux et une flexibilité accrue dans la manipulation du faisceau
incident sur l’échantillon.

1. https://vadiodes.com/VDI/pdf/VDI%20Feedhorn%20Summary%202006_05.pdf
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Chapitre 3 – Modélisation d’un banc de caractérisation de matériaux

Figure 3.4 – Dispositif expérimental de caractérisation de matériaux en
bande J, comprenant 2 convertisseurs millimétriques (a), 2 cornets diagonaux
(b) chacun couplé à une lentille en PTFE (c). Entre les deux lentilles est placé
l’échantillon (e). Chaque élément est monté sur une platine 3 axes (d) afin de
les aligner de manière optimale. Les mesures sont réalisées avec un analyseur
de réseau vectoriel (f).

Figure 3.5 – Dispositif expérimental de caractérisation de matériau en bande
J, utilisant un bras robotisé pour placer et orienter l’échantillon entre les deux
lentilles.
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3.2.2 Configuration de la modélisation et hypothèses

Figure 3.6 – Configuration de la modélisation du banc de caractérisation en
bande J.

Les composants quasi-optiques du banc de caractérisation présenté sont modé-
lisés grâce à des modèles 3D générés par les outils de conception assistés par ordi-
nateur. Afin de les exploiter, le logiciel libre Gmsh [68] de génération de maillages
en 3D avec un support pour la pré et post-processing est utilisé. Il permet de dis-
crétiser des surfaces et de créer des structures géométriques propices au lancer de
faisceaux. La figure 3.6 présente la configuration du banc modélisé. Le sigle DFG
représente la méthode de décomposition du champ électromagnétique en plusieurs
faisceaux gaussiens, explicitée en Section 2.2, et SFG représente la méthode pour
suivre la propagation de ces faisceaux gaussiens à travers le système optique. Cela
implique de calculer comment chaque faisceau se propage, interfère et évolue dans
le système, comme décrit en Section 1.3. Nous avions noté que la précision du suivi
des faisceaux diminue avec l’augmentation de la distance parcourue par les faisceaux
élémentaires. Si la distance entre deux éléments quasi-optiques est assez grande pour
éviter un couplage significatif (hypothèse 1), il devient pertinent de recombiner et
re-décomposer le champ électromagnétique juste avant le nouvel élément à prendre
en compte. Les effets de multi-trajet entre les deux éléments sont négligés, et seul le
signal réfléchi par l’échantillon vers la lentille est traité dans un nouveau lancer de
faisceaux. Plusieurs surfaces de décomposition sont alors mises en place.

Les ports 1 et 2 correspondent à l’ouverture des cornets diagonaux, où une ana-
lyse modale est effectuée afin de décomposer le champ total en modes de propagation
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guidés et de calculer la proportion de chaque mode transmis dans le guide situé à
l’autre extrémité des cornets via une méthode des raccordements de modes, telle que
présentée en Section 2.4).

Ainsi, plusieurs hypothèses ont été formulées lors de la définition du processus
de modélisation du banc (Figure 3.7) :

1. La distance entre éléments est suffisamment grande pour négliger le couplage
entre éléments, c’est-à-dire que nous négligeons la présence d’ondes station-
naires entre les lentilles et la lame sous test. Cette hypothèse est forte et
nécessitera d’être réévaluée lors de la comparaison avec les mesures.

2. La réflexion du faisceau incident sur la lentille 2 ne contribue pas au coeffi-
cient de réflexion S11.

3. La réflexion du faisceau rétrograde sur la lentille 1 ne contribue pas au coef-
ficient de transmission S21.

4. Les lentilles sont sans pertes (coefficient d’extinction nul). Ces pertes étant
présentes tant dans le calibrage que dans la mesure, leur impact n’est pas
significatif.

5. La longueur du cornet est négligée, impliquant que toute la puissance reçue
par l’ouverture est transférée dans le guide rectangulaire auquel le cornet est
connecté (i.e. le matériau du cornet est un conducteur parfait et la transition
entre la section diagonale et le guide rectangulaire est supposée sans perte).

6. Les deux lentilles sont parfaitement identiques en termes de forme et de
permittivité relative.

Figure 3.7 – Configuration de la modélisation du banc de caractérisation
dans la bande J.
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3.2.3 Simulation de la GOLA seule et comparaison avec
des mesures expérimentales

L’objectif de cette partie est de valider la pertinence des résultats de simulation
par rapport aux mesures expérimentales d’un cornet focalisant. Cette validation est
essentielle pour s’assurer que les simulations numériques représentent fidèlement le
comportement réel du système, trop complexe pour être simulé avec une solution
exacte dite full-wave.

Pour établir cette comparaison, l’outil de simulation développé est utilisé pour
modéliser le comportement du cornet focalisant. La simulation est ensuite confrontée
à des mesures expérimentales. La position et orientation de la lentille ainsi que celle
de la sonde sont identiques sur la mesure comme la simulation.

Dispositif expérimental

Pour réaliser des mesures précises et automatisées du champ électromagnétique,
nous utilisons un bras robotisé UR10e fabriqué par Universal Robots. Le bras ro-
botisé permet de positionner la sonde de champ proche avec une haute précision et
de répéter les mesures de manière cohérente. Le Bras Robotisé UR10e a une portée
maximale de 1300 mm, permettant d’accéder à une large zone de mesure. Il peut ma-
nipuler des charges jusqu’à 12.5 kg, ce qui est suffisant pour la plupart des sondes de
champ proche. Le bras robotisé offre une répétabilité de ±0.05 mm. Il est crucial de
connaitre cette valeur pour des mesures de champ à des longueurs d’ondes millimé-
triques, où des écarts minimes peuvent fortement affecter les résultats, notamment
la phase. Par exemple, une erreur de positionnement de ±0.05 mm se traduit par
une erreur de phase de ±18◦ à 300 GHz. Avant de monter le cornet et la sonde de
mesure, un étalonnage TRL est réalisé entre les guides d’ondes (sans les cornets).
Cette procédure est similaire à celle décrite en Section 3.1.3, mais entre deux guides
d’ondes au lieu de l’espace libre.

La sonde de champ proche correspond à un guide d’onde rectangulaire ouvert.
Elle est montée sur l’effecteur du bras robotisé. Ce montage doit garantir que la
sonde reste stable et alignée correctement tout au long des mesures.

Un jumeau numérique du bras robotisé UR10e est utilisé pour simuler et plani-
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(a) Montage expérimental.

(b) Schéma de la mesure.

Figure 3.8 – Banc de mesure robotisé du paramètre de transmission com-
plexe du faisceau produit par la GOLA à 300 GHz. Pour éviter les réflexions
parasites, le cornet diagonal et la sonde de champ proche en guide ouvert sont
entourés d’absorbant.

fier les mouvements du bras avant de les exécuter physiquement. Il est déployé sur
RoboDK, un logiciel de simulation et de programmation pour robots industriels. Le
jumeau numérique est ainsi employé pour s’assurer que le robot couvre toutes les
positions de mesure sans collisions ni erreurs. Il permet d’automatiser les mesures
en programmant les trajectoires du bras robotisé pour scanner les zones d’intérêt
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avec la sonde de champ proche via des scripts Python. Il est nécessaire de définir les
différents repères de référence dans RoboDK et d’étalonner la positon du bras pour
assurer l’alignement et la précision. Ceci peut être réalisé en déplaçant de manière
répété le bras, équipé d’une pointe fine, vers et au loin d’une cible pour s’assurer de
la répétabilité.

Les avantages de cette approche découlent de la haute précision du bras UR10e
et le contrôle fin via Python, réduisant ainsi les erreurs humaines et augmentant la
répétabilité. Ceci permet de considérer les mesures comme référence pour valider le
simulateur.

Simulation d’un cornet focalisant

Pour se concentrer sur la modélisation de la GOLA, une configuration simplifiée
est utilisée et présentée en Figure 3.9. Il est possible d’identifier les composants
utilisés pour la mesure ainsi que la simulation associée à chaque segment du montage.

(a) Synopsis de la simulation.

(b) Correspondance entre la mesure et la simulation.

Figure 3.9 – Configuration de la modélisation d’une GOLA en bande J.

La validation de la simulation se fait en comparant les résultats simulés avec des
mesures réelles. Cette comparaison est réalisée via une topographie du champ, qui
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est obtenue en mesurant le paramètre de transmission S21. La simulation du champ
électromagnétique reçu par l’ouverture de la sonde est déterminée en additionnant
les contributions de tous les faisceaux gaussiens. Une analyse modale est ensuite
effectuée pour obtenir le coefficient de transmission. La sonde n’étant constituée
que d’un guide rectangulaire ouvert, nous considérerons ici que l’intégralité de la
puissance transportée par les deux premiers modes de propagation guidée présents
à l’ouverture de la sonde est transmise dans le guide, et nous ignorerons le décalage
de phase induit (qui est, dans un système réel, corrigé par l’étalonnage).

La carte des champs simulée utilise les mêmes échantillons de points que l’expé-
rimentation. La phase du paramètre de transmission simulé S21 est comparé à celle
mesurée dans la figure 3.10b. La comparaison du module de S21 est présentée dans
la figure 3.10a. On y observe une forte correspondance, bien qu’elle ne soit effective
que pour les amplitudes normalisées en intensité. En effet, les amplitudes absolues
diffèrent, avec une amplitude maximale de -30 dB pour la mesure contre -40 dB
pour la simulation. Cette différence s’explique en partie par l’absence d’étalonnage
en espace libre pour cette mesure, l’étalonnage ayant été effectué uniquement entre
guides d’ondes, en sortie des convertisseurs millimétriques. De plus, il est possible
qu’il y ait plus de diffraction en sortie de cornet que la formule de rayonnement ne
le prédit. Cette différence nécessiterait plus d’investigation. Cependant, l’étalonnage
du système agissant comme une normalisation, cet effet n’est pas problématique
pour nos applications. En ce qui concerne la phase, la simulation présente le même
motif que celui mesuré, ce qui atteste de la capacité du simulateur à reproduire avec
précision le comportement de l’ensemble cornet diagonal - lentille LAT100.

3.2.4 Simulation de l’étalonnage sans défaut

Afin de modéliser l’étalonnage TRL, il est nécessaire de simuler chaque étape
qui le compose, chacune ayant une configuration particulière définie dans la section
3.1.3. Un fichier S2P est généré pour chaque étape, en vue d’être utilisé pour extraire
les paramètres S de l’objet sous test qui sera placé entre les deux GOLA. Le système
étant passif, seule la direction Port 1 → Port 2 est ici nécessaire. Il faudra cependant
appliquer une correction au paramètre S22 pour tenir compte de l’épaisseur de la
lame. De plus, les lentilles n’étant pas déplacées par rapport à leur cornet respectif,
la réflexion multiple du faisceau incident dans ces lentilles sera identique, que ce
soit pour l’étalonnage ou la mesure. Ces réflexions devraient donc être parfaitement
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(a) Comparaison du module normalisée du paramètre de transmission mesuré et
simulé.

(b) Comparaison de la phase mesurée et simulée.

Figure 3.10 – Comparaison de l’amplitude normalisée (a) et de la phase (b)
du paramètre de transmission entre mesure et simulation d’un cornet focalisant
à 300 GHz, réalisés sur un plan yOz.

corrigées lors de l’application du calibrage. Notons que ceci n’est plus vrai si un
décalage ou une inclinaison de la lentille existe entre les étapes de calibrage et la
mesure.

Pour chaque simulation, un balayage de fréquence sur la bande 220-330 GHz
est effectué. Les modules des paramètres S obtenus lors de l’étalonnage, visibles
en Figure 3.11, montrent bien l’effet de la lentille qui agit comme un résonateur
diélectrique en raison des multiples réflexions dans celle-ci.
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Figure 3.11 – Module des coefficients de transmission et de réflexion pour la
direction Port 1 → Port 2, pour les trois étapes du calibrage Thru-Reflect-Line.
On y aperçoit l’effet de la lentille qui agit comme un résonateur diélectrique.

Ces données sont stockées dans des fichiers S2P en vue d’être utilisées pour
extraire les paramètres S de l’échantillon qui sera placé entre les deux GOLA.

3.2.5 Simulation avec une lame diélectrique de rexolite

Le système représenté en Figure 3.6 est un dispositif passif. Par conséquent, de
manière similaire à l’étalonnage, seule la direction de transmission du Port 1 vers
le Port 2 est simulée, en supposant que S21,s = S12,s. Toutefois, étant donné que la
distance entre la lentille et l’objet diffère de chaque côté, il est nécessaire d’appliquer
une correction pour obtenir le paramètre de réflexion au port 2,

S22,s = S11,s · exp {2jk0h} . (3.8)

Une simulation en fréquence du système a été réalisée sur la bande 220-330
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GHz. Les paramètres S bruts obtenus sont montrés dans la Figure 3.12a, avant
application de l’étalonnage. On observe des ondulations sur le coefficient de réflexion.
Cela suggère un effet induit par les multiples réflexions dans la lentille de la GOLA
(lentille de collimation). Afin de confirmer cette hypothèse, une simulation sans
réflexions multiples dans cette lentille a également été réalisée, et les résultats sont
présentés dans la Figure 3.12b. L’absence d’ondulations confirme que l’effet observé
résulte des réflexions multiples dans les lentilles. Cette hypothèse est également
confirmée par une analyse temporelle du signal réfléchi |s11|, réalisée à l’aide d’une
transformée de Fourier inverse et présentée en Figure 3.13. La Figure 3.13a montre
le cas où les multi-trajets à l’intérieur de la lentille de collimation sont pris en
compte. On y observe deux pics supplémentaires, absents dans la Figure 3.13b, qui
correspond au cas sans multi-réflexions. Ces pics correspondent aux temps de trajet
associés aux positions des deux interfaces de la lentille de la GOLA.
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(a) Simulation avec réflexions multiples dans la lentille de collimation.
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(b) Simulation sans réflexions multiples dans la lentille de collimation.

Figure 3.12 – Paramètres S bruts simulés du banc et paramètres S ana-
lytiques d’une lame de rexolite dans la bande 220-330 GHz de 12.6 mm
(εr = 2.5329 − 0.00667j). Les courbes sont comparées au modèle analytique.

L’étalonnage TRL est appliqué sur les paramètres S simulés. On remarque dans
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(a) Simulation avec réflexions multiples dans la lentille de collimation. En rouge la
position en temps de trajets des interfaces optiques de la lentille de collimation.
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(b) Simulation sans réflexions multiples dans dans la lentille de collimation.

Figure 3.13 – Analyse temporelle du signal réfléchi |s11| avec (a) et sans (b)
prise en compte des multi-trajets dans la lentille de collimation.

les figures 3.14a et 3.14b une bonne concordance entre les mesures réalisées par
Bourreau et al. [69] et la simulation. Les figures 3.14c et 3.14d affichent les para-
mètres S extraits, comparés aux paramètres S calculés avec le modèle analytique.
Dans le cas d’un système proche du cas idéal, placer la plaque au niveau de la cein-
ture du faisceau est quasi-équivalent à utiliser une onde plane. Le modèle analytique
utilisé pour extraire la permittivité de la lame diélectrique, qui suppose une illumi-
nation en onde plane, est donc valide dans ce cas de figure. On peut constater qu’il
n’y a pas d’ondulation sur la courbe du coefficient de réflexion. L’étalonnage TRL
corrige donc efficacement cet effet dans le cas où aucun désalignement n’est présent
dans le système.

Le simulateur développé offre également la possibilité de générer des cartes des
champs électromagnétiques au sein du système à différentes étapes du processus. Par
exemple, il permet de visualiser les champs résultant de l’interaction des faisceaux
avec une des lentilles, puis la lame diélectrique et enfin la deuxième lentille. Cette
fonctionnalité permet ainsi d’obtenir un aperçu détaillé des modifications induites
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(a) Comparaison des modules simulés avec la mesure
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(b) Comparaison des phases simulées avec la mesure
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(c) Comparaison des modules simulés avec le modèle analytique
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(d) Comparaison des phases simulées avec le modèle analytique

Figure 3.14 – Paramètres de réflexion et de transmission simulés d’une lame
diélectrique de 12.825mm d’épaisseur, comparés aux mesures (a et b) présen-
tées dans [65] et au modèle analytique (c et d). L’échantillon possède une
permittivité de εr = 2.5329 − 0.00667j.
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(a) Passage du faisceau émis par le cornet
dans la première lentille.

(b) Passage du faisceau en sortie de len-
tille dans la lame diélectrique.

(c) Passage du faisceau en sortie de la
lame dans la deuxième lentille (→ S21).

(d) Passage du faisceau réfléchi par la
lame dans la première lentille (→ S11).

Figure 3.15 – Modélisation de la propagation d’un faisceau issu d’un cornet
diagonal au travers du banc de caractérisation, à la fréquence de 270 GHz.
Pour chaque étape, seul les champ électriques réfléchi et réfracté par l’élément
quasi-optique considéré sont affichés. Le champ électrique est affiché en V m−1.

par chaque élément optique tout au long du parcours du faisceau. La figure 3.15
illustre l’amplitude du champ électrique réfléchi et réfracté par chacun des éléments
quasi-optiques du système calculé lors de la simulation du banc complet.

3.2.6 Défauts sur la position des lentilles sans défaut
sur l’échantillon

Lors de la configuration du banc de mesure, il est possible que la lentille ne
soit pas correctement positionnée par rapport à l’axe optique, ce qui peut avoir
des répercussions sur la précision des mesures. Deux scénarios sont explorés pour
analyser ces effets. Le premier cas étudie l’impact d’un désalignement le long de l’axe
optique, où la lentille n’est plus placée de manière à ce que le centre de phase du
cornet coïncide avec le plan focal de la lentille. Le second cas portera sur l’influence
d’un léger décalage le long d’un des axes transverses, perturbant ainsi l’alignement
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entre le cornet et la lentille et affectant l’illumination de l’échantillon.
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(a) Module de S21 après calibration (bleu). La courbe rouge pointillée correspond
à la valeur du module donnée par le modèle analytique si aucun décalage n’était
présent.
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(b) Données brutes. La courbe bleue représente la simulation du Thru, soit sans
échantillon. La courbe rouge illustre la simulation avec un échantillon avant cali-
brage.

Figure 3.16 – Paramètre de transmission simulé d’une lame diélectrique de
12.825 mm d’épaisseur, comparé au modèle analytique, avec εr = 2.5329 −
0.00667j, en fonction du décalage appliqué sur la lentille 1 le long de l’axe
longitudinal.

On observe sur la figure 3.16a que l’amplitude du coefficient de transmission
après étalonnage décroît proportionnellement avec la position sur l’axe longitudinal.
Cette faible évolution indique que l’étalonnage illustré en Figure 3.16b corrige en
partie l’effet d’un décalage suivant l’axe longitudinal. De plus, le centre de phase du
cornet n’est pas connu avec précision ni même situé au niveau de l’ouverture. Ceci
indique que positionner la lentille à la distance focale de l’ouverture du cornet n’est
pas nécessairement optimal.

La figure 3.17 met en évidence qu’un décalage de l’échantillon le long d’un axe
transversal est en grande partie compensé par l’étalonnage sur une plage d’environ
dix millimètres. Les courbes associées aux mesures non étalonnées et à l’étape Thru
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(a) Module de S21 après calibration (bleu). La courbe rouge pointillée correspond
à la valeur du module donnée par le modèle analytique si aucun décalage n’était
présent.
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(b) Données brutes. La courbe bleue représente la simulation du Thru, soit sans
échantillon. La courbe rouge illustre la simulation avec un échantillon avant cali-
brage. L’évolution des deux courbes sont similaires.

Figure 3.17 – Paramètre de transmission simulé d’une lame diélectrique de
12.825 mm d’épaisseur, comparé au modèle analytique, avec εr = 2.5329 −
0.00667j, en fonction du décalage appliqué sur la lentille 1 le long de l’axe
transversal y.

indiquent une diminution de la puissance reçue par le second cornet avec l’augmen-
tation du décalage le long de l’axe y. Toutefois, ces pertes se manifestent de manière
similaire sans échantillon (étalonnage Thru) et avec le MUT. L’étalonnage semble
donc compenser l’effet du décalage transversal, permettant de maintenir un niveau
similaire dans l’extraction des paramètres S, malgré le désalignement. Cela suggère
que l’étalonnage joue un rôle crucial dans la correction des erreurs introduites par
des défauts d’alignement transversaux modérés.

Pour s’assurer que la correction est suffisante, l’algorithme d’extraction de per-
mittivité à partir des paramètres S a été testé sur des données simulées. La figure
3.18 montre que la permittivité extraite, εr,est = 2.5349 − 0.00663j, est très proche
de la valeur utilisée dans le simulateur, εr,in = 2.5329 − 0.00667j. Cela correspond
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Figure 3.18 – Résultat de l’exécution de l’algorithme d’extraction de la per-
mittivité à partir des données simulées comportant un défaut de positionne-
ment sur la position des lentilles.

à une erreur relative de −0.079% pour la partie réelle et de −0.6% pour la partie
imaginaire.

3.2.7 Défauts sur l’orientation des lentilles sans défaut
sur l’échantillon

Pour analyser l’influence de l’inclinaison des lentilles sur l’extraction des para-
mètres S, l’échantillon est maintenu fixe, sans rotation ni décalage par rapport au
plan de référence. La rotation des lentilles est effectuée autour des axes transversaux.
En effet, dans le cas d’une lentille présentant une symétrie de rotation autour de
l’axe z et de dimensions suffisantes, une rotation autour de l’axe longitudinal n’in-
fluence pas de manière significative les propriétés optiques du système. Cependant,
toute inclinaison autour des axes transversaux modifie l’alignement optique et, par
conséquent, nécessite un étalonnage spécifique pour chaque nouvelle configuration
angulaire.

L’étude, effectuée à la fréquence de 275 GHz (milieu de bande), analyse l’impact
de l’inclinaison des lentilles sur les coefficients de réflexion et de transmission bruts,
comme présenté dans la figure 3.19b. Les résultats montrent que la transmission est
optimale lorsque les lentilles sont parfaitement alignées, mais diminue légèrement
avec l’inclinaison, qu’un échantillon soit présent ou non. Toutefois, une fois l’éta-
lonnage appliqué, la transmission varie très peu avec l’inclinaison (Figure 3.19a).
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(a) Module de S21 après calibration (bleu). La courbe rouge pointillée correspond
à la valeur du module donnée par le modèle analytique si aucun décalage n’était
présent.
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(b) Données brutes. La courbe bleue représente la simulation du Thru, soit sans
échantillon. La courbe rouge illustre la simulation avec un échantillon avant cali-
brage.

Figure 3.19 – Paramètre de transmission simulé d’une lame diélectrique de
12.825 mm d’épaisseur, comparé au modèle analytique, avec εr = 2.5329 −
0.00667j, en fonction de l’inclinaison appliquée sur la lentille 1 autour de l’axe
y.

Cela s’explique par le fait que l’étalon Thru subit également l’effet de l’inclinaison
de manière similaire à celle observée lorsqu’un échantillon est en place, permettant
ainsi à l’étalonnage de compenser efficacement cet effet.

Pour s’assurer que la correction est suffisante, l’algorithme d’extraction de per-
mittivité à partir des paramètres S a été testé sur des données simulées. La figure 3.20
montre que la permittivité extraite à des données simulées, εr,est = 2.5349−0.00664j,
est encore très proche de la valeur utilisée dans le simulateur, εr,in = 2.5329 −
0.00667j. Cela correspond à une erreur relative de −0.079% pour la partie réelle et
de 0.45% pour la partie imaginaire.
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Figure 3.20 – Résultat de l’exécution de l’algorithme d’extraction de la per-
mittivité à partir des données simulées comportant un défaut d’orientation des
lentilles.

Décalages [mm] Inclinaisons [◦]
x y z x y

Lentille 1 -3 2 2 1 2
Lentille 2 1 -2 3 -1.2 1.5

MUT 0.096 -0.5 1.2 -0.2 0.9

Table 3.1 – Décalages et inclinaisons appliqués sur les éléments quasi-optiques
du banc de caractérisation.

3.2.8 Simulation d’un montage expérimental réaliste avec
des défauts mineurs

Dans cette section, nous étudions l’impact de défauts mineurs dans un mon-
tage expérimental quasi-optique sur la précision des mesures des paramètres S. Les
erreurs de positionnement, telles que de petites inclinaisons ou des décalages trans-
versaux, sont fréquentes dans les configurations expérimentales réelles. Bien que ces
défauts soient souvent négligeables, ils peuvent introduire des perturbations dans les
mesures, notamment lorsque les fréquences utilisées sont très élevées, comme dans
la bande J.

Pour cela, nous modélisons les effets d’un désalignement combiné comprenant
les défauts répertoriés dans le tableau 3.1. Il s’agit d’une combinaison d’inclinai-
sons et de décalages fréquents dans les montages expérimentaux, même lorsque des
précautions sont prises pour un alignement précis.
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(a) Module de S21 après calibration (bleu). La courbe rouge pointillée correspond
à la valeur du module donnée par le modèle analytique si aucun décalage n’était
présent.
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(b) Phase de S21 après calibration (bleu). La courbe rouge pointillée correspond à la
valeur de la phase donnée par le modèle analytique si aucun décalage n’était présent.

220 230 240 250 260 270 280 290 300 310 320 330

−16

−15

−14

Fréquence [GHz]

|S
21

|[
dB

]

Sans échantillon (Thru)
Avec échantillon

(c) Données brutes. La courbe bleue représente la simulation du Thru, soit sans
échantillon. La courbe rouge illustre la simulation avec un échantillon avant cali-
brage.

Figure 3.21 – Paramètre de transmission simulé d’une lame diélectrique de
12.825 mm d’épaisseur, comparé au modèle analytique, avec εr = 2.5329 −
0.00667j, sur la plage de fréquences 220-330GHz. Une combinaison de défauts
est appliquée sur les éléments quasi-optiques afin de reproduire un banc de
mesure réaliste.

La figure 3.21 montre que l’extraction du paramètre S21 calibré reste très proche
des valeurs théoriques, tant en amplitude qu’en phase, même en présence de légers
défauts d’alignement. Cette simulation, qui reproduit un montage expérimental réa-
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liste, met en évidence la robustesse du dispositif lorsqu’il est associé à un étalonnage
de type TRL. Les petites inclinaisons et décalages simulés n’entraînent qu’un im-
pact minimal sur les paramètres S, ce qui valide l’efficacité de l’étalonnage pour
compenser ces imperfections dans la configuration expérimentale.

La permittivité extraite de cette simulation est de εr,est = 2.5345 − 0.00649j,
soit une erreur relative de 0.0632% pour la partie réelle et de −2.699% pour la
partie imaginaire. L’estimation des pertes est celle la plus affectée par la présence
des défauts.

3.3 Modélisation du banc de caractérisation
en bande W (75-110 GHz)

3.3.1 Présentation du banc

Figure 3.22 – Dispositif expérimental de caractérisation de matériau en
bande W, comprenant deux convertisseurs millimétriques (a), deux GOLA (b),
un analyseur de réseau vectoriel (c) et un matériau sous test (d) monté sur une
platine rotative contrôlée par ordinateur (e). Les convertisseurs millimétriques
et les GOLA sont montés sur des platines 3 axes pour pouvoir aligner les deux
sources de manière optimale.
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En bande W (75-110 GHz), le banc de caractérisation présenté en figure 3.22
utilise un antenne focalisante composée d’un cornet circulaire rainuré couplé à une
lentille plano-convexe. Contrairement à l’architecture du banc de mesure en bande
J, où les composants sont montés séparément, les éléments constitutifs de la GOLA
(antenne à gain élevé) en bande W sont intégrés dans un boîtier cylindrique scellé
et commercialisé déjà assemblé. Cette configuration garantit un alignement précis
et stable ainsi qu’un positionnement optimal entre le cornet et la lentille, minimi-
sant ainsi les risques d’erreurs liés à des désalignements potentiels lors du montage
manuel.

Les mesures sont réalisées à l’aide du même analyseur vectoriel de réseau utilisé
pour les expériences en bande J, bien que les paramètres de réglage du système
soient ajustés pour s’adapter aux caractéristiques spécifiques des têtes de mesure
employées dans cette configuration à plus basse fréquence. Avant toute mesure, le
banc est systématiquement calibré en espace libre.

3.3.2 Simulation du banc avec étalonnage

La modélisation précise de l’antenne focalisante en bande W n’a pas pu être
réalisée, contrairement à celle de la bande J. En effet, aucun modèle CAO ni des-
criptif détaillé des caractéristiques géométriques de la lentille, comme le rayon de
courbure ou la distance cornet-lentille, n’étaient disponibles. Les propriétés diélec-
triques du matériau de la lentille sont également non fournies. Ces informations étant
essentielles pour une simulation fidèle, une modélisation approximative a donc été
proposée, reposant sur des paramètres géométriques similaires à ceux supposés pour
la GOLA utilisée en bande W.

La méthode d’étalonnage TRL permet théoriquement de compenser les incerti-
tudes introduites par cette modélisation approximative. Ce type d’étalonnage permet
de soustraire les effets induits par le système de mesure, incluant ceux de l’antenne
focalisante elle-même, et devrait en théorie corriger les écarts induits par les im-
précisions géométriques. Ainsi, malgré l’absence d’un modèle détaillé et exact de la
GOLA, il est attendu que l’étalonnage TRL minimise les disparités entre la simula-
tion et les résultats expérimentaux.

L’estimation de la distance focale de la lentille collectrice est de fl =75 mm, pour
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3.3. Modélisation du banc de caractérisation en bande W (75-110 GHz)

Figure 3.23 – Détermination des paramètres de la lentille de la GOLA utilisée
sur le banc de caractérisation en bande W.

un diamètre indiqué de 76.2 mm et une épaisseur maximale de 11.938 mm. Le profil
apparent de la lentille est plano-sphérique. Il est ainsi possible d’estimer son rayon
de courbure Rc (Figure 3.23),

Rc = h+ a = 66.76mm, (3.9a)

a = r2 − h2

2h , (3.9b)

et ainsi l’indice de réfraction de la lentille,

n = Rc

fl
+ 1 = 1.8902. (3.10)

La modélisation en bande W suit le même principe que celui décrit en Figure
3.7, à l’exception que le modèle de lentille LAT100 est remplacé par celui décrit
précédemment, et que les distances entre l’ouverture du cornet et la lentille sont
ajustées en conséquence. Afin d’éviter des erreurs de modélisation liées à une esti-
mation incorrecte de la forme géométrique de la lentille, les réflexions multiples à
l’intérieur de celle-ci ont été désactivées dans la simulation.

La Figure 3.24 présente une comparaison entre la simulation du banc de mesure
dans la plage de fréquence 75-110 GHz et une mesure réalisée dans les mêmes condi-
tions. Une lame diélectrique est placée en incidence normale et les deux GOLA sont
soigneusement alignées pour minimiser les erreurs d’alignement angulaire. L’étalon-
nage TRL est appliqué aussi bien pour la simulation que pour la mesure.

95



Chapitre 3 – Modélisation d’un banc de caractérisation de matériaux

75 80 85 90 95 100 105 110

−1

−0.5

Fréquence [GHz]

|S
21

|[
dB

]

Simulation
Mesure
Modèle

(a) |S21| en dB

75 80 85 90 95 100 105 110

−40

−20

Fréquence [GHz]

|S
11

|[
dB

]

Simulation
Mesure
Modèle

(b) |S11| en dB

Figure 3.24 – Paramètres de réflexion S11 et de transmission S21 simulés
d’une lame diélectrique de 12.825mm d’épaisseur placée en incidence normale,
comparés aux mesures (en rouge) et aux prédictions du modèle analytique (en
vert), avec εr = 2.5326 − 0.00388j, après application de l’étalonnage TRL.

Les résultats montrent une légère différence entre les coefficients de transmission
simulés et mesurés, tandis qu’une très bonne correspondance est observée pour les
coefficients de réflexion. Cette légère divergence sur le coefficient de transmission
reste toutefois négligeable au vu des niveaux concernés. Cette différence pourrait
être attribuée à une mauvaise estimation de la position exacte du centre de phase,
qui a été supposé être situé au niveau de l’ouverture du cornet, et à une erreur dans
l’évaluation de la distance focale réelle de la lentille. Ces incertitudes géométriques
pourraient expliquer le décalage observé entre la simulation et les mesures expéri-
mentales. De plus, ces dernières étant bruitées, le lissage réalisé sur la courbe est
également susceptible d’introduire un écart. Les résultats indiquent qu’il est pos-
sible de simuler avec précision le paramètre de réflexion en incidence normale pour
la bande W comme cela a pu être réalisé en bande J.

Étant donné que la modélisation de la GOLA n’a pas été réalisée avec une
précision suffisante, notamment en raison de l’approximation des caractéristiques
géométriques et des propriétés optiques, l’analyse portera davantage sur les profils
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des courbes et les tendances globales observées que sur les niveaux absolus des
paramètres mesurés. En effet, les incertitudes dans la modélisation de l’antenne
focalisante, telles que la forme exacte de la lentille, peuvent introduire de légers
écarts dans les résultats en termes d’amplitude. Toutefois, ces incertitudes ont un
impact moindre sur les variations qualitatives, comme les oscillations ou les profils
des courbes, qui peuvent fournir des informations pertinentes sur les comportements
électromagnétiques du système. C’est donc sur ces aspects que nous concentrerons
notre analyse, afin d’extraire des tendances fiables malgré l’approximation du modèle
de la GOLA.

3.3.3 Impact de l’inclinaison de la lame diélectrique sur
la mesure et la simulation des paramètres S

La caractérisation d’un matériau est habituellement effectuée en incidence nor-
male, ce qui permet de déterminer simultanément les coefficients de réflexion et de
transmission. Cependant, plus d’informations peuvent être récupérées si des mesures
en incidence obliques sont réalisées. C’est notamment le cas si le matériau étudié
présente des propriétés anisotropes, comme c’est le cas des matériaux biréfringents.
Dans ce dernier cas, une caractérisation en incidence normale s’avère insuffisante.

Le modèle analytique décrit par les équations 3.4-3.6, est ici utilisé pour pouvoir
tenir compte de l’angle de rotation de la lame diélectrique. Cependant, il repose
sur l’hypothèse d’une réception totale du faisceau réfléchi. En pratique, avec des
têtes de mesure fixes, la lentille collectrice n’est que partiellement illuminée sur une
certaine plage angulaire, ce qui conduit à une mesure partielle de l’énergie réfléchie
par le matériau diélectrique. Au-delà de cette plage, la lentille n’est plus illuminée
par le faisceau réfléchi, ce qui rend impossible la mesure du coefficient de réflexion.
En outre, dans cette configuration, l’ARV est limité par sa sensibilité, ne pouvant
détecter des signaux dont l’amplitude est inférieure à −50 dB. En deçà de ce seuil,
le signal est noyé dans le bruit de fond, rendant toute comparaison non pertinente.

De plus, l’étalonnage du système repose sur l’hypothèse que le faisceau illu-
mine entièrement la lentille collectrice, impliquant un système sans pertes. Dans ces
conditions, toute déviation liée à une illumination partielle de la lentille affectera
directement la précision des mesures du coefficient de transmission. Cela introduit
des erreurs dans la détermination de ce coefficient, en particulier dans les régimes
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de faibles angles d’incidence, où la lentille peut ne plus être complètement éclairée.
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Figure 3.25 – Paramètres de réflexion S11 et de transmission S21 simulés
d’une lame diélectrique de 12.825mm d’épaisseur incliné de 20◦ autour de l’axe
y, comparés aux mesures (en rouge) et aux prédictions du modèle analytique
(en vert), pour εr = 2.5326 − 0.00388j, après application de l’étalonnage TRL.

La Figure 3.25 illustre une comparaison entre les résultats de simulation et les
mesures expérimentales pour une lame diélectrique inclinée de 20◦ autour de l’axe
y. Comme mentionné précédemment, le coefficient de réflexion ne peut plus être
mesuré dans cette configuration. En effet, à cet angle d’inclinaison, la lentille ne
parvient plus à capter l’énergie réfléchie. Cependant, la correspondance entre les
coefficients de transmission mesurés et simulés reste bonne. L’erreur introduite sur
le coefficient de transmission par l’absence de réflexion est négligeable et n’affecte
pas significativement les résultats.

Intéressons nous maintenant aux cas où la lentille collectrice de la GOLA du port
1 n’est que partiellement illuminée par le faisceau réfléchi par la lame diélectrique.
Dans ce cas de figure, une partie de l’énergie est concentrée vers le cornet et donc
mesurée, mais ne peut théoriquement pas être en accord avec le modèle analytique,
qui suppose une illumination complète. Cette configuration n’est cependant pas op-
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timale pour le simulateur. En effet, la lentille sera éclairée au niveau de ses bords,
et donc un phénomène de diffraction devrait théoriquement intervenir. Cependant,
le simulateur néglige ces effets, étant initialement conçu pour simuler des systèmes
dont l’alignement est quasi-optimal.
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Figure 3.26 – Paramètres de réflexion S11 et de transmission S21 simulés
d’une lame diélectrique de 12.825mm d’épaisseur incliné de 3◦ autour de l’axe
y, comparés aux mesures (en rouge) et aux prédictions du modèle analytique
(en vert), pour εr = 2.5326 − 0.00388j, après application de l’étalonnage TRL.

La Figure 3.26 présente une comparaison entre les résultats expérimentaux, la
simulation et le modèle analytique pour une lame diélectrique inclinée de 3◦ autour
de l’axe y. Il est clairement observable que les mesures et les simulations divergent
du modèle analytique, ce qui peut être attribué à l’illumination partielle de la lentille
qui capte le faisceau réfléchi par la lame diélectrique. Une divergence similaire est
également constatée entre les mesures et les simulations, ce qui s’explique par le fait
que l’illumination de la lentille par le faisceau réfléchi n’est pas entièrement prise
en compte dans le simulateur. En effet, le simulateur considère uniquement le rayon
principal pour déterminer l’intersection du faisceau avec la surface de la lentille. Si
ce rayon touche la surface mais que l’étendue transversale du faisceau n’illumine
pas entièrement cette surface, une erreur est introduite. Dans ce cas, le simulateur
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considère que le faisceau est intégralement transmis à travers le système, alors qu’en
réalité, seule une fraction de l’énergie totale est effectivement transmise. Bien que
les résultats de la simulation se rapprochent davantage des mesures que du modèle
analytique, ils restent affectés par cette limitation. Cette imprécision constitue une
limite inhérente à la solution de simulation utilisée. En revanche, le paramètre de
transmission reste proche de la mesure, avec une différence minime avec celle-ci
comme avec le modèle analytique.

De plus, lors de l’expérimentation, l’échantillon est monté sur une structure mé-
tallique (comme illustré sur la figure 3.22). Cependant, cette structure n’a pas été
intégrée dans le modèle de simulation. Il serait pertinent d’inclure cette structure
dans la modélisation afin d’évaluer son influence potentielle sur les résultats expéri-
mentaux. En effet, la présence de métal à proximité de l’échantillon peut perturber
les champs électromagnétiques environnants et modifier la propagation des ondes,
notamment en introduisant des réflexions ou des diffractions supplémentaires. Une
mesure avec des absorbants placés sur la monture, et une simulation prenant en
compte cette structure permettrait d’examiner si la présente de la monture est né-
gligeable ou si elle contribue de manière significative aux écarts observés entre les
mesures et les simulations sans structure lorsque le MUT est en incidence oblique.

3.3.4 Étude de la variation du paramètre de transmis-
sion en fonction de l’angle d’inclinaison du MUT

Dans cette étude, nous proposons d’analyser le comportement des coefficients
de réflexion et de transmission en fonction de l’angle d’incidence du faisceau. Cette
approche vise à comparer les résultats expérimentaux obtenus dans la bande W avec
les prédictions issues d’une simulation et d’un modèle analytique.

Pour ce faire, le MUT est monté sur une tourelle motorisée, contrôlée par ordi-
nateur, permettant d’ajuster précisément l’angle de rotation du matériau étudié. Le
banc d’essai est préalablement étalonné, et les mesures sont réalisées à l’aide d’un
ARV. La Figure 3.27 montre une bonne correspondance entre les résultats expéri-
mentaux, la simulation et le modèle théorique. Les écarts constaté entre la mesure
et le modèle ou la simulation sont probablement dus à l’illumination partielle, voire
absente, de la lentille collectrice de la GOLA, comme discuté précédemment. Il est
également important de rappeler que le profil géométrique de la lentille utilisé dans
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3.3. Modélisation du banc de caractérisation en bande W (75-110 GHz)
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Figure 3.27 – Coefficients de transmission simulés pour une lame diélectrique
d’épaisseur 12.825 mm, comparés aux mesures expérimentales (en rouge) et aux
prédictions du modèle analytique (en vert), avec une permittivité complexe
εr = 2.5329 − 0.00667j, en fonction de l’angle de rotation de la lame autour de
l’axe y.
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Chapitre 3 – Modélisation d’un banc de caractérisation de matériaux

la simulation est une approximation. Cette simplification peut introduire des écarts
par rapport aux résultats expérimentaux, en particulier lorsque des détails subtils
de la forme réelle de la lentille influencent la propagation et la focalisation du fais-
ceau. Cette approximation pourrait ainsi contribuer à la différence observée entre
les simulations et les mesures.

Figure 3.28 – Analyse temporelle en fonction de l’angle d’incidence de la
lame diélectrique.

De plus, des fluctuations sont observées dans les données mesurées à faibles
angles d’incidence. L’origine exacte de ces fluctuations demeure indéterminée, car
elles n’apparaissent pas dans les résultats de simulation. Ces variations pourraient
être attribuées à des phénomènes de réflexions ou de diffraction parasites au sein du
système quasi-optique, ou encore à des effets expérimentaux non modélisés dans la
simulation.

Une analyse temporelle a été réalisée sur les données mesurées, présentée en
Figure 3.28. Celle-ci met en évidence deux pics principaux pour l’ensemble des angles.
Toutefois, une série de pics supplémentaires vers 32.5 ns est visible dans la plage
des angles où les ondulations sont présentes, suggérant une origine locale pour ces
anomalies. Afin de réaliser une analyse préliminaire, le signal temporel est filtré (time
gating) pour isoler les deux principaux pics. Le signal filtré a ensuite été transposé
dans le domaine des fréquences. La figure 3.29 illustre le paramètre de transmission
|S21| en fonction de l’angle pour la fréquence de 75.3325 GHz, avant et après filtrage.
On observe la disparition des ondulations, confirmant qu’il s’agit d’un signal parasite
détecté aux faibles angles.

Ces perturbations peuvent affecter la précision des mesures à de petits angles,
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3.4. Conclusion
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Figure 3.29 – Coefficient de transmission mesurée (avant filtrage temporel
en bleu, après filtrage en rouge), pour un échantillon de permittivité complexe
εr = 2.5329 − 0.00667j, en fonction de l’angle de rotation de la lame autour de
l’axe y à la fréquence f =75.3325 GHz

une analyse plus approfondie est donc nécessaire. Parmi les pistes envisagées pour
mieux comprendre ce phénomène figurent l’installation d’absorbants sur les mon-
tures et la réalisation d’une simulation prenant en compte la présence d’une onde
stationnaire entre l’échantillon et la seconde lentille.

3.4 Conclusion

Dans ce chapitre, le simulateur développé a été utilisé pour modéliser deux bancs
de caractérisation. L’analyse s’est initialement concentrée sur la modélisation de
l’antenne focalisante GOLA en bande J, avec une comparaison des résultats obte-
nus avec des données expérimentales. Cette étude a mis en évidence la capacité du
simulateur à reproduire fidèlement le comportement de l’antenne, bien que les ni-
veaux absolus du champ électrique ne soient pas précisément capturés. Ce manque
de précision dans la simulation des sondes en champ proche à ces fréquences avait
déjà été évoqué dans le chapitre 2.

Néanmoins, tant que les éléments quasi-optiques sont modélisés avec précision,
le simulateur permet de prédire avec une grande finesse le comportement global du
banc, comme observé dans le cas du banc de caractérisation en bande J. En l’absence
de modèles 3D détaillés, il reste possible de fournir une prédiction qualitative du
comportement du banc, comme cela a été démontré pour la bande W. Le simulateur
offre ainsi un outil puissant pour l’analyse du fonctionnement des systèmes quasi-
optiques et la détection de leurs éventuels défauts.
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Chapitre 3 – Modélisation d’un banc de caractérisation de matériaux

Cette capacité permet d’optimiser les montages expérimentaux avant leur mise
en uvre, économisant ainsi temps et ressources, et faisant du simulateur un outil
stratégique pour la conception des dispositifs quasi-optiques.
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Chapitre 4
MODÉLISATION D’UN COMPOSANT

QUASI-OPTIQUE DÉDIÉ À

L’IMAGERIE THZ.

Ce chapitre est confidentiel et a été retiré de
la version publique de cette thèse.

La version complète sera diffusé à partir du 6/12/2029.
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CONCLUSION GÉNÉRALE

L’objectif de cette thèse était de développer un outil de simulation dédié à l’étude
de dispositifs de mesure de signaux THz. Les deux cas d’usage étudiés sont la ca-
ractérisation de matériaux et l’imagerie. Pour atteindre cet objectif, un ensemble de
modules de simulation a été développé, basé principalement sur l’utilisation de fais-
ceaux gaussiens, introduits au premier chapitre. L’interaction de ces faisceaux avec
une surface a été étudiée et comparée à l’approche matricielle classique en optique.
La méthode proposée constitue une extension du lancer de rayons, et intègre la dis-
persion de l’onde par diffraction au cours de la propagation. Contrairement au lancer
de rayons, la technique de lancer de faisceaux n’est pas affectée par les caustiques
et prend naturellement en compte la nature ondulatoire de la lumière. Elle permet
ainsi une modélisation plus précise des systèmes quasi-optiques. Nous avons montré
que cette approche donne des résultats comparables à celle de l’optique matricielle
dans des situations canoniques. Enfin, les limites de validité de ce modèle ont été
analysées, notamment en ce qui concerne la distance maximale de propagation avant
l’introduction d’erreurs significatives.

Le deuxième chapitre se concentre sur la décomposition en faisceaux gaussiens,
essentielle pour appliquer les techniques de suivi, présentées dans le premier chapitre,
à des configurations où le champ incident est plus complexe qu’un simple faisceau
gaussien. Cette approche permet également de mieux modéliser les courbures des
différents éléments du système. En effet, la propagation d’un faisceau étant calculée
au point d’intersection avec les surfaces, il est plus précis de décomposer un faisceau
large en plusieurs faisceaux élémentaires. Ainsi, bien que leur largeur puisse rester
similaire, les multiples points d’intersection permettent une meilleure représentation
de la propagation. Ce chapitre introduit également une méthode couramment utilisée
en propagation guidée : la décomposition modale. Celle-ci consiste à représenter un
champ comme une somme de modes propres à la structure guidant les ondes. Cela
permet notamment de déterminer le champ électrique reçu à l’ouverture d’une sonde
ou d’un cornet, et sert de base à la méthode de raccordement des modes, modélisant
ainsi efficacement et rapidement des structures de guides d’ondes avec discontinuités.
Il a ainsi été montré qu’un cornet peut être représenté par une série de sections de
guide d’onde de largeur croissante.
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La combinaison de ces méthodes a été employée pour modéliser des systèmes
quasi-optiques complexes. Les deux cas d’usage, à savoir la caractérisation et l’ima-
gerie, ont été étudiés séparément. Concernant la caractérisation, la modélisation de
bancs en espace libre et la simulation de l’étalonnage TRL ont montré une très bonne
concordance avec les mesures expérimentales. Cela valide la capacité du simulateur à
représenter des systèmes de grande taille par rapport à la longueur d’onde de travail.
Ce résultat ouvre la voie à la conception de systèmes quasi-optiques en un temps
raisonnable, en s’appuyant sur un outil dont le code source est libre.

Dans le second cas d’usage, un dispositif développé par l’entreprise Terakalis a
été modélisé en utilisant une méthode alternative au lancer de rayons. L’objectif
était d’identifier l’origine d’un artefact de mesure apparaissant lors de l’utilisation
du dispositif. Bien que le fonctionnement global du système ait pu être correctement
simulé, l’artefact observé n’a pas été reproduit par la simulation. Plusieurs hypo-
thèses et pistes ont alors été proposées pour expliquer ce phénomène et orienter de
futures investigations.

Bien que le simulateur se soit révélé performant pour la modélisation de systèmes
quasi-optiques, la méthode développée perd cependant en précision dans certaines
configurations, notamment lorsque les objets sont de petite taille ou fortement cou-
plés entre eux. Pour pallier cette limitation, une solution envisagée est de concevoir
un simulateur hybride. La traversée de systèmes optiques simples ou de grandes di-
mensions serait alors modélisée par l’outil développé durant cette thèse, tandis que
les systèmes fortement couplés ou de petites tailles seraient simulés par une méthode
plus adaptée. Plusieurs possibilités existent :

— Améliorer ou compléter le système de suivi des faisceaux en adoptant une
méthode alternative proposée par Chabory et al. [11], qui repose sur la
décomposition du champ incident en un spectre d’ondes planes. Cette ap-
proche permet de calculer de manière analytique ou numérique la réflexion
et la transmission du champ à l’interface d’entrée. Les champs réfléchis et
transmis sont ensuite décomposés en faisceaux gaussiens, qui sont envoyés
vers les interfaces suivantes. Ce processus est ensuite répété à chaque inter-
face rencontrée. Cette méthode présente un avantage notable en termes de
temps de calcul, mais elle impose que les interfaces du système soient claire-
ment distinguables les unes des autres. Par exemple, l’efficacité de la méthode
diminue lorsque le faisceau incident interagit simultanément avec plusieurs
surfaces, car la décomposition doit alors être effectuée sur un ensemble de
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points difficilement équidistants.
— Hybrider le simulateur avec une autre méthode, éventuellement full-wave.

Le choix de la méthode dépendra du problème à résoudre. Dans le cas du
dispositif présenté dans le chapitre 4, l’objectif quasi-optique pourrait être
modélisée avec la physique optique ou une méthode full-wave tenant compte
de la symétrie de révolution du système.

Si la technique alternative ne nécessite que le champ incident pour leurs calculs,
l’hybridation en est alors grandement facilitée. En effet, la méthode de recompo-
sition de champ par sommation de faisceaux gaussiens permettrait de fournir les
champs incidents requis pour l’autre méthode. Le champ généré par cette dernière
serait ensuite décomposé en faisceaux gaussiens pour être propagés dans le reste du
système quasi-optique. Cette approche représente une piste prometteuse pour amé-
liorer la précision des simulations et étendre leur application à des cas d’usage plus
complexes.
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ANNEXES





Annexe A
OUTIL DE SIMULATION DE SYSTÈME

QUASI-OPTIQUE

A.1 Présentation du simulateur

Les simulations présentées dans ce manuscrit ont été réalisées avec un simula-
teur de système quasi-optique développé à partir des méthodes présentées dans les
chapitres 1 et 2.

Il intègre deux implémentations distinctes :
— Une librairie dynamique écrite en C++, dédiée aux fonctions nécessitant

des calculs optimisés, s’appuie sur des bibliothèques tierces pour la gestion
des calculs matriciels et le parallélisme. Elle regroupe l’ensemble des classes
et méthodes essentielles à la simulation. Ces fonctions ont initialement été
développées en Python pour le prototypage, pour ensuite être compilées dans
une bibliothèque dynamique et accessibles via un package Python.

— Une série de classes et de méthodes écrites en Python assure la manipulation
du simulateur. Ce module inclut également des utilitaires pour définir les élé-
ments quasi-optiques, offrant une flexibilité importante dans la configuration
des simulations. Une interface Python permet par ailleurs une interaction
simplifiée avec le simulateur.

Le simulateur a été initialement conçu pour être utilisé via Python, mais il est
également possible de développer un programme en C++ exploitant directement la
bibliothèque dynamique.

Une interface graphique simplifiée, présentée en Figure A.1, a été développée en
Python pour simplifier la réalisation de petites simulations. Basée sur un système de
nœuds, où chaque nœud correspond à une fonction de base de l’outil de simulation,
cette interface permet également d’effectuer des balayages sur un tableau de valeurs
pour générer des courbes. Cependant, toutes les fonctionnalités du simulateur ne
sont pas encore disponibles à travers cette interface.
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Chapitre A – Outil de simulation de système quasi-optique

Figure A.1 – Illustration de l’interface graphique du simulateur, avec un
balayage en cours sur un angle de rotation.

Figure A.2 – Exemple de carte des champs simulée en divisant l’espace en
sous-domaines.

Le principal atout du simulateur développé réside dans sa modularité, offrant
des briques de simulation adaptables pour personnaliser le pipeline en fonction des
spécificités du problème à traiter. Grâce à l’utilisation de scripts Python, il devient
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A.2. Modélisation des composants quasi-optiques

possible de modéliser des systèmes complexes, comme un objectif composé de plu-
sieurs lentilles.

La Figure A.2 présente un exemple de système quasi-optique pouvant être simulé
à l’aide de cet outil. Pour générer cette illustration, l’espace 3D a été segmenté en
plusieurs domaines de simulation (voir Section A.3), sous l’hypothèse d’une absence
de couplage fort entre eux. Cette approximation permet d’obtenir rapidement une
carte des champs électriques au sein du système. L’image présentée a nécessité 2
minutes pour le calcul de la propagation et 5 minutes pour déterminer les champs
électriques sur le plan yOz.

A.2 Modélisation des composants quasi-optiques

A.2.1 Discrétisation

Les composants peuvent être modélisés de deux manières :
— En utilisant des surfaces paramétrées qui décrivent la géométrie de l’objet

ainsi que la courbure de ses surfaces. Ces surfaces peuvent correspondre à
des objets canoniques, tels que des sphères, des ellipsoïdes ou des plans,
pour lesquels il existe des solutions analytiques permettant de calculer l’in-
tersection avec un rayon directeur. Elles peuvent également représenter des
objets issus de la conception assistée par ordinateur (CAO), dont les para-
mètres sont enregistrés dans des fichiers spécifiques (par exemple, des fichiers
STEP). Cependant, bien que ces surfaces soient paramétrées, l’intersection
avec un rayon directeur ne peut généralement pas être calculée directement.
Par conséquent, une conversion en maillage est nécessaire. Le logiciel libre
Gmsh permet d’effectuer cette conversion.

— En utilisant un maillage (mesh en anglais) composé de surfaces élémentaires,
comme des triangles. Chaque triangle peut être associé aux propriétés géo-
métriques locales de la surface qu’il représente, telles que la courbure et les
vecteurs normaux définis en différents points de la surface.

L’outil de simulation privilégie principalement la deuxième approche, car elle
offre une exploitation indirecte de la première. Bien que cette méthode entraîne une
légère augmentation du temps d’exécution, elle présente l’avantage de réduire la
complexité du code.
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Chapitre A – Outil de simulation de système quasi-optique

Figure A.3 – Maillage d’un ensemble de surfaces paramétrées issues d’une
CAO.

A.2.2 Accélération de la recherche d’intersections

Le lancer de faisceaux est conceptuellement similaire au lancer de rayons en
ce qui concerne le calcul des intersections. Dans le simulateur, Gmsh est configuré
pour générer des triangles en tant que surfaces canoniques. Le problème d’intersec-
tion entre un rayon et un triangle est bien documenté dans la littérature. Toutefois,
lorsque le nombre de faisceaux devient significatif, il devient impératif de recourir à
une structure d’accélération afin de limiter le temps nécessaire pour déterminer les
intersections entre les rayons et les triangles. Parmi les structures d’accélération cou-
ramment utilisées, on trouve le kd-tree (arbre k-dimensionnel) et le BVH (Bounding
Volume Hierarchy). Ces structures de données arborescentes sont conçues pour orga-
niser les points dans un espace multi-dimensionnel, rendant les recherches spatiales
dans des scènes tridimensionnelles plus efficaces.

Le kd-tree divise l’espace en plans perpendiculaires aux axes des coordonnées.
Chaque division permet de réduire progressivement la zone de recherche, ce qui
accélère les calculs d’intersection entre les rayons et les objets. Lors de la traversée
de l’arbre, l’axe utilisé pour diviser l’espace change cycliquement entre x, y, et z.
Cette structure est particulièrement adaptée aux cas où la répartition des points est
relativement homogène.

Le BVH, quant à lui, organise les points dans une hiérarchie de volumes en-
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A.2. Modélisation des composants quasi-optiques

globants, où chaque nœud représente un sous-ensemble des objets de la scène. Les
nœuds feuilles contiennent des objets individuels, tandis que les nœuds internes re-
groupent des sous-volumes. Les volumes englobants sont souvent des boîtes alignées
sur les axes (Axis-Aligned Bounding Boxes, AABB) pour simplifier les calculs. Une
AABB est définie par deux points : le minimum (xmin, ymin, zmin) et le maximum
(xmax, ymax, zmax). Comparé au kd-tree, le BVH présente une construction générale-
ment plus rapide et moins coûteuse, bien qu’il puisse nécessiter davantage de mé-
moire en raison de la gestion des volumes englobants.

Bien que les kd-trees soient souvent plus efficaces dans les calculs d’intersection,
la traversée d’un BVH est plus intuitive et plus simple à optimiser [77]. Résumée dans
le tableau A.1, la comparaison entre ces deux structures [78, 79] doit être nuancée
par des considérations spécifiques au problème. En particulier, seul le CPU est utilisé
ici. De plus, le nombre de rayons dépend généralement de la résolution de l’image
à générer. Dans notre utilisation, le nombre de rayons est davantage influencé par
la décomposition du champ électromagnétique et par la complexité géométrique des
objets 3D eux-mêmes.

Critère BVH Kd-Tree
Division Regroupement des objets Division spatiale stricte
Volume englobant AABB (Axis-Aligned Bounding Box) Plan d’axe
Scènes dynamiques Plus adapté Moins adapté
Construction Plus rapide Plus coûteuse
Recherche Plus rapide pour les petites scènes Plus rapide pour les grandes scènes
Traversée Plus intuitive Plus complexe à optimiser

Table A.1 – Comparaison entre BVH et Kd-Tree pour le lancer de rayons.

L’arbre BVH est traversé de manière récursive :

1. Initialisation de l’intersection : On crée un objet Intersection avec
des valeurs par défaut représentant une intersection non valide (distance
d’intersection très grande et triangle nul par exemple).

2. Vérification de la validité du nœud : Si le nœud est vide, cela signifie
que la branche ne doit pas être explorée.

3. Test de l’intersection du rayon avec la boîte englobante : On vérifie
si le rayon intersecte la boîte englobante (AABB) du nœud courant. Si ce
n’est pas le cas, le parcours de cette branche est interrompu.

4. Si le rayon intersecte la boîte englobante, il faut tester s’il existe des triangles
dans cette boîte qui seraient intersectés par le rayon. Deux cas se présentent :
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Chapitre A – Outil de simulation de système quasi-optique

— nœud feuille (triangle) : Si le nœud est une feuille (pas de sous-nœuds
gauche ou droit), on parcourt les triangles associés à ce nœud. Pour
chaque triangle, on vérifie s’il y a une intersection avec le rayon. Si une
intersection est trouvée, Un objet Intersection est instancié avec les
détails de l’intersection et le parcours de la branche est arrêté.

— nœud interne (division en sous-arbres) : Si le nœud n’est pas une
feuille, la méthode s’appelle récursivement sur les sous-arbres gauche et
droit du nœud. Pour chaque sous-arbre, l’intersection trouvée éventuel-
lement est comparée. Deux politiques sont implémentées :
— Si une intersection est trouvée dans le sous-arbre gauche et qu’elle

est plus proche de l’origine du rayon que celle éventuellement trouvée
dans le sous-arbre droit, c’est cette intersection qui est retournée.

— Les intersections éventuellement trouvées dans les sous-arbres sont
ajoutées à une liste d’intersections. La liste finale sera triée en fonction
de la distance d’intersection après le parcours de l’arbre.

5. Retour de l’intersection : Si aucune intersection valide n’est trouvée,
l’intersection initiale (non valide) est renvoyée.

A.2.3 Calcul de l’intersection avec un triangle

Pour le calcul de l’intersection, les hypothèses suivantes sont posées :
— L’ordre des sommets du triangle est défini dans le sens anti-horaire.
— Le faisceau incident est représenté par son rayon porteur, défini par son

origine et sa direction (vecteur unitaire).
— Toutes les coordonnées sont exprimées dans le repère global. Les sommets

ont donc été préalablement transformés du repère local de l’objet au repère
global.

L’intersection est calculée à l’aide de l’algorithme "rayon-triangle" de Möller-
Trumbore [80], présenté en Figure A.4.
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A.2. Modélisation des composants quasi-optiques

Figure A.4 – Algorithme d’intersection "rayon-triangle" de Möller-Trumbore.

A.2.4 Détermination des paramètres de la surface au
point d’intersection

Les paramètres de la surface sont enregistrés dans le triangle pour chaque sommet
v1, v2 et v3. Le calcul de l’intersection retourne les coordonnées barycentriques du
point d’intersection, qui ont pour propriété d’être une somme unitaire. Le point
d’intersection, situé sur la surface du triangle intersecté, a donc pour coordonnées
I(u, v) = uê1 + vê2 + (1 − u− v)ê3.

En utilisant ce même principe, il est possible d’interpoler les paramètres de la
surface au point I. Ainsi, le vecteur normal n̂I est calculé avec :

n̂I = un̂1 + vn̂2 + (1 − u− v)n̂3, (A.1)

où n̂1, n̂2 et n̂3 sont les vecteurs normaux à la surface aux sommets v1, v2 et v3. De
manière similaire, la courbure de la surface cI au point d’intersection est déterminée
par :

cI = uc1 + vc2 + (1 − u− v)c3, (A.2)
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Chapitre A – Outil de simulation de système quasi-optique

où c1, c2 et c3 représentent la courbure à la surface aux sommets v1, v2 et v3.

Cette méthode est appelée interpolation (ou encore ombrage) de Phong [81]. Les
valeurs de n̂1, n̂2, n̂3, c1, c2 et c3 sont déterminées durant le maillage par Gmsh à
partir des surfaces paramétriques.

Ces paramètres sont essentiels pour le suivi de faisceau présenté dans les Sections
?? et 1.3.3, et résumés en Section A.2.5. La matrice de courbure de la surface, CΣ,I ,
au point I peut être approximée par :

CΣ,I =

cI 0
0 cI

 , (A.3)

où cI représente la courbure au point I dans les deux directions principales, soit ici
une courbure sphérique.

A.2.5 Synthèse des calculs du lancer de faisceaux

L’intersection du faisceau incident sur la surface du dioptre étant trouvée, et ses
paramètres déterminés, il est maintenant possible de calculer les faisceaux réfléchis
et transmis.

Deux repères de calcul sont définis à partir du repère incident formé par les axes
(x̂i, ŷi, ẑi) :

1. Le repère (sp), dit de Fresnel :

x̂sp = ẑi × (n̂ × ẑi)
||ẑi × (n̂ × ẑi)||

, ŷsp = ẑi × x̂sp et ẑsp ≡ ẑi

Le passage du repère global (g) au repère (sp) s’effectue au moyen de la
matrice de passage spKi.

2. Le repère tangent (uv) :
v̂ ≡ ŷi et û = v̂ × n̂I .

Le passage d’un repère global (n) au repère (un) s’effectue au moyen de la
matrice de passage uvKb.

Le champ électrique vectoriel du faisceau généré, a ∈ {r, t}, est complètement
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A.2. Modélisation des composants quasi-optiques

défini, dans son repère local (a), par :

aE(ρ, z) = Aai · ua(ρ, z)

 αa

−1
2αa

T
(

aQa + aQa
T
)

(z)ρ

 , (A.4)

avec Aai = |ui(0, di)|
u0,a(0) exp {j (∠ui(0, di) − ηa(0))} le terme de raccord du faisceau et

di la distance entre l’origine du faisceau incident et l’intersection avec le dioptre.

Le calcul des paramètres αa, Qa est détaillé dans le tableau A.2. Le repère est
défini en posant ŷa = ŷsp et x̂a = ŷa × ẑa.
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utilde
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quasi-optique

Faisceau Coefficients Matrice de courbure Axe de propagation

Réfléchi αr = (spKi × αi) �


niu2 − ntu1
niu2 + ntu1

niu1 − ntu2
niu1 + ntu2

 uvQt = γi

γt

{
uvQi + uvC

(
n̂ · ẑi − γt

γi
n̂ · ẑt

)}
ẑr = ẑi + 2u1n̂I

||ẑi + 2u1n̂I ||

Réfracté αt = (spKi × αi) �


2niu1

niu2 + niu1

2niu1
ntu1 + niu2

 uvQr = uvQi − 2 · uvCΣ,I (n̂I · ẑi) ẑt =

ni

nt
ẑi +

(
ni

nt
u1 − u2

)
n̂I∣∣∣∣∣∣∣∣ni

nt
ẑi +

(
ni

nt
u1 − u2

)
n̂I

∣∣∣∣∣∣∣∣

Table A.2 – Coefficients des faisceaux réfléchi et transmis en fonction de ceux du faisceau incident αi. γi = k0(ni −
jκi) et γt = k0(nt − jκt) représentent les constantes de propagation complexes dans les milieux incident et réfractant
respectivement.

uvQi =
(

iKuv
T) iQi

iKuv (A.5a)

rQr =
(

rKuv
T
)−1

× uvQr × rK−1
uv (A.5b)

tQt =
(

tKuv
T
)−1

× uvQt × tK−1
uv (A.5c)

u1 = −n̂I · ẑi et u2 =
√

1 − n2
i

n2
t

(
1 − u2

1
)√

(A.5d)
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A.3. Décomposition de l’espace en domaines de calcul

A.3 Décomposition de l’espace en domaines
de calcul

Dans le cas de la division de l’espace en sous-domaines de calcul, chaque domaine
aura alors un arbre BVH dédié, comme illustré en Figure A.5. Un domaine peut,
par ailleurs, avoir une ou plusieurs surfaces de décomposition associées.

Figure A.5 – Exemple de domaine de calcul avec la boîte englobante racine
de l’arbre BVH associé, ainsi que deux surfaces de décomposition : l’une pour
un champ incident suivant ẑ, et l’autre pour un champ incident suivant −ẑ.

Dans l’exemple fourni en Figure A.5, deux surfaces de décomposition sont mises
en place. La première est utilisée pour décomposer le champ incident, tel qu’un fais-
ceau provenant d’un cornet, en faisceaux gaussiens. Le calcul des intersections de ces
faisceaux avec le maillage est ensuite optimisé à l’aide de l’arbre BVH associé à ce
domaine. La structure d’accélération peut inclure plusieurs objets, permettant ainsi
de prendre en compte de manière naturelle les effets de multi-réflexion entre les dif-
férentes interfaces, et donc le couplage entre les objets. Ce dernier sera modélisé avec
une précision d’autant plus grande que le nombre de réflexions et de transmissions
autorisées pour un faisceau est élevé.

Les faisceaux générés peuvent ensuite être utilisés comme entrée pour un se-
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Chapitre A – Outil de simulation de système quasi-optique

cond domaine, qui simulera, par exemple, la réflexion induite par d’autres éléments
quasi-optiques. Cette réflexion sera alors propagée dans le premier domaine par
l’intermédiaire de la seconde surface de décomposition, qui prendra en charge la dé-
composition du champ rétrograde. Cette approche permet de modéliser efficacement
le couplage entre deux domaines distincts.

L’utilisation de plusieurs domaines permet d’éviter la perte de précision inévi-
tablement causée par la propagation des faisceaux élémentaires sur de grandes dis-
tances. Si les faisceaux parcourent une distance telle que leur taille devient signifi-
cative par rapport à la courbure des surfaces (hypothèse utilisée pour calculer les
matrices de courbure des faisceaux réfléchis et transmis), le couplage entre l’objet
duquel le faisceau est issu et celui qui le réfracte peut généralement être considéré
comme suffisamment faible pour ne pas nécessiter un traitement approfondi des
multi-réflexions.
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Annexe B
RAYONNEMENT D’UNE ANTENNE À

OUVERTURE

B.1 Introduction

Un des défis récurrents en électromagnétisme est la transition entre les ondes
guidées, qui transportent l’énergie depuis la source vers l’antenne, et les ondes libres
dans l’espace. Cette conversion se fait via différentes configurations d’interfaces. Aux
longueurs d’onde millimétriques et sub-millimétriques, le dispositif le plus couram-
ment utilisé est l’antenne cornet. Ce dernier consiste en un guide d’ondes dont la
section s’élargit progressivement vers l’ouverture, permettant ainsi de transformer
un mode de propagation guidée (généralement le mode TE10 dans un guide rectan-
gulaire ou le mode dominant TE11 dans un guide circulaire) en un rayonnement libre
dans l’espace. Cette géométrie permet une adaptation progressive d’impédance et
une réduction des réflexions à l’interface, optimisant ainsi le couplage entre le guide
d’ondes et l’espace libre.

Il existe plusieurs types de cornets, dont les plus courants sont :
— Cornet pyramidal : Un guide d’ondes rectangulaire se termine par une

ouverture évasée en forme de pyramide. Le cornet diagonal est un cornet
pyramidal à ouverture carrée et tournée de 45◦ autour de son axe de propa-
gation. Une transition est nécessaire entre le guide rectangulaire et la section
diagonale.

— Cornet conique : Un guide d’ondes circulaire se termine par une ouverture
conique. Il peut être rainuré pour diminuer les lobes secondaires et obtenir
un faisceau à profil gaussien.

— Cornet évasé en H et E : Un guide rectangulaire évasé seulement dans la
direction du champ électrique (plan E) ou du champ magnétique (plan H).
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Chapitre B – Rayonnement d’une antenne à ouverture

B.2 Formule de rayonnement en champ proche

Le champ rayonné par un cornet peut être déterminé en appliquant les formules
de diffraction de l’ouverture [55, p.822][82, p.188], qui relient le champ électroma-
gnétique à l’ouverture au champ dans la zone proche (région de Fresnel) ou dans la
zone lointaine (région de Fraunhofer) via une intégrale triple.

Considérons une surface plane dont le vecteur normal est aligné avec l’axe de
propagation, soit n̂ ≡ ẑ. Le champ électrique à la surface est noté Ea(ρ), et le champ
magnétique est Ha(ρ), où ρ représente le vecteur des coordonnées sur cette surface
dans son propre repère.

Pour établir les équations de rayonnement, il est nécessaire de considérer l’ou-
verture du cornet comme une surface virtuelle S [55, p.822], sur laquelle les courants
électriques et magnétiques de surface doivent être calculés. Posons

J = Ha × ẑ (B.1)

et
M = −Ea × ẑ (B.2)

respectivement le courant électrique de surface et le courant magnétique de surface.
L’intégrale de rayonnement devient pour l’espace libre constitué d’air [82, p.188][55,
p.804] :

E = − j

k

∫∫
S

{
k2Jψ + (J · ∇) ∇ψ − jk (M × ∇ψ)

}
dS (B.3a)

H = − j

k

∫∫
S

{
k2Mψ + (M · ∇) ∇ψ + jk (J × ∇ψ)

}
dS (B.3b)

où E et H sont les champs électrique et magnétique en espace libre, k le nombre
d’onde et ψ est une fonction de Green telle que [55, p.803] :

ψ = e−jkr

4πkr , (B.4)

avec r la distance entre le point Pa considéré sur la surface de l’ouverture et le point
Pc où le champ en espace libre est calculé.

L’équation B.3 peut être réécrite sans l’opérateur différentiel ∇ [82, p.189][83,
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B.2. Formule de rayonnement en champ proche

p.170] :
E = −jk2

∫∫
S

{
AJ −B (J · r̂) +̂C (M × r̂)

}
ψdS, (B.5a)

H = −jk2
∫∫

S
{AM −B (M · r̂) r̂ − C (J × r̂)}ψdS, (B.5b)

dans laquelle on définit les termes :

A = 1 − j

kr
− 1
k2r2 (B.6a)

B = 1 − 3j
kr

+ 3
k2r2 (B.6b)

C = 1 − j

kr
(B.6c)

avec r̂ étant le vecteur unitaire dans la direction de −−−→
PaPc.

Les champs à l’ouverture peuvent être calculés en sommant les modes s’y propa-
geant. L’expression des modes pour des géométries rectangulaires et circulaires est
fournier en section C.2.
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Annexe C
MÉTHODE DU RACCORDEMENT DE

MODES

C.1 Introduction

La méthode du raccordement de modes (ou modes matching) est une tech-
nique utilisée dans l’analyse des structures guidées, telles que les fibres optiques,
les guides d’ondes, et les cavités résonantes [31, 84-88]. Cette approche permet de
comprendre comment les ondes électromagnétiques se propagent à travers des struc-
tures complexes en décomposant le champ électromagnétique en un ensemble de
modes propres, qui sont des solutions spécifiques de l’équation des ondes pour une
géométrie donnée.

La méthode repose sur l’idée que tout champ électromagnétique dans une struc-
ture guidée peut être exprimé comme une superposition linéaire de N modes. Chaque
mode est caractérisé par un certain profil de champ qui se propage dans la structure,
et la somme de ces modes recompose le champ total E. Il peut y avoir des modes se
propageant suivant la direction de propagation, de coefficients an, et ceux, réfléchis
ou transmis par une discontinuité, se dirigeant en direction opposée et de coefficients
bn. Il est à noter que les modes ne se propagent en réalité pas tous, certains sont
évanescents si leur fréquence est au dessous de la fréquence de coupure de la portion
de guide considéré.

C.2 Expression des champs électrique et ma-
gnétique modaux

Dans le cadre de cette méthode, seule les composantes transversales sont né-
cessaire aux calculs. L’expression du potentiel φn est utilisé pour déterminer les
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Chapitre C – Méthode du raccordement de modes

composantes transversales du champ électrique etr,n et du champ magnétique htr,n

pour chaque mode n. La résolution de l’équation d’Helmholtz dans une structure
guidée permet d’écrire les expressions fournies dans le tableau C.1.

TE (h) etr,h,n =
√

Zn∇φh,n × ẑ htr,h,n =
√

1
Zn

∇tφh,n

TM (e) etr,e,n =
√

Zn∇φe,n htr,e,n =
√

1
Zn

ẑ × ∇tφe,n

Table C.1 – Champs électriques et magnétiques transverses pour les modes
guidés TE (notés h) et TM (notés e), où Zn est impédance d’onde du mode n

et ∇t =
[
∂x

∂y

]
.

Dans le cas d’une structure rectangulaire de dimension Lx × Ly, les potentiels
s’écrivent en coordonnées cartésiennes, pour un mode n → (u, v) 6= (0, 0) :

φh,n = Nn cos
{
uπ

Lx

(
x+ Lx

2

)}
cos

{
vπ

Ly

(
y + Ly

2

)}
, (C.1a)

φe,n = Nn sin
{
uπ

Lx

(
x+ Lx

2

)}
sin
{
vπ

Ly

(
y + Ly

2

)}
, (C.1b)

où le facteur de normalisation Nn prend la forme :

Nn = 4
ab · k2

c,n (1 + δu,0) (1 + δv,0) , (C.2)

Dans le cas d’une structure circulaire de rayon R, l’expression du potentiel en
coordonnées cylindriques devient, pour un mode n → (p, r) :

φh,n = Jp

(
ζ ′

pr

a
r

)
cos {pϕ} . (C.3a)

φe,n = Jp

(
ζ ′

pr

a
r

)
sin {pϕ} . (C.3b)

où Jp est la fonction de Bessel d’ordre p et ζ ′
pr est le r-ième zéros de la dérivée de

Jp. Le facteur de normalisation prend la forme :

Nn = 2
π|(1 + δp,0)

(
ζ ′

pr − p2
)

J2
p

(
ζ ′

pr

)
|
, (C.4)
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C.3. Détermination de la matrice de répartition d’une discontinuité

Figure C.1 – Discontinuité entre deux guides de tailles différentes.

C.3 Détermination de la matrice de réparti-
tion d’une discontinuité

La méthode décrite dans [31] est particulièrement utile pour analyser des dis-
continuités ou des transitions dans les guides d’ondes de formes canoniques. Par
exemple, lorsqu’une onde se propage dans un guide d’onde et atteint une jonction
avec un autre guide d’onde de dimensions différentes, le champ peut être projeté
sur les modes de chaque guide d’onde. À la jonction, les conditions aux limites
sont imposées pour faire correspondre les modes de chaque région, d’où le nom de
la méthode. De plus, la solution proposée est particulièrement optimisée pour une
simulation en balayage en fréquence.

Pour simplifier l’explication de la méthode, la structure est divisée en deux por-
tions de guide (w, pour wide) et (s pour small), comme présenté en figure C.1. La
structure se rétrécie donc.

On considère que la section transversale du guide d’ondes (s) est entièrement
incluse dans celle de (w), soit As ∈ Aw.
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Chapitre C – Méthode du raccordement de modes

Ainsi, avant une jonction de guide, on a :

E =
Nw∑
n

(an + bn) en, (C.5a)

H =
Ns∑
n

(an − bn) hn, (C.5b)

et après une jonction :

E =
N∑
n

(bn + an) en, (C.6a)

H =
N∑
n

(bn − an) hn, (C.6b)

avec, Ns le nombre de modes dans le guide (s), Nw celui dans le guide (w), en le
champ électrique et hn le champ magnétique associés au nième mode n.

Dans un même guide, les modes sont orthogonaux. Ainsi, pour des puissances
normalisés, pour une même section de guide et considérant deux modes m et n, nous
avons : ∫∫

section

em × hn · ẑdS = δmn. (C.7)

Les conditions aux limites des champs électriques (EFBC) et magnétiques (MFBC)
doivent être satisfaites à l’interface entre les deux guides d’ondes. Pour les tester,
une méthode dite de Galerkin est utilisée. L’application de ces tests, détaillée dans
[31], amène a la définition du produits croisé interne Xmn entre deux modes m du
guide (s) et n du guide (w) traduisant leur couplage :

Xmn =
∫∫
As

e(s)
m × h(w)

n · ẑdS. (C.8)

En appliquant cette équation à chaque mode de part-et-d’autre de la disconti-
nuité, on obtient une matrice X ∈ CNs×Nw . On peut alors écrire un système d’équa-
tion sous la forme : EFBC : (aw + bw) = XT (as + bs)

MFBC : X (aw − bw) = (bs − as)
, (C.9)

146



C.4. Optimisation dans le cas d’un balayage en fréquence

avec aw et bw les vecteurs de coefficients modaux pour le guide (w) et as et bs celui
pour le guide (s).

En définissant la quantité

F = 2
(
1 + XXT

)−1
, (C.10)

on peut calculer la matrice de répartition généralisée S pour une discontinuité (w) →
(s) :

Sw→s =

F − 1 FX
XTF XTFX − 1

 . (C.11)

Dans le cas ou la discontinuité serait dans le sens (s) → (w), il suffit de transposer
les blocs de la matrice S :

Ss→w =

XTFX − 1 XTF
FX F − 1

 . (C.12)

Cette matrice s’applique comme une matrice de répartition classique mais prend
en compte plusieurs modes ainsi que leur couplage, ainsi :bw

bs

 = S

aw

as

 . (C.13)

C.4 Optimisation dans le cas d’un balayage en
fréquence

La matrice X peut être décomposée en trois parties distinctes : une première
partie qui dépend exclusivement de la géométrie du guide d’onde, appelée matrice de
couplage normalisée X̄, et deux autres parties dépendantes de la fréquence. Ces deux
dernières sont les matrices d’impédance des modes du petit guide (s) et d’admittance
des modes du grand guide (w). Ainsi, on obtient l’expression suivante :

X =
√

ZsX̄
√

Yw. (C.14)
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La matrice de couplage normalisée, X̄, ne nécessite ainsi d’être calculée qu’une
seule fois avant le balayage en fréquence. Seules les matrices d’impédance et d’ad-
mittance doivent être évaluées à chaque point de fréquence, ce qui permet de réduire
significativement le temps d’exécution de l’algorithme.

C.5 Calcul de la matrice des produits croisés
internes normalisée

Cette matrice représente le couplage existant entre chaque mode de chaque côté
de la discontinuité.

Afin de donner un exemple d’implémentation, nous détaillons ici chaque produit
pour le cas de structures guidées rectangulaires (en coordonnées cartésiennes, un
raisonnement similaire peut être appliqué en coordonnées cylindriques). Il s’agit
donc d’intégrales de produits entre modes TE-TE, TE-TM et TM-TM. Celles entre
les modes TM-TE, donnant un résultat nul [31], ne seront pas étudiées.

Le produit croisé interne défini par l’équation C.14 peut être simplifié en utilisant
la propriété d’orthogonalité des modes guidés. L’élément Xmn (ligne m, colonne n)
de la matrice X peut alors s’écrire :

Xmn =
∫∫
As

e(s)
m × h(w)

n · ẑ dS =
∫∫
As

e(s)
m · e(w)

n dS =
∫∫
As

h(s)
m · h(w)

n dS. (C.15)

Une relation similaire peut être écrite pour les éléments de la matrice des pro-
duits croisés internes normalisée X̄. L’écriture de ces éléments dépend de la nature
des modes mis en jeu, TE ou TM. Pour les calculs suivants, posons l’indice g ∈ {w, s}
pour désigner une valeur correspondante respectivement au guide (w) ou au guide
(s). De même, on définit l’indice a ∈ {x, y} pour une valeur correspondant respecti-
vement à la dimension x ou y.
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C.5.1 Cas TE-TE

Dans le cas d’un couplage TE-TE (préfixé hh), nous pouvons écrire :

X̄mn = N (w)
n N (s)

m︸ ︷︷ ︸
Nnm

∫∫
As

(
~∇tφ

(w)
h,n

) (
~∇tφ

(s)
h,m

)
︸ ︷︷ ︸

Πφhh,mn

dS. (C.16)

On posant, pour un mode quelconque n → (u, v) dans la section (g) :

kgnx = uπ

Lgx
, (C.17)

et
kgny = vπ

Lgy
, (C.18)

on peut écrire :

~∇tφ
(g)
h,n = −


kgnx cos

kgny

(
y + Lgy

2

)
︸ ︷︷ ︸

Yg

 sin

kgnx

(
x+ Lgx

2

)
︸ ︷︷ ︸

Xg


kgny cos

{
kgnx

(
x+ Lgx

2

)}
sin
{
kgny

(
y + Lgy

2

)}


. (C.19)

Ainsi, nous avons :

Πφhh,mn
= kwxnkswm · cos(Xw) cos(Xs) · sin(Yw) sin(Ys) (C.20)

+ kwynksym · cos(Yw) cos(Ys) · sin(Xw) sin(Xs) (C.21)

C.5.2 Cas TM-TM

Dans le cas d’un couplage TM-TM (préfixé ee), nous pouvons écrire :

X̄mn = N (w)
n N (s)

m︸ ︷︷ ︸
Nnm

∫∫
As

(
~∇tφ

(w)
e,n

) (
~∇tφ

(s)
e,m

)
︸ ︷︷ ︸

Πφee,mn

dS, (C.22)
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Ce qui, après un calcul similaire au cas TE-TE, donne :

Πφee,mn = kwynksym · cos(Xw) cos(Xs) · sin(Yw) sin(Ys) (C.23)

+ kwxnksxm · cos(Yw) cos(Ys) · sin(Xw) sin(Xs) (C.24)

C.5.3 Cas TE-TM

Dans le cas d’un couplage TE-TM (préfixé eh), nous pouvons écrire :

X̄mn = N (w)
n N (s)

m︸ ︷︷ ︸
Nnm

∫∫
As

(
~∇tφ

(w)
h,n × ẑ

) (
~∇tφ

(s)
e,m

)
︸ ︷︷ ︸

Πφeh,mn

dS, (C.25)

Ce qui, après un calcul similaire aux cas précédents, donne :

Πφeh,mn
= kwynksxm · cos(Xw) cos(Xs) · sin(Yw) sin(Ys) (C.26)

− kwxnksym · cos(Yw) cos(Ys) · sin(Xw) sin(Xs) (C.27)

C.5.4 Généralisation et calcul des intégrales des pro-
duits croisés internes

On remarque, dans le traitement des cas précédents, que les produits croisés
internes se présentent toujours sous la même forme, que l’on peut généraliser :

X̄mn = Nnm

∫∫
As

φ(w)
n · φ(s)

m dS

= Nnmαmn

Lx/2∫
−Lx/2

cos(Xw) cos(Xs)dx

︸ ︷︷ ︸
ξx+

Ly/2∫
−Ly/2

sin(Yw) sin(Ys)dy

︸ ︷︷ ︸
ξy−

+Nnmβmn

Lx/2∫
−Lx/2

sin(Xw) sin(Xs)dx

︸ ︷︷ ︸
ξx−

Ly/2∫
−Ly/2

cos(Yw) cos(Ys)dy

︸ ︷︷ ︸
ξy+

, (C.28)
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soit :
X̄mn = Nmn [αmnξx+ξy− + βmnξx−ξy+] , (C.29)

où αmn et βmn correspondent aux produits faisant intervenir les termes kwam et
ksan (avec a tel que défini en début de section) et dépendent du type de couplage
(TE-TE, TE-TM ou TM-TM).

Les éléments X̄mn sont calculables en linéarisant les produits de cos et sin et en
posant la fonction U telle que :

U(La,Ka) = 1∑
Ka

sin
{
Lsa

∑
Ka

2

}
cos

{
La · Ka

2

}
, (C.30)

∀
∑

Ka 6= 0, avec :

La =

Lwa

Lsa

 (C.31)

et

ka =

kwna

ksma

 (C.32)

Quatre cas se présentent alors suivant les valeurs prises par Ka :

kwna 6= ksma 6= 0 ξa± = U

(
La,

[
kwna

−ksma

])
± U (La, Ka)

kwna = ksma 6= 0 ξa± = 1
2 cos

{
ksma

(
Lwa − Lsa

2

)}
± U (La, Ka)

kwna = ksma = 0 ξa+ = Lsa ; ξa− = 0

kwna = 0 ou ksma = 0 ξa+ = 2U (La, Ka) ; ξa− = 0

Table C.2 – Calcul des termes ξx+, ξy+, ξx− et ξy−.

C.6 Extension à plusieurs discontinuités

Dans le cas d’un système comprenant plusieurs discontinuités, les matrices de
chaque discontinuité peuvent être mises en cascade de manière similaire aux mé-
thodes utilisées pour les matrices de diffusion classiques. Il est également nécessaire
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Chapitre C – Méthode du raccordement de modes

d’inclure les matrices de répartition des tronçons de guide d’ondes situés entre les
discontinuités.

Figure C.2 – Principe de calcul de la matrice finale.

La mise en cascade est réalisée via les matrices de transfert calculées à partir
des matrices de répartition, comme illustré en Figure C.2. La matrice de transfert
du système entier ainsi obtenue est reconvertie en matrice de répartition. Cette
approche permet de prendre en compte la longueur de chaque portion de guide et
de modéliser une structure guidée comportant plusieurs discontinuités.
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Titre : Modélisation de systèmes quasi-optiques THz et de composants originaux pour la me-
sure de signaux THz

Mot clés : Électromagnétisme, THz, Faisceaux gaussiens, Quasi-Optique

Résumé : Le rayonnement térahertz (THz)
suscite un intérêt croissant grâce à sa capa-
cité à pénétrer divers matériaux non conduc-
teurs, tels que les plastiques, les céramiques
et les textiles. Il est utilisé dans de nom-
breuses applications, allant des télécommu-
nications au contrôle non destructif des ma-
tériaux en passant par la sécurité et les
technologies biomédicales, et nécessitant des
systèmes quasi-optiques pour manipuler ces
ondes.

Dans ce contexte, la simulation de sys-

tèmes quasi-optiques complexes est essen-
tielle pour concevoir des dispositifs plus per-
formants. Cette thèse examine l’utilisation de
méthodes asymptotiques, en particulier la dé-
composition d’un champ électromagnétique
en faisceaux gaussiens (FG), pour modéliser
l’interaction des ondes THz avec des compo-
sants quasi-optiques. Après avoir présenté le
formalisme des faisceaux gaussiens, le simu-
lateur développé est utilisé pour modéliser des
bancs de caractérisation de matériaux en es-
pace libre dans les bandes W et J, puis un dis-
positif focalisant employé pour l’imagerie THz.

Title: Modelling of quasi-optical systems and original components for THz signal measurement

Keywords: Electromagnetisme, THz Gaussian Beams, Quasi-Optical

Abstract: Terahertz (THz) radiation is gaining
increasing attention due to its ability to pen-
etrate various non-conductive materials such
as plastics, ceramics, and textiles. It is used
in numerous applications, including telecom-
munications, non-destructive material testing,
security, and biomedical technologies, all of
which requiring quasi-optical systems to ma-
nipulate these waves.

In this context, simulating complex quasi-
optical systems is essential for designing more

efficient devices. This thesis examines the
use of asymptotic methods, such as the de-
composition of an electromagnetic field into
Gaussian beams (GB), to model the interac-
tion of THz waves with quasi-optical compo-
nents. After presenting the formalism of Gaus-
sian beams, the developed simulator is used
to model free-space material characterisation
setups in the W and J bands, followed by the
modeling of a focusing device for THz imag-
ing.
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