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2. Activités de recherche

2.1 Introduction

Le formidable essor des télécommunications et les progrés réalisés dans I'intégration des circuits
radiofréquences ont permis d’offrir a différents secteurs de notre société, une multitude de services
qui se sont vite rendus indispensables. Ceux-ci s’étendent de la téléphonie mobile jusqu’aux réseaux
hauts débits, en passant par I'identification radiofréquence (RFID) dont on observe les applications
directes dans notre vie quotidienne (transports en commun, accés au lieu de travail, tracabilité des
biens et des personnes, etc...).

Cet intérét pour les systémes de communications mobiles qui n’a cessé de croitre, met aussi en
avant le besoin pour 'homme de pouvoir communiquer partout dans le monde et a n’importe quel
moment. Cependant, pour pouvoir étre capables de répondre a cette mobilité mondiale, ces objets
communicants doivent intégrer un grand nombre de standards de communications étant donné que
de nombreuses normes continuent d’exister et de coexister de par le monde. S'il on ajoute a cela, le
fait que ces objets nomades intégrent de plus en plus de fonctionnalités (radio FM, télévision DVB-T,
GPS, etc..), on devine rapidement que la conception de tels appareils est une tache complexe.

Il ne faut pas non plus oublier un autre élément placé au bout de la chaine de transmission et
dont I'importance est souvent sous-estimée. |l s’agit de I'antenne. En effet, ses dimensions dépendant
des lois de la physique, sa miniaturisation et donc son intégration au sein de ces appareils nomades
peut s’avérer problématique pour maintenir les performances du dispositif si certaines précautions ne
sont pas prises dés la conception. D’autre part, comme nous venons de I'évoquer, un autre aspect
concerne l'interopérabilité que se doit d’avoir I'appareil mobile et qui nécessite du coté de I'élément
rayonnant un caractére multi-bande. Enfin, la prise en compte du milieu dans lequel évoluera le
dispositif aura également son importance sur les performances escomptées du systeme. Ainsi, la
connaissance et la prise en compte de ces éléments favorisent une optimisation efficace du design et
des performances de I'élément rayonnant. Toutes ces préoccupations seront au centre du contenu de
ce manuscrit.

Les parties qui suivent détaillent les activités de recherche que jai menées depuis mon
recrutement en tant que maitre de conférences a I'Université Nice Sophia-Antipolis en septembre
2004.

Dans une premiéere partie, je détaillerai les travaux ayant pour théme la conception de systémes
multi-antennaires pour des applications de type diversité ou MIMO (Multi Input-Multi Output) qui
peuvent répondre a ce besoin constant de débits plus importants. Toutefois, pour que ces systémes
soient pleinement performants, nous avons montré que les éléments rayonnants qui les composent
devaient étre efficaces et qu’il était donc nécessaire de minimiser le couplage entre leurs ports
d’alimentation surtout lorsque ces éléments sont proches I'un de I'autre. Pour ce faire, nous avons
proposé plusieurs solutions dont I'une d’elle, la plus simple, appelée « ligne de neutralisation » permet
de répondre a cet inconvénient.

La seconde partie s’intéresse aux travaux que j'ai réalisés sur |'étude de systémes
d’interrogation sans fils. J’ai distingué celle concernant I'identification par radiofréquence (RFID) en
UHF et HF, d’une autre portant sur I'étude d’un systéeme de mesures sans fils basé sur I'utilisation de
capteurs a ondes de surface. Nous verrons quels sont les points communs a ces systémes et en quoi
ils divergents. Et je présenterai les solutions que nous avons apportées aux problématiques qui leur
sont propres.

La derniere partie concerne la conception d’antennes pour des environnements spécifiques
souvent délicats d’'un point de vue électromagnétique ainsi qu’a celles d’éléments rayonnants
miniatures intégrés a leur support. A travers ces exemples souvent étudiés dans le cadre de projets
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impliquant des acteurs industriels, nous verrons les éléments importants a prendre en compte lors de
leur conception ainsi que les techniques de miniaturisation que nous avons proposées pour qu’elles
puissent étre intégrées et posséder une efficacité suffisante pour les applications visées.

Je finirai par une conclusion et en proposant des perspectives a ces travaux dont certaines sont
déja en cours d’investigation.

2.2 Systemes multi-antennaires et méthodes d’isolation associées

Aprés mon recrutement en tant que maitre de conférences, je me suis orienté vers la conception
de systémes multi-antennaires et notamment I’'amélioration des performances d’éléments rayonnants
co-localisés fonctionnant dans des bandes proches dans un premier temps puis, fonctionnant a la
méme fréquence pour des applications de type diversité ou MIMO (Multiple Input- Multiple Output).

2.2.1 Systémes multi-antennes multistandards a 2 acces

En effet, plutot que de concevoir des antennes multi-bandes a un accés, nous nous sommes
tournés vers la conception de systémes a plusieurs acces afin de répondre a une réalité industrielle :
celle des modules radio « front-end » utilisés en téléphonie mobile qui n’avaient pas forcément un
fonctionnement multi-bandes [1]. Pour ce genre de systémes, 'objectif majeur est d’arriver a
maximiser |'efficacité totale de chaque antenne, malgré la présence des autres. Un des moyens
permettant d’y arriver, consiste a minimiser le couplage entre les ports d’alimentation de chaque
antenne, celui caractérisant I'échange de puissance entre les éléments rayonnants.

Lorsque nous avons commencé a nous intéresser a cette problématique, les solutions proposées
concernaient I'optimisation de systémes fonctionnant a des fréquences éloignées, notamment en
positionnant les éléments rayonnants relativement loin les uns des autres (de I'ordre d’au moins A/2)
sur des PCB (Printed Circuit Board) de petites dimensions pour augmenter l'isolation [2-3]. Toutefois,
peu d’auteurs s’intéressaient a des systemes fonctionnant a des fréquences proches, avec des aériens
placés trés prés les uns des autres sur des plans de masse de dimensions réduites [4-5]. Ainsi, hormis
la solution évoquée précédemment, une autre piste consistait en I'insertion de fentes sur le PCB [5].
Elle a pour principal inconvénient d’encombrer un espace déja restreint habituellement et d’ajouter
des contraintes de conception pour la partie circuit car il est notamment réservé a d’autres
composants électroniques (circuits RF, batterie...).

Dans le cadre des travaux de thése d’Aliou DIALLO débutés en 2004, nous nous sommes donc
intéressés a l'isolation entre les ports d’alimentation d’antennes localisées sur un plan de masse ayant
les dimensions typiques d’un PCB utilisé en téléphonie mobile soit 40 x 100 mm?. Nous avons proposé
dans le cadre de cette thése une technique que nous avons appelée « ligne de neutralisation » pour
optimiser ces systémes. Nous avons tout d’abord testé cette technique sur deux antennes PIFAs
opérant dans des bandes proches mais distinctes a savoir le DCS (1710-1880 MHz) et 'UMTS (1920-
2170 MHz). En partant du principe que le couplage entre deux éléments rayonnants (matérialisés ici
par des plateaux métalliques) proches était principalement capacitif, il s’agissait pour nous,
d’introduire une inductance entre les deux pour obtenir I'équivalent d’un « filtre réjecteur ». La
solution paradoxale développée par Aliou Diallo pour améliorer I'isolation, consiste a relier les deux
PIFAs par une ligne métallique de faible largeur placée a une hauteur identique a celle des plateaux
des résonateurs. Compte tenu de ses faibles dimensions tant en longueur qu’en largeur, cette ligne
peut étre assimilée a une inductance. Ces travaux publiés dans la revue IEEE Transaction on Antennas
and Propagation, ont permis a notre équipe I'obtention du Wheeler Prize 2007 [6].
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Nous sommes ainsi partis d’un systeme a deux PIFAs positionnées sur un méme PCB, espacées
d’une distance d égale a 18 mm (soit 0,11 Ao) et pour laquelle les deux languettes d’alimentation se
font face. Dans cette configuration et sans ligne de neutralisation, une isolation maximale de |'ordre
de -7 dB (Figure 1a) et une efficacité totale (mesurée a I'aide d’'une méthode utilisant une Wheeler
Cap) maximale inférieure a 80% dans les deux bandes sont obtenues. Nous précisons que la procédure
suivie pour toutes les mesures présentées dans cette partie a été la suivante : seul, un port a été
alimenté a la fois pendant que I'autre était chargé par 50 Q. Ainsi, une mauvaise isolation des ports
d’alimentation implique qu’une partie de la puissance est perdue dans la charge de la seconde antenne
lorsque la premiére est excitée.

L'insertion d’une ligne entre les languettes d’alimentation des deux PIFAs, permet d’améliorer
grandement l'isolation puisqu’elle est maintenant supérieure a -15 dB sur les deux bandes avec une
valeur maximale autour de 1,95 GHz de I'ordre de -31 dB en simulation et -45 dB en mesure (Figure 1b).
Cette amélioration de l'isolation a permis d’augmenter I'efficacité totale du systeme qui est
dorénavant supérieure a 90% dans les deux bandes.

Ceci peut s’expliquer facilement a I'aide des Equations 1 et 2 :

Ntot1 = Mray1 (1 — 151112 — 1S211%) (Equation 1)
Ntotz = 77ray2(1 - |522|2 - |512|2) (Equation 2)
4 L——_-:%\\R\\\ % \ (“—'—:
511 522
\ \ §< _ _ B S sz

z

N

V \ / \\ ) Simulation ——u
- / U \f v \.\, Mesure —_—

24 7 -30

ST 17

=]

L - L] \
e — VDR N/
i \
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-32 28 40
3 Vi ' DCs
/ DCS UMTS UMTS
-0 ; . 50 I
0.8 1.0 12 14 1.6 18 20 2.2 24 26 0.8 1.0 1.2 14 1.6 1.8 20 2.2 24 25
Freq.(GHz) Freq.(GHz)

(a) (b)
Figure 1: Paramétres S mesurés et simulés des PIFAs DCS/UMTS espacées de 18 mm, associées sur le méme
PCB avec les languettes d’alimentation face a face,
(a) sans ligne, (b) reliées par une ligne de largeur W = 0,5mm et de longueur L = 18mm

D’autre part, nous observons bien I'obtention d’'un comportement de type « filtre réjecteur », dont la
position du creux d’annulation peut étre réglée grace aux dimensions de la ligne (Figure 2).
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Figure 2: Courbes de|S21|simulées avec le logiciel IE3D pour une ligne de neutralisation, (a) avec une largeur
W =0,5 mm et différentes longueurs L, (b) avec une longueur L = 18 mm et différentes largeurs W

Ce résultat a été confirmé par une modélisation de notre systéme par un modele de type ligne de
transmission inspiré de [7] (Figure 3). Nous pouvons ainsi voir Figure 4 que la position du minimum du
|S21] peut étre ajustée en modifiant les dimensions de la ligne (largeur et/ou longueur).

i 10dB
TLin (24,84) 2 e
— TLin (Zp,80) \ ———
c Reot 0.5 \ g \ D R
TLin (24,84) = N ~ | |-
z A \ o
Port1 — 50 : T
Ce=F ITLin 5 V \[ | o
(ZL8) | — 4 A
Port2 712z, 8, l\

TLin (21,81) ) 2180 A"J FACY

Zy, 8.- A9 : ZL+AzZ

TLin (Z,80) h
TLin (21,84)
18 19 20 21 22 23 24 25
Freq. (GHz)
Figure 3: Modele équivalent en ligne de transmission| Figure 4 : Courbes de |S21| obtenues avec le modéle
des PIFAs DCS/UMTS associées sur un méme PCB équivalent en ligne de transmission pour différentes
avec une ligne de transmission (8y) [7] longueurs électriques B et différentes impédances Z. de

la ligne de transmission

Toutefois, nous pouvons remarquer que compte tenu de la forme obtenue pour la courbe du
|S21], 'amélioration apportée par la ligne ne peut pas étre aussi importante simultanément dans les
deux bandes considérées. Ceci nous a menés a proposer une autre configuration permettant une
amélioration sur une plus large de bande. Elle consiste, contrairement au cas précédent, a relier cette
fois, les languettes de court-circuit des deux PIFAs (Figure 5a). Nous remarquons alors que la courbe
obtenue pour le |S;| est plus « plate » (Figure 5b). La valeur de lisolation ainsi obtenue est
maintenant de l'ordre de -20 dB sur I'ensemble des deux bandes, ce qui est acceptable pour des

applications de téléphonie mobile [3].
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Figure 5: PIFAs DCS/UMTS associées sur un méme PCB avec les languettes de court-circuit face a face reliées
par une ligne (W=0,5 mm et L = 18mm), (a) vue en 3D, (b) parameétres S mesurés et simulés

Si I'on compare a la valeur initiale de ce parametre sans la ligne (Figure 6a), on constate une
amélioration de I'ordre de -10 dB (Figure 6b).

Plan de masse
40 mm x 100 mm DdB: =
Antenne DCS ol : \ f“y fy—
10 mm x30.5 mm x 8.5 mm i 4
st \ 522
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court-cireuit 1 L 36
anguette -
d"alimentation 2 /,/ DCs UMTS
Languette de -40 i f
court-cireuit 2 0.8 1.0 1.2 14 16 18 20 22 24 2.

Freq.(GHz)
(a) (b)
Figure 6: PIFAs DCS/UMTS associées sur le méme PCB avec les languettes de court-circuit face a face, (a) vue en
3D, (b) parametres S mesurés et simulés

En ce qui concerne |'efficacité totale, nous obtenons également des niveaux comparables a
ceux obtenus avec la configuration précédente. En effet, on constate une amélioration de I'ordre de
10% dans les deux bandes (Figure 7).
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Figure 7: Efficacité totale mesurée et simulée des PIFAs DCS/UMTS associées sur un méme PCB avec les
languettes de court-circuit face a face, (a) sans ligne, (b) reliées par une ligne de largeur W =0,5 mm et de
longueur L =18mm

L'observation de la répartition des courants de surface avec et sans ligne, nous permet de
constater tout d’abord que la présence de la ligne n’atténue pas le couplage entre les éléments
rayonnants et d’autre part, que la densité des courants sur la ligne est forte mais est dirigée en
direction du résonateur non alimenté et non en direction de son port d’alimentation (Figure 8). C'est
la raison pour laquelle I'isolation s’en trouve améliorée.
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Figure 8: Courants de surface simulés des PIFAs non reliées, (a) antenne DCS excitée a 1,86 GHz, (b) antenne
UMTS excitée a 2,06 GHz, et reliées (c) antenne DCS excitée a 1,88 GHz, (d) antenne UMTS excitée a 2,1 GHz

Ceci implique que les deux antennes et la ligne participent au rayonnement total du systeme.

Cependant, la comparaison des diagrammes de rayonnement des systemes avec et sans de ligne

neutralisation montre que cette derniere ne modifie que trés peu la forme du diagramme (Figures 9
et 10). Si 'on s’intéresse a la valeur du gain on observe que celui-ci passe de 0 a 2dB dans le plan ¢=0°
pour la polarisation principale dans la bande DCS, alors que dans la bande UMTS dans ce méme plan,
il subit une légére diminution passant de 2,3 a 2dB.

Plan ¢ =0°

Plan ¢ = 90°
e - )

¢=0°(plan XOZ) 9=90°(plan YOZ)

Figure 9: Diagrammes de rayonnement en gain des

antennes PIFAs DCS/UMTS associées sur un méme

PCB quand les languettes de courts-circuits se font
face et sans ligne de neutralisation

Figure 10: Diagrammes de rayonnement en gain
simulés (ligne continue) et mesurés (ligne avec croix)
des antennes PIFAs DCS/UMTS associées sur un méme
PCB quand les languettes de courts-circuits se font face
et reliées par la ligne de neutralisation
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Nous avons voulu ensuite tester cette solution sur un cas plus contraignant : celui d’un systeme
comportant une antenne bibande GSM/DCS et une antenne UMTS toutes deux montées sur un PCB
de dimensions égales a 40x100 mm? et seulement espacées de 1 mm (Figure 11).

Antenne GSM/DCS 32 mm
32 %29 x 8.5 rnd
. 22 mm
Ligne de
neutralisation
5
Languette gl
d'alimentation 1 E ol
&
&
Languette de court- Antenne UMTS
circuit de le ligne de Linguette © X275 %85 mm*
neutralisation d'aljmeﬁl;;lat;im 2
Languete de court-  Languette de court-
circuit 1 cireuit 2 P
s
I mm
(a) (b)
Figure 11: (a) Vue 3D et (b) vue de dessus du systéme d’antennes GSM/DCS et UMTS

Ici encore, I'insertion d’une ligne de forme plus complexe a permis d’améliorer sensiblement
I'isolation dans les bandes hautes mais au détriment de celle de la bande basse (Figures 12 et 13).

-10

@ a2 ‘H :/ -\/Ig’a ."‘ )
= 7F 3 1 !
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b 24 : - ¥ .30

\'. |5
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08 10 12 14 16 18 20 22 24 o8 10 12 14 16 18 20 22 24
Freq.[GHz) Freq.(GHz)
Figure 12: Parametres S du systéme sans ligne, Figure 13: Parametres S du systéme avec ligne,
mesurés (traits pleins) et simulés (pointillés) mesurés (pointillés) et simulés (traits pleins)

Ceci est confirmé par les mesures de I'efficacité totale (Figure 14). Ainsi, nous pouvons encore
constater une tres nette amélioration de I'efficacité dans les bandes DCS et UMTS grace a I'ajout de la
ligne, et ce malgré une diminution de celle-ci dans la bande GSM, ou elle reste malgré tout supérieure
a 80%.
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Figure 14: Efficacités mesurées du systeme GSM/DCS et UMTS sans ligne
(traits pleins) et avec ligne (pointillés)

2.2.2 Systéemes multi-antennes pour la diversité et le MIMO

Apres avoir validé I'efficacité de cette solution sur des antennes fonctionnant dans des
standards différents, nous avons voulu I'éprouver sur des antennes travaillant dans la méme bande de
fréquence pour des applications de type diversité ou MIMO. Nous avons opté pour le standard UMTS

qui était susceptible d’étre utilisé pour de telles applications au niveau du terminal mobile.
Pour cela, nous avons tout d’abord congu un systéme de référence composé de deux antennes

PIFAs placées sur un PCB ayant les mémes dimensions que précédemment (Figure 15).

PIFA UMTS

y ‘\P:B {40100 mn¥)

Languette
d'alimentation 1
Languette de
court-circuit 1

Languette de
court-circuit 2
Languette

d'alimentation 2

Figure 15: Systéme de référence

L’isolation obtenue dans ces conditions est de -8dB dans la bande utile, ce qui est insuffisant
si 'on désire un systeme ayant des performances satisfaisantes en diversité et en MIMO [3]. Nous
avons donc testé les deux configurations précédemment utilisées, a savoir I'insertion de la ligne entre
les courts-circuits et entre les languettes d’alimentation. La Figure 16 présente les efficacités simulées
et mesurées des 3 systemes. Nous pouvons observer que dans les deux cas, I'apport de la ligne permet
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une augmentation de I'efficacité sur toute la bande UMTS supérieure ou égale a 10% par rapport au
systeme de référence.

_-*f-”/)
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B
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o
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0.8 1.0 1.2 14 16 1.8 2.0 22 24 0.8 1.0 12 14 1.6 1.8 2.0 22 24

Freq (GHz) Freq (GHz)
(a) (b)

Figure 16: Efficacités totales simulées (a) et mesurées (b) du systéme de référence (vert), avec la ligne entre
les courts-circuits (bleu) et avec la ligne entre les alimentations (rouge)

Pour évaluer les limites de cette technique, nous I'avons enfin utilisée sur un systéme a quatre
antennes UMTS positionnées sur un méme PCB ayant des dimensions identiques (Figure 17) et ou elle
a de nouveau montré son efficacité [8].

Ligne de
neutralisation

Languette
d‘alimentation

Languette de
court-circuit 1

PIFAUMTS

Languette

Languette de d'alimentation 2

court-circuit 3 > " Languette de

court-circuit 2

Languette PCB 402100 mm?j

d'alimentation 3

Ligne de

Aty Languette de
neutralisation

court-circuit 4
Languette
d'alimentation 4

Figure 17: Systéme « neutralisé »a quatre antennes

Nous avons voulu ensuite évaluer les performances de ces divers systemes a I'aide des
parametres ad hoc pour des applications en diversité et en MIMO. Parmi ces parametres, nous
pouvons citer :

- I'enveloppe de corrélation p.: elle traduit I'indépendance des signaux a évanouissements
recus par les antennes placées dans un environnement donné. Elle peut étre déterminée de différentes
facons. Nous présentons tout d’abord, I'expression obtenue a partir des diagrammes de rayonnement
(Equation 3), en considérant pour les applications qui nous intéressent, un environnement multi-
trajets uniforme ou tous les signaux regus par les antennes peuvent avoir toutes les polarisations et
tous les angles d’arrivée mais également pour simplifier un systeme a deux éléments.
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p, = (Equation 3)
ol Ge=Eg(Q)E*s(Q), avec Eo(Q) le champs électrique complexe orienté selon 8, idem pour G
selon ¢, les indices 1 et 2 représentant le numéro des antennes.

Cependant, cette méthode s’avere fastidieuse car elle requiert le traitement d’un nombre important
de données. C’est pourquoi une méthode simplifiée utilisant les paramétres S (Equation 4) a été
introduite [9], [10].

|ST1S12+S12522/ . .
= Equation 4
Pe (1-181112=182112)(1=[S1212~15221?) (Eq )

Son utilisation nécessite cependant la prise en compte de certaines précautions :
-lorsqu’une des antennes est alimentée, I'autre est chargée par une impédance de référence

(traditionnellement 50 Q), [11]
-le systéme mesuré est une structure sans pertes donc a tres forte efficacité rayonnée et
présentant un couplage mutuel entre éléments faible [12], [13].

On considere généralement qu’une bonne indépendance (ou diversité) des sighaux recus sur chaque

antenne est obtenue lorsque 0. est inférieure a 0,5 [14], sachant qu’elle vaut O dans le cas idéal. Les
mesures effectuées sur nos systéemes et dont certains résultats seront montrés plus loin, ont donné
dans tous les cas étudiés des valeurs inférieures a 0,05.

- le gain effectif moyen (MEG) : il représente la puissance regue par chacune des antennes,
sachant que pour un systéme performant en diversité, il est important que chaque signal regu par ces
antennes ait la méme puissance moyenne (Equation 5 donnée par [15]).

2 XPR 1 ‘ .
MEG = [" [ (1+pr Go(QPy(Q) + m%(ﬂ)ﬂp(-@)) Qo (Equation 5)

avec dans un environnement multi-trajets uniforme, Pg(Q) et P,(Q), les composantes des densités de

distributions des angles d’arrivées telles que Py (£2) = F,(£) = 1/47.[ et le taux de polarisation croisée

P . . . .
XPR = P—V = 1 ou Py et Py sont respectivement les puissances incidentes moyennes des composantes
H

polarisées verticalement et horizontalement de I'onde incidente.

- le gain de diversité (DG) et le gain de diversité du systeme (DSG): le DG quantifie
I"amélioration du rapport signal sur bruit (SNR) des signaux combinés (dans notre cas par la méthode
de combinaison par sélection (SC)) par rapport a celui recu sur une antenne seule. Il est obtenu en
tracant la fonction de répartition de chacune des antennes et du signal combiné. La fonction de
distribution (CDF) d’un canal de type Rayleigh (correspondant a un environnement multi-trajets
uniforme) est donnée par I'Equation 6 :

Py <x)= (1 - e_é) (Equation 6)

ou ["est le SNR moyen, yle SNR instantané et P(y < x) la probabilité d’avoir un SNR en dessous du seuil
X.

En général, le DG est calculé lorsque P(y < x) vaut 1% (soit 99% de fiabilité). Toutefois, ce parametre
n’est significatif que si toutes les antennes ont une efficacité totale égale a 100% ce qui n’est pas le cas
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en réalité. On lui préferera plutét le DSG qui lui tient compte de I'efficacité totale de chacune des
antennes et qui est défini, en supposant que toutes les antennes sont identiques, par I’Equation 7 :

DSG = n,,,.DG (Equation 7)

ol Nyt est 'efficacité totale de la meilleure antenne du systeme.

Ces différents parameétres ont pu étre calculés grace a des codes de calcul développés par Aliou Diallo.
Nous présentons par exemple Figure 18, une comparaison entre les enveloppes de corrélation
simulées des différents systemes présentés. Nous observons peu de différences entre les courbes
issues des calculs prenant en compte les parameétres S et ceux obtenus a partir des valeurs des champs.
Ceci montre que nos systémes répondent aux critéres énoncés plus haut. Cependant, nous observons
également que les valeurs obtenues sont trés inférieures a 0,5 quelle que soit la configuration. Nous
verrons par la suite que cette valeur de référence pour I'enveloppe de corrélation ne sera pas la plus
difficile a obtenir et ne nous permettra pas forcément de juger 'amélioration apportée par la ligne sur
les performances en diversité et en MIMO de nos systemes.
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Enveloppe de correlation

e
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Freq (GHz)
Figure 18 : Comparaison des enveloppes de corrélation simulées du systéeme de
référence a 2 éléments (vert), du systéeme « neutralisé » avec ligne entre les
courts-circuits (bleu) et les languettes d’alimentation (rouge)

Il était donc important de pouvoir comparer ces valeurs avec des mesures. Dans un premier temps,
nous avons pu mesurer nos prototypes dans un environnement multi-trajets, a savoir dans une
chambre réverbérante de la compagnie Bluetest a I'institut Chalmers a Goéteborg [16]. En effet, une
chambre réverbérante est une cavité électromagnétique dont les champs sont brassés par des moyens
mécaniques pour obtenir une distribution statistiquement isotrope et homogeéne. Certains parametres
explicités plus haut ont pu étre mesurés pour nos différents prototypes avec et sans ligne de
neutralisation et les valeurs obtenues comparées a nos résultats précédents. Il nous a également été
possible d’obtenir une caractérisation de nos systemes en présence d’un fantdme simulant la téte d’un
utilisateur [17], [18]. Nous présentons dans le Tableau 1 et aux Figures 19, 20, 21 et 22, certains des
résultats obtenus. Nous pouvons remarquer que dans tous les cas, les performances sont de I'ordre
de 10% meilleures (voire plus pour les systémes a quatre antennes) pour les systémes « neutralisés ».
D’autre part, on constate que la téte de I'utilisateur a peu d’influence sur la valeur du DG mais fait par
contre chuter I'efficacité des antennes ce qui implique une diminution du DSG, qui nous semble donc
étre le parametre le plus significatif pour quantifier les performances d’un systéme en diversité.
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DGa1% Nt Meilleure branche DSG a 1%
Systéeme
mesure simulation mesure simulation mesure simulation
Systemede | oo ip | 1018dB | -0,75dB -1dB 7.8 dB 9,18dB

référence
Ligne entreles| o . o 102dB | -0,25dB -0,1dB 9,5 dB 10,1 dB
alimentations
Ligne entreles| o) 1o 10,2dB -0,4 dB -0,15 dB 8,3 dB 10,06 dB
courts-circuits

Tableau 1: Comparaison des performances en diversité simulées et mesurées en chambre réverbérante
a 2 GHz pour les systemes a 2 éléments
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Figure 19: Efficacités totales mesurées en chambre Figure 20: Courbes de probabilités cumulées (CDF) des
réverbérante a 2 GHz d’un systéme a quatre antennes puissances mesurées en chambre réverbérante a 2 GHz d’un
« neutralisé » avec et sans la téte de fantome systeme a 4 antennes « neutralisé » avec (pointillés) et sans

(traits pleins) la téte de fantéme
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Figure 21: Capacité (bit/s/Hz) en fonction du SNR des Figure 22: Courbes de probabilités cumulées (CDF) de la
systemes a quatre antennes mesurés en chambre capacité (bit/s/Hz) des systemes a quatre antennes mesurés
réverbérante a 2 GHz avec (pointillés) et sans (traits pleins) |en chambre réverbérante pour un SNR de 10 dB a 2 GHz avec
la téte de fantome (pointillés) et sans (traits pleins) la téte de fantome

D’autre part, dans le cadre d’un partenariat avec le RadioLab d’Helsinki TKK (intégré aujourd’hui
dans le SMARAD de Aalto University), nous avons également pu caractériser nos systémes en diversité
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et en MIMO dans un environnement plus réaliste grace a leur outil MEBAT. Il s’agit d’'un code
développé a partir d’une base de données provenant de mesures effectuées en indoor (pico-cellule)
dans les batiments de I’'Université d’Helsinki et en outdoor (micro-cellule) sur plusieurs routes dans la
banlieue d’Helsinki. Pour évaluer les performances d’un systeme antennaire, il faut au préalable
fournir ses champs électriques rayonnés (simulés ou mesurés) sur toute la sphere. Il s’agit ensuite de
choisir le nombre d’antennes en émission, le type d’environnement, sachant que le systeme évalué
sera lui positionné en réception. A I'issue des calculs, est obtenue une matrice complexe du canal de
propagation de dimensions m * n * p avec m le nombre d’antennes a I'émission, n le nombre
d’antennes en réception et p le nombre de mesures effectuées dans le temps [19]. Nous présentons
dans le Tableau 2 et Figures 23 et 24, quelques résultats obtenus. Ici encore, nous pouvons constater
que l'apport de la ligne de neutralisation est bénéfique quel que soit I'environnement considéré. Nous
avons pu remarquer d’autre part que la probabilité d’avoir une valeur de capacité de canal donnée est
plus élevée dans un environnement « indoor » que dans un environnement « outdoor » (bénéficiant
de moins de réflexions), et que ces probabilités sont plus importantes avec des systemes neutralisés.

Nt Meilleure Indoor Outdoor

branche | pG31% |DSG a1%| DG a1% | DSG a 1%

Prototype

Systeme de

référence a 2 -1dB 8,63dB | 7,63dB | 7,25dB 6,25 dB
antennes
Systeme
« neutralisé »a| -0,1dB 8,87dB | 877dB | 7,44dB | 7,34dB
2 antennes

Systeme de

référence a 4 -1,4 dB 13,9dB | 12,5dB | 13,75dB | 12,35dB
antennes
Systeme
« neutralisé » a -0,22 dB 14,63 dB| 14,41 dB | 13,96 dB | 13,74 dB
4 antennes

Tableau 2: Performances en diversité des systemes multi-antennes mesurées avec 'outil MEBAT a 2,03 GHz

T T T T ] i [ [

18 | Capacité théonque 18 [ | Capacité théonque

16 M Référence — e 16 [—| Reférence _— =
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= L~ z L~
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E 10 / //// E 10 / //
I //// E 8 = Pl
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4
1 | ]
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0 2 4 b g 10 12 14 16 18 20 0 2 ) 5 g 10 12 14 16 18 20
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(a) (b)
Figure 23: Comparaison des capacités en fonction du SNR des systemes a 2 antennes obtenues avec MEBAT en
indoor (a) et outdoor (b) a 2,03 GHz
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Nous pouvons ainsi juger de l'intérét d’augmenter le nombre d’éléments rayonnants puisque si
I'on compare les performances d’un systeme a 4 antennes avec un systéme a 2 éléments, avec un
systeme « neutralisé » a 2 antennes mesuré en environnement « indoor », la probabilité d’avoir une
capacité supérieure ou égale a 3 bits/s/Hz est de 52%, tandis qu’elle est de 98% avec un systéme
neutralisé a 4 antennes dans le méme environnement. Ces travaux nous ont permis d’obtenir le prix
du meilleur article dans la catégorie « collaboration » a la conférence Eucap 2007 [20].
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4
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Figure 24: Courbes de CDF des capacités des systéemes a 4 antennes
obtenues avec MEBAT
en indoor (pointillés) et en outdoor (traits pleins) a 2,03 GHz

Si 'on observe maintenant les résultats obtenus en environnement multi-trajets uniforme
(chambre réverbérante) et en environnement réel (MEBAT), nous constatons que les meilleures
performances sont toujours obtenues dans I'environnement multi-trajets uniforme. Ceci peut
s’expliquer par le fait que cet environnement bénéficie d’une distribution plus homogene des signaux.
Cependant, I'amélioration constatée en % grace aux systémes « neutralisés » est trés proches de celle
obtenue en environnement réel.

Avec la thése d’Anissa CHEBIHI commencée en novembre 2006, nous avons cherché les limites de
la technique de neutralisation pour deux antennes PIFAs optimisées pour la réception en bande UMTS
rapprochées jusqu’a étre quasiment co-localisées puisque séparées seulement d’une distance d égale
a 2 mm soit 0,016 Ao (a fo = 2 GHz) sur le PCB d’un téléphone mobile. Dans un premier temps, nous
avons observé I'évolution du couplage entre les deux antennes pour les deux configurations sans ligne
de neutralisation : CC (correspondant a celle ou les languettes de court-circuit se font face) et PP
(correspondant a celle ou les languettes d’alimentation se font face) pour d variant de 18 a 2 mm
(Figure 25).
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Figure 25: Evolution du |S21|max €n fonction de d
pour les configurations CC et PP

Cette étude nous a permis d’observer une variation différente du parametre S;; selon la
configuration envisagée. Ainsi, lorsque les languettes de court-circuit se font face (configuration CC),
nous remarquons une évolution en deux phases : la premiére pour d comprise entre 18 et 8 mm ou la
valeur maximale du couplage diminue et une seconde pour d comprise en 8 et 2 mm ou la valeur
maximale du |S;1| augmente. Quant a la configuration ou les languettes d’alimentation se font face
(PP), la valeur du maximum du |S;1| ne cesse d’augmenter a mesure que les deux antennes se
rapprochent ce qui semble une évolution logique. La visualisation des courants de surface pour ces
deux configurations (Figures 26 et 27), confirme ces tendances. En effet, c’est pour la configuration CC
qgue les systemes présentent une densité de courants moindre sur le plan de masse ainsi qu’un
couplage entre antennes le plus faible. Pour la configuration PP, la plus grande proximité entre les
ports d’alimentation et le fait que le plan de masse soit de dimensions finies impliquent une faible
isolation entre les accés des éléments rayonnants et un fort couplage entre les antennes. Nous
observons que le courant qui parcourt I'antenne alimentée, se propage également sur I'antenne
adjacente ainsi que sur le plan de masse, ce qui a pour effet de faire rayonner I'ensemble de la
structure et détériorer les performances en diversité du systéme.
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1. d=18mm
2. d=8mm 2, d=8mm
3. d=2mm 3. d=2mm
Figure 27: Distribution des courants surfaciques dans la

1. d=18mm

Figure 26: Distribution des courants surfaciques dans
la configuration CC a la fréquence
ol |Sa21| est maximum

configuration PP a la fréquence

ol |Sa21| est maximum

Nous avons donc cherché pour chaque distance a déterminer les caractéristiques d’une ligne de
neutralisation reliée soit aux languettes de court-circuit soit aux languettes d’alimentation a I'aide des
deux géométries présentées a la Figure 28 pour améliorer l'isolation entre les deux ports

d’alimentation.

Plan de masse 4
100#40mm?

Plateau
B Plateau
p PIFA (1)
Languettes —
d’alimentation ou

de court-circuit (2) X\ Languettes

d’alimentation ou
de court-circuit (1)

(a)

Plan de masse
,

100+40mm° /

Plateau

FFal2) Plateau

/ PIFA (1)
~\, Languettes
d’alimentation ou
de court-circuit (1)

Languettes £
d’alimentation ou
de court-circuit (2)

(b)

Figure 28: Vue 3D du systéme « neutralisé » par ligne directe (a) et par ligne repliée (b)

L'ensemble des résultats obtenus est regroupé sur la Figure 29 ol nous avons comparé les

performances des systémes sans ligne et « neutralisés » (seule la configuration avec ligne ayant obtenu

les meilleurs résultats a été retenue).
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Figure 29: Comparaison des évolutions du |S21|max (a) et de I'efficacité totale (b)
en fonction de la distance d pour les systémes sans ligne et « neutralisés »

L'observation de ces figures nous permet de remarquer que la ligne de neutralisation reste efficace
pour les valeurs de d comprises entre 18 mm (0,128 A a 2,14 GHz) et 10 mm (0,068 Ao a 2,14 GHz). A
partir de d égal a 8 mm (soit 0,057 o), I’'ensemble des configurations que nous avons testées pour la
ligne ne nous ont pas permis d’obtenir d’amélioration par rapport aux systemes sans ligne. Nous
constatons de plus que pour les distances égales a 8 et 6 mm, l'isolation reste inférieure a -10 dB ce
qui implique des valeurs d’efficacité totale importantes car supérieures ou égales a 89%. Pour les
valeurs de d inférieures ou égales a 6 mm, nous avons cherché a proposer une nouvelle configuration
de ligne permettant une augmentation de l'isolation. Pour cela, nous avons tout d’abord analysé la
répartition des courants sur le systéme séparé de 4 mm (Figure 30), car celui-ci dispose d’une efficacité
totale inférieure a 80% ce qui est relativement faible compte tenu du fait que I'adaptation de ces
antennes est correcte et que I'efficacité rayonnée est supérieure a 90%. Nous remarquons ainsi que la
densité des courants est plus faible sur le PCB et au niveau de I’antenne non-alimentée pour le systeme
« neutralisé », ce qui signifie que la ligne joue quand méme son réle. Par contre, nous observons
également que la densité des courants est plus importante sur le plateau de I'antenne non-alimentée
pour le systeme avec la ligne, accentuée d’autant plus que la largeur de la ligne est égale a seulement
0,3 mm. Il existe donc une zone de fort couplage entre les plateaux des antennes créée par leur
proximité et la présence de la ligne. L'obtention d’une meilleure isolation des ports d’alimentation des
antennes n’a pu donc étre envisagée qu’en évitant cette position pour la ligne.

o®
28
i@

Zone de fort couplage Zone de fort couplage

Languettes

Languettes de LN i
d’alimentation

court-circuit

Languettes Languettes de

‘alimentation court-circuit

Port alimenté Port chargé a 50 Q Port alimente Port chargé a 50 Q)

Figure 30: Distribution des courants surfaciques des systemes antennaires avec et sans ligne pour d =4 mm
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Nous nous sommes donc orientés vers une autre approche qui a consisté a rajouter des lignes
verticales paralléles aux languettes d’alimentation et repliées du co6té extérieur a chaque plateau
(Figure 31).

Lignes extérieures
« repliées »

Plan de masse
100*40mm
Plateau

Plateau
PIFA (1)

Languette

d’alimentation
Languette/ (2)
d’alimentation Languettes de
(1) court-circuit
(1) et(2)
(a) (b)

Figure 31: Vue 3D du systéme a lignes verticales extérieures repliées (a) et prototype de ce systéeme (b)

Cette nouvelle solution nous a permis d’améliorer les performances de ces systémes antennaires
notamment pour le cas ou les antennes sont espacées de seulement 2 mm (soit 0,016 Ay). Ainsi, pour
ce qui concerne l'isolation, nous avons pu observer une amélioration supérieure a 5 dB en simulation
et de I'ordre de 4 dB en mesure (Figure 32). Cette progression a permis une hausse significative de
I’efficacité totale du systéme puisque nous avons pu constater une amélioration supérieure a 20% en
simulation et supérieure a 15% en mesure (Figure 33).
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Figure 32: Parameétres S simulés et mesurés des systemes sans (a) et avec (b)
lignes verticales extérieures repliées
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Figure 33: Efficacités totales simulées et mesurées des systémes sans (a) et avec (b)
lignes verticales extérieures repliées

La comparaison de la répartition des courants de surface pour les systéemes avec et sans lignes,
nous permet d’observer que la présence des lignes modifie cette répartition notamment dans la zone
des languettes d’alimentation. Nous pouvons voir ainsi, que dans le cas du systéme non neutralisé,
une partie importante du courant (fleche rouge sur la Figure 34a) va du port de I'antenne 1 vers le port
de I'antenne 2) et que cette densité diminue une fois les lignes ajoutées. D’autre part, la partie droite
du plateau de I'antenne 2 présente une densité plus faible en présence des lignes. L’ajout des lignes
modifie donc la répartition des courants a la fois sur I'élément non-alimenté mais aussi sur le plan de
masse et plus particulierement dans la zone critique qui regroupe les languettes d’alimentation,
permettant par la-méme une amélioration de I'isolation entre les acces de ces antennes.

Antenne Antenne Antenne

(@ (b)
Figure 34: Distribution surfacique des courants pour le systéme sans (a) et avec lignes repliées extérieures (b)
pour d =2 mm (lorsque I'antenne 1 est alimentée et I'antenne 2 est chargée par 50 Q)

En ce qui concerne les diagrammes de rayonnement, la Figure 35 représente les diagrammes
obtenus pour trois systémes différents pour une distance d égale a 2 mm : systéme non neutralisé,
avec ligne de neutralisation reliant les courts-circuits (CC) et avec lighes extérieures.
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Figure 35: Diagrammes de rayonnement des systémes sans ligne
(noir), avec ligne en configuration CC (vert) et avec lignes
extérieures (bleu) pour d =2 mm

Nous pouvons observer que I'ajout des lignes ne modifie que faiblement I'allure générale des
diagrammes. D’autre part, le Tableau 3 confirme que les valeurs maximales des gains sont obtenues
avec la configuration ayant les lignes extérieures et ce dans chacun des plans présentés.

Plan ¢ =90° Plan@ =0°
Systeme Go max G max Go max G max
Avec ligne (CC) -0,75 dBi -2,2 dBi -2,94 dBi 0,14 dBi
g‘(’;il';gu':‘;: 1,18 dBi 1,21 dBi -1,07 dBi 0,26 dBi
Sans ligne 0,62 dBi -2,1dBi -2,54 dBi 0,18 dBi

Tableau 3 : Valeurs des gains maximums des différents systemes antennaires pour d=2mm

Les Figures 36 et 37 regroupent une synthese de certains résultats obtenus en simulation avec les
différentes configurations présentées (sans ligne, CC, PP et avec lignes verticales extérieures) en
fonction de la distance d séparant les antennes. Nous pouvons remarquer que dans tous les cas, les
solutions apportées par les différentes lignes ont permis d’améliorer les performances des systémes
de référence, exception faite des valeurs de I’enveloppe de corrélation obtenues pour les valeurs de d
supérieures a 10mm. Nous observons également clairement que les courbes d’efficacité totale et du
MEG ont des évolutions similaires. Ceci montre tout I'intérét qu’il y a a augmenter l'isolation entre les
acces du systéme pour améliorer ses performances en diversité.
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Figure 36: Comparaison de l'isolation (a) et de I'efficacité totale (b) des systémes
sans et avec lignes de neutralisation
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Figure 37: Comparaison de I'enveloppe de corrélation simulée (a) et du MEG simulé (b) des systemes
sans et avec lignes de neutralisation

Puis, toujours dans le cadre de notre collaboration avec le Chalmers Institute, certaines
configurations ont pu étre mesurées en chambre réverbérante en tenant compte cette fois en plus de
I'influence de la téte de l'utilisateur, de celle de sa main (Figure 38). Nous précisons que lors de ces
mesures, nous n’avons mesuré parmi les solutions présentées plus haut seulement les cas d= 14 mm
et 18 mm.
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Figure 38: Comparaison du gain en diversité DG (a) et du gain en diversité du systeme DSG (b)
des systémes sans et avec lignes de neutralisation mesurés en chambre réverbérante

Ces différents résultats nous ont permis de mettre en évidence que l'influence de la téte du
fantome fait diminuer de 3 a 4 dB, les performances de nos systemes en diversité, ce qui correspond
a ce que nous avions déja observé lors de la premiere campagne de mesures effectuée par Aliou
DIALLO. La main de I'utilisateur quant a elle, induit une perte supplémentaire de I'ordre de 1 dB. Ainsi,
leur influence est variable et dépend fortement de leurs positions respectives par rapport au systeme
mesuré.

Lors de toutes ces différentes études, nous avons pu voir que certaines configurations de ligne ne
permettaient pas d’avoir une isolation suffisante sur toute la bande utile de nos systémes. Nous avons

donc voulu savoir s'il était possible de piloter le creux du minimum de transmission observé dans la
configuration PP (ligne reliée aux languettes d’alimentation se faisant face) a I'aide d’'un composant
actif de type diode Varicap. C’'est la tache a laquelle s’est attelé Marcio SILVA-PIMENTA lors de son
stage de Master 2 Recherche effectué en 2009. Pour cela, il a d( procéder a plusieurs ajustements afin
de faciliter I'insertion de la diode Varicap au sein de la ligne de neutralisation. Le premier a consisté a
remplacer le plan de masse entiérement métallique par un plan de masse placé sur la face inférieure
d’un substrat de permittivité relative égale a 2,2, de tangente de pertes égale a 0, 001 et d’une hauteur
égale a 1,524 mm. La seconde étape a consisté a tester une ligne non plus suspendue a hauteur des
éléments rayonnants mais cette fois-ci imprimée sur la face supérieure du substrat. Il a fallu enfin
insérer le composant sur cette ligne. La Figure 39 montre les résultats simulés pour une valeur de
capacité variant de 2,2 a 22 pF.
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Figure 39 : Parametres S simulés du systeme comprenant une ligne et une capacité variable

On observe qu'’il est donc bien possible de piloter le creux du |S2:1], sur toute la bande de réception
UMTS. Pour ces antennes et ces valeurs de capacité, I'efficacité totale simulée est comprise entre 75
et 80%. Nous avons ensuite réalisé un prototype de ce systéme (Figure 40). Afin de pouvoir polariser
la diode Varicap (de type TYCO MA46H201), nous avons di réaliser ce systeme avec deux plans de
masse isolé I'un par rapport a l'autre, les courts-circuits étant reliés a un seul plan de masse.

Lignes imprimées Connecteurs SMA

AN

PCB inférieur troud

(a) (b)

Figure 40 : Prototype du systéme a ligne imprimée et diode Varicap : vue de dessus (a) et vue de dessous (b)

La comparaison des parameétres S simulés et mesurés (Figure 41) montre la faisabilité de cette
solution puisque I'on obtient bien le comportement attendu avec cependant un décalage fréquentiel
de 7% ainsi qu’un décalage sur les niveaux d’adaptation et d’isolation. La complexité de la réalisation
de cette solution (double PCB collé, planéité des plateaux des éléments rayonnants, performances du
composant actif utilisé) peut expliquer ces écarts. Ces résultats ont tout de méme permis le dépot d’un
brevet [21].
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Figure 41 : Comparaison des parameétres S simulés et mesurés
pour une valeur de capacité égale a 2,5 pF

Avec la thése de Rafik ADDACI commencée en 2008, nous avons cherché ensuite a réaliser des
systemes antennaires présentant une forte isolation sur deux bandes de fréquences pour des éléments
bi-bande WiFi [2,4-2,5 GHz] et HiperLAN [5,15-5,825 GHz]. Ces travaux ont été réalisés dans le contexte
d’une these effectuée dans le cadre du projet FUI BMCI (Bilan de santé pour la Maintenance et la
Conduite Intelligente) dont le porteur était DCNS Toulon. L'objectif de ce projet était de développer
une solution composée de capteurs, de systémes d’acquisition, de traitement et de visualisation pour
I'aide a la conduite et a la maintenance navale. Nous nous sommes notamment intéressés a la
réalisation de systémes destinés a étre utilisés dans la salle des machines de navires, milieu tres propice
a des réflexions multiples. C'est pourquoi, nous nous sommes naturellement penchés vers la mise au
point de systemes multi-antennaires.

Pour ce faire, nous avons proposé deux types de solutions. L'une utilise un élément parasite
positionné entre deux antennes monopdles planaires bi-bande [22], [23] et pour I'autre, nous avons
inséré des fentes sur le PCB de deux PIFAs bi-bande [24], [25]. C’'est cette derniere solution que nous
allons détailler plus précisément. En effet, contrairement aux solutions développées jusqu’alors, celle-
ci présente la particularité non pas d’agir directement sur les éléments rayonnants eux-mémes mais
sur la partie PCB. Une autre originalité introduite ici, vient du fait que deux fentes sont introduites et
que chacune d’elles permet d’obtenir une isolation propre a chacune des bandes de fréquence
couverte, contrairement a ce qui était fait dans la littérature ou seulement une fente avait été insérée
pour n’agir que sur une seule bande [26], [27]. L’élément rayonnant de départ est une antenne PIFA
comprenant une fente pour pouvoir obtenir le comportement bi-bande. Elle a été positionnée au
départ, sur un plan de masse entierement métallique de 150 mm x 100 mm (Figure 42). Un second
élément identique a été ajouté et placé a seulement 2 mm (soit 0,016 Ao dans la bande basse et 0,037
Ao dans la bande haute) de la premiere. Chaque antenne a une longueur égale a 17 mm, une largeur
de 11 mm et une hauteur de 7,7mm. La Figure 43 présente les parametres S simulés du systéme. Nous
pouvons observer que les critéres en adaptation sont tenus pour un |S11|<-10dB pour la bande basse
et |S11]|<-6dB pour la bande haute. En ce qui concerne l'isolation, si le niveau obtenu dans la bande
haute n’est pas rédhibitoire (|S21| autour de -15dB), il I'est par contre dans la bande basse (|S21]|<-
7,5dB). Afin d’améliorer l'isolation dans les deux bandes, nous avons voulu tester une solution
permettant d’obtenir un réglage « indépendant » sur les deux bandes. Pour cela, nous avons donc opté
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pour l'utilisation de fentes sur le PCB. L'idée étant de perturber le trajet des courants sur celui-ci, dans
les deux bandes de fréquence pour limiter leur densité pres des accés de chaque antenne.
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Figure 42 : Position de I'antenne PIFA bi-bande Figure 43 : Paramétres S simulés des 2 antennes PIFAs
sur son PCB positionnées sur le méme PCB et espacées de 2mm

Nous avons pour cela réalisé des études paramétriques portant dans un premier temps, sur la
position et la longueur d’une seule fente orientée horizontalement puis verticalement (Figures 44 et
45).

Figure 44 : Variation de la fente horizontale Figure 45 : Variation de la fente verticale
(orientée selon Oy) (orientée selon 0Ox)

Si I'on regarde par exemple I'influence de la longueur de la fente horizontale (appelée Lslot_y sur
les Figures 46 et 47) lorsque celle-ci est positionnée au milieu de la largeur du PCB et donc exactement
entre les 2 éléments rayonnants, nous pouvons voir que ce parametre influe a la fois sur I'adaptation
dans la bande basse et dans la bande haute tant au niveau de la fréquence de travail que de la qualité
de I'adaptation. En ce qui concerne le coefficient de transmission entre les accés de chaque antenne,
nous remarquons également que la longueur de la fente influe également de fagon importante sur la
valeur du |S21| et ce pour les deux bandes. Ainsi, comme nous le verrons un peu plus loin avec
I’observation des courants surfaciques sur le PCB (Figure 49), les différents paramétres inhérents a ces
fentes modifient de facon importante le trajet des courants de telle sorte que leur parcours influent
simultanément sur I'adaptation et I'isolation dans les deux bandes désirées.
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Figure 46 : Influence de la longueur de la fente horizontale sur I'adaptation des antennes

en bande basse (a) et en bande haute (b)
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Figure 47 : Influence de la longueur de la fente horizontale sur le |S21]| du systeme

en bande basse (a) et en bande haute (b)

Des tendances similaires ont été également observées lorsque nous avons étudié dans un

deuxieme temps, le cas ol les deux fentes sont présentes simultanément sur le PCB (Figure 48). Toutes

ces études nous ont permis d’optimiser une structure ayant des performances satisfaisantes pour
I"application visée. Cependant, la réalisation d’'un premier prototype nous a montré que la réalisation
des fentes sur le PCB entierement métallique provoquait des incertitudes de mesures importantes
dues notamment a la précision de réalisation de ces fentes, mais aussi de leur planéité par rapport au
plan de masse. Nous avons ainsi préféré opter pour 'utilisation d’un PCB réalisé a I'aide d’un substrat
de type FR4 (g,=4,4, tan 6= 0,02 et une épaisseur de 0,8 mm) métallisé sur une seule face sur laquelle
seront réalisées les fentes. Ceci a bien entendu nécessité quelques réajustements sur les dimensions

des éléments rayonnants.
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a deux fentes

Nous présentons Figure 50, les parametres S simulés et mesurés du systeme optimisé et réalisé
sur le PCB de type substrat métallisé. Nous observons une bonne concordance pour les courbes du
coefficient de réflexion. Par contre, pour le coefficient de transmission, nous pouvons remarquer des
différences notables surtout dans la bande basse. Elles sont toutefois plus acceptables que celles
rencontrées avec le PCB entierement métallique. En ce qui concerne les valeurs obtenues, nous
pouvons constater la conséquente amélioration amenée par I'ajout des fentes sur I'isolation entre les
acces, puisque que le niveau du |S;1|est d’au moins -18dB dans la bande haute et de -30 dB sur la
totalité de la bande basse.
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Figure 50 : Paramétres S simulés des 2 antennes PIFAs positionnées
sur le méme PCB et espacées de 2mm
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Ceci se traduit évidemment par une forte amélioration de I'efficacité totale du systeme (Figure 51).
Ainsi, elle est maintenant supérieure a 92% dans la bande basse et supérieure a 87% dans la bande

haute.
‘ —a— Avec fentes —A—— Sans fentes | ‘ —#&—— Avec fentes —A— Sans fentes ‘
0,95 1
’ T
‘,,—/"’""(_1 I 0,95
0,9 0,9 =
0,85
2 0,85 o 5
- % os / AN
2 os 2 075 /
3 g 07
8 075 g . /
e !
0.7 /i/ 0,6 // Sk
0,55
0,65 -tr/ 0,5 l!( \If
2,4 2,42 2,44 2,46 2,48 2,5 5 5,1 5.2 5.3 5,4 Bi5: 5,6 5.4 5,8 5.9 6
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
(@) (b)
Figure 51: Efficacité totale simulée des systemes avec et sans fentes, dans la bande basse (a) et dans la bande
haute (b)

Les performances en diversité et MIMO de ce systéme ont été évaluées également par |'outil
MEBAT du laboratoire SMARAD de Aalto University, dans un environnement indoor. Les résultats
obtenus ont de nouveau montré I'intérét et le bénéfice qu’il y avait a maximiser I'isolation entre les
acces des éléments rayonnants d’'un méme systéme [24].

Dans ce premier chapitre, a été présentée une partie des solutions que notre équipe a développée
dans le cadre de I'étude de systemes multi-antennaires destinés a étre utilisés dans des applications
de type diversité ou MIMO. Ces solutions ont été étudiées dans le but d’améliorer I'isolation entre les
acces des antennes de type PIFA constituant ces systemes. En effet, nous avons montré comment
I'amélioration de ce parameétre et donc de l'efficacité totale du systéme conditionnait leurs
performances en diversité et MIMO. Parmi les solutions présentées, figure la ligne de neutralisation
dont la fiabilité a été depuis éprouvée sur d’autres types d’antennes [28], [29], d’autres bandes de
fréquences [30], [31], tant par des acteurs académiques qu’industriels [32]-[34] et ce, méme trés
récemment encore [35], [36]. En effet, la cohabitation du fonctionnement d’antennes trés proches les
unes des autres et fonctionnant dans des bandes de fréquence voisines voire identiques, est toujours
d’actualité compte tenu du fait qu’il est demandé aux systémes communicants d’avoir des
fonctionnalités de plus en plus nombreuses [37].
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2.3 Solutions antennaires, modélisation et méthode de mesure pour
systemes d’interrogation sans fils

Les progrés réalisés par la microélectronique en termes d’intégration et de miniaturisation ont
permis un développement trés important des applications sans contact notamment celles réalisant
I'interrogation sans fils de capteurs et ne nécessitant pas d’énergie embarquée pour fonctionner. En
effet, la plupart de ces systemes reposent sur une interrogation a distance par ondes
électromagnétiques dont le role est a la fois d’apporter de I’énergie au systeme pour qu’il fonctionne
mais également de véhiculer I'information utile. Cependant, ces dispositifs peuvent étre utilisés dans
des environnements qui dans certains cas peuvent étre qualifiés de « difficiles » d’un point de vue
électromagnétique car trés métalliques et/ou fortement dispersifs. Pour un fonctionnement
performant de tels systémes, il est donc impératif que les éléments rayonnants qui sont associés aux
capteurs soient optimisés. Pour cela, la prise en compte de I'environnement proche de I'antenne lors
de la conception de son design mais également une bonne connaissance de I'environnement de
propagation du signal sont donc absolument nécessaires. Notre équipe s’est intéressée a ces nouvelles
problématiques au travers de théses CIFRE et de projets FUI (Fond Unique Interministériel) ol nous
avons collaboré avec des entreprises expertes dans leurs domaines respectifs. Nous pouvons ainsi
citer:

- La société ASK, spécialiste de la RFID (Radio Frequency IDentification), et un des leaders
mondiaux des solutions sans contact pour les marchés du transport et des passeports
électroniques, avec laquelle nous avons travaillé dans le cadre d’une these CIFRE pour de la
RFID essentiellement UHF (Ultra Hautes Fréquences : 860-960 MHz) et pour le projet FUI
FastPASS pour de la RFID HF (Hautes Fréquences : 13,56 MHz).

- La société Senseor, société experte et leader sur le marché des capteurs SAW (Surface
Acoustic Waves), avec laquelle nous avons collaboré dans le cadre de deux theses CIFRE.

- La société Tagsys, spécialisée dans la tracabilité de produits, qui a été notre partenaire
privilégié dans le cadre du projet FUI PACID Textile.

2.3.1 Solutions antennaires et modélisation systeme pour la RFID

La RFID connait depuis quelques années un essor qui ne se dément pas. En effet, cette technologie
permet une identification rapide sécurisée de personnes ou d’animaux ainsi que la gestion et la
tracabilité d’objets a des distances allant de la dizaine de centimétres a la dizaine de metres.
Traditionnellement, de tels systemes sont constitués de deux éléments principaux :

- un lecteur (appelé également interrogateur ou station de base): c’est un dispositif actif
chargé d’émettre le champ électromagnétique qui va permettre d’activer et de dialoguer avec
la (ou les) étiquette(s) présente(s) dans son champ.

- une étiquette (appelée aussi ou transpondeur ou tag) : celle-ci est composée d’'une puce
chargée de stocker et de traiter les données ainsi que d’une antenne permettant de recevoir
et de transmettre le signal vers le lecteur.

Nous avons pu au cours des différents projets évoqués plus haut, nous pencher sur les problématiques
propres a ces différents éléments ainsi qu’a la réalisation d’'une modélisation globale incluant I'antenne
lecteur, la partie étiquette et le canal de propagation.
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2.3.1.1 Conception d’antennes pour étiquettes dédiées a la RFID UHF

Dans le cadre de la thése CIFRE de Plamen ILIEV commencée en octobre 2005, nous nous sommes
intéressés a la conception de structures antennaires pour tags RFID UHF afin de proposer une
méthodologie de conception permettant de maximiser leur distance de fonctionnement. Nous verrons
gue ceci est notamment rendu possible en optimisant I'adaptation de I'impédance de I'antenne avec
celle de la puce. En effet, contrairement aux éléments réalisés précédemment, I'impédance
recherchée n’est plus réelle et égale a 50 Q mais complexe pour ce type d’applications. Nous verrons
gue cela nous a menés a une caractérisation différente des performances de nos éléments rayonnants
ainsi qu’a I'utilisation d’autres critéres de performances.

Dans un second temps, nous nous sommes intéressés a la conception de tags multi-bandes. En
effet, il nous a semblé intéressant de pouvoir proposer des solutions capables d’étre utilisées dans un
cadre multi-applicatif. Nous avons ainsi proposé des solutions bi-bande HF/UHF et tri-bande
HF/UHF/SHF (Super Hautes Fréquences).

2.3.1.1.1 Etiquettes mono-bandes

Nous avons ainsi commencé par I'étude d’éléments rayonnants pour étiquettes utilisées en UHF
avec pour objectif de maximiser leur distance de fonctionnement D. Nous rappelons |’expression
théorique de la distance de fonctionnement d’'une étiquette issue de la formule de Friis
(Equation 8) [38]:

(Equation 8)

T am

D= A \/Pt-Gt(pr)-Gr(pr)-T-p

Pact

Ou A est la longueur d’ondes en espace libre, P; la puissance émise par le lecteur, G; le gain de
I’'antenne du lecteur, G, le gain de I'antenne du tag, t le coefficient d’adaptation entre I'antenne et la
puce (défini Equation 9), p le coefficient de polarisation [39] et P, la puissance d’activation de la puce.

Nous rappelons également I’expression du coefficient 7 :

_ 4R,R.

T 1Zg+ 2|2 (Equation 9)

OU Z,= Ra#+jX4 (Q) est 'impédance complexe de I'antenne et Z.= R-+iX. (Q) est celle de la puce.

Grace a ces deux équations, nous comprenons l'intérét de rechercher une impédance pour
I'antenne qui soit idéalement le complexe conjugué de I'impédance de la puce a laquelle elle est
connectée. Nous présentons dans le Tableau 4, les impédances d’entrée mesurées pour 3 puces
différentes a la fréquence de 900 MHz dans le cas d’une puissance de -10 dBm (puissance tres proche
de la valeur d’activation de ces puces). Bien que I'impédance d’entrée de ces puces varie en fonction
de la fréquence mais aussi en fonction de la puissance qui leur est injectée [40], ce sont a ces valeurs
gue nous chercherons a adapter nos antennes. En effet, sur la bande UHF, les variations observées
sont relativement négligeables par rapport aux valeurs considérées.
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Modéle de puce

Impédance d’entrée (Q)

Impinj Monza 2 25-j130
STMicroelectronics XRAG2 5-j200
NXP UCODE V1 40-j600

Tableau 4 : Impédance d’entrée mesurée a 900 MHz avec -10 dBm de puissance incidente
de 3 puces utilisées en RFID UHF
Les designs que nous avons choisis pour réaliser notre étude sont représentés Figure 52. Il s’agit de
dipdles présentant des repliements dont nous avons quantifié I'influence sur I'impédance d’entrée a
deux fréquences. La premiere est la fréquence centrale de la bande UHF Europe (865-868 MHz) soit
866,5 MHz et la seconde est celle de la bande UHF US (902-928 MHz) soit 915 MHz. Pour cette partie,
les simulations ont été réalisées a I'aide du logiciel ADS-Momentum d’Agilent.
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Figure 52 : Exemples de structures étudiées

Nous présentons Figure 53 les résultats obtenus dans le cas du modele « ILA » a la fréquence de
866,5 MHz. L'épaisseur du support diélectrique a été fixée dans un premier temps a 51 um (soit
I’épaisseur d’une feuille de papier), sa permittivité relative a 3,5 et la largeur de brin a 2 mm.
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Figure 53 : Impédance d’entrée simulée de I'antenne « ILA »
pour différentes valeurs de h en fonction de L a la
fréquence de 866,5 MHz

Nous observons qu’il est possible de faire varier a la fois la partie réelle et la partie imaginaire sur
une large gamme de valeurs, ce qui rend possible une adaptation aux impédances de puces désirées
(le méme type de courbes a été obtenu avec les deux autres géométries). Ainsi, pour I'impédance
présentée par la puce Impinj Monza 2 (25-j130 Q), nous avons pu déterminer le couple de valeurs (h,
L) permettant d’obtenir I'impédance la plus proche de 25+j130 (Q) a savoir: h=2,4Acmet L =7,3cm
pour une impédance présentée par 'antenne de 25+j137 (Q).

A partir de ces résultats, nous avons pu déterminer de fagon théorique, les variations en fonction
de la fréquence du coefficient d’adaptation T et de la distance de détection D a partir des Equations 1
et 2 (Figure 54), en supposant que la PIRE (Puissance Isotrope Rayonnée Equivalent) émise par le
lecteur est de 4 W (valeur maximale autorisée aux Etats-Unis) et que la puissance d’activation de la
puce est de 100 pW (soit -10 dBm). Ainsi, dans le cas de cette étiquette, une distance maximale de
fonctionnement supérieure a 6 m peut étre envisagée a sa fréquence optimale de fonctionnement.
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Figure 54: Evolutions simulées du coefficient d’adaptation (a), et de la distance de détection (b), en fonction de
la fréquence pour I'antenne « ILA » associée a la puce Impinj Monza 2

Ces courbes ont été obtenues en considérant que la variation de I'impédance d’entrée de la puce
est négligeable sur la bande de fréquence considérée, ce qui toutefois est inexact, comme nous I'avons
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précisé plus haut. Cependant, elles nous permettent d’avoir une idée relativement fidele du
comportement de I'antenne. En ce qui concerne les performances en rayonnement de ce tag, le
diagramme de rayonnement simulé montre un caractere omnidirectionnel avec un gain maximal de 0
dBi et une efficacité rayonnée de 99%.

Des études similaires ont été réalisées sur les différents designs présentés Figure 52. Pour chaque
cas, nous avons cherché a déterminer le design d’antenne présentant une impédance la plus proche
de I'impédance conjuguée de la puce Impinj Monza 2. Les résultats simulés ont montré que I'antenne
« TA » était celle pour laquelle, la moins bonne adaptation avait été obtenue et que I'antenne « S »
par contre avait permis compte tenu du plus grand nombre de parametres a disposition du fait de sa
géométrie plus complexe, I'obtention du meilleur niveau d’adaptation ainsi que du meilleur gain

(2dBi). Afin de valider ces résultats, nous avons ensuite fabriqué les prototypes de ces différentes

antennes pour les mesurer.

Comme évoqué un peu plus haut, la caractérisation de ces éléments d'impédance différente de
50 Q, a obligé la communauté a trouver d’autres moyens pour estimer les performances de tels
systemes. En plus de la distance de fonctionnement, une autre caractérisation consiste a déterminer
le niveau d’activation du tag a une distance donnée. La Figure 55 décrit le dispositif utilisé. Ce banc de
mesures National Instruments (NI) commandé par LabVIEW, a été mis en place chez ASK par Plamen
lliev lors de son stage Master recherche. Il est constitué d’un générateur et d’un analyseur de signaux
permettant de connaitre la puissance d’émission nécessaire a un lecteur pour activer le tag présent
devant lui a la distance fixée souhaitée. A chaque fréquence de test, la puissance est progressivement
augmentée jusqu’a I'obtention d’une réponse de la part de I'étiquette. Cette puissance correspond au
niveau d’activation du tag a la distance considérée. Cette méthode a l'avantage de permettre
I'estimation, en plus de I'adaptation antenne/puce, de la sensibilité de cette derniére, si I’'on connait
les pertes dans les cables ainsi que les gains des antennes d’émission et de réception.

Générateur de
signaux
Antenne
d'émission
De
Etiquette
testée
Dr
Antenne de
récéption
Analyseur de
signaux
Figure 55 : Dispositif de test pour la mesure du niveau d’activation a une distance fixe

La Figure 56 représente les résultats de mesure obtenus pour les 3 antennes optimisées pour un
fonctionnement a 900 MHz, toujours associées a la méme puce Impinj Monza 2.

Activités de recherche 38



7 P X
= /~/ \——-o\
- 6
£ % -—.\.\ rv a— 7 \*__\
= ik & =
vy ™ \l—l/-/ — 5 ._-/./
L 18 v 1] L
[a [¥]
- \—\_ ./—/' 4
% 16 S g 5
@ 0
A
5 14 _'_L ) ——5
-
—— LA
12 TA 1
TA
10 0

840 860 98

840 860 98

Fréquences (MHz) Fréquences (MHz)
(a) (b)
Figure 56: Puissance RF mesurée nécessaire a |'activation de la puce a 1 m (a) et distance de détection mesurée
(b) pour les 3 différents modeles d’antenne

Les résultats obtenus confirment ceux issus des simulations, puisque nous constatons que les
meilleures performances tant en termes de puissance d’activation que de distance de détection
concernent le modeéle « S » et les moins bonnes le modele « TA ». Malgré sa large bande passante,
I'antenne « TA » possede un autre inconvénient qui est son encombrement plus important. Pour
I’ensemble de ces raisons, nous avons conservé le design en « S » pour la suite de nos études, car il
présente le meilleur compromis entre encombrement et performances.

Distance de détection (m) Bande passante
Modéle euria:)r:é(::me Bande US En MHz En %
ILA 4 5,7 70 8
TA 5,7 5 160 18
S 4,8 6,5 100 11,2

Tableau 5 : Comparaison des performances mesurées des 3 antennes

Nous nous sommes ensuite intéressés a l'influence des éléments principaux constituant le tag a
savoir, le conducteur avec lequel est réalisée I'antenne et le support sur lequel elle est imprimée. La
société ASK utilise le procédé d’impression par sérigraphie pour réaliser ses étiquettes. Le conducteur
se présente donc sous la forme d’encres conductrices pouvant présenter des conductivités et des
épaisseurs différentes. Nous avons ainsi observé l'influence de ces deux parameétres, sur les
performances des différents tags présentés précédemment. Puis, nous avons quantifié I'influence de
I’épaisseur et de la permittivité du matériau sur lequel était déposée cette encre. Le Tableau 6 résume
les caractéristiques des trois matériaux conducteurs que nous avons étudiés.

s Epai r m)al
Conducteur Conductivité (S/m) p?rzzi:n(:: z:a;oguMI)-I: a
Cuivre 5,8.107 2,2
Encre argent A 6,5.10° 6,6
Encre argent B 1,6.10° 13,3

Tableau 6 : Caractéristiques des matériaux conducteurs étudiés

Nous avons ensuite simulés nos différents modeles en conservant pour commencer un substrat

identique (épaisseur du support de 400 um et une permittivité relative de 3,5) mais pour 4 cas :
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- un conducteur parfait,

- le cuivre,

- les encres A et B.

Le Tableau 7 représente les résultats obtenus en simulation pour le modéle « S » ala fréquence
de 900 MHz pour une épaisseur de métallisation de 10 um (soit une valeur supérieure a |'épaisseur de
peau) et pour une épaisseur de 1 um (soit une valeur tres inférieure a I'épaisseur de peau).

Impe:’i::tc:ni:r;g)ee de Efficacité rayonnée (%) Gain (dBi)
Conducteur Epaisseur de | Epaisseur Epaisseur Epaisseur Epaisseur | Epaisseur
10 um de 1l um de 10 um de1lum delOum | delpum

Conducteur ) _

parfait 25,7+j130 25,7+j130 97 97 2 2

Cuivre 26,4+131 | 27,2+j130,5 95 92 1,9 1,8

Encre A 27,6+j132 | 39+j130,6 91 66 1,7 0,3

Encre B 31,3+j133 74+j132 81 36 1,2 2,3

Tableau 7 : Caractéristiques simulées de I'antenne « S » en fonction du conducteur et de I'épaisseur de dépot a
900 MHz

Ces résultats montrent que lorsque I'épaisseur du dépot est grande devant I'épaisseur de peau, la
conductivité n’influe que de facon modérée sur I'impédance d’entrée de I'antenne et donc sur les
performances du tag. On observe cependant bien le fait que la diminution de la conductivité (amenant
une augmentation de la résistivité) provoque une augmentation des pertes ohmiques et donc une
diminution de I'efficacité rayonnée. Par contre, une épaisseur de métallisation inférieure a I'épaisseur
de peau provoque des variations d’autant plus fortes de I'impédance d’entrée de I'antenne que la
valeur de la conductivité est faible. Ceci se traduit également par une diminution du transfert de
puissance entre I'antenne et la puce comme nous pouvons le voir sur la Figure 57. Ces résultats sont
importants car, les fabricants de tags étant en recherche perpétuelle de réduction des colts de
production, les conclusions obtenues ici, montrent qu’a niveau de performances équivalentes, mieux
vaut privilégier une diminution de la conductivité qu’une diminution de I'épaisseur de son dépot.
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Figure 57 : Coefficient de transmission en puissance entre la puce Impinj Monza 2 et I'antenne « S » pour 3
conducteurs différents, (a) pour une épaisseur de dépot de 10 um, (b) pour une épaisseur de dépot de 1 um

Ce constat est confirmé par I'étude portant sur des variations plus importantes de I'épaisseur de
métallisation pour les encres A et B a la fois sur I'impédance d’entrée de I'antenne et sur I'efficacité
rayonnée (Figure 58). Nous observons clairement que I'épaisseur du dép6t a une tres forte influence
sur ces deux grandeurs pour des valeurs inférieures a environ celle de I'épaisseur de peau.
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Figure 58 : Evolution de la partie réelle de I'impédance d’entrée de I'antenne « S » (a) et de son efficacité
rayonnée (b), en fonction de I'épaisseur des encres A et B

Nous nous sommes ensuite intéressés a l'influence du matériau diélectrique constituant le support du
tag. Pour cela, nous avons fait varier son épaisseur et sa permittivité relative. Si I'on analyse les
résultats obtenus pour les modeles type « ILA » et « TA », on observe globalement le méme type de
variation que ceux présentés Figures 59 et 60, dans le cas du modele « ILA ».
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Figure 59 : Evolution de la partie réelle (a) et de la partie imaginaire (b) de 'impédance d’entrée de
I'antenne « ILA » en fonction de la permittivité relative du support pour 2 épaisseurs de substrat
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Figure 60 : Evolution de la partie réelle (a) et de la partie imaginaire (b) de 'impédance d’entrée de
I’'antenne « ILA » en fonction de I'épaisseur du support pour 2 valeurs de permittivité

Nous pouvons voir l'influence importante a la fois de la permittivité du substrat et de son épaisseur
sur I'impédance d’entrée de I'antenne. Ainsi, les parties réelles et imaginaires augmentent en méme
temps que la permittivité et la hauteur du substrat respectivement d’un facteur 2 et d’un facteur 3.
Ceci peut s’expliquer par le fait que la résonance du dipdle en espace libre se situe au-dessus de la
bande étudiée. Et cette méme résonance diminue en fréquence lorsque ces deux parameétres
augmentent.

Nous nous sommes ensuite penchés sur un cas plus concret. En effet, les cartes destinées a
I'identification de personnes ont un format de type carte de crédit avec une épaisseur de 800 um et

sont réalisées avec des matériaux comme le PET (polytéréphtalate d'éthy

polyvinyle), dont les permittivités relatives sont comprises entre 2 et 5.

ene) ou le PVC (chlorure de
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Figure 61 : Evolution de la partie réelle (a) et de la partie imaginaire (b) de I'impédance d’entrée
de I'antenne « S » pour 3 valeurs différentes de permittivité

La Figure 61 montre I'influence de ce parameétre sur I'impédance de I'élément rayonnant. Les mémes
variations sont observées que dans le cas de I'épaisseur de substrat et ce pour les mémes raisons. Si
I'on observe maintenant comment ces variations sont traduites au niveau du coefficient de
transmission en puissance (Figure 62), nous pouvons voir que la fréquence de fonctionnement peut
étre décalée jusqu’a 60 MHz (soit 6,7%) et les performances du tag étre ainsi fortement dégradées.
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Figure 62 : Variation du coefficient de transmission en puissance entre I'antenne « S » et la puce
pour en fonction de la valeur de la permittivité du substrat

Ces conclusions ont été confirmées par des mesures effectuées avec de prototypes réalisées a partir

d’un design en « S » associé a une puce Impinj Monza 2, pour 2 substrats différents et 2 épaisseurs
différentes (Figures 63 et 64).
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Figure 63 : Distance de détection en fonction de la Figure 64 : Distance de détection en fonction de la
fréquence pour I'antenne « S » positionnée sur 2 fréquence pour I'antenne « S » positionnée sur 2
substrats différents épaisseurs différentes de substrat

Ainsi, sur la distance de détection, des différences de performances pouvant aller jusqu’a plusieurs
metres peuvent étre observées.

Ces différentes études ont permis de confirmer qu’une connaissance approfondie des matériaux de
fabrication (métallisations et substrats) est donc indispensable dans la conception de tags RFID
performants.

2.3.1.1.2 Etiquettes multi-bandes

Dans un second temps, nous nous sommes intéressés a la conception d’étiquettes multi-standards,
afin de proposer des solutions capables d’étre utilisées avec de futurs lecteurs de normes différentes.
L'idée étant, malgré le surcolt engendré par |'utilisation d’'une deuxiéme (voire d’une troisieme) puce,
de permettre a I'utilisateur de pouvoir utiliser le méme tag pour des applications différentes ou pour
un intégrateur de pouvoir créer une application complexe qui permettra de choisir le type
d’identification a effectuer selon le niveau de sécurité ou la distance requise. Il nous a semblé
intéressant de nous focaliser plut6ét sur un format carte de crédit pour un fonctionnement dans les
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bandes HF et UHF, avec pour objectif de pouvoir insérer I’élément rayonnant dédié a la bande haute a
I'intérieur de la surface laissée libre par le design de I’élément HF, pour ne pas augmenter
I’encombrement global. En effet, contrairement a ce que nous avons vu dans la partie précédente, les
tags HF ont pour leur part un fonctionnement en champ proche et donc de type couplage magnétique.
L’élément rayonnant est ainsi réalisé a I'aide de spires métalliques comme nous le verrons dans le
paragraphe qui suit. Les solutions existantes pour l'identification voient leurs spires longer les bords
de I'espace alloué, laissant une surface libre non négligeable a I'intérieur de la carte.

Dans la littérature, les solutions HF/UHF proposées alors, privilégiaient soit un positionnement des
éléments rayonnants I'un a coté de I'autre ce qui ne favorise pas les performances notamment en HF
comme nous le verrons plus loin [41], soit une association imbriguée comme nous souhaitons la
réaliser mais ici dans un encombrement bien supérieur a celui d’'une carte type carte de crédit [42], ou
alors dans un format respectant cette contrainte mais au détriment d’une difficulté de réalisation qui
rendrait cette solution peu envisageable en grande production [43].

Nous avons donc décidé d’intégrer I’élément rayonnant de type « S » présenté dans la partie
précédente pour la bande UHF a l'intérieur de I'espace laissé libre par les spires permettant le
fonctionnement en HF (Figure 65). Chacun des éléments est destiné a fonctionner avec respectivement
une puce Impinj Monza V2 présentant une impédance d’entrée de (20-j110) Q a 866,5 MHz et une
puce Philips Mifare UL présentant a son entrée une capacité de 17 pF a la fréquence de 13,56 MHz.

E2

w4

E1
A w3 La

wi1
D1 w2

B~
51 52 —

~ pont
Lb

Figure 65 : Modele bi-bande avec structure en « S » imbriquée

Nous nous sommes rapidement heurtés au fait que la présence des spires autour du dipéle altere
considérablement les performances de ce dernier notamment en termes de rayonnement. Ainsi, la
présence métallique des spires diminue fortement la partie réelle de I'impédance du dipdle rendant
son adaptation tres délicate. Cependant, nous avons observé a une fréquence proche, la présence
d’une résonance créée grace a I'excitation par couplage avec le dipole, de courants a la surface des
spires. De plus, la valeur de I'impédance présentée au point d’alimentation UHF (noté A sur la
Figure 66), pouvait laisser espérer qu’elle puisse étre exploitée (Figure 66).
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Figure 66 : Partie réelle de I'impédance d’entrée de I'antenne

Des études paramétriques portant sur la taille des spires, celles des brins du dip6le ainsi que la
position de ce dernier a I'intérieur des spires nous ont permis d’identifier les paramétres ayant le plus
d’influence sur 'impédance de I’'antenne vue du point A. La Figure 67 donne un exemple des variations
obtenues pour le parametre D1 qui constitue la derniére partie du brin du dipéle.
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Figure 67 : Evolution de I'impédance d’entrée de I'antenne au point A lorsque D1 varie

L’optimisation de ces parametres a permis I'obtention d’une structure fonctionnant a la fois en HF
et en UHF pour la bande européenne (865-868 MHz). Un prototype de ce tag a été réalisé et mesuré
sur du substrat de permittivité relative .= 2,2 et d’épaisseur 0,7mm avec pour matériau conducteur
du cuivre. L’évaluation du fonctionnement en HF a été réalisé par la mesure de la distance
d’interrogation maximale a I'aide d‘un banc de mesures de la norme ISO/IEC 10373-6 et a montré que
la carte restait détectable a 6 cm, ce qui reste correct si 'on considére que la distance classique
mesurée pour ce type de fonctionnement (ISO 14443 type A) est de I'ordre de 10 cm. Cette diminution
est principalement due a la présence du dip6le au centre de la carte qui de fait, diminue la surface de
captation. En ce qui concerne le fonctionnement aux fréquences UHF, une distance de 5,1 m a été
mesurée dans la bande européenne et de seulement 2 m pour la bande américaine (902-928 MHz).
Malheureusement, nous ne sommes pas parvenus a une optimisation conjointe de ces 2 bandes.
Toutefois, nous avons montré que les dimensions de I'antenne peuvent étre facilement ajustées pour
optimiser le fonctionnement dans cette bande voire dans la bande japonaise (952-954MHz)[44]. En ce
qui concerne le rayonnement dans la bande haute, la Figure 68 présente le diagramme de
rayonnement simulé de I'antenne optimisée en bande UHF européenne. Il présente un caractere
dipolaire avec un gain maximum de 3dBi et une efficacité de rayonnement de 92%.
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Figure 68 : Partie réelle de I'impédance d’entrée de I'antenne dans la bande de fréquence UHF

A partir de ces résultats, nous avons voulu aller plus loin en ajoutant le standard SHF (2,45 GHz) a
la solution précédente. Pour cela, nous avons inséré un dip6le supplémentaire (Figure 69) associé a
une puce bi-bande (UHF-SHF) utilisée seulement en SHF. Cette derniére présente une impédance de

10-j80 (Q) a 2,45 GHz [45].
>
E |

Figure 69 : Etiquette tri-bande

L=

De nouvelles études paramétriques portant sur I'influence des différents parameétres du dip6le ont
permis de montrer qu’il était possible de faire varier la partie réelle de son impédance présentée en C
de 6 a 18 Q et sa partie imaginaire de j68 a j120 Q. Une optimisation de sa géométrie a I'impédance
visée a donc été possible. Bien que la présence de ce dip6le n’ait pas influencé les performances en HF
et dans la bande UHF européenne, la présence des éléments métalliques proches, ont par contre
fortement perturbé I'efficacité rayonnée de cet élément puisqu’elle n’est que de 30% a 2,45 GHz et le
gain maximum n’est que de 0,8 dBi. Cependant, une évaluation théorique de la distance de
fonctionnement pour les deux valeurs de PIRE possibles pour ce standard (0,5 W en extérieur et 4 W
en intérieur) montre qu’une distance de I'ordre de 2 m peut-étre espérée en intérieur (Figure 70).
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Figure 70 : Distance de détection théorique de la puce en bande SHF en fonction
de la puissance d’activation de la puce

Dans cette partie, ont été présentées les différentes solutions que nous avons apportées dans la
conception d’éléments antennaires pour des tags fonctionnant en UHF, HF/UHF et HF/UHF/SHF.
Concernant les étiquettes HF/UHF, la société ASK commercialise cette solution sous le nom de
« TwinSet » depuis 2010 [46], et des travaux récents ont encore présenté des solutions ou I'élément
rayonnant dans la bande UHF est inséré a l'intérieur des spires [47], [48]. Toutefois, I'originalité de
notre démarche consiste ici dans le fait que I’élément rayonnant imbriqué permet aussi une excitation
correcte des spires qui participent alors également au rayonnement en UHF.

2.3.1.2 Modélisation systeme et optimisation d’antennes pour étiquettes dédiées a la RFID HF

Toujours avec la société ASK comme partenaire, nous avons dans le cadre d’un projet FUI
dénommé FastPASS labellisé par le pble SCS, étudié la conception d’antennes dédiées a des étiquettes
HF (13,56 MHz) pour le transport au format ID-1 (8,6 cm x 5,4 cm). Bien que cette gamme de fréquence
ne soit pas au départ une des spécialités du laboratoire, il nous a semblé intéressant de nous pencher
sur cette problématique, d’autant plus qu’il permettait d’initier une collaboration forte avec une autre
équipe du LEAT, I'équipe MCSOC (Modélisation et Conception Systéemes d’Objets Communicants). Le
but de ce projet qui a pour partenaires (en plus des deux équipes du LEAT) : ASK, ST Microelectronics
(site de Rousset) et I'ISEN (Institut Supérieur de I'Electronique et du Numérique, site de Toulon), est
de réaliser des étiquettes de nouvelles générations, capables de doubler les performances obtenues
jusgu’ici en termes de temps de transaction, de niveau de sécurité et de distance de fonctionnement.
C’est a ce dernier critere (qui est actuellement de I'ordre de 10 cm) que nous nous sommes intéressés
dans le cadre de la thése d’'Oumar MOURAD débutée en mars 2011. Comme nous l'avons dit
précédemment, le fonctionnement des tags en HF se fait en champ proche et est de type couplage
magnétique. L'optimisation de la géométrie de I'antenne d’une étiquette doit donc se faire en tenant
compte de la présence a la fois de I'antenne de I'interrogateur, du canal de propagation et de la puce
a laquelle elle sera connectée. C'est pourquoi, nous avons commencé par aborder la modélisation et
le mode de fonctionnement des systémes oscillants couplés RFID. Notre approche s’est basée sur le
modele suivant (Figure 71) constitué de deux circuits oscillants RLC de type série pour le lecteur et de
type paralléle pour la carte.
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Figure 71 : Modele électrique d’un systéme RFID

A partir de ce modele nous avons proposé une modélisation du systeme sous le logiciel Designer
d’ANSYS incluant des données issues de simulations électromagnétiques réalisées avec le logiciel HFSS
(Figure 72). Cette approche se distingue d’autres modeles présentés qui n’étaient que purement
analytiques [49], [50] ou qui ne s’intéressaient qu’a la modélisation du couplage entre antennes [51].
Cette modélisation permet de prendre en compte les caractéristiques géométriques et électriques des
antennes c6té lecteur et coté tag, celles du canal de propagation ainsi que I'impédance de la puce a
laquelle I'antenne du tag est connectée. La puce avec laquelle nous avons travaillé a été développée
par ST Microelectronics. Il s’agit du modele ST23YR18. Son impédance d’entrée mesurée par I'ISEN,
présente a 13,56 MHz une capacité paralléle C;c de 66 pF et une résistance paralléle Ric de 1025 Q, ce
qui représente une impédance de 30— 172 (Q).
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Figure 72 : Modele proposé du systéeme

Ce modele nous a ainsi permis de simuler et de quantifier I'influence des différentes géométries
d’antennes pour le lecteur (Figure 73) et pour les tags (Figure 74), celle des matériaux utilisés
(conducteurs et diélectriques), ainsi que l'influence de leur fréquence de travail respective sur les
performances en termes de couplage et de transmission (Figure 75).
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Figure 75 : Comparaison de résultats obtenus a I'aide du modéle entre deux configurations données

Afin de tenter de déterminer la géométrie d’antenne associée au tag permettant un
fonctionnement optimal et de la valider a I'aide du modele précédent, nous avons di au préalable
effectuer plusieurs études paramétriques portant sur l'influence des différents parametres de
I’antenne dans le cas de cartes au format ID1 (Figure 76) auxquels nous avons ajouté la conductivité
du conducteur pour laquelle nous avons comparé les influences pour 3 sortes d’encres différentes : le
cuivre (5,8.107 S/m), I'encre A (2,7.10° S/m) et I'encre B (4,4.10° S/m), ces derniéres ayant des
conductivités différentes de celles du paragraphe précédent.
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Figure 76 : Les différents parametres intervenant dans la géométrie de I'antenne
cOté tag
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Nous présentons certains des résultats issus de ces études sur les Figures 77 et 78. Nous rappelons
gue nous cherchons a maximiser la distance de fonctionnement ce qui revient a optimiser la géométrie
de I'antenne afin de permettre un transfert d’énergie maximal entre I'antenne du tag et la puce qui lui
est connectée. Ceci implique que I'impédance présentée par I'antenne posséde une partie imaginaire
égale au conjugué de celle de la puce. Ainsi, pour une partie imaginaire de I'impédance de puce égale
a—j172 (Q), I'antenne boucle doit présenter une inductance de l'ordre de 2 puH a 13,56 MHz. D’autre
part, nous cherchons également a minimiser la partie réelle présentée par I'impédance de I'antenne
afin de minimiser les pertes résistives.

189 40
—e— Cuivre —— Cuivre
186 f-mmmmmmmeemmmmennnee oo —e—Encre dargentA[]  35p-reoeeemoeemeeeeeeooieeeooeees —e—Encre d'argent A [
—e— Encre d'argent B

Im(z(1,1)) [Q] @ 13,56 MHz

10 70 130 190 250 310 370 430 130 190 250 310 370 430
Epaisseurt [ um] Epaisseurt [ um]

o Encre d’argent A < ¢ Encre d’argent B<

Figure 77 : Effet de la conductivité sur 'impédance de I'antenne
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Figure 78 : Influence des parameétres géométriques N, d et e sur 'impédance d’entrée de I'antenne

Ces nombreuses études paramétriques nous ont notamment montré que pour minimiser la partie
réelle de l'impédance de I'élément rayonnant, il n’est pas utile d’augmenter I'épaisseur de
métallisation au-dela d’une valeur égale a 2 fois I'épaisseur de peau, car son influence sur la partie
réelle devient ensuite négligeable. De méme, il n’est pas utile d’augmenter la largeur des pistes au-
dela d’une valeur telle que I'espacement entre les spires soit inférieur a 0,4 um car I'effet inverse se
produit a cause de 'effet de proximité [52].

A partir des résultats issus de ces simulations, nous avons déterminé 3 géométries (chacune d’elle
pour un nombre N de spires données différent) présentant a 13,56 MHz, une partie imaginaire
équivalente a une inductance de 2,09 puH et une partie réelle minimale (Figure 79).

" I l
—
Antenne n’1 pour N =3 Antenne n’6 pour N =4 Antenne n"7 pour N=5
d=0,45 mm, e=0,1 mm d=1,2mm, e= 0,65 mm d=2mm, e=0,8 mm
Figure 79 : Géométries optimisées pour différentes valeurs de N

Sachant que les antennes boucles sont caractérisées notamment par le coefficient de couplage k
et leur facteur de qualité non-chargé Qs [53], le Tableau 8 regroupe les valeurs obtenues a partir de
simulations pour ces trois géométries.
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Facteur de Qualité Q; Coefficient de
Antenne I k
Cuivre | Encre d’argent A | Encre d’argent B couplage
n°1pour N=3 80 6,5 10 0,086
n°6 pour N=4 179 14 20,5 0,083
n°7 pour N=5 214 17 24 0,077

Tableau 8 : Caractéristiques des antennes optimisées

Ces résultats nous montrent ainsi que I'antenne n°7 présente la partie réelle la plus faible (et donc
le facteur de qualité Qs le plus grand), mais ne présente pas le coefficient de couplage k le plus élevé.
D’autre part, si I'on représente le facteur de qualité global (c’est-a-dire tenant compte des facteurs de
qualité propres de I'antenne et de la puce) et le coefficient de transmission, nous obtenons les courbes
représentées Figures 80 et 81.
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Figure 80 : Facteurs de qualités globaux obtenus pour Figure 81 : Coefficients de transmission obtenus pour
les différentes antennes les différentes antennes

Nous observons sur ces courbes que pour les antennes ayant comme conducteur le cuivre, les
valeurs du facteur de qualité global et du coefficient de transmission sont quasi constantes sur
I'intervalle considéré. On observe par contre que les variations sont beaucoup plus importantes
lorsque les conducteurs utilisés sont I'encre B et surtout I’encre A. Ainsi une optimisation sera d’autant
plus intéressante et importante pour ces deux derniers cas.

Pour valider ces résultats, nous avons réalisé plusieurs prototypes :

- certains ayant pour conducteur du cuivre (0=5,8.10” S/m, t = 30 um) et comme substrat du FR4
époxy (&=4,4, t:=0,8 mm, tan 6 = 0,02)

- d’autres ayant pour conducteur de I'encre A (0=2,7.10° S/m, t = 30 um) et comme substrat du
papier (&=3,5, t=0,3 mm, tan 6 = 0,02).

Tous ces prototypes ont été associés a la méme puce ST23YR18. Leur caractérisation a consisté
en l'utilisation du banc de mesures de la norme ISO/IEC 10373-6 pour déterminer la valeur minimale
du champ d’activation de la puce. Les mesures ont confirmé les tendances obtenues en simulation, a
savoir que :

- pour les antennes réalisées en cuivre, il n'y a pas eu de différences observées sur la valeur
minimale du champ d’activation entre les différents designs.

- par contre, pour celles réalisées en encre A, nous avons pu observer des différences notables
entre les performances des différents designs. Ces différences observées en mesure par la
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détermination de la valeur minimale du champ d’activation, sont en accord avec les résultats issus des
simulations. Ainsi les géométries pour lesquelles le coefficient de transmission est maximal
correspondent bien a celles ayant un champ d’activation mesuré minimal.

Ces résultats montrent la validité de notre modéle et nous ont également permis d’établir une
méthodologie d’optimisation qui est présentée Figure 82.
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Figure 82 : Méthodologie de conception d’antenne HF pour une impédance souhaitée

Cette optimisation a toutefois été effectuée pour une impédance de puce fixe. Or nous savons que
cette derniére varie en fonction de la puissance qui lui est injectée et de son mode de fonctionnement
(correspondant a des fréquences d’horloge CPU différentes). Nous avons par la suite voulu déterminer
si une géométrie pouvait étre performante pour un maximum d’impédances différentes présentées
par la puce. Pour cela, nous avons choisi différentes valeurs parmi celles mesurées par I'ISEN, sur les
courbes présentées Figure 83.
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Figure 83 : Impédance d’entrée de la puce mesurée par I'ISEN a 13,56 MHz pour 5 modes de
fonctionnement différents

A partir de ces courbes, nous avons établi une matrice d’antennes (Figures 84 et 85) présentant une
impédance d’entrée telle que leur partie imaginaire soit équivalente a une inductance L comprise en
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1,15 pH et 2,75 pH correspondante a une variation de partie imaginaire de I'impédance de la puce
équivalente a une capacité comprise entre 50 et 120 pF a 13,56 MHz.

N Ly simulés R simulée
: [ (24
4 19

4 2,75 22
4 2.3 14
4 209 1
4 197 1
3 1,72 1,5
3 1.62 1.6
3 1,53 1.1
3 1,38 09
3 1,25 0.7
3 1,15 0.6

Figure 85: Caractéristiques géométriques des prototypes

Figure 84 : Géométrie des antennes réalisées R
réalisés

Toutes ces antennes ont ensuite été caractérisées de la facon suivante : elles ont été successivement
connectées a des puces dont le mode de fonctionnement a été préalablement fixé. Les résultats de
ces mesures sont présentés a la Figure 86.
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Figure 86 : Champs d’activation minimaux mesurés pour toutes les
géométries d’antennes associées aux puces fonctionnant dans les
5 différents états

L'analyse de ces résultats montre qu’il existe plusieurs géométries présentant des performances
intéressantes mais une seule obtient les meilleures performances quel que soit le mode de
fonctionnement de la puce : il s’agit de la géométrie n°4. Or, cette géométrie correspond a celle pour
laquelle le module de I'impédance liée au seuil d’activation de la puce est minimal (Figure 87).
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Figure 87 : Module de I'impédance de la puce en fonction Figure 88 : Prototype de I'antenne B réalisée en encre
de la puissance d’argent imprimée sur du papier

Compte tenu de I'ensemble de ces résultats, nous avons été en mesure d’optimiser la géométrie d’une
antenne (Figure 88) réalisée sur un substrat de type papier présentant des performances équivalentes
a celles utilisées actuellement par la société ASK mais présentant une surface de meétallisation
inférieure d’un facteur supérieur a 2 et qu’ASK a choisi de mettre en production.

Apres nous étre intéressés a I'étude et la conception d’antennes pour tags pour les différents
standards utilisés en RFID, nous nous sommes tournés vers celles des éléments rayonnants des lecteurs
pour la RFID en UHF.

2.3.1.3 Conception d’antennes pour lecteurs RFID UHF

Dans le cadre du projet FUI PACID Textile, co-labellisé par les pOles de compétitivité SCS et
Techtera, nous avons eu l'opportunité de travailler sur la partie antenne c6té lecteur. Ce projet
concerne la conception et la mise en place d’une solution innovante en RFID UHF, pour améliorer la
gestion, la tracabilité et la sécurité des textiles industriels (blouses de travail, linge plat, etc.) et
commerciaux (prét-a-porter). Parmi les différents partenaires du projet, nous avons plus
particulierement travaillé avec la société TAGSYS et le laboratoire IM2NP (Institut Matériaux
Microélectronique Nanosciences de Provence) de I'Université d’Aix-Marseille, ce dernier devant
réaliser le tag UHF intégré aux textiles. En ce qui nous concerne, nous avons donc été chargés de la
conception de I'antenne lecteur qui devait permettre une identification du tag a une distance pouvant
aller jusqu’a 2 meétres, avec un fort taux de détection (100%) des tags dans la zone observée sans pour
autant venir détecter les tags se trouvant pres mais hors la zone de lecture (définie par I'angle
d’ouverture a -3dB de I'antenne lecteur). Voici le cahier des charges qui a été confié a Sylvain Pflaum
au début de sa these (Tableau 9) :

Bande passante
Bande passante . Ouverture R
Encombrement . en polarisation . Colt de

, en adaptation . . angulaire .

de I'antenne (|S11]<-10 dB) circulaire 5 3dB fabrication
ni= (RA<3 dB)

Le plus petit | 865-868 MHz soit 865:868 MHz o Le plus faible

ossible 3 MHz (0,4%) soit 3 MHz 20 possible

i ' (0,4%)

Tableau 9 : Cahier des charges de I'antenne lecteur

Nous pouvons remarquer du point de vue de I'antenne, deux problémes majeurs :

Activités de recherche 55




- La gestion et la maitrise de la zone de lecture,
- Son encombrement afin de lintégrer facilement dans n’importe quel environnement
restreint.

Toutefois, ces deux verrous ne sont pas indépendants I'un de I'autre. Il y a une forte corrélation entre
I'encombrement d’une antenne et la directivité de celle-ci. Afin de confiner le champ
électromagnétique dans une certaine direction, plusieurs solutions ont été envisagées telles que :

- L'empilement d’antennes imprimées,

- L’association d’antennes imprimées juxtaposées.

L'utilisation de la premiére technique a pour principal inconvénient de présenter une hauteur entre
éléments qui a été jugée trop importante pour I'application visée. Elle n’a donc pas été développée
dans ce projet. L'option choisie a consisté pour commencer, en I'association de 8 antennes imprimées
juxtaposées a coins coupés (technique permettant de maniére simple et avec un seul accés, I'obtention
de la polarisation circulaire) (Figure 89). Le réseau obtenu tenait les performances désirées tant en
adaptation qu’en polarisation circulaire avec un gain de 10,5 dBi, un angle d’ouverture a -3dB d’environ
20°, des coefficients de transmission inférieurs a -18 dB entre les accés adjacents pour un écartement
optimisé entre éléments de 117 mm (Ao/3) (Figure 90). Le principal inconvénient de cette structure
réalisée de maniere classique, réside dans I'importance de son encombrement longitudinal proche de
1 m. Nous avons donc par la suite cherché a diminuer cet encombrement. Toutefois, cette antenne
nous servira d’étalon par rapport aux solutions que nous présenterons par la suite.

Parametres S, dB
B W WNDN PR '
S & o ;o & o
R

A
a
.

.

&
S

0.7 0.75 0.8 0.85 0.9 0.95 1
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1030mm d

i jj

Figure 89 : Réseau de 8 antennes imprimées juxtaposées

. o ) Figure 90 : Parameétres S simulés du réseau de 8 patches
avec son réseau d’alimentation

Afin de réduire la longueur totale du réseau, deux solutions ont été envisagées pour tenter de
conserver également les mémes performances :
- Améliorer la directivité d’'un élément ce qui permettrait de réduire le nombre d’éléments
composant le réseau et donc de réduire aussi son encombrement,
- Miniaturiser les éléments du réseau.

Pour ce faire, nous nous sommes tournés vers |'utilisation des métamatériaux et notamment des
structures BIE (Bande Interdite Electromagnétique). En effet, ces derniéres sont employées depuis
guelques années pour la conception d’antennes afin d’améliorer leur performance et notamment leur
gain grace a la suppression des ondes de surface [54]—[56]. Dans les réseaux d’antennes, l'insertion de
motifs BIE entre les éléments rayonnants a aussi permis de réduire le couplage mutuel entre les
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éléments [57]. Enfin, certaines applications ont permis de réduire leur encombrement : soit leur
hauteur dans leur emploi en tant que plan réflecteur [58], soit leurs dimensions dans le cas de
|‘utilisation de plan de masse de type BIE avec la mise en ceuvre du phénomene d’ondes lentes, sans
pertes significatives de leurs performances [59].

Notre intérét s’est donc porté vers une structure planaire de type UC-PBG (Uniplanar Compact-
Photonic Band Gap) introduite par Itoh [54] (Figure 91).

Cellule unitaire
L cell

I 1 ’ /
= S y /

il Plan de masse

(a) (b)

r 3

Figure 91 : Géométrie de la cellule unitaire de la structure BIE de type « Itoh », (a) vue de dessus, (b) vue de coté

En effet, celle-ci a pour principal avantage par rapport a la structure « Mushroom » de
Sivenpiper, d’étre completement planaire et donc de ne pas nécessiter de vias, mais a pour
inconvénient d’avoir une bande interdite plus réduite. Ceci ne constitue cependant pas un frein pour
notre étude, car la bande UHF européenne posséde une bande passante relativement étroite de
seulement 3 MHz (soit 0,35% a 866,5 MHz). Pour commencer, nous avons simulé et caractérisé cette
structure grace a la méthode de la lighe suspendue (Figure 92). Pour cela, nous avons utilisé un substrat
de type FR4-époxy de permittivité égale a 4,4 ayant une tangente de pertes de 0,02 et une épaisseur
de 4 mm.

Port 1 Structure BIE 5x35 cellules Port 1 Port 2

Ligne de transmission

Port 2

Substrat FR4 époxy

Plan de masse

Structure BIE  Substrat FR4-époxy  Ligne de transmission

(a) (b)

Figure 92 : Géométrie de la cellule unitaire de la structure BIE de type « Itoh », (a) vue de dessus, (b) vue de coté

La figure 93 présente les résultats simulés et mesurés pour une structure composée de 5 x 5
cellules. Nous observons une bonne concordance entre les résultats obtenus. D’autre part, nous avons
pu en déduire que la bande interdite (c’est-a-dire la bande de fréquence pour laquelle |Si2| 48 < -10 dB
< |S11|qs) était de I'ordre de 25% et dépendait du nombre de cellules utilisées. En effet, des résultats
issus de simulation, ont montré que celle-ci chutait a 9% lorsque le nombre de cellules passait a 3 x 3.
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Figure 93 : Parametres S simulés (a), et mesurés (b) d’'une ligne de transmission en présence d’une structure
BIE composée de 5 x 5 cellules

Une fois, la structure dimensionnée, nous I'avons dans un premier temps associée a une

antenne imprimée de type patch en polarisation linéaire puis en polarisation circulaire afin d’améliorer
leurs performances en rayonnement.

2.3.1.3.1 Amélioration de la directivité a I'aide d’une structure métamatériau

Pour commencer, nous avons donc inséré une antenne de type patch optimisée pour
fonctionner a 866 MHz, au sein de la structure BIE a 5 x 5 cellules décrite précédemment. Nous avons
d{ pour cela, enlever la cellule centrale ce qui nous a permis de ne pas modifier la périodicité de la

structure BIE. L'élément rayonnant est alimenté par une sonde coaxiale de diametre 1,2 mm
positionnée a 10 mm de I'extrémité du patch (Figure 94).

v Structure BIE 5x35 cellules

<

Cellule unitaire

Antenne imprimeée

Figure 94 : Géométrie de I'antenne patch entourée d’une structure BIE de 5 x 5 cellules

L'observation des diagrammes de rayonnement simulés (Figure 95), nous montre bien l'intérét
apporté par la structure BIE et notamment la propriété « suppression des ondes de surface », puisque
le diagramme est maintenant plus directif avec une amélioration du gain supérieur a 1 dB pour un
encombrement équivalent (Tableau 10).
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Figure 95 : Comparaison des diagrammes de rayonnement simulés et normalisés dans les plans x-y (a)

Compte tenu de ces résultats, nous avons voulu utiliser cette méme structure a un patch a polarisation

circulaire. Contrairement a ce que nous avions fait pour le réseau, nous avons cette fois opté pour

I'utilisation d’un coupleur hybride a 3 dB et donc un élément a deux acces pour générer la polarisation

circulaire. En effet, le faible espace alloué entre I’élément central et les cellules ne nous permettait pas

de dissymétriser la structure en augmentant I'une de ses dimensions.

Dimensions du . Ouverture angulaire (-3 dB)
lan de masse Gain max
P " (dBi) Plan E Plan H
(mm?)
sans BIE 418 x 418 3,1 86° 84°
avec BIE 418 x418 4,2 44° 60°

Tableau 10 : Comparaison des performances d’une antenne patch avec et sans structure BIE

Ici encore, la structure BIE permet d’améliorer la directivité de I'antenne puisque I'on passe d’une

Iy

ouverture mesurée dans les plans x-y et y-z de 'ordre de 85° a 55° et d’une valeur de gain maximum

de 3,1 a 4 dBi (Figure 96).
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Avec structure BIE (mesurs;
Avec structure BIE (simulation) =

Figure 96 : Diagrammes de rayonnement
normalisés simulés et mesurés dans le plan
Xx-y a 866 MHz

Malgré les améliorations obtenues, ces performances restent malheureusement insuffisantes par
rapport au cahier des charges fixé, surtout en ce qui concerne I'ouverture angulaire qui est toujours
bien supérieure aux 20° souhaités.

C’est pourquoi, nous avons choisi par la suite de nous orienter vers une autre approche. La
solution consistant a utiliser un réseau de 8 éléments nous ayant permis de tenir les performances
désirées, nous sommes donc repartis de cette structure avec pour objectif de réduire son
encombrement en utilisant un plan de masse de type BIE.

2.3.1.3.2 Miniaturisation d’une antenne a I'aide du phénoméne d’ondes lentes

Ainsi comme montré dans [59], il est possible de miniaturiser une antenne en utilisant un plan
de masse composé périodiquement de cellules BIE en créant un phénomeéne de type ondes lentes [60],
[61], ce qui permet d’augmenter la permittivité relative du substrat et ainsi de réduire la taille de
I’élément rayonnant. Nous sommes partis d’un élément seul a coins coupés fonctionnant a 866 MHz,
alimenté par une sonde coaxiale et positionné sur un substrat FR4-époxy de dimensions 117 x 117 mm?
ayant les mémes caractéristiques que celui utilisé jusqu’a présent. Puis, nous avons remplacé le plan
de masse uniformément métallique par un plan de masse de méme dimension composé de cellules
BIE (6 x 6 cellules) inspirées de celles de Itoh [54] (Figures 97 et 98). Nous observons bien que la
résonance de l'antenne s’est fortement déplacée vers les basses fréquences confirmant I'effet
escompté (Figure 99) et qui peut se justifier par les similitudes rencontrées entre notre structure et
celle dite Shielded Sievenpiper Structure (SSS) ou structure de Sivenpiper blindée (Figure 100).
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Figure 97 : Géométrie de la cellule utilisée dans [18]

Figure 98 : Patch a coins coupés positionné sur le
plan de masse BIE
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Figure 99 : Coefficients de réflexion simulés
de I'antenne sur plan de masse classique et
sur plan de masse BIE

Figure

100 : Similitude entre la structure de Sivenpiper blindée
et le patch positionné sur un plan de masse BIE

Pour un fonctionnement de I'antenne a la fréquence souhaitée, une optimisation des dimensions du

patch a donc été nécessaire. Les nouvelles dimen

sions montrent une réduction de 26% par rapport a

une structure positionnée sur un plan de masse classique. En ce qui concerne les performances

obtenues, nous pouvons observer (Figures 101 et 102) des améliorations tant au niveau de la bande

passante en adaptation que de celle du rapport axial.
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Figure 101 : Coefficients de réflexion simulés et
mesurés de I'antenne positionnée sur les deux plans
de masse

Figure 102 : Rapports axiaux simulés et mesurés de
I’antenne positionnée sur les deux plans de masse
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Celles-ci s’expliquent en partie par I'observation des parties réelles et imaginaires de I'impédance
d’entrée de ces structures (Figures 103). Nous pouvons remarquer pour la structure a BIE une variation
plus lente et plus plate de la partie imaginaire entre les deux résonances.
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(a) (b)
Figure 103 : Parties réelle (a) et imaginaire (b) de I'impédance d’entrée simulée de I’antenne positionnée sur
les deux plans de masse

Concernant le rayonnement, les diagrammes de I'antenne a plan de masse BIE, présentent un
rayonnement arriere plus important du fait de la présence des fentes sur le plan de masse (Figure 104).
Cependant, nous constatons malgré cela une amélioration des valeurs du gain et de l'efficacité
(Tableau 11).

Dimensionsdu | BPS;; | BPRA | Gain | Efficacité Ouverture
patch (mm?) (%) (%) (dBi) (%) angulaire (-3 dB)
PDM classique 80,4x80,4 5 1,1 2,9 45 100°
PDM BIE 59x59 14,4 5,3 3,5 79 103°

Tableau 11 : Comparaison des performances du patch positionné sur les deux plans de masse

Cette réduction des dimensions accompagnée d’'une amélioration des performances, nous a
logiquement mené a tester cette technique sur des structures a plusieurs éléments en vue de réduire
I’encombrement global du réseau étalon composé de huit éléments. Nous avons ainsi commencé par
mener des études sur une structure comprenant deux éléments rayonnants, portant notamment sur
la distance inter-élément, le nombre de cellules composant le plan de masse BIE. Celles-ci nous ont
permis d’optimiser un réseau a huit patches (Figure 104), dont les performances ont été comparées a
celles du 1°" réseau (Tableau 12).
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Figure 104 : Réseau de 8 antennes imprimées sur plan de masse BIE (a), prototype

Dimensions | Distance | gp Sy S1, BP RA Gain | Efficacité | Ouverture
du réseau entre angulaire
() () H [+)
(mm?) éléments | (%) (dB) (%) (dBi) (%) a-3dB
PDM. 200x1030 117 mm 4,4 -18 1,2 10,5 52 20°
classique
PDM BIE 97,5x665 78 mm 19 -17 3,5 7 67 25°

Tableau 12 : Comparaison des performances du réseau de 8 éléments positionné sur les deux plans de masse

Comme nous pouvons le voir, malgré une réduction de I'encombrement de I'ordre de 36%, des
performances équivalentes ont été mesurées et sont donc compatibles avec le cahier des charges fixé

dans le cadre du projet.

Ainsi, nous avons pu aux travers de ces différentes collaborations et de ces différents projets,
aborder et apporter des solutions aux divers éléments constitutifs d’'un systeme RFID. Paralléelement a
ces travaux, nous avons pu également nous intéresser a une problématique proche qui concerne
I'interrogation sans fils de capteurs et plus particulierement de capteurs de type SAW pour la mesure
de température et de pression, dans le cadre de deux theses CIFRE avec la société Senseor.
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2.3.2 Solutions antennaires et méthode de mesure pour l'interrogation de
capteurs SAW

Comme évoqué précédemment, un intérét grandissant est porté vers les systemes sans fils
permettant le suivi a distance et en temps réel de I'évolution de grandeurs physiques telles que la
pression, la température ou de contraintes diverses. lls permettent en effet la surveillance et la
prévention dans des domaines aussi divers et variés que le batiment ou la santé autant de biens que
de personnes. Compte tenu de la grande diversité des applications possibles, incluant bien slr les
environnements difficiles voire confinés, de tels systémes nécessitent un besoin en antennes
(auxquelles sont reliés les capteurs) qui soient a la fois efficaces mais aussi dans de nombreux cas, les
plus petites possibles. Or, réunir ces deux exigences en une seule structure n’est pas une sinécure.
C’est la raison pour laquelle la société Senseor a pris contact avec notre laboratoire. Le challenge a
relever avait plusieurs aspects. D’'une part, c’était une activité nouvelle pour le LEAT, d’autre part, il
existait alors peu de travaux portant sur la conception d’antennes associées a des capteurs. De plus,
nous nous sommes tres vite rendu compte qu’au-dela de la conception « classique », nous aurions
besoin de développer un modele permettant de simuler I'ensemble de la chaine mais également
d’initier une méthode de caractérisation sans fils pour valider nos solutions.

2.3.2.1 Présentation du systeme de mesure de la société Senseor

Les capteurs utilisés par la société Senseor sont basés sur I'utilisation des matériaux a ondes
acoustiques de surface (SAW : Surface Acoustic Wave). Ceux-ci présentent de sérieux avantages
comme le fait de pouvoir, s’ils sont associés a une antenne, étre interrogés a distance notamment dans
des environnements difficiles et de ne pas nécessiter de source d’énergie. De plus, ils peuvent étre
utilisés a de hautes températures (supérieures a 400°C).

Leur fonctionnement repose sur le principe de piézoélectricité. Il s’agit d’une propriété qu’ont
certains matériaux de se polariser électriquement sous I’action d’une contrainte (on parle alors d’effet
piézoélectrique « direct ») et réciproquement de se déformer lorsqu’on applique un champ électrique
(c’est I'effet piézoélectrique « inverse »).

Deux types de capteurs SAW sont utilisés pour la mesure de quantités physiques : ceux a
résonateur utilisés par la société Senseor (et que nous allons voir plus en détail) et ceux a ligne a retard.

Un capteur SAW a résonateur est composé de transducteurs inter-digités et de plusieurs
réflecteurs placés de part et d’autres des transducteurs, le tout étant imprimé sur un substrat
piézoélectrique comme le quartz, les céramiques PZT (Titano-Zirconate de Plomb), le tantale de
lithium, le niobate de lithium, I'oxyde de zinc, le nitride d’aluminium et le langasite [62]. La largeur et
la période de la métallisation des électrodes déterminent la fréquence de I'onde acoustique souhaitée.
Ces dispositifs utilisent I'effet piézoélectrique « inverse » pour convertir I'onde électromagnétique
incidente en une onde acoustique. Les dimensions physiques du matériau déterminent sa fréquence
de résonance. Les propriétés mécaniques et physiques de ces cristaux peuvent varier en fonction de
I’environnement. Ainsi, des changements de température ou de pression modifient la constante
élastique du substrat entrainant une modification de la vitesse de propagation de I'onde acoustique.

Les capteurs SAW a résonateur utilisés par la société Senseor ne possédent qu’un acces (c’est le
transducteur qui sert a la fois de port d’entrée et de sortie) et des plans réflecteurs. L’excitation se fait
par le signal RF provenant de I'unité d’interrogation. Lors de la conversion du signal électrique fourni
par I'antenne, les ondes de surface se propagent de part et d’autres du transducteur. Chaque
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réflecteur va réfléchir totalement I'énergie émise par le transducteur. Entre les plans réflecteurs, il y a
création d’'une onde stationnaire ; le capteur se comporte ainsi comme une cavité résonante qui sera
caractérisée par sa fréquence de résonance. Le résonateur transmet a I'antenne un signal a sa
fréquence de résonance. Celle-ci varie en fonction de I’environnement et reflete donc une variation
du phénomeéne physique a mesurer. Ce signal est rayonné par I'antenne et réémis vers l'interrogateur
(Figure 105). La réponse en amplitude d’un résonateur SAW est une exponentielle amortie dans le

temps.
Antenne  Transducteur inter digite Réponse d'un Transtoeribsde
/ resgzabeur Fourier de la
/// v, réponse
/f > i
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7 N |
Cristal piezoélectrique  Reéflecteurs
(a) (b)
Figure 105 : Schéma d’un capteur SAW a résonateur (a), réponses temporelle et fréquentielle d’un capteur
SAW a résonateur (b)

Toutefois, il a été montré que la réponse d’un capteur n’utilisant qu’un seul résonateur est perturbée
par le canal de propagation provoquant des erreurs importantes sur la grandeur a mesurer. C'est
pourquoi, en général, deux résonateurs sont utilisés afin d’obtenir une structure différentielle [63]. Les
deux résonateurs doivent alors avoir une fréquence différente. L'un est placé selon un axe du cristal
qui le rend insensible a la grandeur physique a mesurer (il servira de référence), le second est orienté
selon un axe sensible a la grandeur a mesurer (Figure 106a). Ainsi, si la grandeur a mesurer reste
constante, les deux résonateurs sont soumis au méme décalage et la différence entre les fréquences
resterala méme. La grandeur physique a mesurer sera donc déduite de la différence entre la fréquence
de résonance du résonateur de référence et celle du résonateur sensible a celle-ci. Le capteur que
nous avons utilisé lors de ces travaux est le capteur de température SEAS10 dont les dimensions (sans
I’antenne) une fois « packagé » sont de 5 x 5 x 1,5 mm? (Figure 106b).

Axe de propagation : Axe X

>
0 A

Reésonateur 1

(a)

Figure 106 : Structure du capteur de température SEAS10 (a), photographie du capteur SEAS10 observé au
microscope avant sa fixation sur boitier (b)

La Figure 107 permet d’observer la variation des fréquences de résonance des deux résonateurs en
fonction de la température. Nous pouvons voir que la différence entre les valeurs de ces fréquences
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est quasi linéaire en fonction de la température avec un coefficient directeur de I'ordre de 2,5 kHz/°C.
Ce capteur est capable de mesurer des températures comprises entre -20° et 160°C, avec une précision
de +2°C.
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Figure 107 : Evolution fréquentielle des fréquences de résonance des deux résonateurs en fonction de la
température (a), variation de la différence entre les fréquences de résonance en fonction de la température (b)

En ce qui concerne maintenant le dispositif complet, le systéme est basé sur une structure de type
radar monostatique. Il est composé d’une unité d’interrogation (qui joue donc aussi le réle d’unité de
réception) comprenant une antenne d’émission et une antenne de réception associée au capteur SAW.
La bande utilisée est la bande ISM (Industrielle Scientifique et Médicale) allant de 433, 050 MHz a
434,790 MHz. L'unité d’interrogation balaie la totalité de cette bande avec un pas en fréquence
constant (qui peut étre modifié en fonction de la précision et du temps de rafraichissement désirés
ainsi que de la valeur du facteur de qualité du résonateur). Pour chaque fréquence, elle envoie une
onde et écoute ensuite la réponse du capteur. La puissance maximale d’émission rayonnée est limitée
a 10 dBm, soit 10 mW. Le signal émis est le produit d’une fonction « porte » de durée Ty avec un
cosinus de période T; correspondant a la fréquence f; de la porteuse appartenant a la bande ISM. Pour
toutes les fréquences balayées par I'interrogateur, le capteur SAW stocke I'énergie recue dans la cavité
formée par les deux plans réflecteurs des résonateurs. Lorsque la fréquence du signal d’émission regu
par le résonateur est proche de la fréquence de résonance, ce dernier entre en résonance et I'énergie
emmagasinée dans la cavité (qui est maximale lorsque la fréquence émise est identique a la fréquence
de résonance du SAW), permet de renvoyer un signal vers 'unité d’interrogation sous la forme d’une
oscillation amortie (Figure 108).
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Figure 108 : Schémas du systéme en mode émission (a) et en mode réception (b)

L'interrogation est répétée N fois dans |la bande ISM. Les N/2 premiers points servent au calcul de la
fréquence de résonance du résonateur le plus bas en fréquence, tandis que les N/2 autres, sont dédiés
au calcul de la 2" résonance. Pour chaque fréquence, I'unité d’interrogation mesure le niveau de
puissance du signal émis par le capteur et associe cette puissance recue a la fréquence d’émission.
Lorsque la fréquence de la porteuse est différente de la fréquence de résonance du capteur, le capteur
n’émet qu’un signal de faible puissance. Le signal réémis par le capteur est d’autant plus puissant que
la fréquence de l'interrogateur est proche de sa fréquence de résonance. Cette derniére est
déterminée par interpolation a partir de 3 points : celui pour lequel le maximum de puissance a été
recu, le point précédent et le suivant (Figure 109).
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Figure 109 : Méthode de détermination de la fréquence de résonance a partir de la puissance mesurée

Ce systeme étant dédié a étre utilisé dans des environnements tres divers : fortement métalliques,
visqueux, voire biologiques, il serait évidemment souhaitable que la valeur mesurée soit la méme quel
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que soit I'environnement dans lequel il est utilisé. Cependant, des mesures faites dans un
environnement relativement « simple » d’'un point de vue électromagnétique, vont nous montrer les
difficultés qui peuvent étre rencontrées. Nous avons donc associé le capteur de température
précédemment cité a un simple dip6le imprimé sur un substrat de type FR4. Celui-ci a été
successivement placé sur un support en plexiglass suffisamment éloigné de son support pour pouvoir
le considérer comme étant en « espace libre », une table en formica (dont la permittivité relative est
proche de 4,8) et sur un absorbant qui est du type de ceux utilisés dans les chambres anéchoides
(Tableau 13). Dans tous les cas, 'interrogateur a été placé a une cinquantaine de centimétres du
capteur et la durée de I'enregistrement de la température était de 30 secondes. Nous précisons que
le capteur n’a pas été calibré et que la température indiquée n’est pas représentative de celle de la
piece dans laquelle les mesures ont été faites qui était de 23°C. D’autre part, le niveau de puissance
indiqué ici est celui fourni par l'interrogateur de Senseor. Cette donnée ne posséde pas d’unité,
cependant, les valeurs doivent étre comprises en 400 et 4000 pour pouvoir exploiter le signal regu, ce
qui est bien le cas ici.

« Espace libre » Absorbant Table en formica
Température (°C) 136,98 133,63 134,84
Niveau de puissance 3300 650 950
regue

Tableau 13 : Niveaux de puissance et températures mesurés pour 3 configurations différentes

Nous remarquons ainsi que le niveau de puissance recue est différent dans les 3 cas et qu’il est
maximum pour celui correspondant a I'espace libre, impliquant de ce fait un transfert de puissance
maximum entre I'antenne et le capteur. D’autre part, une différence de plus de 3°C est observée entre
les valeurs mesurées. Ceci implique que la différence entre les deux fréquences de résonance du
résonateur a varié. Il est donc clair que I’environnement a un impact non négligeable sur la précision
du systeme. Ce phénomene est connu dans le domaine des filtres SAW et a pour nom « tirage en
fréquence » [64]. Un de nos objectifs est de montrer si cette influence est due surtout a I'antenne, au
capteur ou a l'association de ces deux résonateurs.

D’autre part, cette technologie antenne/résonateur SAW étant basée sur la transmission de signaux
de faibles puissances, elle nécessite une optimisation extréme du bilan de liaison énergétique et
rencontre de ce fait certaines difficultés dont les principales sont la contrainte de miniaturisation des
antennes, la méconnaissance du canal ou du milieu de propagation et comme nous venons de le voir
I'influence de I'environnement proche des antennes ainsi que le comportement physique particulier
créé par I'association de deux résonateurs.

Pour répondre a ces interrogations, Manuel MONEDERO dans le cadre de sa thése CIFRE débutée en
mars 2009, a étudié une modélisation fréquentielle de la chaine d’interrogation compléte, afin de
tenter de comprendre |'origine du tirage en fréquence et d’apporter des solutions pour optimiser la
communication entre I'unité d’interrogation et le capteur, et de déterminer la meilleure antenne pour
une configuration donnée. Cette modélisation prend en compte I'unité d’interrogation, le canal de
propagation incluant le couplage entre les antennes et bien slr le capteur SAW.

Activités de recherche 68



2.3.2.2 Modélisation globale d’un systéme d’interrogation sans fils

Le logiciel MATLAB (MATrix LABoratory) concu par la société The MathWorks, a tout d’abord été
choisi car il permet la réalisation de calculs matriciels complexes permettant de simplifier le post-
traitement des résultats obtenus avec le logiciel de simulation électromagnétique HFSS d’Ansys. En
effet, les structures antennaires ayant des formes complexes, il était important d’utiliser un logiciel
donnant des résultats suffisamment précis. Il permet également I'affichage de courbes et la mise en
ceuvre d’algorithmes.

Dans cette partie, nous allons détailler la modélisation des différentes parties du systéme
d’interrogation a savoir I’émetteur, le capteur, la liaison RF, 'association antenne/capteur.

Pour I'émetteur, nous avons choisi de le modéliser par un générateur de Thévenin équivalent. Comme
nous l'avons vu plus haut, lorsque l'unité est en mode «interrogation », elle émet une série
d’impulsions temporelles modulées par une fréquence porteuse couvrant successivement toute la
bande ISM (Figure 110). Si N est le nombre de points pris dans cette bande (en général N=127), le signal
est alors décomposé en N impulsions temporelles modulées par une porteuse de fréquence fy.
Proposer un modele fréquentiel de cette unité revient ainsi a calculer la transformée de Fourier du
signal complet émis par l'interrogateur qui est donné par I'expression :

SHH) = A.T%. eJCNT+Tr) Un=P7] sinc[ntry, (fy — )] (Equation 10)
Ou A représente I'amplitude du signal permettant de modifier la puissance d’émission.

La comparaison entre le spectre simulé d’un cycle d’interrogation complet avec des mesures réalisées
avec un analyseur de spectre en utilisant la fonction « max hold » (qui conserve le maximum mesuré)
est représenté Figure 110.
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Figure 110 : Comparaison entre le modéle et la mesure du signal
d’émission de I'unité d’interrogation

En ce qui concerne la modélisation du capteur SAW. Plusieurs types de modeles plus ou moins
complexes existent dans la littérature. Nous pouvons citer les modeles analytiques basés sur les
équations de la piézoélectricité ou ceux simplifiés basés sur une modélisation unidimensionnelle de
celle-ci [65]. Nous nous sommes plutot penchés sur ces derniers modeles et notamment vers celui
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dénommé modele de Butterworth-Van Dyke (que nous appellerons BVD dans la suite du mémoire). Ce
modele prend en compte les caractéristiques électriques du transducteur ramenée a son entrée et
permet de simuler son comportement au voisinage de sa résonance (Figure 111). Il est composé d’une
capacité statique Co modélisant la capacité formée par les deux électrodes et un circuit LC,
représentant le comportement acoustique du résonateur. Cette modélisation peut étre améliorée en
ajoutant une résistance en série au circuit LC, traduisant les pertes mécaniques de la couche
piézoélectrique.
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Figure 111 : Modele électrique du Butterworth-Van Dyke (a), modele BVD a 2 résonateurs en paralléle (b)

Comme nous pouvons |'observer, ce modeéle est suffisant pour notre étude puis que les courbes
simulées et mesurées sont quasiment confondues (Figure 112).
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Figure 112 : Partie réelle de I'impédance du capteur simulée et mesurée (a), Partie imaginaire de I'impédance
du capteur simulée et mesurée (b)

En ce qui concerne la modélisation de la liaison RF, du fait que le systeme fonctionne principalement
en champ proche, nous avons opté pour la modélisation du systeme a deux antennes par un circuit
équivalent en T a 2 ports prenant en compte le couplage entre les 2 antennes [66], la charge étant
réalisée par le capteur SAW (Figure 113).
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Figure 113 : Représentation schématisée du principe d’interrogation et son circuit équivalent

Ce modele a ensuite été validé par des mesures réalisées dans la chambre anéchoide d’Orange Labs-
La Turbie dans le cadre du CREMANT (Centre de REcherche mutualisé sur les ANTennes), celle-ci
pouvant étre utilisée a des fréquences plus basses que celle dont nous disposions au LEAT. De plus,
I'utilisation de cette chambre permet une parfaite maitrise de I'environnement mais également de la
distance et de I'alignement des antennes grace a un systéme de positionnement hydraulique de haute
précision (Figure 114).

Figure 114 : Mesure en chambre anéchoide du
coefficient de réflexion de deux dipoles positionnés face
a face.

En effet, la manipulation consiste a disposer I'un en face de 'autre deux dipdles. L'un est directement
relié a I'analyseur de réseau et le second est identique au premier mais est chargé par un capteur SAW.
Le systéeme hydraulique permet ainsi de pourvoir modifier la distance entre les antennes sans avoir de
manipulation manuelle a opérer, ce qui permet de conserver I'alignement entre les dipoles inchangé.
D’autre part, nous avons dans le méme temps réalisé des simulations sous HFSS reproduisant cette
manipulation, avec un second port en place et lieu du capteur SAW afin de caractériser complétement
la matrice impédance du systeme. Une fois cette derniére caractérisée, chacun de ses éléments sera
exporté et calculé sous Matlab. A partir de I'impédance mesurée du capteur seul, nous pouvons ainsi
simuler le coefficient de réflexion du quadripdle en T du systeme (Figure 115).
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Figure 115 : Quadrip6le équivalent en T du systéme chargé par un capteur SAW

Plusieurs mesures ont été effectuées pour plusieurs distances séparant les deux antennes et ce pour

une puissance émise par le VNA de 0 dBm. La Figure 116 présente une comparaison des résultats
mesurés et simulés.
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Figure 116 : Comparaison des coefficients de réflexion mesurés et simulés pour des distances de 10 cm (a),
35cm (b) et 75 cm (c)

Nous pouvons observer une bonne concordance entre mesures et simulations notamment si I'on
considere la forme globale des courbes et surtout la valeur des fréquences de résonance du capteur
SAW. Toutefois, nous pouvons également remarquer I'existence d’un « offset » entre la mesure et la
simulation, que nous attribuons a I'existence d’une onde stationnaire dans la chambre anéchoide qui
de fait, perturbe les mesures. La Figure 117 représente I’erreur moyenne et I'erreur hors fréquence de
résonance du capteur SAW (appelée erreur minimale) en fonction de la distance. On observe
clairement que I'erreur est périodique et que la distance séparant deux minima ou deux maxima est
égale a 35 cm soit une demi-longueur d’onde a 429 MHz, qui peut donc étre apparentée a une

fréquence de la bande ISM, or la chambre anéchoide d’Orange Labs-La Turbie n’est certifiée qu’a partir
de 600 MHz.
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Figure 117 : Erreur moyenne et erreur hors fréquence de
résonance du capteur SAW en fonction de la distance

L'unité d’interrogation, lorsqu’elle fonctionne en mode « récepteur », mémorise la puissance regue
pour chaque fréquence afin de déterminer les fréquences de résonance du SAW. Celles-ci
correspondent aux fréquences pour lesquelles les puissances regues par l'interrogateur sont
maximales. Ainsi, pour notre modele, nous sommes partis du principe que plus la puissance transmise
au capteur est grande et plus 'amplitude du signal réémis sera importante. Nous avons donc cherché
un modele nous permettant de déterminer la puissance regue par le capteur SAW. Pour ce faire, nous
avons de nouveau opté pour un générateur de Thévenin équivalent mais cette fois vu par le capteur
(Figure 118).

Z1 Ix

Er C) Zsaw

Figure 118 : Circuit équivalent de Thévenin aux bornes
du capteur SAW

Les expressions des parametres caractéristiques de ce générateur (Equation 11) sont obtenues a partir
du modele en émission de I'unité d’interrogation connecté a I'entrée du circuit équivalent (Figure 115).

Z12

Er = Zy1+24 Eq .
2 (Equation 11)
Iy = Zyp — 22—
T 22 7,424

La puissance transmise au capteur est alors donnée par I'Equation 12. Puis, une interpolation
parabolique a été effectuée sur la puissance transmise au SAW afin de déterminer les fréquences de
résonance (Figure 119).

Er(w) |2 _
Peransferce = m| Re(Zsaw (w)) (Equation 12)
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Figure 119 : Simulation de la puissance transmise au
capteur SAW en fonction de la fréquence

Nous avons ensuite testé ce modele en essayant de reproduire le phénomeéne de tirage en fréquence.
Pour cela, nous avons choisi une configuration provoquant un tirage maximum. Elle consiste a
interroger un dip6le associé a un capteur SAW, positionné 2 cm au-dessus d’un plan métallique. Au
départ, la longueur du dipéle est telle qu’il fonctionne a 300 MHz. Nous avons ensuite réduit
progressivement la longueur de ses brins jusqu’a atteindre une fréquence de fonctionnement de
500 MHz (Figure 120).

Figure 120 : Expérience réalisée et simulée avec un dipdle en réception, placé 2 cm au-dessus d’un plan
métallique

Puis, nous avons comparé les valeurs des fréquences de résonance obtenues, leurs différences et le
calcul de la température mesurée en fonction de la fréquence de résonance de I'antenne associée au
capteur (Figures 121 et 122).
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Figure 121 : Fréquences de résonance simulée et mesurée du 1°" résonateur (a), et du 2" résonateur (b) en
fonction de la fréquence de résonance de I'antenne associée au capteur SAW
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Figure 122 : Différence simulée et mesurée entre les fréquences des 2 résonateurs (a), et erreur sur la
température (b) en fonction de la fréquence de résonance de I'antenne associée au capteur SAW

Nous observons que les résultats obtenus sont cohérents puisque les courbes ont les mémes
tendances. Toutefois, de légeres différences sont observées notamment sur les fréquences de
résonance que nous imputons au fait que les mesures n‘ont pas été réalisées dans les conditions
d’espace libre comme sur HFSS. Par contre, nous avons atteint notre objectif qui consistait a reproduire
les conditions d’'un tirage en fréquence maximal. En effet, une erreur maximale de -300°C a été
obtenue pour une fréquence de résonance de 378 MHz pour I'antenne. L'impédance équivalente du
générateur de Thévenin aux bornes du capteur vaut alors 2 + j68 (Q), et pour cette impédance une
seule résonance est obtenue dans la bande ISM (Figure 123).
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Figure 123 : Puissance transmise au capteur lorsque la fréquence de résonance de I'antenne vaut 378 MHz (a),
et lorsque la fréquence de résonance de |'antenne varie (b)

Une étude théorique portant sur différentes valeurs de parties réelles et imaginaires nous a permis de
dégager des valeurs d’impédance plus propices a un fonctionnement plus performant du systeme. En
effet, 'observation de la puissance transmise au capteur en dB pour différentes valeurs de parties
réelles en fonction du conjugué de la partie imaginaire de I'impédance du générateur de Thévenin,
nous a montré qu’il était préférable d’avoir une partie imaginaire comprise entre -30 et +30 Q et une
partie réelle inférieure a 5 Q (Figure 124).
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Figure 124 : Puissance transmise au capteur en dB en fonction du conjugué de la partie imaginaire de
I'impédance du générateur de Thévenin pour une partie réelle de 5 Q (a) et en fonction de la partie réelle du
pour une partie imaginaire de 30 Q (b)

Ceci a été confirmé lors des mesures effectuées pendant I'expérience décrite Figure 120, puisque les
meilleurs relevés de puissance ont été obtenus lorsque les fréquences de résonance de I'antenne en
réception étaient égales a 409,33 MHz et 418,17 MHz ou les valeurs du conjugué de la partie imaginaire
de I'impédance équivalente du générateur de Thévenin valaient respectivement -25 Q et -14 Q et les
parties réelles étaient de I'ordre de 1,5 Q.

Nous avons présenté dans cette partie, une modélisation de I'ensemble du systéme qui nous a
permis de mettre en évidence et de comprendre |'origine du tirage en fréquence. Ce modeéle nous a
également permis de déterminer les valeurs que devaient présenter le générateur de Thévenin
équivalent pour un meilleur fonctionnement du systeme de mesures.
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2.3.2.3 Méthode de caractérisation sans fils d’antennes associées a des capteurs

Parallelement a cela, il nous a semblé important de trouver une méthode de caractérisation en
champ proche (car il représente majoritairement les cas d’utilisation) et sans contact de cet ensemble
« antenne + capteur ». Dans un premier temps, nous nous sommes intéressés a la mesure de I'antenne
seule, puis a celle de I'impédance du capteur connecté a I'antenne.

Parmi les mesures sans contact existantes, celle utilisant la Surface Equivalente Radar (SER)
[67], [68] a connu certains développements ces dernieres années notamment pour des applications
de type RFID dans les bandes UHF (de 800 MHz a 950 MHz) [69]-[72]. Toutefois, des travaux plus
récents se sont intéressés a cette méthode dans la bande 400-470 MHz [73]. Dans notre cas, il s’est agi
de tester cette méthode dans cette méme bande de fréquence mais en champ proche et de la
comparer a une autre méthode basée sur les circuits équivalents.

La technique de mesure utilisant la SER est basée sur I'analyse du champ réémis par une
antenne chargée. Pour cela, les mesures d’au moins trois différentes charges connectées a I'antenne
sous test doivent étre réalisées. Ces mesures permettent de séparer la SER structurelle (qui correspond
a la rétro-diffusion sur la structure externe comme interne de I'antenne), de I'onde re-rayonnée (qui
correspond a I'énergie captée et réémise par I'antenne en fonction de sa charge (Figure 125).

onde re-rayonnée

>

onde diffusée

>

onde incidente |::>
——

Z,

Figure 125 : Interaction des différentes ondes dans le
cas d’'une antenne a un acces

Pour une fréquence et un angle d’observation fixes, le comportement d'une cible radar est
complétement défini par la matrice donnant la SER complexe [c] ou la matrice de Sinclair [S] (appelée
aussi matrice de diffusion) pour deux polarisations orthogonales quelconques € et n (Equation 13).

o 1o YA Y i
[0] = [ & "f] = [ & 57’] (Equation 13)

o, Ornl ~ | c2 2
né  “mm Spe Sun
Dans le cas d’antennes a N ports et en prenant pour les 2 polarisations, la polarisation horizontale h et
la polarisation verticale v, Wiesbeck et all. [68], ont montré que les interactions entre les ondes
incidentes, diffusées, absorbées et re-rayonnées sont décrites par la matrice de diffusion de I'antenne

[S?] qui est construite de la maniéere suivante :
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Ainsi, deux types de ports sont définis : les ports d’excitation (liés aux différentes charges auxquelles
ils seront connectés) et les ports de re-rayonnement (au nombre de deux et qui représentent deux
polarisations orthogonales, ici la polarisation verticale notée v et horizontale notée h). La matrice [S?]
peut étre décomposée en 4 sous-matrices. La sous-matrice verte décrit la diffusion structurelle de
I’'antenne (si les ports d’excitation sont tous terminés par des charges adaptées, les termes ai-s1,., n;
sont nuls). Les sous-matrices rouge et jaune relient les ports d’excitation aux ports de re-rayonnement
et décrivent les caractéristiques d’émission-réception de I'antenne. Quant a la matrice bleue, celle-ci
contient les parametres liés exclusivement aux ports d’excitation.

En considérant que les ports d’excitation sont terminés par des charges d’'impédance Z;; correspondant
aux coefficients de réflexion py;, la matrice [S?], se réduit a la matrice de diffusion [S*"] avec les deux
ports de rayonnement (Equation 15).

by

b ] = [Stot] [ah] (Equation 15)

ay

Cette matrice de dispersion totale, peut a son tour étre décomposée en une somme de deux matrices :
la matrice de transfert [S"] et la matrice de diffusion structurelle [S°].

tot tr s Sftl-.rf.l SrtuT; Sﬁh S}fv z .
[S©] = [[S"T+[S%]] = || tr oio] + [ s s ] (Equation 16)
Svh va vh va
Dans le cas d’une antenne ayant un seul port, I'expression de [S*!] devient :
SpiS Sh1S S Sy .
gtot] — | _Pa h191h  Oh1 11;] hh hv] Eouation 17
[5%] [1—5111’1 Sp1S1n Sp1S1y oh  Sov (Equation 17)

Pour un champ incident ayant une polarisation quelconque §, on a I'égalité :

Ors = 5525 (Equation 18)

_ ctot _ be _ 3 )
Or Sgr = Sgg” = a: Sge + 1— 511p1 Se1S1¢ (Equation 19)

Soit gg¢ = [ng — Sllpl 5515151 (Equation 20)

Cette équation ayant 3 inconnues, nous avons besoin de 3 équations pour les déterminer. Ceci peut
étre obtenu a 'aide de 3 charges différentes. En général, afin de simplifier les équations, les charges
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retenues sont la charge adaptée (CA), le court-circuit (CC) et le circuit ouvert (CO). On obtient alors le
systeme suivant :

2
Oca = (Sgg)
_— SS 1 S S 2 z .
Occ = [ & 1+s,, 81 15] (Equation 21)

s 1 2
O'CO = I:SE%' + 1-Sy, 551515]

Une fois résolu, nous obtenons, les expressions suivantes :

Sie =/0ca (Equation 22)

» Wto~Fea) (5a=cc)

Se151e = (oco—occ) (Equation 23)

511 =2 (@_M) -1

(Voco—occ) (Equation 24)

Cette derniere équation permet ainsi de déterminer le coefficient de réflexion de I'antenne sous test.
La théorie développée ici pour le calcul de la SER suppose que la cible est positionnée en champ
lointain. Toutefois, a partir de I'’équation radar réduite au cas monostatique, nous observons aisément
la proportionnalité entre la SER et la puissance recue (Equation 25). Il est alors ensuite possible de
déduire I'expression du coefficient de réflexion de I'antenne sous test (Equation 26).

292 .
P._P, iU (Equation 25)

T="€ (4m)3R4

5. = 2 (Preo=Prea) _ 4
1 (VPrco—vPrec)

Parallelement a cette méthode, nous nous sommes également intéressés a une autre solution issue

(Equation 26)

du circuit équivalent présenté Figure 114. La méthode consiste en I'analyse de I'impédance d’entrée
d’un systeme a 2 ports chargés par différentes valeurs de charges. En effet, 'impédance d’entrée du
circuit équivalent lorsque le quadripdle est chargé par une impédance Zcarge €st donné par
I’Equation 27.

Zi

Z22 +Zcharge

Zin =211 — (Equation 27)

En prenant pour valeurs de charges, les trois valeurs typiques utilisées précédemment, nous arrivons
a 'obtention des 3 équations suivantes (Equation 28) :

( Zinco = Z11
ZZ

{ Zince = 211~ Zay (Equation 28)
z5
kZinCA =21~ 7%

Le systéme résolu, nous permet d’obtenir les 3 relations suivantes :
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Z11 = Zinco (Equation 29)

72 =50 (Zinca=Zinco) Zinco—Zincc) (Equation 30)
Zincc—ZincA

Z,, = 502nca~%inco (Equation 31)

Zincc—ZincA
De la derniere équation nous pouvons déduire I'impédance de I'antenne sous test et son coefficient
de réflexion a partir de la formule suivante :

T Zy,+50

Soo (Equation 32)

Nous avons ensuite réalisé une série de mesures dans la chambre anéchoide d’Orange Labs-La Turbie
dans le cadre du CREMANT (Centre de REcherche mutualisé sur les ANTennes) pour déterminer tout
d’abord le coefficient de réflexion d’une antenne dipole a 433 MHz (Figure 126).

Figure 126 : Mesure de la puissance recue et de
I'impédance d’entrée lorsque le dipble est chargé par un
court-circuit

Pour faciliter le traitement, nous avons choisi des antennes identiques en émission et en réception.
Différentes séries de mesures ont été réalisées :

- adifférentes distances : 7,5 cm, 10 cm, 15 cm et 30 cm (sachant que la zone de champ proche
se situe a une distance d inférieure a une quarantaine de cm), pour une puissance d’émission
de 10 dBm.

- pour deux configurations : 'une ol les charges reliées a I'antenne sous test sont changées
successivement. L'autre olu I'antenne sous test a été remplacée successivement par trois
antennes identiques connectées a trois charges de valeurs différentes.

Nous présentons Figure 127, les résultats obtenus pour les distances de 10 cm et 15 cm lorsque la
méme antenne a été successivement chargée par 3 valeurs de charge différente. En effet, la solution
consistant a changer 3 fois d’antenne, ne nous a pas permis d’obtenir des résultats significatifs,
montrant ainsi I'importance du respect de I'alignement entre les deux antennes. L’observation des
courbes nous montre que la mesure qui nous donne le résultat le plus précis en termes de fréquence
de fonctionnement (fréquence pour laquelle le module du S11 est minimum) et de bande passante est
celle réalisée a partir des circuits équivalents pour une distance de 10 cm. La mesure issue de la SER
donne des résultats qui different beaucoup en fonction de la distance. Ceci peut s’expliquer par le fait
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gue la puissance mise en jeu dans nos mesures est faible mais également par la faible signature radar
du dipdle. En effet, a distance équivalente, la méthode SER ne nous a pas non plus donné des résultats
identiques pour 2 différents niveaux de puissance (-5 et 10 dBm). Enfin, les équations utilisées pour le
modele SER supposent que la cible est en champ lointain avec une polarisation donnée, ce qui n’est
plus le cas en champ proche. La détermination du coefficient de réflexion de I'antenne uniqguement a
partir de la puissance recue (Equation 26) ne semble donc pas si aisée et évidente.

0 . T : : . . : T T 5 . : . : : : r c -
T RCS
5 ok —=— circuit eq
mesure
— HFSS
-10 ’ S
= o
- 12 -
o =
— RCS o
wn -20r h —— circuit eq =
= )
:— mesure ¥ <
- HFSS —
o5+ —
a0t
%00 410 a0 4.0 40 450 480 470 480 4s0 4 32 5 s = i - - = - :
400 410 420 430 440 450 460 470 480 490 §
Fréquence en MHz ;
1 Fréquence en MHz
(a)
(b)

Figure 127 : Coefficients de réflexion mesurés sans fils, avec cable (courbe rouge) et simulé avec HFSS pour
une distance d de 10 cm (a) et 15 cm (b)

Néanmoins, a partir des résultats prometteurs obtenus grace a la méthode des circuits équivalents,
nous avons pu déduire la mesure du coefficient de réflexion du capteur SAW a distance ainsi que de
sa conductance, a 'aide d’une 4™ mesure effectuée en connectant a I'antenne sous test un capteur
SAW d’impédance Zsaw (Figure 128). En effet, si la seconde antenne est chargée par le capteur SAW,
nous obtenons I’Equation 33 :

z5

Zinsaw = Z11 — (Equation 33)

Zy2tZsaw

oU Zinsaw est 'impédance d’entrée présentée par le circuit équivalent lorsque le quadripéle est chargé
par le résonateur SAW d’impédance Zsaw.

Ceci revient a obtenir 'Equation 34 :

Zh

Zinsaw = Zinco — (Equation 34)

Za2+ZsAw

ou tous les éléments sont connus hormis I'impédance Zs,w du capteur.

On détermine ainsi Zsaw grace a I’Equation 35 :

zZ , .
Zsaw = ————— I (Equation 35)
Zinco—ZinSAW
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Figure 128 : Coefficients de réflexion mesurés sans fils, directe (courbe rouge) d’un capteur SAW pour une
distance de 10 cm (a) et mesure sans contact de sa conductance avec la méthode des circuits équivalents
pour différentes distances(b)

Nous pouvons de nouveau remarquer que les résultats les plus concordants sont donnés par la
méthode des circuits équivalents. Le décalage de niveau observé dans le cas de la mesure par SER est

attribué a
plus en accord avec les deux autres. A notre connaissance, il s’agit de la premiere mesure sans contact

a distance de mesure car des mesures identiques faites a 7,5 cm ont donné des résultats

de I'impédance d’un capteur SAW.

Dans cette derniére partie, nous avons présenté les travaux portant sur la réalisation d’'un modele
fréquentielle de la chaine de d’interrogation compléte qui nous a permis d’expliciter les causes du
phénomeéne de « tirage en fréquence » qui peut étre rencontré lors de I'association d’'un capteur SAW
avec une antenne. Ce modeéle nous a également permis de dégager des conditions sur la valeur que
devait présenter I'impédance du générateur de Thévenin équivalent vis a vis du capteur pour un
fonctionnement optimisé du systeme. Enfin, une méthode de caractérisation sans fils en champ proche
a été proposée, permettant dans un premier temps de déterminer I'impédance d’entrée des antennes
puis celle de 'impédance de capteur SAW.

Dans le dernier chapitre, nous allons nous intéresser a la conception d’antennes miniatures
dédiées a des environnements particuliers et notamment pour des applications utilisant a nouveau
des capteurs SAW pour la mesure de température et de pression.
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2.4 Conception d’antennes miniatures pour environnements difficiles et
intégrées a leur support

Comme évoqué précédemment, les progrés réalisés par la microélectronique en termes
d’intégration et de miniaturisation ont permis un développement tres important des applications sans
fils et notamment leur déploiement dans des environnements inenvisageables jusqu’alors. Toutefois,
I'antenne conditionne toujours les dimensions de ces dispositifs du fait que son encombrement
dépend de la longueur d’onde. Or, sa miniaturisation s’accompagne d’une dégradation de ses
performances radioélectriques (adaptation, rayonnement, efficacité) [74], [75]. A cela, il faut ajouter
gue, comme nous I'avons montré dans le chapitre précédent, son environnement proche influe aussi
sur ses performances. Il s’agit donc pour le concepteur d’antennes de trouver un compromis entre
taille minimale requise pour I'application souhaitée et performances exigées tout en tenant compte si
possible dés le début de la conception, de I’'environnement proche des antennes. Ceci a été d’autant
plus facilité par les progres réalisés par les logiciels de simulation électromagnétiques qui permettent
dorénavant des modélisations multicouches multiphysiques mais aussi par le fait que les processeurs
utilisés par les machines de calculs sont de plus en plus performants permettant ainsi la prise en
compte d’un nombre de données de plus en plus importantes et des temps de calcul de plus en plus
courts.

Nous allons présenter dans ce chapitre, les solutions que nous avons proposées dans le cadre de
différents projets nécessitant des gé¢ométries d’antennes particuliéres, adaptées spécifiquement a un
encombrement donné mais présentant également des contraintes de performances en termes
d’adaptation et de rayonnement. Pour commencer, nous présenterons des antennes destinées a
fonctionner dans des conditions difficiles telles que le corps humain ou des environnements industriels
souvent fortement métalliques et enfin par celles ayant pour objet I'implémentation dans des
appareils mobiles.

2.4.1 Antennes pour environnements difficiles

2.4.1.1 Antennes implantées

Nous observons depuis plusieurs années une hausse des dépenses de santé et des demandes de
soins (auquel le monde médical ne peut répondre actuellement) dues au vieillissement de la
population et a I'explosion des maladies chroniques. Une facon de maitriser ces dépenses consiste a
une prise en charge permanente des patients a leur domicile associée a un suivi a distance. Ainsi,
I'intérét pour les dispositifs de suivis biomédicaux sans fils ne cesse de croitre actuellement.

Nous avons commencé a nous pencher sur cette thématique des 2007, a travers le projet CIMPA
(Capteur Implantable pour la Mesure de la Pression Artérielle) qui répondait a un appel de I’ANR
TecSan (Technologies pour la Santé). L'objectif était de réaliser un capteur de pression artérielle et de
température fonctionnant a 2,5 GHz devant étre implanté a l'intérieur de la cage thoracique de
patients et pouvant étre interrogé a distance. Ce projet avait pour partenaires :

- lasociété Senseor, chargée de réaliser le systeme d’interrogation sans fils

- le LPMO (Laboratoire de Physique et Métrologie des Oscillateurs) devenu depuis pour partie
le département Temps-Fréquence de l'institut FEMTO-ST, qui devait réaliser le capteur de
pression a partir de résonateurs de type SAW

- le LEAT, qui avait pour mission de concevoir I'antenne associée au capteur
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- linstitut Arnault Tzanck, réalisant le support médical (pour la prise en compte des aspects
réglementaires ainsi que le suivi des procédures pour les approbations et certifications).
Ces travaux ont d’abord été initiés par Ali CHAMI alors étudiant en Master2 TRFM
(Télécommunication RF et Microélectronique), puis poursuivis par Gwladys COLLIN lors d’un séjour
post-doctoral de 18 mois.

Pour des raisons évidentes d’intégration, la fréquence de fonctionnement choisie pour
développer ce capteur a été la fréquence de 2,45 GHz appartenant a la bande ISM (Industrielle,
Scientifique et Médicale) et son impédance devait étre égale a 50 Q. Le capteur devant étre implanté,
il était nécessaire que celui-ci fonctionne sans batterie. C'est pourquoi, la solution choisie s’est portée
vers un capteur de type SAW. En effet, de par leur fonctionnement sans batterie, ce type de capteurs
avait montré leur potentialité pour la télémesure a dans la bande ISM (433,05 — 434,79 MHz) [76],
[77], y compris pour déterminer la température du corps d’un chien mais a une distance de I'ordre de
quelques centimetres avec un capteur relié a un dipble « bobiné » [78].

Dans le projet CIMPA, le capteur a été réalisé par le LPMO et était composé de 2 résonateurs, 'un
pour la mesure de la pression artérielle, I’autre pour la mesure de la température (Figure 129), le LEAT
devant pour sa part réaliser les antennes qui leur sont associées.

Antenna
and temperature
sensor Quartz
A : Aluminium ho=350pm / £:=4.5
ntenna : . 155
y h,=320nm —K - < Glas frit
and pressure 52 g 2
sensor 6=38.10"S/m Quartz hge=15um/ €,=4.5
hg=350um / £=4.5
Aluminium - + < Glas frit
h‘_\z_’-l()’nm = I hor=15um / £,=4.5
=3 'S
e B ho=350um / £,=4.5

Figure 129 : Schéma du capteur SAW implanté

Compte tenu de la configuration du capteur, nous nous sommes orientés vers une solution de
type dipd6le « enroulé », car celle-ci favorisait une connexion aisée avec le résonateur et les spirales
permettaient de diminuer fortement I'encombrement du dipdle (Figure 130). De plus, cette solution
s’écartait de celles trouvées alors dans la littérature pour des applications biomédicales in vivo et qui
consistaient pour la plupart en des éléments de type PIFA dans la bande MICS (Medical Implant
Communication Services) comprise entre 402 et 405 MHz [79], [80].

>

/

Figure 130 : Antenne implantée de type dipdle enroulé (la
partie bleue claire est celle réservée au résonateur SAW)
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Nous avons dii également considérer I'environnement dans lequel allait étre positionné I'implant.
Pour cela, nous avons réalisé un modele de la cage thoracique d’une personne adulte sous HFSS
(Figure 131), en tenant compte des caractéristiques électriques des éléments qui la constitue
(Tableau 14). Nous nous sommes tres rapidement heurtés au fait que la discrétisation d'un élément
d’un tel volume comparé a celui du capteur a la fréquence considérée (2,45 GHz) impliquait un grand
nombre de cellules et des temps de calcul tres longs. Afin de remédier a cet inconvénient, nous avons
opté pour la réalisation d’'un fantome homogene présentant des caractéristiques électriques proches
du muscle car des études ont montré que c’est le tissu qui représente le mieux les propriétés moyennes
du corps humain [79]. L'objectif étant de réduire le temps de calcul tout en maintenant une précision
identique aux résultats trouvés avec le modele complet.

2-3 jours avec HFSS Processeur :
2.336Hz/86B RAM

Implant

\ 6 heures avec HFSS

—)

Dimensions :
(50mmx50mmx50mm)

Figure 131 : Fantébme multi-couches et fantdme uniforme

A f=2,45 GHz Peau Graisse Muscle Os Poumons
Permltt|v;te relative 38 53 527 18,5 48,4
Tangente de pertes 0,28 0,14 0,24 0,32 0,25
Conductivité o (S/m) 1,5 0,1 1,7 0,8 1,7

Epaisseur (mm) 3 30 30 20 100

Tableau 14 : Caractéristiques électriques des éléments constitutifs du corps humain a 2,45 GHz [81].

La Figure 132 présente les coefficients de réflexion simulés de I'antenne initiale constituée d’un dipéle
enroulé et de I'antenne optimisée positionnées a l'intérieur du fantéme homogeéne.
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Figure 132 : Coefficients de réflexion simulés de I'antenne avec et sans brins (a) et
impédance d’entrée simulée de I'antenne avec brins (b) en fonction de la fréquence

Cette derniére differe de I'antenne de départ, par I'ajout de deux brins métalliques tres fins (de largeur
10um) reliant les deux brins rayonnants du dipéle (Figure 133). Cette technique avait déja été
employée notamment pour des solutions utilisées en RFID mais en utilisant un seul brin [82]. Elle
permet de réduire la longueur électrique de I’élément rayonnant mais aussi d’améliorer son
adaptation. Ceci est confirmé par les courbes observées Figure 132. L’ajout des deux brins permet ainsi
d’augmenter la partie réelle de I'impédance d’entrée de I'antenne rendue plus faible du fait de
I’enroulement des bras métalliques.

0.2mm

IS
E added-links
N (wa et L)
4mm T
(a) (b)
Without added-link spiral antenna Two added-links spiral antenna

Figure 133 : Designs de I'antenne initiale (a) et de I'antenne optimisée (b)

De plus, le fait d’ajouter non pas un mais deux éléments, permet de conserver la symétrie de la
structure et par la méme celle de son diagramme de rayonnement (Figure 134). Or, ceci est important
pour I'application visée, car celui-ci doit étre le plus omnidirectionnel possible du fait que la position
du systéme interrogateur par rapport au patient n’est a priori pas connue. Les valeurs obtenues en
simulation pour le gain total et I'efficacité totale sont respectivement de -34,5dBi et 0,016% ce qui
montre bien le caractere dispersif des tissus biologiques a I'intérieur desquels est placée I'antenne
ainsi que I'effet de la miniaturisation de I’élément rayonnant.
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Figure 134 : Diagramme de rayonnement simulé de
I'antenne a f= 2,45 GHz

A partir de ces résultats, nous avons pu réaliser un prototype (Figure 135) avec lequel nous
n’avons malheureusement pas réussi a établir une communication. En effet, des ondes transverses
inexistantes dans les capteurs SAW développés précédemment a plus basses fréquences, semblent
étre apparues a cette fréquence, empéchant un fonctionnement correct du capteur. Cependant,
I'aspect innovant de cette solution nous a tout de méme permis de déposer un brevet [83].

N |
réalisé du capteur a 2,45 GHz

Ces travaux ont trouvé une continuation avec la thése de Philippe Perrissol démarrée en
octobre 2011 suite a une collaboration initiée par Georges Carle, DR CNRS du laboratoire de biologie
TIRO-MATOs (Transporteurs en Imagerie et Radiothérapie en Oncologie - Mécanismes biologiques des
Altérations du Tissu Osseux) de la Faculté de Médecine. L'objectif de cette thése est la mise au point
d’un dispositif permettant de faciliter I'observation de I'état de santé de souris de laboratoire. Une des
premieres applications envisagées dans ce projet a été le suivi a distance de la température du corps
du rongeur. Pour cela, nous avons utilisé les capteurs SAW de la société SENSeOR présentés dans le
chapitre 2. Ceux-ci fonctionnent a la fréquence de 433 MHz, et présentent a cette fréquence une
fiabilité plus importante qu’a 2,5 GHz. L'inconvénient majeur de cette solution, réside dans le fait qu’a
cette fréquence, les dimensions de I'antenne peuvent se révéler trop importantes vis-a-vis de la taille
d’une souris. En effet, il s’agit de concevoir un dispositif constitué du résonateur SAW (dont la taille
non modifiable est de : 5 mm x 5 mm x 1,5 mm) et de I"antenne devant étre implanté sous cutané via
une incision pratiquée entre les omoplates de I'animal et permettant de placer le capteur le long de la
colonne vertébrale. Cet emplacement permet de minimiser la géne induite par ce corps étranger a
condition bien slr que I'encombrement et le facteur de forme de I’antenne soient les plus
ergonomiques possibles avec notamment une largeur la plus petite possible. Comme I'objectif est de
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minimiser 'interaction physique entre I'opérateur humain s’occupant des souris et I'animal, il a été
envisagé des le début que le systéeme d’interrogation soit situé a I'extérieur de la cage.

Afin de concevoir I'antenne, il nous a fallu également prendre en considération les éléments
constitutifs du corps de la souris avec une complexité supplémentaire résidant dans le fait que le
capteur doit a terme pouvoir étre implanté dés le plus jeune age de la souris. Or, les parameétres
électriques (permittivités relatives, conductivités et tangente de pertes) varient fortement en fonction
de I'age du rongeur [84]. Nous avons donc choisi des valeurs moyennes (Tableau 15) pour réaliser le
fantome de la souris (Figure 136).

A f=433 MHz Peau Muscle Os
Permittivité relative g, 36,3 52,3 27,1
Tangente de pertes 0,6 0,6 0,4
Conductivité o (S/m) 0,7 1 0,4
Epaisseur (mm) 5 5 1,5

Tableau 15 : Caractéristiques électriques moyennes des tissus constitutifs du corps d’une souris a 433 MHz [84]

[— l‘l.'ﬂll

<« I— Muscle

— (s

Figure 136 : Vue en perspective et en coupe du modele numérique de souris

Pour le design de I'antenne, nous avons cette fois opté pour un dipdle replié, car la structure
a dipdle en forme de spirale présentait un encombrement trop important compte tenu de la longueur
électrique nécessaire au bon fonctionnement de I'antenne a la fréquence souhaitée. De plus, cette
longueur a pu étre obtenue en utilisant les deux faces du substrat grace a I'utilisation de vias traversant
le substrat (qui est du Duroid de permittivité 2,2, de tangente de pertes égale a 0,0008 et d’'épaisseur
0,127 mm pour que l'antenne soit la plus flexible possible) (Figure 137). L'encombrement final de
I’élément optimisé en présence du fantdme est de 42,6 mm x 3,24 mm x 0,124 mm.

Empreinte du capteur SAW
I | [ | ¥ | |I -. ,l i

Via

Figure 137 : Vue de dessus et de dessous de I'antenne implantée

La Figure 138 présente les diagrammes de rayonnement simulés de I'antenne en espace libre
et implantée. La forme obtenue pour le diagramme de I'antenne implantée montre bien le caractere
dispersif des tissus biologiques. Ceci est confirmé par les valeurs d’efficacités totales simulées qui sont
respectivement de 75% en espace libre a 2,26 GHz et de 0,12% pour I'antenne implantée a 433 MHz,
pour des valeurs de modules coefficients de réflexions inférieurs dans les 2 cas a -20 dB.
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Figure 138 : Comparaison des diagrammes de rayonnement de I’antenne en espace libre a 2,26 GHz
(a) et implantée a 433 MHz (b)

Afin de valider ces résultats issus de simulations, nous avons réalisé un prototype auquel nous
avons associé le capteur Senseor (Figure 139). Ce prototype a ensuite été implanté dans le corps d’une
souris euthanasiée (Figure 140). Une expérimentation a ensuite été effectuée a I'aide d’un systeme
d’interrogation comprenant 2 antennes interrogatrices, gracieusement prété par cette méme
entreprise.

Figure 140: Photo de I'expérience (les antennes
Figure 139 : Prototype de I'antenne implantée | interrogatrices sont en blanc sur le c6té gauche prées de
la souris)

Lors de ces mesures, nous avons orienté la souris verticalement puis horizontalement en
faisant progressivement varier sa position afin de vérifier que le capteur pouvait étre interrogé quelle
que soit sa position a lI'intérieur de la cage (Figure 141). A partir des niveaux de puissance regus,
I'interrogateur a pu estimer la température du corps de la souris (Figure 142). Les valeurs de
température estimée sont cohérentes si I'on considéere que la température d’une souris vivante est de
37°C et que la série de mesures a duré au moins deux heures.
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Figure 142: Températures estimées par

Figure 141 : Positions de la souris testées .
I'interrogateur

Ces résultats prometteurs nous ont menés a un dépot de brevet actuellement en cours.
2.4.1.2 Antennes pour environnements métalliques

Comme nous l'avons entrevu au chapitre précédent notamment lors du passage concernant les
antennes associées aux capteurs de type SAW, ces dispositifs sont susceptibles de fonctionner dans
des environnements « difficiles » d’un point de vue électromagnétique et/ou changeants. Une bonne
connaissance a priori de I'environnement dées la conception de I'antenne permettra donc d’optimiser
les performances de I'’élément rayonnant dans un premier temps puis de celle du dispositif complet.
Parmi les différents types d’applications rencontrés par la société SENSeOR, nombreuses sont celles
destinées a fonctionner dans des environnements fortement métalliques. Or, selon le type d’antenne
utilisée, la proximité d’un plan métallique vient fortement perturber leur adaptation et leur
rayonnement. |l s’agit donc d’étre capable de pallier les éventuelles modifications des caractéristiques
de 'antenne pouvant survenir dans ces environnements. Un autre point important consiste en la
miniaturisation de ces éléments dont les dimensions peuvent s’avérer importantes du fait de la
fréquence de fonctionnement des capteurs (433 MHz). C'est a ces deux problématiques que s’est
attelé Stéphane TOURETTE lors de sa thése CIFRE effectuée avec la société SENSeOR et débutée en
novembre 2006.

Une des fagons de se prémunir de l'influence de la proximité d’un plan métallique consiste a
utiliser des antennes possédant un plan de masse. Si 'on cherche en plus a réduire 'encombrement
de la structure, les éléments quart d’onde de type PIFA sont de bons candidats. En effet, des techniques
connues comme la réduction de la largeur du court-circuit [85] ou l'insertion de fentes a la surface du
résonateur [86] permettent d’allonger les trajets des courants et donc de faire fonctionner la structure
a des fréquences plus basses avec un encombrement équivalent. Stéphane TOURETTE s’est donc
intéressé a ces solutions en veillant a ne pas trop fragiliser la structure d’un point de vue mécanique.
Ainsi, il a proposé la structure présentée Figure 143 dont les dimensions sont 80mm x 80mm x 10mm
(A9 x A/19 x A/70). Nous pouvons remarquer qu’elle comporte des vis en Teflon insérées a des
positions ne perturbant pas le fonctionnement de I'antenne et qui permettent a la fois de rigidifier la
structure, de maintenir la planéité du plateau rayonnant et de résister aux vibrations éventuelles que
pourrait subir la structure.
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Figure 143 : PIFA avec fentes débouchantes

Un prototype de cette PIFA a été réalisé avec dans un premier temps un connecteur SMA (non
visible sur la Figure 144) relié entre le plan de masse et la languette de court-circuit. La Figure 145
représente le coefficient de réflexion mesuré et simulé. Une bonne concordance est observée entre

les courbes obtenues.
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Figure 144 : Prototype de I'antenne PIFA a fentes
débouchantes

Figure 145: Comparaison des coefficients de réflexion mesuré

et simulé

Puis, un capteur de température a remplacé le connecteur SMA afin de réaliser une série de
mesures sans-fils de la température d’une piece métallique située autour d’un collecteur

d’échappement de voiture (Figure 146).
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Figure 146 : PIFA avec capteur placée sur le cache
collecteur d’'un moteur de voiture

Figure 147: Comparaison de la température mesurée par le

capteur SAW et la sonde de référence

Le capteur ainsi qu’'une sonde de température de référence (mode filaire) étaient placées
directement en contact avec la partie a mesurer et l'unité d’interrogation placée sous la voiture. La
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distance d’interrogation était d’environ 1m. On constate un trés bon accord entre les deux méthodes
de mesure (Figure 147).

Suite a ces résultats, qui nous ont valu le prix du meilleur poster a la conférence IWAT 2009 [87],
nous avons poursuivi dans le but d’essayer de proposer une solution qui puisse fonctionner quel que
soit le type d’environnements ce qui ne le cachons pas a été une gageure. Pourtant, nous avons pu
concevoir une solution astucieuse avec une PIFA dite « réversible » car capable de fonctionner sur
différents types de supports en utilisant ses deux faces. Partant du méme principe que précédemment,
des fentes ont été insérées a la fois sur I'’élément rayonnant et sur le plan de masse. Ainsi, cette
antenne présente une fréquence de résonance différente selon sa disposition sur le support. Dans une
premiére position (appelée « 1 »), elle est optimisée pour un fonctionnement sur un plan diélectrique
ou en espace libre. Lorsque I'on retourne I'antenne (position «2 »), elle est optimisée pour fonctionner
sur un plan métallique. Nous précisons que I'alimentation de la structure est réalisée avec un seul
capteur SAW dont la position varie selon le fonctionnement souhaité (Figure 148).

(a) (b)

Figure 148 : Antenne PIFA réversible en position « 1 » (a) et « 2 » (b)

Des mesures effectuées sur un plan métallique et sur une table, ont permis de montrer que la
précision de mesure autour de la température ambiante est d’environ +/- 0,7°C pour les deux
positions, ce qui montre bien que les mesures convergent. Ces travaux, nous ont permis de déposer
un brevet [83].

Une autre partie de mes activités de recherche concerne les antennes miniatures intégrées a leur
support. En effet, le besoin d’étre « connecté » partout dans le monde et a n‘importe quel moment,
nécessite des dispositifs mobiles permettant une grande interopérabilité et devant donc intégrer un
grand nombre de standards. Paradoxalement, on demande également a ces dispositifs d’étre les plus
discrets et les moins encombrants possibles. Ceci nécessite donc la conception d’antennes qui doivent
étre intégrées et souvent multinormes.

2.4.2 Antennes miniatures intégrées pour objets communicants

2.4.2.1 Antennes intégrées pour modules RF

Contrairement aux System on Chip (SoC) qui intégrent toute la fonctionnalité d’un systéme au
sein d’'un méme boitier, une alternative est apparue dées le début des années 1990 qui consiste a réunir
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plusieurs fonctions séparées dans le méme module. On parle alors de System in Package (SiP). Les
substrats utilisés sont des céramiques de type LTCC (Low Temperature Co-fired Ceramics) qui
comportent généralement 6 a 10 couches pour une épaisseur totale de 0,5 mm et des permittivités de
I'ordre de 8. Avec cette technologie, les composants et les fonctions électroniques sont intégrées
directement dans le substrat permettant ainsi de protéger la puce électronique. Il est également
possible d’intégrer I'antenne soit au-dessus du substrat soit a I'intérieur de celui-ci, on parle alors
d’Antenna in Package (AiP) (Figure 149). Or, l'intégration d’une antenne a l'intérieur méme d’un
module de petites dimensions fait face a plusieurs défis scientifiques et technologiques intéressants.
Le premier d’entre eux, et certainement le plus délicat, concerne la miniaturisation de la structure
rayonnante. |l est en effet largement prouvé que la réduction drastique d’une antenne influe
radicalement sur ses performances, avec généralement une réduction de la bande passante et un
affaiblissement de I'efficacité de rayonnement par rapport a une structure de taille standard [74], [88].
De nombreuses études scientifiques ont permis de comprendre le phénoméne et méme de fixer des
limites théoriques pour la miniaturisation des structures [75], [89]. La premiere étape en vue de
I'intégration consiste en la recherche et la sélection d’une structure antennaire a la fois peu
encombrante et surtout miniaturisable dans le sens d’une technologie SiP. Il est alors indispensable de
tenir compte des parametres imposés par celle-ci, tels que la faible épaisseur, le type de substrat ou
encore l'assemblage multi-couches. Il est cependant possible de tirer parti de certaines de ces
caractéristiques pour favoriser la miniaturisation.

C’est sur ce théme que s’est déroulée la these CIFRE de Mickaél JEANGEORGES débutée en
octobre 2007 en collaboration avec la société Insight SiP spécialisée dans la conception de modules
SiP.

Boitier ou Boitier ou
surmoulage Composants passifs surmoulage Composants passifs
montés en surface montés en surface
Puce numérique l Puce numérique
Antenne \
A -
Antenne m’ n
4 4 |
Composants RF enfouis Composants RF enfouis
Pads de (filtres, capacités, inductances) Pads de (filtres, capacités, inductances)
COMOMON Substrat multicouches comecn Substrat multicouches
(a) (b)

Figure 149 : Principe d’antenne intégrée dans le capot plastique d’un SiP (a) ou dans le substrat LTCC du SiP (b)

La plupart des travaux présentés alors concernait des modules fonctionnant aux alentours de 5 GHz
[90], [91] voire aux fréquences millimétriques [92]. Mickaél JEANGEORGES s’est lui intéressé a intégrer
une antenne et un systéme RF dans un méme module Bluetooth de dimensions 8mm x 8mm x 1,4 mm,
en utilisant des solutions LTCC de permittivité relative de 7,8 a 7 couches. La place dédiée a I'antenne
au sein de ce module étant tres contraignante (2mmx 8mm x 0,5mm), nous nous sommes tournés vers
un élément de type IFA (Inverted-F Antenna) avec un brin rayonnant replié en 3 dimensions, ceci étant
rendu possible par la technologie LTCC qui permet de relier entre elles les différentes couches par des
vias de connexion (Figure 150).

Activités de recherche 93




T

¥ Bras dalimentation

Bras de
court-circuit
x\ e

méandré en trois
dimensions

Transceiver

Pads QFN
”

P
=2mm
;

Figure 150 : Antenne IFA a brin rayonnant en 3 dimensions
intégrée dans un module SiP

Un premier prototype a été réalisé (Figure 151). Il a été ensuite monté sur un PCB ayant les dimensions
d’un téléphone mobile contenant une encoche dans le plan de masse sous I'antenne (Figure 152).

Susbtrat LTCC )
Pad de connexion
o) au PCB de test
Bras de court-circuit TN Plan de masse

et dalimentation de
I'antenne

Bras rayonnant
de I'antenne, replié en méandres

Connecteur SMA

#

Module AP

n
fkpnne PCB de test

Figure 151 : Prototype réalisé sur LTCC

Figure 152 : Prototype monté sur PCB avec un
connecteur SMA

En ce qui concerne les performances obtenues (Figures 153 et 154), la bande passante est de 80 MHz
(3 -6dB), ce qui ne couvre pas complétement le standard Bluetooth et I'efficacité rayonnée est de
I'ordre de 40%. Le diagramme de rayonnement est relativement omnidirectionnel, ce qui constitue un
avantage dans le cas d’un appareil mobile, avec un gain maximum mesuré de -0,6 dBi dans la direction

opposée a celle du brin de court-circuit.
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Figure 153 : Coefficient de réflexion simulé et mesuré Figure 154 : Diagramme de rayonnement simulé de

de I'antenne IFA sur LTCC I’antenne IFA sur LTCC

Afin d’améliorer les performances obtenues, nous nous sommes penchés sur la géométrie des
méandres du brin rayonnant (Figure 155).

Figure 155 : Exemples de formes de méandres étudiées

Dans certains cas (non représentés sur la Figure 155), nous avons utilisé des brins parasites afin
d’élargir la bande passante de la structure. Néanmoins, nous nous sommes heurtés a des problémes
de chute sévére d’efficacité dans certaines configurations. Ceci nous a mené a nous intéresser a ce
phénomeéne dans le cadre de la thése de Tarik FRADI qui sera présentée plus loin dans ce manuscrit.
Pour en revenir aux études sur la géométrie des brins, elles ont pu également montrer que
I’élargissement progressif du bras rayonnant permet de réaliser un bon compromis entre
miniaturisation (premiers méandres fins qui permettent d’allonger les courants) et efficacité rayonnée
(derniers méandres larges moins de pertes résistives). Ainsi, certaines de ces structures ont permis
I'obtention de performances satisfaisantes pour les applications visées avec une bande passante de
I'ordre de 120 MHz et une efficacité rayonnée de 50% pour un encombrement de 8 mm x 3,3 mm x
0,5 mm. Ces différentes solutions de miniaturisation ont fait I'objet d’un brevet [93].

2.4.2.2 Antennes intégrées multi-bandes pour dispositifs biomédicaux

Parallelement a ces travaux, nous nous sommes également intéressés a la conception
d’antennes dédiées a des dispositifs médicaux, le theme de I'e-santé étant devenu un des axes de
recherche de notre laboratoire.

Ainsi, dans le cadre d’un projet FUI dénommé STM3 (Solution pour le Traitement et le Monitoring
en Médecine Mobile) débuté en octobre 2010, nous nous sommes penchés sur la conception
d’antennes dédiées a un dispositif biomédical destiné a communiquer avec un pacemaker. L’objectif
de ce projet était de proposer une solution de communication sécurisée permettant de véhiculer des
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données médicales a distance et assurant ainsi une mobilité compléte (Figure 156). Nous pouvons voir
sur cette figure qu’un dispositif appelé module concentrateur est chargé de récupérer les données
provenant de I'implant (appelé également Dispositif Médical Implanté Actif DMIA) dans la bande la
bande MICS (Medical Implant Communication Service) a 402-405 MHz. Puis, de les transférer au
téléphone portable du patient via le standard Bluetooth (2,4-2,483 GHz). Du téléphone, les données
sont ensuite rapatriées par le réseau GSM vers une base de données accessible au praticien.

i f e
e —— )
— t" (=« Résoeu modle ( Internet N % >
~ — <

Back Office

™ B 2 BO

Patient

Figure 156 : Schéma de la chaine de transmission des données envisagée dans le projet STM3
DMIA : Dispositif Médical Implanté Actif — Implant

MC : Module Concentrateur — Réception et traitement données provenant du DMIA

TP : Terminal Patient — Tel portable du patient qui transfére les données du TP vers BO
BO : Back Office — Base de données distante accessible au praticien

Les partenaires de ce projet étaient :

- STMicroelectronics (site de Rousset) qui développe et optimise des microcontréleurs
sécurisés et a mémoire non volatile enfouie

- SORIN-group spécialiste dans la conception d’implants cardiaques

- Orange-Labs (site de Meylan), chargé de développer les services dans le domaine de la santé
et de I'e-santé

- LoginPeople qui développe des outils de sécurisation de systéemes informatiques

- Une équipe du laboratoire 13S de l'université Nice-Sophia Antipolis, spécialiste des IHM
(Interfaces Homme Machine)

- Et enfin I'équipe CMA du LEAT chargée de la conception des antennes du module
concentrateur.

Il a été ainsi confié a Hafedh HAMOUDA dont la these a été financée par ce projet, la conception
de I'antenne bi-bande du module concentrateur (MC). Le facteur de forme choisi est celui d’'une
montre dont les dimensions (un rayon de 25 mm et une épaisseur de 5 mm) correspondent
respectivement a 403,5 MHz (fréquence centrale de la bande MICS), a A/30 et A/150, ce qui implique
I'utilisation d’une antenne miniature. Pour ce type de facteur de forme, les solutions intégrées
présentées dans la littérature concernent les standards GPS [94], GSM/PCS [95] et Bluetooth [96]. Une
seule solution proposée par la marque de montre suisse Breitling fonctionne a des fréquences
équivalentes a la bande MICS voire plus bas en fréquence (121,5 MHz) dans un volume équivalent mais
les antennes ne sont pas intégrées (monopodles enroulés a déployer manuellement en cas d’urgence
et fonctionnant pour une seule utilisation) [97]. Afin d’évaluer les performances que nous pouvions
espérer obtenir compte tenu de toutes ces contraintes, nous avons étudié les bilans de liaisons a
chaque fréquence a partir de la réglementation fixant le niveau de puissance d’émission (PIRE :
Puissance Isotrope Rayonnée Equivalente) dans chaque bande qui est de -18 dBm dans la bande MICS
et de 20 dBm pour le WIFI. Nous présentons Tableau 16, la portée estimée de I'antenne a 403 MHz en
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fonction de son gain intrinseque car c’est sur cette antenne que la contrainte de miniaturisation sera

la plus forte.
Gain de I'antenne a 403 MHz (dBi) Portée de I’antenne (m)
-7,5 1
-9,4 0,8
-11,9 0,6
-15,5 0,4

Tableau 16 : Portée estimée de I'antenne a 403 MHz en fonction de son gain

Nous avons estimé qu’une distance de 60 cm était une valeur raisonnable dans le cas d’une liaison
entre un appareil cardiaque implanté et le module concentrateur. C’est pourquoi le cahier des charges
retenu est celui présenté dans le Tableau 17.

MICS Bluetooth
Bande de fréquence 402-405 MHz 2,4-2,483 GHz
[S11| min (dB) -6 dB -10dB
Gain min (dBi) >-12 dBi > -0 dBi

Tableau 17 : Cahier des charges retenu pour I'antenne bi-bande

A partir de ces résultats, nous avons notamment proposé plusieurs antennes PIFA bi-bandes
répondant complétement ou en partie au cahier des charges imposé. Nous nous sommes en particulier
intéressés a comparer des solutions dont le brin le plus long destiné a fonctionner a la fréquence la
plus basse comportait ou non des méandres (Figure 157). Tandis que le standard Bluetooth est lui dans
les deux cas, couvert grace a la résonance d’un brin parasite court-circuité.

Elément
parasite

M4

(a) (b)

Figure 157 : Designs des antennes PIFA bi-bandes étudiées en spirale (a) et a méandres (b)

Le Tableau 18 résume les performances obtenues pour les 2 antennes présentées. Nous pouvons
remarquer que les deux répondent quasiment au cahier des charges (seule la bande basse n’est pas
complétement couverte), cependant globalement I'antenne en forme de spirale possede toujours de
meilleures performances que I'antenne a méandres. Toutefois, I'antenne a méandres a pour sa part
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deux atouts. Le premier est sa bande passante aux fréquence basses qui est plus large et l'autre
concerne la partie mécanique, puisqu’elle a I'avantage de laisser plus de place a I'écran LCD. C’est donc
cette version qui a été retenue pour la suite du projet.

Bande MICS Bande Bluetooth
BP Nray Grmax BP Nray Gmax
PIFA en spirale 1 MHz 29% -3,7dBi | 81 MHz 99% 3,4dBi
PIFA a méandres 1,6 MHz 12,6% -7dBi 91 MHz 99% 2,4dBi

Tableau 18 : Comparaison des performances simulées des deux antennes

Il a fallu ensuite intégrer cette solution en tenant compte des éléments constitutifs de la montre
et du poignet de I'utilisateur (Figure 158). Pour la montre, nous avons ainsi utilisé pour simuler I'écran
LCD un substrat type Silicone ayant une permittivité relative de 11,9 et une hauteur de 1,4mm et pour
le radéme, un substrat FR4, er =4,4, h = 4,4 mm et tgd = 0,02. Pour le poignet, nous avons considéré 4
tissus différents (peau, graisse, muscle et 0s), et pris en compte leurs propriétés électriques dans les
deux différentes bandes.

Afficheur LCD

Baitier de
COUVETTUre
{Radome)

Support antenne

25mm

Composant
glectronigues

Strips_Boutons

Capot
infériaur

(a) (b)

Figure 158 : Eléments pris en compte dans I'intégration au sein de la montre (a) et modéle du fantdme de poignet (b)

Ces éléments dégradent dans la plupart des cas les performances initiales obtenues en espace
libre (Tableau 19).

. Antenne+électronique+support+LCD
Espace libre . e
+radome+poignet utilisateur
BP Gmax BP Gmax
MICS 1,6 MHz (a-6dB) -7dBi 5,3 MHz (a-6dB) -12,2dBi
Bluetooth | 91 MHz (a-10dB) | 2,4dBi | 69 MHz (a-10dB) -1,4dBi

Tableau 19 : Performances simulées par I'antenne PIFA circulaire a méandres

D’autre part, en plus de la dégradation de I'efficacité de I'antenne dans les deux bandes, la

présence de I'utilisateur modifie la forme du diagramme notamment a 2,45 GHz (Figure 159).
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(a) (b)

Figure 159 : Comparaison des diagrammes de rayonnement a 2,45 GHz en espace libre (a) et en présence du poignet
de I'utilisateur (b)

A partir de ces éléments, nous avons pu proposer une structure présentant un encombrement
encore plus réduit en utilisant des méandres en trois dimensions (Figure 160).

Sonde
d'alimentation

Court-circuit

(a) (b)

Figure 160 : Antenne PIFA bi-bande octogonale simulée (a) et réalisée (b)

Nous pouvons observer qu’'un bon accord est obtenu entre résultats mesurés et simulés
(Figure 161). Toutefois, pour la bande basse, nous remarquons une bande plus large et plus basse en
fréquence, ce qui est classique pour des mesures effectuées a ces fréquences.

Activités de recherche 99



o & & N o

-10 140 MHz

$11,dB
s11,dB

-10
-15
-12

mesure

20 ——mesure -14

—simulation
—simulation -16 ‘

25 -18
0 0.5 1 15 2 25 3 3.5 370 375 380 385 390 395 400 405 410 415 420
Fréq, GHz Fréq, MHz

(a) (b)

Figure 161 : Coefficients de réflexion simulé et mesuré

Le Tableau 20 regroupe les performances simulées de cette antenne. A cause de la miniaturisation
de I’élément rayonnant, celles-ci sont bien entendues inférieures a celles obtenues avec I'antenne
précédente, notamment en ce qui concerne la bande basse.

BP (-6dB) Nray Gimax
MICS 4,7 MHz 3% -13,3dBi
Bluetooth 140 MHz 73% 2,1dBi

Tableau 20 : Performances simulées de I'antenne PIFA rectangulaire a méandres 3D

Toutefois, c’est cette structure qui a finalement été intégrée au module concentrateur présenté lors
de la revue finale du projet. Les performances obtenues avec le prototype ont été jugées suffisantes
pour I'application visée.

2.4.2.3 Antennes multi-bandes pour la téléphonie mobile

De nos jours, les objets communicants nécessitent I'intégration d’'un nombre croissant de
standards, notamment en téléphonie mobile [37]. Pour le concepteur d’antennes, une des facons de
répondre a ces besoins consiste en l'utilisation d’antennes multi-bandes. Celles-ci peuvent étre
obtenues de plusieurs fagons comme avec I'utilisation d’éléments parasites [98] ou la réalisation de
fentes a la surface des éléments rayonnants [86], [99], [100]. Cependant, la conception de telles
antennes peut s’avérer piégeuse si I’on ne tient pas compte de I'efficacité rayonnée dés le début de la
conception de la structure. En effet, comme nous I'avons vu dans certains exemples précédents, la
géométrie de la structure et la disposition des éléments rayonnants les uns par rapport aux autres
peuvent mener dans certains cas a des chutes importantes d’efficacité. Ce phénomeéne a déja
également été observé pour certaines structures comportant des éléments quart d’ondes court-
circuités adjacents [101].

Dans le cadre de sa thése CIFRE effectuée avec la société Traxens et débutée en novembre 2012,
Tarik FARADI s’est également penché sur ce probléme et a proposé des solutions pour y pallier. Pour
commencer, il s’est ainsi intéressé a la conception d’une antenne tribande couvrant les standards
UMTS, Bluetooth et une des bandes LTE (2500-2570 MHz), réalisée sur un plan de masse ayant les
dimensions d’un téléphone mobile 100 mm x 65 mm (Figure 162).
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Figure 162 : Design de la structure tri-bande initiale

L’élément principal (en bleu) est une antenne quart d’onde de hauteur égale a 7,3 mm. Ses
dimensions ont été optimisées pour couvrir la bande UMTS, les deux éléments parasites de type quart
d’onde (et qui donc présente chacun un court-circuit), ont vu leur dimension et leur position étudiées
de fagon a fonctionner en Bluetooth pour le plus court (le n°2 en vert) et en LTE pour le plus long (le
n°1 en vert) (Figure 163).
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Figure 163 : Coefficient de réflexion simulé en fonction de Figure 164 : Efficacité rayonnée simulée de I'antenne tri-bande
la fréquence en fonction de la fréquence

L'observation de l'efficacité rayonnée de cette structure fait apparaitre une forte chute a la
fréquence de 2,45 GHz (Figure 164). En effet, nous pouvons remarquer qu’en dehors de cette
fréquence, I'efficacité est supérieure a 90%, tandis qu’a 2,45 GHz, elle n’est plus que de 40%.
L'observation de la répartition des courants a la surface des éléments et notamment des éléments
parasites nous ont permis de mettre en évidence le fait que les courants des éléments adjacents
étaient de sens opposé ce qui provoque I'annulation des champs rayonnées par leur contribution
respective et cette chute d’efficacité (Figure 165).
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Figure 165 : Densité des courants a la surface des éléments rayonnants de la structure tri-bande initiale

Tarik FARADI a donc cherché a positionner judicieusement ces éléments parasites pour qu’ils

soient a la fois suffisamment excités pour pouvoir présenter une résonance exploitable c’est-a-dire

placée a la fréquence souhaitée, mais aussi de fagon a ce que la répartition des courants soit telle que

I’efficacité soit satisfaisante. Il a ainsi montré qu’en pivotant de 90° les deux éléments parasites, il était

possible d’avoir a leur surface des courants de méme sens (Figure 166).
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Figure 166 : Design et densité des courants a la surface des éléments rayonnants de la structure tri-bande

modifiée

L’efficacité rayonnée de cette structure est supérieure a 80% et ne présente alors plus de chute

sur toutes les bandes désirées (Figure 167).
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Figure 167 : Efficacité rayonnée simulée de I'antenne tri-bande
modifiée en fonction de la fréquence

Nous avons ensuite mis a profit cette méthode pour la conception d’une structure pentabande : PCS
(1,85-1,99 GHz), UMTS (2,110-2,169 GHz), WIFI (2,4-2,4835 GHz) et deux bandes du LTE (2,5-2,57 GHz)

et (2,62-2,69 GHz) (Figure 168).

Activités de recherche

102




L'antenne finale se compose d’un élément rayonnant principal et de quatre éléments parasites.
L’élément rayonnant principal couvre la bande basse de I'UMTS (1,9-1,979 GHz) et la bande PCS.
L’élément parasite n°1 couvre la bande haute de 'UMTS (2,110-2,169 GHz). L'élément parasite n°2
rayonne dans la bande du WIFI (2,4-2,4835 GHz) et I'’élément n°3 dans la bande basse du LTE (2,5-
2,57 GHz). La bande haute du LTE (2,62-2,69 GHz) quant a elle, est couverte avec I'élément parasite
n°4 (Figure 169).
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Figure 169 : Comparaison des coefficients de réflexion
mesurés et simulés en fonction de la fréquence

La position et la forme de chaque élément parasite ont été scrupuleusement déterminées de facon a
ce que 2 éléments couvrant des bandes adjacentes ne soient pas positionnés I'un a coté de I'autre et
que les courants de deux éléments adjacents n’aient pas des sens opposés. Nous donnons un apergu
a titre de d’exemple de la répartition des courants obtenue a la fréquence de 2,64 GHz (Figure 170),
ainsi que les efficacités totale et rayonnée par cette structure (Figure 171).
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Figure 170 : Densité des courants a la surface des éléments rayonnants de la structure penta-bande
optimisée a la fréquence de 2,64 GHz
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Nous constatons une bonne concordance sur la forme des courbes obtenues. Les différences de niveau
observées sont dues a un décalage en fréquence obtenu surtout dans la bande haute ainsi qu’a une
différence sur les niveaux d’adaptation.
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Figure 171 : Comparaison des efficacités simulées et mesurées
en fonction de la fréquence

Cette méthode peut étre appliquée tres facilement a d’autres designs ou structures présentant des
courants en opposition de phase dus a leur gé¢ométrie devenue complexe notamment pour des besoins
liés a leur miniaturisation [102].

Nous avons présenté dans cette partie, les solutions que nous avons proposées pour répondre
a différentes problématiques que sont la conception d’antennes destinées a fonctionner dans des
environnements difficiles car fortement dispersifs ou métalliques, ainsi qu’a celles des antennes
intégrées a leur support et qui doivent répondre a des contraintes fortes en terme d’encombrement.

Ces études nous montré I'importance de la prise en compte de I'environnement proche de
I'antenne des le début de sa conception mais également de toujours étre vigilant quant a I'efficacité
des éléments rayonnants surtout lorsqu’ils sont couplés a des éléments parasites.

2.5 Conclusion et perspectives

Les travaux de recherche présentés dans ce manuscrit retracent une dizaine d’années de mon
investissement au sein de I'’équipe CMA du LEAT. Avec I'aide des doctorants que j’ai encadrés, j'ai pu
ainsi apporter ma contribution au démarrage de plusieurs axes de recherche qui n’avaient jusque-la
pas été explorés au laboratoire comme I'étude des systémes MIMO et des systemes d’interrogation
sans fils pour des applications de type RFID ou e-santé. Ces travaux ont été menés en paralléle d’études
portant sur des domaines plus traditionnels du laboratoire et qui ont fait sa réputation, a savoir la
conception d’antennes miniatures. Il est en effet évident, compte tenu de I'engouement que
connaissent les systemes de communications mobiles, que le besoin en antennes miniatures n’est pas
prét de se tarir. Dans un futur proche, je souhaiterais de ce fait m’orienter vers 3 directions.

La premiere serait la suite des travaux de thése de Philippe PERRISSOL dans le domaine de I'e-
santé. Ce théme appartient a un axe de recherche déclaré de notre laboratoire et il constitue
également un des axes transverses du Labex UCN@Sophia qui a pour objectif de mettre I'individu au
centre du réseau [103]. Cet axe transverse vise a montrer le potentiel de I'ensemble des méthodes et
techniques développées dans le domaine de la santé et de I'autonomie a domicile. Ainsi les résultats
obtenus par Philippe PERRISSOL concernant les antennes implantées, pourraient étre améliorés en
utilisant de facon plus judicieuse la couche d’isolant qui va contenir I'antenne et qui va la séparer des
tissus dissipatifs que va constituer le corps de I'animal [104]. Si I'on souhaite a plus long terme étendre
ces résultats a une implantation dans le corps d’un étre humain, il est nécessaire au préalable d’étudier
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les effets du dispositif implanté sur la température des tissus biologiques qui I’'entourent. C’est
pourquoi, nous nous sommes rapprochés de I’équipe Natchos de I'INRIA qui est spécialisée dans la
modélisation numérique des effets des ondes électromagnétiques sur les tissus humains. C’'est dans
ce contexte qu’a débuté au 1°" octobre 2015, la thése de Van-Hieu NGUYEN, financée par le Labex.

La seconde est issue d’une volonté commune avec l'équipe MCSOC (Modélisation et
Conception Systemes d'Objets Communicants) de notre laboratoire, spécialisée notamment dans
I'optimisation de la consommation d’énergie dans les objets communicants, de mettre nos
compétences en commun dans le domaine applicatif des réseaux de capteurs sans fils. En effet, le
déploiement de ces derniers peut étre contrarié par deux contraintes majeures qui sont leur
consommation d’énergie et leur encombrement. L'objectif de cette collaboration a laquelle il faut
ajouter celle de I'institut EURECOM, est de se démarquer des solutions antennaires habituellement
utilisées dans ce type d’applications comme des antennes omnidirectionnelles [105], ou les approches
de type MIMO en vue d’améliorer la qualité de la liaison [106], [107]. Ainsi, dans les cas de réseaux de
capteurs dits multi-sauts (multi-hop), les données s’acheminant généralement dans le méme sens et
donc dans la méme direction, il serait intéressant de proposer une antenne directive voire
superdirective [108] « intelligente » qui serait capable de modifier la direction de son rayonnement ce
qui permettrait d’optimiser le bilan de liaison des noeuds vers la station de base et d’envisager ainsi
une réduction de la consommation ou une distance de fonctionnement plus grande. Un
rapprochement avec une équipe de I'INRIA a ainsi été entamé, afin d’améliorer notamment la
connaissance du canal et surtout des avantages que |'on pourrait en tirer. Ces perspectives de
recherche s’inscrivent dans le cadre de la thése d’Akimu DIHISSOU commencée en octobre 2014 et qui
est elle aussi financée par le Labex UCN@Sophia.

Enfin, le dernier axe aurait pour but de proposer des solutions antennaires destinées a utiliser
la technique « duplex intégral » (ou full-duplex) qui consiste a émettre et recevoir simultanément dans
la méme bande de fréquence ce qui permet en théorie de doubler la capacité de communication [109].
Cette technique, attractive en théorie, reste cependant difficile a mettre en ceuvre. Ces travaux
s’inscriraient dans le cadre du projet ANR DUPLEX qui a pour but de proposer des solutions antennaires
permettant a la fois une réduction de la taille de I'élément rayonnant et donc de I'encombrement
global du nceud, ainsi que la possibilité d’émission et réception simultanée sur une méme fréquence
au moyen d’au moins 2 éléments rayonnants dans un premier temps. Or, ces objectifs sont
généralement antagonistes. En effet, la miniaturisation des antennes et du systeme antennaire
entraine une diminution de leurs performances radioélectriques mais aussi une augmentation du
couplage mutuel des éléments rayonnants. Ce couplage mutuel et I'interaction des canaux montants
(émission) et descendants (réception) vont constituer le principal verrou scientifique auquel les
partenaires du projet (EURECOM, le CEA-LETI, TCS (Thales Communications & Security), I'ETSA
(Européenne de Télécommunications S.A.) et le LEAT) vont s’attaquer chacun dans leur domaine de
compétences, afin de parvenir au final a un résultat au-dela de I'état de I’art actuel notamment par co-
optimisation des différents résultats obtenus aussi bien dans le domaine hardware que software[110],
[111]. En termes d’antennes, pour lesquelles les compétences du LEAT ont été sollicitées, des
évolutions de la « ligne de neutralisation » pourraient permettre de limiter le couplage entre voies.

En conclusion, il semble donc que le chercheur en antennes ne soit obligé dans I'avenir non
seulement d’étre un spécialiste des éléments rayonnants mais également de maitriser de maniére plus
ou moins profonde les aspects systemes au sens large des applications étudiées. Ce défi, certes
complexe, est sans doute lI'un des éléments les plus différenciant de la recherche passée, mais
également I'un des plus intéressants.
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6. Activités d’enseignement

Mes activités d'enseignement ont débuté lors de ma premiére année de these fin 1999,
lorsque j'ai pu effectuer des vacations a I'lUT GTR (devenu depuis R&T) de I'Université Nice-Sophia
Antipolis. J'y ai ensuite été recruté en tant qu’ATER d’abord a temps partiel, puis a temps plein I'année
suivante.

Depuis mon recrutement en tant que maitre de conférences a I'lUT GEIl de I'UNS en septembre
2004, j'effectue en moyenne annuelle 300 heures équivalent TD. Jinterviens dans toutes les
formations : formation initiale (une centaine d’étudiants en 1° année, environ 75 en 2°™ année),
formation par apprentissage (une vingtaine d’étudiants en 1 année, une douzaine en 2°™ année).
En ce qui concerne cette derniere formation, j'assure le réle de tuteur pédagogique régulier d’au moins
un apprenti par an. J'assure ainsi le lien entre I'entreprise et le corps enseignant, en faisant notamment
2 visites par an sur le lieu de travail de I'apprenti.

D’autre part, aprés avoir eu la responsabilité de plusieurs modules en formation traditionnelle,
j’assume dans le cadre du nouveau PPN (Projet Pédagogique National), la responsabilité du module
SE1 en apprentissage. Jassume depuis septembre 2006, la responsabilité des salles de TP
d’électronique de 1% année, ce qui représente une quinzaine de séances. A ce titre, je crée et mets a
jour régulierement les énoncés des manipulations, je gere le matériel a disposition dans les salles, ainsi
que les intervenants (titulaires, vacataires extérieurs, ATER et moniteurs). J’ai également eu la
responsabilité des projets tuteurés proposés par le département aux étudiants de 1% et 2°™® années
pendant 3 ans. Cela a consisté a gérer |'offre de projets proposés aux étudiants, leur affectation, les
échéanciers, les jurys de soutenance et la récolte des notes. D’autre part, le département ayant affiché
sa volonté de lutter contre I’échec des étudiants de 1% année, j’ai également participé a la création
de d’exercices sous WIMS (logiciel permettant aux étudiants d’effectuer des exercices en ligne).

Enfin, suite a un accord international entre I'lUT et le Malaysia France Institut (MFI) de
I’'Université de Kuala Lumpur, je participe depuis 2008 a la formation d’'une douzaine d’étudiants
malaisiens presque chaque année. J'interviens aupres d’eux en TP d’électronique 1lére année et j'ai
également la responsabilité du module SE2. Ces étudiants suivent au préalable des enseignements en
Malaisie. Dans le cadre de ce programme, j'ai fait deux séjours d’une semaine (en 2010 et 2011) dans
cet institut notamment pour conseiller les intervenants en électronique.

Le détail de mes enseignements est donné ci-dessous :

* Vacataire a I'lUT département GTR de I’'UNS (1999-2002)
Electroniqgue analogique, électromagnétisme, mathématiques : en TD et TP pour un total de
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e« ATER al'IUT département GTR de I’'UNS (2002-2004)
Electricité, électronique analogique, électromagnétisme, télécommunications : en TD et TP
pour un total de 288h équivalent TD

e Maitre de conférences a I'lUT département GEIl de UNS (depuis 2004)
Jinterviens a I'lUT dans les domaines de I’électronique analogique et numérique, des
télécommunications, des antennes et des circuits hyperfréquences.

Circuits et composants linéaires (cours, TD et TP) : lois et théorémes généraux, circuits linéaires
en régimes continu et sinusoidal, systémes du 1° ordre, réponses indicielles et harmoniques,
notions de quadripéles.

Electronique (cours, TD et TP) : amplificateurs opérationnels, diodes, transistors, filtrage, filtres
actifs, amplificateurs de puissance, amplificateurs différentiels, comparateurs, triggers,
astables, simulations PSPice, oscillateurs, modulation analogique, générateurs, PLL.
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Télécommunications signaux numériques (TD) : transmission numérique en bande de base,
codages (source, canal), bruit et taux d’erreur, modulations ASK-FSK-MSK-PSK-QPSK.

Antennes et circuits hyperfréquences (TD et TP): ondes stationnaires, abaque de Smith,
parameétres S, ligne microruban, guides d’ondes, antennes, adaptation d’impédance, gain,
diagramme de rayonnement.
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Study and Reduction of the Mutual Coupling Between
Two Mobile Phone PIFAs Operating in the DCS1800
and UMTS Bands

Aliou Diallo, Cyril Luxey, Member, IEEE, Philippe Le Thuc, Robert Staraj, and Georges Kossiavas

Abstract—Several solutions are presented to reduce the mutual
coupling between two planar inverted-F antennas (PIFAs) working
in close radiocommunication standards and positioned on a finite-
sized ground plane modeling the printed circuit board (PCB) of a
typical mobile phone. First, the two PIFAs are designed on separate
PCBs to, respectively, operate in the DCS1800 and UMTS bands. In
a second step, they are associated on the top edge of the same PCB.
Realistic arrangements are then theoretically and experimentally
studied. Finally, several solutions are investigated to maximize the
isolation. They consist in inserting a suspended line between the
PIFAs’ feedings and/or shorting points. All along this paper, sev-
eral prototypes are fabricated and their performances measured
to validate the obtained IE3D moment method-based simulation
results.

Index Terms—Efficiency, finite-sized ground plane, mobile
phones, mutual coupling, planar inverted-F antennas (PIFAs),
small antennas.

1. INTRODUCTION

HE rapid increase of wireless communication standards

has induced the development of multiband antennas for
multimode handset terminals: GSM850 (U.S. cellular band),
GSM900, DCS1800, PCS1900, and UMTS. Consequently, nu-
merous solutions using the well-known planar inverted-F an-
tenna (PIFA) as an internal radiator have been recently proposed
by several laboratories [1]-[8]. However, if these antennas are
able to operate in all of these frequency bands, they are al-
ways designed as single port components. This architecture does
not match with most of the radio front-end modules currently
available on the wireless industry market, which usually pro-
vide one output by modulation standard [9], [10]. For example,
a GSM900/DCS1800/UMTS mobile phone will need two in-
dependent radiators (or at least a two-port antenna concept) to
receive and then demodulate the two different radio-frequency
signals involved: GSM and W-CDMA for UMTS. As a result,
optimally integrating compact multiport antennas in a cellular
phone is now a new target for antenna engineers [11]. How-
ever, if the design of well-matched internal PIFAs colocated on
the same PCB seems to be a reasonable task [12], improving
their isolation remains a big challenge, especially at frequencies
where the phone chassis and its surroundings are contributing
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to the radiation mechanism [11], [13][14]. Moreover, even if a
multimode radio front-end module already exhibits an accept-
able isolation between its outputs, decreasing the antenna’s mu-
tual coupling remains absolutely necessary to ensure that less
power is lost in the other radiators and, thus, the total efficien-
cies are maximized [11], [15], [16].

Only a few papers simultaneously focus on these two specific
problems: PIFAs placed on the same finite-sized ground plane,
working in very close frequency bands [17], [18]. In these two
papers, the authors are evaluating the isolation between iden-
tical PIFAs located at different positions on a mobile phone
PCB for multiple-input multiple-output (MIMO) systems pur-
pose but reduction methods of the mutual coupling are not in-
vestigated. In fact, the most interesting publications may be ba-
sically divided in two categories: antennas above an infinite or
large ground plane and antennas above a small ground plane.
In the first group, the physical causes of the mutual coupling
between two identical rectangular microstrip antennas are ex-
perimentally studied in [19] and theoretically analyzed in [20];
however, the antennas are half-wavelength types. Papers [21],
[22] describe the evolution of the S, parameter of two PIFAs
working at the same frequencies, when changing their orien-
tations and spacing. In the second category, the association of
two identical PIFAs on the same PCB had been accomplished
in [12] and [23], but these works rather concentrates on the ef-
fect of smart antenna systems on the specific absorption rate.
Other investigations of the antenna coupling on a finite-sized
ground plane have also been presented, but the radiators are
monopole-type [24]-[27] or L-bent patches [29]; the frequency
separation between the bands of interest is quite large [11], [24],
[26], [28], [30]-[32] or the purpose of the study is MIMO ap-
plications [25], [27]. Among all these publications, a few give
efficient solutions to improve the isolation between the radi-
ating elements. For example, one solution often reported con-
sists in moving the antennas with different orientations around
the PCB [17], [18], [24], [32]. The best isolation values are al-
ways found when the antennas are spaced by the largest avail-
able distance on the PCB, i.e., one at the top edge and the other
at the bottom. In [27] and [28], the authors propose to modify
the shape of the PCB by either inserting a slot or building a pro-
truding T-shape extension [25]. A recent study of two closely
positioned antennas radiating in radiocommunication standards
with a large frequency separation (GSM/DCS and WLAN) has
shown that it was beneficial to place their shorting strips facing
each others [26]. Another solution reported in [30], where two
thin PIFAs are, respectively, working on a typical mobile phone
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PCB in the GSM900 and DCS1800 bands, consists in inserting
high-Q-value lumped LC components at the feeding point of one
antenna to achieve a blocking filter at the resonant frequency
of the other. This solution gives significant results in terms of
decoupling and efficiency but strongly reduces the frequency
bandwidth. A mix of those two previous methods was recently
presented in [11] where a GPS monopole antenna is mounted on
the dielectric side of a GSM850/PCS1900 PIFA. The maximum
isolation is achieved when optimizing the length and the posi-
tion of the GPS monopole concurrently with the help of a tuning
inductor—capacitor chip. If the isolation is clearly increased, the
lumped components are causing additional losses, which in turn
strongly impact the total efficiencies. Finally, a promising solu-
tion, applied to reduce the mutual coupling between two half-
wavelength microstrip patches above an infinite ground plane,
has been recently reported in [20]. The idea is to insert several
shorting pins between the patch and its ground plane to carry
out conduction currents that will compensate for the polariza-
tion currents originating from the dielectric. The new structure
belongs to the class of artificial dielectrics, bandgap materials,
or metamaterials [33], with their associated drawbacks as strong
bandwidth and gain reductions.

In this paper, we propose several ways to decrease the mu-
tual coupling between two PIFAs respectively radiating in the
DCS1800 and UMTS bands and positioned on the top edge of a
PCB representative of a typical mobile phone (100 x 40 mm?).
In the second section, each antenna is separately designed with
the help of the IE3D method of moments (MoM)-based com-
mercial software [34] to radiate in the chosen frequency band. In
the third section, the PIFAs are associated on the same PCB and
the mutual coupling is studied when their positions are varied
along the top edge. In these simulations, the width and the length
of the circuit board are progressively increased and the effects
on the isolation are carefully processed and analyzed. Finally, in
the fourth section, we propose two methods to reduce the mu-
tual coupling. They consist in inserting a suspended transmis-
sion line between the PIFAs shorting and/or feeding points. The
effects of the width and the length of this microstrip link are also
investigated. In all these sections, several prototypes are fabri-
cated and their overall performances measured and compared
with simulation results to validate our proposed solutions.

II. DESIGN OF THE DCS AND UMTS PIFAs

The two PIFAs were designed on a separate (100 x 40 mm?)
ground plane. Each antenna was made of a main plate fed by
a 1-mm-wide metallic strip. For the quarter-wavelength char-
acteristic, this plate was connected to the ground by a shorting
strip having a width of 1 mm. Employing a shorting strip instead
of a plain shorting wall is used to reduce the overall length of
a PIFA. The air thickness between the radiators and the ground
plane was set to 8.5 mm. This is an average height used for most
commercial handset antennas. Each radiator was positioned on
the top edge of the PCB due to the fact that positions in the
middle of its length are traditionally filled with various elec-
tronics components. Having the short-circuit and the feed at the
edge of the chassis is far from being a drawback; it has even been
shown to be beneficial for a larger antenna’s effective size and
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Fig. 1. Simulated and measured return losses of the DCS and UMTS PIFAs.

an efficient antenna-chassis combination for maximum band-
width [13], [14]. The battery and other electrical components
like a vibrator, a camera, or a polyphonic speaker were not in-
cluded in our model. The goal of the DCS antenna was to cover
the 1710-1880 MHz band with the best return loss as possible
while the UMTS antenna had to cover the 1920-2170 MHz
band with the same requirement. The following analytical for-
mula was used as a starting rule to determine the lengths of the
quarter-wavelength patches (f, = resonant frequency of the
PIFAs, ¢ = velocity of light in free space, L = length of the
plates, and H = height of the PIFAs):

fr=c/4(L+ H). (1)

These lengths were found to be 33.3 mm at 1795 MHz and
28.3 mm at 2040 MHz. Next, the widths of the PIFAs as well
as the feeding and the shorting strips positions were fine-tuned
with the help of the IE3D electromagnetic software. In such
a quarter-wavelength structure, the antenna’s impedance can
easily be matched to 50 €2 by an appropriate choice of the short/
feed spacing. The optimized radiators were simply rectangular:
30.5 x 10 mm? for the DCS and 26.7 x 8 mm” for the UMTS.
The small differences with the theoretical lengths come from
the fact that this simple formula does not take into account
the use of a shorting strip instead of a plain shorting wall as
well as the effects of the finite-sized PCB instead of an infinite
ground plane. Two antenna prototypes were fabricated using
a 3-mm-thick nickel silver material (Cu, Ni, Zn, conductivity
o = 4.10% S/m). This alloy is quite well adapted to being
worked on through computerized milling machines. One (SMA)
connector was soldered on each feeding strip. The layouts of the
PIFAs are not shown in this section, but the simulated and mea-
sured return losses are presented in Fig. 1. A very good agree-
ment is seen between these curves. It can be observed that the
measured return loss of the DCS antenna is better than —7 dB
in the 1710-1880 MHz band, and the UMTS measured reflec-
tion coefficient is better than —6 dB for 1910-2180 MHz (a re-
turn loss less than —6 dB is usually considered as an acceptable
value in most mobile communication devices). The computed
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Fig. 2. Simulated and measured total efficiencies of the DCS and UMTS
PIFAs.

(IE3D) and measured total efficiencies are depicted in Fig. 2.
The radiation efficiencies have been measured with a home-
made Wheeler Cap setup. The simulated maximum total effi-
ciencies are slightly better than 98% for both antennas while the
measurements are, respectively, 95.4% and 93% for the DCS
and UMTS PIFAs. These values will hereafter serve as ref-
erences when comparing with the efficiencies of the next an-
tenna-system designs.

III. ASSOCIATION OF THE ANTENNAS AND STUDY OF THE
MUTUAL COUPLING

A. Association of the Antennas on the Same PCB

The two PIFAs were then placed together on the top edge
of the PCB with their own feed denoted as port 1 for the DCS
element and port 2 for the UMTS [Fig. 3(a)].

Several arrangements are possible considering which feeding
or shorting strips are facing. We first choose to position both
shorting strips in front of each other as this configuration is
experimentally known to generate better isolation between the
antennas [21], [22], [26], [31]. A top view of the structure is
shown in Fig. 3(b) with the origin of the coordinates taken on
the left corner of the PCB (x,y) = (0,0). The antennas are
edge-to-edge spaced by d = 18 mm with their DCS and UMTS
feeding strips, respectively, located at (x = 2 mm,y = 5 mm)
and (x = 38 mm,y = 5 mm). Comparing with simulations
from section I, this association of the antennas on the same PCB
resulted in small frequency shifts of both PIFAs’ resonances
(less than 5%) without any degradation of their bandwidths.
This kind of behavior was also reported in [21]. A prototype
of this antenna system was fabricated using nickel silver mate-
rial. The measurements were done with the SMA outputs of the
DCS and UMTS PIFAs simultaneously connected to ports N°1
and N°2 of a vector network analyzer via coaxial cables circled
by ferrite chokes. For each antenna, the simulated and measured
reflection coefficients are shown in Fig. 4, as well as their iso-
lation. A very good agreement is seen between all these curves.
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(b)

Fig. 3. Arrangement of the DCS and UMTS PIFAs on the same PCB. (a) three-
dimensional view and (b) top view.
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Fig. 4. Simulated and measured S11, S22, S2; of the DCS/UMTS PIFAs ar-
rangement when shorting strips are facing (d = 18 mm).

The magnitude of the measured So; parameter reaches a max-
imum of —10.6 dB at 1.81 GHz (minimum isolation) where the
S11 and So4 curves are approximately crossing.
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Fig. 5. Simulated and measured S11, S22, S21 of the DCS/UMTS PIFAs ar-
rangement when feeding strips are facing (d = 18 mm).

These results are consistent with the data reported in [12],
[17], [18]. They are even better if we take into account that our
antennas are only separated by a distance of 0.11 Ay and lo-
cated on a 0.62\ X 0.25)( ground plane. This comes from our
careful design where the PIFAs are simultaneously positioned
on the top edge of the PCB with their shorting strips facing,
which is not the case in the aforementioned papers. However, to
verify that this PIFA configuration on a small ground plane is
the one giving the best isolation level, we simulated, fabricated,
and measured the same antenna system with their feeding strips
facing. For both PIFAs, the matching goal was easily obtained
when replacing the feed by the short-circuit and vice versa. The
scattering parameters are presented in Fig. 5.

A small discrepancy can be seen between the simulation and
measurements of both reflection coefficients. These 3.5% fre-
quency shifts are attributed to the manufacturing tolerance er-
rors, especially the non perfect flatness of the PIFAs: no foam
material was used to support the rectangular plates. Neverthe-
less, the return losses are satisfying the DCS and UMTS stan-
dard requirements. The most important information is given by
the maximum measured level of the So; parameter (—8.3 dB at
1.8 GHz ), which is 2.3 dB higher than the one obtained with
the previous prototype (—10.6 dB). The two other PIFAs com-
bination (feeding strip N°1 facing shorting strip N°2 and vice
versa) were simulated and shown similar So; values as the one
seen in Fig. 5. The best antenna arrangement clearly seems to be
the one where the shorting strips are facing, which follows the
observations made by several authors [21], [26], [31]. Back to
this configuration, we present in Fig. 6 the calculated and mea-
sured total efficiencies of the PIFAs.

The simulation curves have been computed using (2) and (3)
according to the definition given in [35]. The radiation efficien-
cies nray and the S;; parameters were obtained through IE3D

Ntot1 = TMrayl (1 - |Sll|2 - |S21|2) (2)
Ntot2 = Thray?2 (1 - |522|2 - |512|2) . (3)
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Fig. 6. Computed and measured total efficiencies of the DCS/UMTS PIFAs
arrangement when shorting strips are facing (d = 18 mm).

The measured radiation efficiencies have been obtained with
a Wheeler Cap setup with the following procedure: only one port
was excited at a time and the other was terminated by a discrete
50 €2 load screwed to the SMA connector. The measured total
efficiencies are deduced using the measured radiations efficien-
cies and the measured S;; parameters. It can be seen in Fig. 6
that the DCS and UMTS simulated maximum efficiencies are,
respectively, 10.5% and 9% lower than those obtained with the
antennas alone on the PCB (98%). This can be easily explained
when looking at (2) and (3): high values of Sy and Si5 are in-
herently leading to the degradation of the total efficiencies. The
power flowing in the loaded PIFA is not radiated by the antenna
system. In order to make the PIFAs more efficient, one needs
to correctly decouple them, that is, maximizing their isolation.
A moderate agreement is seen between the computed and mea-
sured curves in Fig. 6. In comparison with the measurement er-
rors found in Fig. 2 (less than 5%), this is attributed to the in-
sertion of a second SMA connector and a discrete load in the
Wheeler cavity. These metal elements are suspected to slightly
modify the electromagnetic fields in the cavity and to increase
the overall losses. The radiation patterns are not shown here, but
the main polarization of the electric field of both antennas was
found to be nearly vertical and omnidirectional in the horizontal
plane of the PCB.

B. Study of the Mutual Coupling

1) Simulations and Measurements: To further analyze the
origin of the mutual coupling, we studied the evolution of the
isolation when moving the PIFAs on the PCB. Regarding the
restrictions imposed from mobile phone manufacturers, there
are only few areas where the antennas can be positioned, and
this is usually on the top edge of the PCB. Considering this con-
straint, we simulated and realized several configurations with
the PIFAs located close to each other. During these operations,
the radiator’s dimensions remained fixed; only the distance be-
tween the feeding and shorting strips was allowed to be adjusted
to keep the resonances without any shift plus the absolute fre-
quency bandwidth unchanged. First, the DCS PIFA was kept at
its initial place, and we progressively reduced the gap d from 18
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Fig.8. Simulated So; parameter versus frequency of three PIFAs arrangements
with different spacing d.

to 2 mm (0.11 to 0.013 Ap). This corresponds to bring closer the
UMTS antenna [Fig. 3(b)]. This move resulted in a 4% down-
shift of both resonance frequencies. This is attributed to the in-
crease of the total capacitance of the antenna system when the
PIFAs are getting closer. The evolution of the simulated S
parameter differs from the expectations as the maximum iso-
lation is improved by 3 dB when the UMTS PIFA is close to
the DCS antenna (Fig. 7). Even if the isolation improvement
is only 3 dB, this unexpected behavior is clearly not consistent
with other published results where the mutual coupling always
increases when the gap between the antennas decreases [17],
[19], [20]-[24].

The results obtained with the measurements of three different
prototypes (d = 18,10, and 2 mm) confirm this behavior. The
mutual couplings versus frequency of these antenna systems are
presented in Figs. 8 and 9. A good agreement is observed be-
tween the simulated and measured curves even if small discrep-
ancies occur at low frequencies. It is assumed to be due to the
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Fig.9. Measured S,; parameter versus frequency of three PIFAs arrangements
with different spacing d.

magnetic coupling between the choked coaxial cables, which
are electrically very close in the GSM band. The measured max-
imum isolation values of these configurations are also repre-
sented in Fig. 7 by circle dots. These measurements are clearly
validating that the PIFAs arrangement on a 100 x 40 mm? PCB
with a 2 mm gap provides an isolation value 3 dB higher than
the configuration with a 18 mm spacing.

Additional simulations with the same antennas positioned on
an infinite ground plane have been performed to give an insight
about this assumption (Fig. 7). We can observe a familiar be-
havior with a decrease of the isolation when the antennas are
getting nearer [17], [19], [20]-[24]. For closely spaced PIFAs
on the PCB, the mutual coupling is 3 dB lower than the one on
the infinite ground plane. This is again unexpected as the PCB
is partially radiating around 1.8 GHz while the infinite-sized
ground plane is not. This phenomenon is interchanging for a
spacing d of 11 mm (0.07 \g). These simulations demonstrate
that the size of the ground plane has a significant impact on the
So1 parameter. Specific ground plane dimensions are certainly
able to generate very different isolation values. To understand
what is happening between these two limit cases, we performed
simulations with several ground planes having intermediate di-
mensions. The two PIFAs were kept at the top edge of the 100
x 40 mm? PCB but positioned in the middle of its 40 mm width.
For two antenna gaps (2 and 18 mm), we progressively extended
the bottom length of the PCB and/or symmetrically its width, to
reach a sufficiently large ground plane size (200 x 80 mmZ).

From Fig. 10, it can be noticed that the maximum value of the
isolation is slightly modified when the closest PIFAs are now
positioned in the middle of the PCB width (—13.4 dB instead of
—12.5 dB in Fig. 7). The mutual coupling does not seems to be
very sensitive to the length of the PCB (cases 1 to 5), but as the
width increases from 45 to 60 mm, the isolation gets worse for
close PIFAs and better for the antennas spaced by 18 mm (cases
6-7). Regarding the isolation issue, this would indicate that the
width of the PCB is actually the most important parameter of the
antenna system. Unfortunately, the size of this ground plane is
usually fixed at the initial stage of the design of a mobile phone
and then unchangeable.
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Fig. 11. Simulated surface-current distributions of the PIFAs arrangement at
1.86 GHz. The range of the color scale is 40 dB in 2 dB steps. (a) d = 18 mm,
DCS antenna excited (maximum S; = —9.5 dB); (b) d = 18 mm, UMTS
antenna excited (maximum S;> = —9.5 dB); (¢) d = 2 mm, DCS antenna
excited (maximum Sy; = —12.5 dB); (d) d = 2 mm, UMTS antenna excited
(maximum S;, = —12.5 dB)..

2) Discussion: Only few authors have already tried to ex-
plain the causes of the electromagnetic coupling between close
PIFAs located on a finite ground plane. One approach is to draw
the intensity of the excited surface-current distributions of the
antenna and the circuit board and analyze their magnitude levels
at the feeding ports [24], [32]. In Fig. 11, we excited the DCS
antenna at 1.86 GHz while the UMTS PIFA was terminated to
a 50 Q load (a, ¢) and vice-versa (b, d). The excited antenna in-
duces surface currents on the terminated non-excited PIFA. Di-
rect correlation between the hot spots and the maximum mutual
coupling value is really difficult to observe: in both cases, the
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magnitude levels of the induced currents on the feeding port of
the non excited PIFA seem to be nearly equal when the antennas
are 2 mm or 18 mm spaced. On the shorting strips, we even re-
veal much stronger currents when the antennas are closer. Un-
like [24] and [32], it can be concluded that this approach does
not help us to explain why the isolation is better when the PIFAs
are 2 mm spaced. According to [20], a second approach on an in-
finite ground plane consists to consider that the mutual coupling
between half-wavelength patches is made of a combination of
the near-field coupling, the far-field coupling, plus the contribu-
tion of the surface waves. In our case, the surface wave coupling
is not involved. Moreover, in our case, due to the finite-sized
ground plane case, the coupling phenomenon is even more com-
plicated with the combination of all these original effects plus
the contribution of the PCB. One solution to find which coupling
is predominant could be the same as the one employed in [20]:
looking at the decrease of the S, parameter when the distance
between the antennas is doubled. A —6 dB value will support
for a predominant far-field coupling while —12 or —18 dB will
prove that the near-field coupling is dominant. However, looking
at the finite-sized ground plane case in Fig. 7 cannot help us, as
the So1 parameter increases when the gap between the PIFAs
becomes larger.

The explanation of our unexpected behavior comes probably
from [20], where the authors, to reduce the mutual coupling be-
tween patches, insert several shorting posts underneath the mi-
crostrip patch to create counterphased conduction currents and
thus compensate for the original polarization and conduction
currents. In our case, the problem is more complicated. The mu-
tual coupling comes from the currents and voltages on the PIFAs
but also from the currents flowing on the PCB (no polarization
currents exist). In addition, it is mainly the radiator element that
generates most of the field at distances very close to the antenna
structure [37]. It is so believed that bringing closer the PIFAs
leads to a strong magnetic coupling due to the surface currents
flowing on each shorting strips. These currents are probably can-
celling each other when generating the near field of the antenna
system.

3) Summary: In this section, several antenna configurations
have been investigated and important observations have been
noticed. Some assumptions have been made to explain why two
closely spaced PIFAs, positioned on a small PCB, radiating in
the DCS and UMTS bands exhibit an isolation which is 3 dB
higher than the same PIFAs spaced by a larger gap on the same
circuit board. Due to the conduction currents, the PCB, and an-
tenna dimensions, it appears that a more or less strong magnetic
coupling may occur when the shorting or the feeding strips of
the PIFAs are facing each other. More research on this aspect is
required before drawing final conclusions and making it a gen-
eral result. We do believe that the unexpected behavior seen in
our arrangement specifically comes from the whole dimensions
of our antenna system as well as the employed antennas solu-
tion and the working frequencies. At this stage, the best isola-
tion value obtained previously is not sufficient for a competitive
multi-antenna system, and we tried to improve the mutual cou-
pling by implementing several solutions, still keeping the PIFAs
at the top edge of the PCB.
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Fig. 12. Top view of the arrangement of the PIFAs on the PCB when the feeding
strips are facing and linked by a 0.5 mm width suspended line. (a) line length
= 18 mm and (b) line length = 47 mm.

IV. REDUCTION OF THE MUTUAL COUPLING

A. First Method With Feeding Strips Facing

The idea was to compensate for the existing complex electro-
magnetic coupling of the structure by introducing an opposite
coupling. It was supposed that this could be done by linking
the two antennas by a suspended microstrip line, positioned at
the same height as the antennas. Several simulations were con-
ducted to find the optimal location of this line. First, it was found
that it had to be connected in a low impedance area of the PIFAs,
i.e., far away from its open end (where the voltage and the
charges are maximum [21]), more in the vicinity of the feeding
and the shorting strips where the currents have the highest inten-
sity. These locations should not affect the frequency resonances
and the bandwidths of the antennas. An attempt was made by
positioning the PIFAs with their feeding strips facing each other
and linking them by a 18 x 0.5 mm? line [(Fig. 12(a)]. A small
frequency shift up (less than 4%) was observed during this oper-
ation without any degradation of the bandwidths. This phenom-
enon is mainly due to the impedance, not high enough, presented
by the series combination of the link and the other PIFA.

The simulation result of this case is presented in Fig. 13(a).
It is obvious that the microstrip link can significantly reduce the
So1 parameter, especially at a specific frequency where a deep
null is observed. Even if the Sy; parameter curve exhibits an
LC-resonant circuit shape, the line acts like a neutralization de-
vice by picking up a certain amount of the signal on the UMTS
feeding strip and bringing it back to the DCS PIFA producing
an opposite coupling to the existing one. The question is how
to pick the correct (current intensity) signal on one antenna and
reinject it to the other so that the isolation is maximized. We
studied the evolution of the mutual coupling as a function of the
width and the length of the link. Fig. 12(b) presents the geom-
etry of one of the simulated cases with a 0.5 x 47 mm? line.
Simulation results when the length of the link is varied from
18 to 47 mm while keeping the width at 0.5 mm are presented
in Fig. 13(a). Simulation curves when the width of the link is
varied from 0.1 to 2 mm while keeping the length at 18 mm are
presented in Fig. 13(b). The width and the length of this line
are found to have a great influence on the shape of the curves.
Particularly, the notch observed on the mutual coupling can be
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Fig. 13. Simulated S2; parameter versus frequency of the PIFAs arrangement
with a feed—feed microstrip link. (a) W = 0.5 mm, length is varied; (b) L =
18 mm, width is varied.

moved toward the low frequencies when the length of the line
increases or when its width decreases (which corresponds to in-
crease the characteristic impedance of the line). It is assumed
that a good combination of these parameters will achieve a low
mutual coupling at a chosen specific frequency.

To validate this concept, we fabricated one prototype with the
two PIFAs linked by an 18 x0.5 mm? microstrip line. The sim-
ulated and measured scattering parameters versus frequency are
shown in Fig. 14. A very good agreement is found between all
these curves. It can be observed that both antennas achieve a
good matching and a very high isolation value around 1.95 GHz.
The computed isolation improvement is around 22 dB, while the
measured is 34 dB. Considering its simplicity, this enhancement
represents a very large advance in antenna decoupling on small
ground planes and seems to be very interesting as a low-cost and
efficient solution without the loss effects that a LC filtering com-
ponent would produce [11], [30]. However, by carefully looking
at Fig. 14, one can see that the isolation is not improved on the
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Fig. 14. Simulated and measured S11, S22, S21 of the PIFA arrangement when
the feeding strips are facing and linked by a suspended microstrip line (W =
0.5 mm, L = 18 mm).

PCB 40 mm x 100 mm

DCSPIFA
10 mm x305 mm x 8.5 mm
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Fig. 15. Arrangement of the PIFAs on the PCB when the shorting strips are
facing and linked by a suspended microstrip line (W = 0.5 mm, L = 18 mm).

whole bandwidth of the antennas. This observation motivated
the research of other configurations.

B. Second Method With Shorting Strips Facing

Three other linking configurations were investigated: the
shorting strip of the DCS antenna to the feeding strip of the
UMTS PIFA, the symmetrical arrangement, and the link of both
shorting strips of the PIFAs. The short-feed links gave similar
curve shapes as the one observed in the previous section, but
the short—short structure showed different performances. We
fabricated and tested the antenna system shown in Fig. 15 where
the shorting strips of the PIFAs are facing and the microstrip
link is 0.5 mm wide and 18 mm long.

This operation resulted in a slight detuning of both resonant
frequencies without any degradation of the bandwidths. The
simulated and measured scattering parameters are shown in
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Fig. 16. Simulated and measured S11, S22, S21 of the PIFA arrangement when
the shorting strips are facing and linked by a suspended microstrip link (W =
0.5 mm, L, = 18 mm).

Fig. 16. A very good agreement is found between all these
curves. Instead of having a deep null in the center of the
operating bandwidths, the So; parameter exhibits now a flat
shape with a magnitude level always below —20 dB. Consid-
ering the results of the initial structure (Fig. 4), a minimum
improvement of 10 dB is seen on the whole bandwidth. Such
isolation is usually acceptable for most practical applications
[26]. The comparison of this value with the deep null found
for the feed—feed strips arrangement should lead to the false
conclusion that this structure provides a lower reduction of
the mutual coupling, but the first reduction solution achieves a
deep notch at a specific frequency point and only high isolation
values on a very small frequency band.

Here again, the line acts like a neutralization device and it
is somewhat difficult to explain why the isolation behavior is
different from the other arrangements. However, our reasoning
is as follows. Positioning the line on the shorting strip, i.e.,
in a very low impedance area of the PIFA, and ending it in
an area with the same behavior, consists to pick some amount
of the signal via a kind of inductance divider. In these areas
of the PIFAs, the inductances are low, as are the voltages: the
impedance does not vary so much with frequency and it is al-
ready the same for the amplitude and the phase of the picked
signal. This is probably why the neutralization effect introduced
by the link is efficient on a large frequency bandwidth. In the first
method, the line was nearly positioned on the 50 €2 impedance
point of both PIFAs. This impedance is far from being constant
when the frequency is varied: the amplitude and the phase of
the picked signal are also following these variations. This is the
main reason about the efficiency of the neutralization effect of
the link only at a specific frequency point. We conducted a para-
metric study where the width and the length of the link of the
structure shown in Fig. 15 were progressively varied. All the
simulated cases achieved the same flat shape of the So; param-
eter curve as the one encountered in Fig. 16. The maximum iso-
lation values obtained in the bandwidth of interest are presented
in Fig. 17 versus the length of the line, for different widths.
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Fig. 18. Simulated and measured total efficiencies of the PIFAs arrange-
ment when the shorting strips are facing and linked by a microstrip line
(W = 0.5 mm, L, = 18 mm).

It can be seen that some combinations of width and length
are leading to minima, which indicates that a good combination
of these parameters will achieve better mutual couplings on the
whole bandwidth. Particularly, an optimum isolation of —20.8
dB was found for a 30.5 x 0.3 mm? microstrip line.

Back to the prototype presented in Fig. 15, we computed and
measured the total efficiencies of both antennas (Fig. 18). The
simulation data have been calculated using (2) and (3). The
total efficiencies have been computed with the procedure de-
scribed in Section III. Good agreement can be seen between
simulated and experimental curves except a small discrepancy
on the maximum efficiency level of the DCS PIFA (97.8% sim-
ulated, 86% measured). The UMTS simulated and measured
maximum total efficiencies are, respectively, 95.8% and 93%.
As expected, the total efficiencies are now improved as the mu-
tual coupling mechanism is compensated and hence, the iso-
lation between the PIFAs is maximized. Considering the same
antenna configuration without the microstrip link, the absolute
simulated efficiencies improvements seen on the maximum are,
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Fig. 19. Simulated and measured gain radiation pattern of the PIFA arrange-
ment when shorting strips are facing and linked by a microstrip line (W =
0.5 mm, L = 18 mm). DCS antenna is radiating, UMTS antenna is loaded,
¢ = 0° (xOz plane).
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Fig. 20. Simulated and measured gain radiation pattern of the PIFA arrange-
ment when shorting strips are facing and linked by a microstrip line (W =
0.5 mm, L. = 18 mm). DCS antenna is radiating, UMTS antenna is loaded,
¢ = 90° (yOz plane).

respectively, 10% and 15.8% for the DCS and UMTS bands. The
simulated maximum total efficiencies are now nearly equivalent
to those of the same PIFAs positioned alone on the PCB (Fig. 2).
The measured improvements are around 7% in DCS and 10.5%
UMTS. The gain radiation patterns of this antenna system are
shown in Figs. 19-22. They have been measured with one PIFA
excited and the other terminated to a 50 € load. This is com-
monly referred to as an embedded element pattern for antenna
arrays [16].

Note that these radiation patterns are obtained when the |S1 |
of each PIFA is minimum, and therefore the simulated patterns
are at 1.88 and 2.13 GHz while the measured are at 1.92 and 2.17
GHz. All the simulated and measured gain radiation patterns are
in good agreement considering the difficulty to completely re-
move the experimental ripples. These ripples come principally
from our measurement setup, especially from the radiation con-
tribution of the feeding cable of the PIFA. In small unbalanced
antenna measurements, it is usually difficult to efficiently choke
the feeding cable to avoid currents flowing on its outer part.
Moreover, these cables are very difficult to maintain perfectly
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Fig. 21. Simulated and measured gain radiation pattern of the PIFAs arrange-
ment when shorting strips are facing and linked by a microstrip line (W =
0.5 mm, L = 18 mm). UMTS antenna is radiating, DCS antenna is loaded,
i = 0° (xOz plane).
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Fig. 22. Simulated and measured gain radiation pattern of the PIFAs arrange-
ment when shorting strips are facing and linked by a microstrip line (W =
0.5 mm, L = 18 mm). UMTS antenna is radiating, DCS antenna is loaded,
@ = 90° (yOz plane).

parallel to the length of the PCB due to the size and the prox-
imity of the ferrite chokes. The gain patterns are, respectively,
plotted in Figs. 19 and 21 in the horizontal plane of the PCB
(xOz) versus the azimuthal angle where § = 0° corresponds
to the z-axis direction and # = 90° corresponds to the x-axis.
These patterns indicate almost omnidirectional character as well
as a lack of polarization purity. However, these two properties
are not a drawback in mobile communications where omnidirec-
tional radiation patterns as well as both vertical and horizontal
electromagnetic field polarization occur in urban environments
[2]. In this plane, the DCS measured maximum gain is 1.9 dBi,
which is nearly identical to 2.1 dBi found in simulation. The
UMTS measured and simulated gains are identical and equal to
1.1 dBi. The gain patterns of the DCS and UMTS PIFAs are,
respectively, plotted in Figs. 20 and 22 in the vertical plane of
the PCB (yOz) versus the azimuthal angle, where § = 0° cor-
responds to the z-axis direction and § = 90° corresponds to the
y-axis. These patterns indicate more directivity in this plane as
well as a lack of polarization purity. The radiation patterns differ
from the one of a perfect dipole since the length of the PCB is
larger than half free-space wavelength.
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V. CONCLUSION

In this paper, we studied how to optimally integrate in a cel-
lular phone two PIFAs working in close radiocommunication
standards. Numerous configurations have been simulated, fab-
ricated, and measured to find optimum solutions to keep a low
mutual coupling and achieve the best antenna’s efficiency. First,
it was found possible to increase the isolation level up to —10 dB
by carefully positioning the PIFAs on the top edge of the PCB
with their shorting strips facing. Some theoretical assumptions
have been proposed to explain why this arrangement leads to
less coupling than the one with a larger distance between the
radiators. Even if these simulation results have been validated
by some prototype measurements, different investigations are
still needed to verify if it is a general result or only specific to our
antenna-system structure. Secondly, to optimize the isolation
value, we proposed two methods where a suspended microstrip
line is linking the feeding or the shorting strips of the PIFAs.
Both solutions have been shown to act like neutralization devices
withdrawing an amount of the signal on one PIFA and bringing
it back to the other so that the mutual coupling is reduced.
However, each solution has been demonstrated to achieve a very
different So; response with a deep null of this parameter at a
specific frequency point for the first one, while a flat isolation
over the whole bandwidth for the second. By tuning the length
and the width of this link, it has been shown possible to maximize
the isolation depending on the design requirements. Several
antenna-systems have been fabricated and the simulation results
of the scattering parameters, the efficiency values, and the gain
radiation patterns have been confirmed by the measurements of
these prototypes. Particularly, the impact of the mutual coupling
on the radiation efficiencies has been addressed, reinforcing that
a good efficiency is strongly dependent of a high isolation level.
So far, the main advantages of our solutions consist largely in
their simplicity and their proficiency to be efficient. Moreover,
they do not suffer from loss effects that an LC filtering com-
ponent would produce. Finally, these solutions are physically
acceptable for practical implementations in realistic handsets
as the PIFAs are able to stay closely spaced. For a complete
validation, the reduction effect of the microstrip link should also
be investigated with generic head and hand of a user, both known
to modify the electromagnetic field of a free-space mobile phone
when positioned in its vicinity. To further extend the usability
of our concept, some studies are actually focusing on the inte-
gration of a GSM/DCS PIFA and a UMTS antenna on a small
PCB [38]. New neutralization topologies are currently under
investigation. Another challenging problem where the antenna
operating bandwidths are overlapping will be soon addressed
with the implementation of a GSM850/PCS PIFA and a UMTS
radiator on a small PCB.
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Dual-band HF-UHF RFID tag antenna
P. Iliev, P. Le Thuc, C. Luxey and R. Staraj

A dual-band HF and UHF RFID tag antenna with two feeding points is
presented, fabricated and measured. A convenient HF resonance is
obtained with an HF ASIC chip as well as good impedance matching
with UHF ASIC chip in the European RFID UHF band. Tuning tech-
niques of the design parameters are proposed, and tag performance in
both frequency bands is evaluated.

Introduction: Radio frequency identification (RFID) is gaining popularity
in many applications since it is an automatic identification method for effi-
cient tracking and managing of individual consumer goods. This technol-
ogy has advanced to the current level [1] owing to recent progress in the
microelectronics industry. An RFID transponder called ‘a tag’ consists of
an antenna combined with an ASIC (application specific integrated
circuit) chip. In the UHF band (860—960 MHz), in order to activate and
detect a tag, a base station, called a reader, transmits a modulated signal
with periods of unmodulated carrier. The RF voltage developed at the
antenna terminal during the unmodulated period is converted into a DC
voltage, which powers up the chip. The information is then backscattered
to the reader by varying the chip front-end complex RF input impedance.
The main challenge for this technology is generally to increase the detec-
tion distance of a tag [1]. Another challenge is the interoperability of
these systems with HF loop antennas and circuits operating through
magnetic coupling at 13.56 MHz. In fact, HF tags provide higher security
and a larger information storage capability thanks to their near-field oper-
ation and ASIC complexity, whereas UHF tags have a better reading range
and speed. Although the use of two chips would increase the tag’s cost,
combining both RFID standards on the same tag would increase its
capabilities and could lead to new applications. By using the same tag,
any customer might decide whether to focus on the security or on the
speed of the identification and, therefore, the users could subscribe to mul-
tiple services.

Dual-band RFID tags combining the 13.56 MHz and 2.45 GHz bands
[2] or 900 MHz-2.45 GHz [3] have been proposed. Structures combin-
ing HF and UHF bands remain few, and positioning the UHF dipole in
the centre of the HF loop is difficult as mutual influence has to be con-
trolled using coplanar strip techniques [4]. In this Letter, we present an
antenna structure combining a UHF dipole, called here the S-dipole, and
an HF coil. The influence between the two elements is evaluated and
controlled to ensure good performance in both RFID bands. The
antenna structure was fabricated and measurement results are presented
here.

=:=

*— bridge i

Fig. 1 Antenna structure

E; =30.5mm, E; = 62.5 mm, D; = 14 mm, D, = 16.5 mm, §; = 1.5 mm,
S, =3.5mm, W; = 1.5 mm, W, =2 mm and W5 = 4 mm.

Antenna structure and tuning techniques: The antenna structure is
shown in Fig. 1. It is printed on a substrate with thickness of 0.7 mm
and relative permittivity of 2.2. ‘4’ indicates the UHF differential
feeding point location and ‘B’ the HF one. The magnetic loop
inductance is made up of six coil turns of 0.6 mm width, spaced by
04 mm. L,, Ly, L. and L, are the loop external dimensions. The
number of turns and their dimensions have been defined to obtain the
HF resonance when a Philips Mifare UL ASIC chip having an input
capacitance of 17 pF is placed at the differential feeding point ‘B’,
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corresponding to ISO 14443 type A operations. For the UHF operation,
as the presence of the HF loop considerably decreases the UHF band-
width, the resonance at the differential feeding point ‘4’ has to be
tuned by slightly changing the external dimensions of the loop.
However, the HF resonance frequency is still maintained. In this
Letter, antenna dimensions have been optimised in order to obtain oper-
ation in the European RFID UHF band (865—868 MHz). Nevertheless,
the tag can be tuned to operate in other UHF bands corresponding to the
standards used in other countries (US: 902—-928 MHz; Japan: 950—
956 MHz).

The following dimensions, conforming to HF tags standard (ISO/IEC
14443-1), were obtained: L, = 49 mm, L, = 83 mm, L. = 37 mm and
Ly =70 mm. Ey, E;, Dy, Dy, Wy, W, and W; are the S-dipole dimen-
sions. S; and S, are the spacing between the S-dipole and the HF
loop. A bridged line is used to close the HF loop termination. This
bridge is positioned over a thin non-conductive material, which is
used to isolate it from the other arms of the coil. The parametrical
studies realised on E;, E,, D;, S| and S, have shown their considerable
influence on the input impedance obtained at the ‘4’ differential feed
point. Then, these dimensions were tuned in order to achieve a good
UHF impedance matching. The design has been made to operate with
an Impinj Monza ID V2 ASIC chip. Its measured input impedance is
Z.= (20 — j110)Q) at 866.5 MHz, which is the middle frequency of
the European RFID UHF band. To transmit the maximum power
between the antenna and the microchip, conjugate matching must be
ensured. We achieved a good impedance matching with the dimensions
given in the caption of Fig. 1.
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Fig. 2 Simulated chip /antenna return loss

read range, m

.
- RPN

845 850 855 860 865 870 875 880 885 890 895
frequency, MHz

Fig. 3 Read range in UHF band
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UHF performance: The antenna structure has been designed and
simulated with ADS-Momentum (2008 version). For all the UHF
simulations, the presence of the HF capacitive circuit at the differential
feed point ‘B’ has been taken into account. The simulated return loss
between the chip and the antenna is shown in Fig. 2. A gain of
2.3 dBi is obtained in the best radiation direction and the simulated radi-
ation efficiency is 96%. The read range of the obtained UHF tag operat-
ing with the chip connected at the differential feed point ‘4’ was then
measured. The measurement equipment [5] was built on a National
Instruments PXI (PCI eXtensions for Instruments) modular hardware
platform. It is composed of a PXI-5670 RF signal generator, a PXI-
5660 RF signal analyser, a LabVIEW controller and a circulator. The
tag was located inside a compact anechoic chamber at a distance of
1 m away from the linearly polarised transmitting antenna, which has
a 6 dBi gain. The minimum signal generator output power necessary
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to activate the tag at each measured frequency point was then obtained.
From this value, the tag’s maximum read range is calculated by using the
Friis free-space formula [1, 5]. This is the maximum distance at which a
tag can be detected when the maximum allowed equivalent radiated
power (2W between 865.6 and 867.6 MHz) is transmitted (ETSI 302-
208). The measured read range is shown in Fig. 3 and is compared to
the calculated one from the simulated return loss. Some differences
can be observed between the two curves, which can be owed to the
fact that the association chip/antenna presents a larger bandwidth but
a lower level of matching than the one presented in Fig. 2. Moreover,
the sensivity and the tolerance of the measurement system also increases
these differences. However, a read range of 4.5 m has been obtained and
confirmed in front of a Samsys European RFID UHF reader.

HF performance: Normally, HF RFID tags should have a resonance
frequency of about 13.56 MHz. Despite this, MIFARE HF RFID tags
(ISO/IEC 14443 type A standard) have specific application recommen-
dations: to operate properly with the HF reader performing a magnetic
coupling at 13.56 MHz, the resonance frequency of these tags should
be between 14.5 and 18.5 MHz. The HF tag measurement setup is
shown in Fig. 4. Two testing loops are connected to the input and
output ports of an HP E4411B ESA-L series spectrum analyser. The
loops are placed one above the other and the existing coupling trans-
mission is recorded. The tag under test (TUT) is then placed between
the testing loops and the transmission is recorded. The linear gain
shown in Fig. 5 is the difference between the coupling of the testing
loops with and without the TUT. The maximum value of this gain
depends on the tag’s placement but the resonance frequency and the
quality factor remain constant. Resonance is obtained at 16.1 MHz
with a quality factor of 10.1, which is pretty suitable for MIFARE
ISO 14443 type A operation. The tag functionality is then confirmed
in front of an ASK RDR 400 HF contactless reader.
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s T
- t&gfﬂ_-! o) aenm
= & w

=

10

m

SBERES 88

JS = {

SN o =]
D
coupling
el ) §
transmission el s,
P tested loop
o 1l - messssssssssssmssssssass e
Fig. 4 Magnetic loop testing
35.0 1
30.0 1
25.0 1
20.0 1
£
S 15.0 1
10.0
5.0 1
0.0
0 5 10 15 20 25

frequency, MHz

Fi

&=

g. 5 HF loop resonance frequency

Conclusions: A simple dual-band HF-UHF RFID tag antenna showing
very good performance in both bands has been proposed. It is composed
of an S-dipole integrated in the HF coils. This technique allows the use
of the HF coils, excited by an S-dipole element, as a part of the UHF
antenna. The structure keeps small dimensions and is low cost concur-
rently with good performance in gain and reading distance. Fine
tuning of the radiating elements has been realised taking into account
the effects of the particular input impedances of the real HF and UHF
circuits used. This tag design was dedicated for the UHF European
standard, but other regional standards can be achieved with small
modifications of the structure dimensions.
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Near-field Contact-Less Return Loss Measurement of
a 434MHz Dipole Antenna-SAW sensor system
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Abstract— This paper describes the use of two near-field antenna
characterization methods. The first one is based on radar cross-
section (R.C.S) measurement, while the second method is based on
the equivalent circuit between two antennas. In both methods
impedance modulation is used.

Keywords- near-field; return loss measurement; RCS; equivalent
circuit; contact-less; SAW sensor

L INTRODUCTION

Among the consequences of the continuing trend of
telecommunication system miniaturization is found the size
reduction of antennas. This size reduction of the radiating
element raises many difficulties, especially over the
measurement of antenna characteristics such as the antenna's
resonant frequency, bandwidth and radiation pattern.

Over the past decade, many articles about far-field
contact-less measurements have been published. These articles
focus on antennas operating around/near the gigahertz band [1]
[2], with one exception where far-field RCS measurement is
used at 434MHz [3].

This article aims to explore wireless measurements
technique in the near field region of antennas operating at
434MHz Industrial Scientific Medical (ISM) frequency band.
In this paper, measurement results of the return loss of a dipole
antenna and a SAW sensor using near field techniques are
presented.

II.  METHOD BASED ON RCS MEASUREMENT

The RCS measurement technique is based on the analysis
of the backscattered field by a loaded antenna. This technique
must be done with at least three different loads on the antenna
under test. These measurements allow to separate the structural
backscattered field from the reradiating field, directly linked to
the antenna load.

The radar cross section of an antenna is given by the
monostatic radar equation (1), and the equation obtained after
simplification of the Sinclair's matrix [4] (2):

(47[)3r4
C="mn
G A (1)
2
_| os 1%
O'—|:S§§ +mS15S§lj|
11 (2)
After combining the equations obtained using

different loads, i.e. open-circuit (p=1), short circuit (p=-1) and
50Q load (p=0), the formula allowing to calculate the antenna
return loss is found :

Y O-open Y O-load
\/O-open - \/O-short

The notion of radar cross section implies that the work is
done in far field region, which can lead to controversy. Never-
the-less, the RCS of an object is directly proportional to the
power received by the transmitting antenna. Therefore, the
RCS of the antenna under test can be replaced by a factor
multiplying the power received. Starting from the near field
Friis equation, this factor depends on the distance separating
the antennas, the far-field gain, the transmitted power and the
frequency [5]. Therefore this factor is constant, which allows to
replace o by the received power in equation 3.

Vil =P
Vel =\ P

In this paper, equation (4) will be used to calculate the
return loss of the antenna under test using the polarimetric
measurement technique [4].

S, =2 -1 (3)

load

S, =2 )

short



III. METHOD BASED ON THE EQUIVALENT CIRCUIT

A two antenna system can be represented by a two-port
network as shown on figure 1, and by the following voltage-
current relations [6]:

U1 :lell +lelz
U,=2,1,+2yI,

U, T (2]

Figure 1.Two-port network

For a reciprocal network, Z,,= Z,,, the T-equivalent circuit
for a two antenna system is shown in figure 2. This method
consists in the analysis of the input impedance of the two-port
network with different loads.

Zn _le
—]

Zzz _le
—

ZIZ

Figure 2.T-equivalent circuit of a two antenna system

When the two-port network is loaded with an impedance
Zy, the input impedance at port 1 is given by the following
formula:

72

Z =7, - —12 (6)

Z,,+7Z,

As in the polarimetric method, the loads chosen are
open circuit, short circuit and a 50Q2 load. Combining the three
equations, the antenna under test impedance Z,, is given by the
following expression:

Zload - Zupen (7)

Z Z/oad

short

Z,, =50

From this equation, the return loss of the antenna under test
can be easily calculated.

IV. RESULTS FOR ANTENNA RETURN LOSS MEASUREMENTS

Measurements were done in an anechoic chamber at
Orange Labs-La Turbie as shown in figure 3. The distance
between the two dipoles is 10 cm (approximately 0,14 2Ag)
controlled by a precise hydraulic system. The results are
illustrated in figure 4, and compared to a direct measurement of
the antenna and simulated results obtained using Ansoft HFSS
software. The disturbance due to the parasitic radiation of the
feeding cable, in the direct measurement, is obvious.

The resonant frequency and the bandwidth errors obtained
with the equivalent circuit method compared to the simulation
are lower than the ones obtained with the polarimetric
measurements.

Figure 3.Returned power and input impedance measurements

T T T T T T T T T
RCS method
w— Q. circuit method
mesure

HFSS

S11(dB)

20}~ A

250~ A

30}~ A

351 4

: : : : : : : : :
400 410 420 430 440 450 460 470 480 490 500
Frequency (MHz)

Figure 4. Comparison between the return loss obtained with the two
methods, HFSS simulation and direct measurement versus frequency

V. SAW SENSORS RETURN LOSS MEASUREMENTS

The main characteristic of passive SAW resonator sensor is
that its resonance frequency changes if the physical quantity to
measure, for example a temperature or a pressure, changes. In
this study, we use a passive SAW made up of two resonators.
Indeed, these two resonators will allow us to make a
differential frequency measurement which will enhance the
accuracy of the measurement. Thus, when the physical quantity
to measure changes, the resonance frequency f; of the first
resonator shifts, whereas the second one f; stays tuned and acts
as a reference. The absolute measurement is computed using
the difference between these two frequencies (Figure 5).
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A SAW sensor associated with an antenna can be
wirelessly interrogated. This passive technology has a great
advantage compared to active sensors, especially when they are
not easily accessible to change additive batteries. The entire
system is made up of an external interrogation unit and the
antenna/SAW sensor to be interrogated (Figure 6).
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Figure 6 Principle of the wireless interrogation

First, the interrogator generates a f; carrier frequency RFI
signal modulated by a short rectangular RF pulse during a
T=20us time interval. If the interrogator frequency f; is equal to
a resonance frequency of the resonator a maximum of energy is
stored in the SAW.

When the interrogator stops the transmission at the end of
the pulse, it switches to the receiving mode and then is able to
measure the received energy from the discharge of the
resonator into the antenna. A resonant frequency is determined
when the received power is maximal. This procedure is
repeated for different frequencies in the ISM band.

In figure 7, we compare the return loss obtain wirelessly of
the SAW sensor associated to the antenna under test using the
methods previously studied. A fourth measurement was
required in order to obtain the RCS of the loaded antenna under
test and the input impedance of the equivalent two-port
network loaded with the SAW sensor.
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Figure 7 Comparison between the return loss obtained with the two
methods and direct measurement of the SAW sensor versus frequency

Comparing the results obtained with both methods, it is
clear that the most accurate method is the one using the
equivalent circuit, even if, near the resonant frequency of the
resonators, the same frequency is obtained with both methods.

A difference between the first frequency f; is observed:
433.5025MHz for direct measurement and 433.4875MHz for
both methods. It is due to the fact that the direct measurement
was not done inside the anechoic chamber. The difference
reflects a temperature variation of 6°C which corresponds to the
temperature change between inside the anechoic chamber at La
Turbie and the room where the direct measurement was done at
LEAT. As for f,, the frequency remains tuned at
433.2862MHz for the 3 values.

VI. CONCLUSION

In this paper, two near field contact-less measurement
methods are presented. Better results are obtained using the
equivalent circuit method for the antenna under test impedance
measurement. These methods were then applied to a wireless
measurement system in order to measure wirelessly the return
loss of a SAW sensor. With both methods, we obtain the
resonant frequencies of the SAW device. Never-the-less, the
equivalent circuit method is still more accurate.

In future work, the gain of the antenna will be calculated
using the near field Friis equation, which will allow us to
completely characterize an antenna used in a near field
application with a given environment. Also, a new
interrogation technique could be developed using these
methods, which will allow to compensate the propagation
channel issues [7].
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Dual-Band WLAN Multiantenna System and
Diversity/MIMO Performance Evaluation
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Abstract—In this paper, we present a multiantenna system
based on closely spaced planar inverted-F antennas (PIFAs) with
high port-to-port isolation in two dual bands [2.4-2.48 GHz| and
[5.15-5.725 GHz]|. The high isolation, respectively higher than 30
and 20 dB in the entire lower and upper bands, is obtained by
inserting two slots on the 100 X 50 mm? printed circuit board
(PCB). The multiantenna system was fabricated and measured.
The simulated and measured S-parameters and radiation patterns
are presented. The envelope correlation, the diversity system gain
(DSG), and the channel capacity are also computed and those
results discussed. This technique could be implemented on the
terminal side of a wireless link to achieve enhanced diversity
antennas.

Index Terms—Diversity, dual-band antennas, indoor radio com-
munication, isolation, multiple-input-multiple-output (MIMO),
planar inverted-F antennas (PIFAs), slot antenna, small antenna,
wireless local area network (WLAN).

I. INTRODUCTION

ODAY, cellular communications with high data rates
are more and more required. These applications require
high-quality signal at both receiver and transmitter sides. One
of the most promising solutions to overcome these issues is the
multiple-input-multiple-output (MIMO) technology [1]-[3].
Indeed, MIMO systems produce a significant gain in channel
capacity with no additional increase of the transmitted power
or enlargement of the frequency bandwidth [4].
However, in order to achieve optimum performance, the mul-
tiantenna systems have to be properly designed. One important
goal is to reduce the mutual interactions between the antennas
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of the system because, if not, each of these antennas cannot be
considered as an independent radiating element [5S]—[8].

Several solutions have been developed to increase the
port-to-port isolation of the radiating elements of a multi-
antenna system, among them, the neutralization technique [9],
[10], the insertion of the electromagnetic band gap (EBG) cells
[11], [12], and the insertion of slots or slits in the printed circuit
board (PCB) ground plane of the device [13], [14]. However,
it is still difficult to obtain a good port-to-port isolation if the
MIMO system is dual or multiband.

In this paper, we present a multiantenna system for a dual-
band wireless local area network (WLAN). The multiantenna
system is based on two planar inverted-F antennas (PIFAs) oc-
cupying a small volume on the PCB. A proper slot is introduced
on the antenna plate to achieve appropriate dual-band opera-
tion. The proposed multiantenna system covers the 2.4-2.48-
and 5.15-5.725-GHz WLAN frequency bands. The distance be-
tween the antennas is only 2 mm, corresponding to A /61 for the
lower band and A\ /27.5 for the highest one.

Two slots are used on the metallic face of the PCB to enhance
the isolation between the antennas. The effects of the physical
parameters of the inserted slots (length, width, relative position,
and the number of the used slots) on the system performance are
discussed in terms of matching (|.S11|) and isolation (|S21]). To
validate our approach, a prototype was realized and measured.
The diversity and MIMO performance in terms of envelope cor-
relation, diversity system gain (DSG), and channel capacity in
real environments are showed and discussed.

II. DESIGN AND PERFORMANCE OF THE PROPOSED ANTENNA
A. Design of the Proposed Antenna

The starting point is the design of a mono-band (2.4-2.5 GHz)
single PIFA, placed at the distance /J; = 0.3 mm and Dy = 14
mm from the corner of the metallic PCB ground plane having
the following dimensions Lgng X Wynga = 100 x 50 mm?.
The mono-band antenna covers the lower WLAN band with a
matching criterion of voltage standing wave ratio (VSWR) < 2.

The dual-band operation for our initial single PIFA antenna
is achieved by meanders in order to decrease the frequency
resonance of its third higher order mode. The designed
dual-band single PIFA covers the lower band [2.4-2.5 GHz]
with a matching criterion of VSWR < 2 and the higher band
[5.15-5.725 GHz] with a VSWR < 3 criterion. A top view of
the proposed antenna and the performance in terms of reflection
coefficient are shown in Fig. 1.

0018-926X © 2013 IEEE. Personal use is permitted, but republication/redistribution requires IEEE permission.
See http://www.ieee.org/publications_standards/publications/rights/index.html for more information.



1410

| Mono-band antenna —— —— dual-band antenna
o —
N T ] e
/1

TN - \

IS11] (@B)

—25 S S S B e B S S R —
2,8 3,2 3,6 4 4,4 4,8 5,2 5,6 6
Frequency (GHz)

Fig. 1. Top view of the single dual-band PIFA and simulated |S1: | parameter
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Fig. 2. Top view of the dual-band antenna system.

B. Design and Scattering Parameters of the Proposed
Multiantenna System

By implementing the same dual-band PIFA next to the first
one, we allow more space for nearby electronic components
on the PCB. Fig. 2 shows the geometry of the proposed mul-
tiantenna WLAN dual-band [2.4-2.48 GHz] and [5.15-5.725
GHz] system. The size of their main plate is Lprpa X Wpira =
14.25 x 10 mm? while their height is set to 7.7 mm. The an-
tennas occupy a surface of only 17.3 x 22 mm?. The distance
between the two PIFAs is set to d = 2 mm, which corresponds to
Ao/61 for the lower band and smaller than Ag /27 for the higher
band.

The main idea is to etch some slots into the PCB to force the
currents flowing around these slots and, therefore, vanish at the
other feeding port of the PIFAs. Two slots are necessary as we
want to achieve a dual-band behavior [15], [16].

The two slots on the ground plane which help in increasing
the port-to-port isolation of the PIFAs in the two WLAN fre-
quency bands have widths of W, = 1 mm and W,, = 1.35 mm
and the following lengths: L, = 10 mm; L, = 30 mm.

Fig. 3 shows a comparison of the simulated scattering param-
eters for the proposed multiantenna, without slots (solid red line)
and with slots (dashed black line). Simulations have been car-
ried out using the HFSS commercial software [17]. According to
these results, it is observed that the slot contributes significantly
to improve the port-to-port isolation in both WLAN bands. For
the [2.4-2.5 GHz] band, a deep null appears with a large im-
provement: |S21 | is lower than —30 dB in the entire band with a
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Fig.3. Comparison between the scattering parameters of the structure with (W)
and without (W/o) slots.
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Fig.4. Surface current distribution traced at 2.45 GHz (LF) and 5.44 GHz (HF),
respectively (the fed antenna is the lower one).

minimum value of —35 dB. In the higher band, the improvement
is also considerable as we have now a |S21| parameter always
lower than —18 dB.

In order to further understand the mechanism of the proposed
technique, Fig. 4 shows the surface current distribution above
the PCB of the proposed design. The case of the system without
slots is also shown for comparison.

Without any slots on the PCB, the current tends to flow be-
tween the two ports which decrease the isolation performance of
the antenna system. The dimensions of the slots were expected
to result in a nearly A/2 propagation path. The path of this cur-
rent has been changed by the insertion of slots on the PCB, and
it can be seen that these slots significantly reduce induced cur-
rent magnitudes. This is because the slots effectively isolate the
ground current flowing from port to port.

The proposed system was fabricated and measured. Fig. 5(a)
shows the comparison of the measured (dashed black line) and
simulated (solid red line) scattering parameters. Good agree-
ment between simulated and measured results is seen for the
S11]| and |S21| parameters. However, the expected depth in the
Sa1| curve does not appear in the lower band for the measured
results. To be sure that this difference is not due to simula-
tion problems, this antenna was also simulated using the Mi-
crowave Studio electromagnetic simulator software developed
by the Computer Simulation Technology “CST” society [18].
We can observe in Fig. 5(b) that the two curves have the same
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Fig. 6. New proposed antenna (with substrate). (a) Top view. (b) Compar-
ison of simulated (solid red line) and measured (dashed black line) scattering
parameters.

behavior; apparition of the two depths in the lower and higher
band, with a small-frequency detuning and level offset.

It is suspected that the difference between simulated and
measured results is attributed to the fabrication tolerances
and measurement uncertainties. Therefore, another fabrication
technology was investigated to obtain a better design being
less sensitive to manufacturing tolerances. The idea was to use
the same slots etched on a metalized substrate. An FR4 epoxy
substrate with permittivity of 4.4, dielectric loss tangent of
0.02, and thickness of 2 = 0.8 mm was selected. The two slots
were then inserted on the metallic face behind the substrate
[Fig. 6(a)]. All the new dimensions are listed in Table I (all
dimensions are in millimeters).

Fig. 6(b) shows a comparison between simulated (HFSS) and
measured results. A very good agreement is obtained between
the two curves. Compared to the previous proposed antenna
without substrate, the deep null in the lower band indeed exists
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TABLE I
DIMENSIONS IN MILLIMETERS OF THE NEW
PROPOSED ANTENNA (WITH SUBSTRATE)
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Fig. 7. Simulated and measured total efficiency of the proposed antenna (with
substrate): (a) in the lower band, and (b) in the higher band.

in this case. Also, compared to the antenna without any sub-
strate, this new design gives a better performance in terms of
matching and isolation in both bands. In the lower band, the ob-
tained |So1| parameter is lower than —35 dB, and lower than
—24 dB in the entire higher band.

The simulated total efficiency for the proposed antenna
system with substrate was higher than 92% and 87%, respec-
tively, in the lower and higher entire bands. These results are
better than those obtained without any slots, especially in the
higher band. This is because the levels of both matching and
isolation are enhanced with this new design. Satisfactory mea-
sured results were obtained in the two bands; a total efficiency
higher than 80% and 70% for the overall lower and higher
bands (Fig. 7)

Fig. 8 shows the measured gain radiation patterns at 2.45 and
5.44 GHz. Due to the symmetry of our multiantennas system,
the radiation patterns of the two antennas tend to cover, rela-
tively, complementary space regions, which can provide pat-
tern diversity to overcome the multipath fading problem and en-
hance the system performance.

III. PARAMETRIC STUDY

To describe the different stages and techniques developed
to achieve the proposed antenna system, a detailed parametric
study is presented in this section. This allows further under-
standing and the control of the effect of some parameters of the
slots used on the PCB as their number, length, width, and posi-
tion on the performance of our system.

To achieve the maximum isolation performance between the
proposed dual-band PIFAs, first, two types of slots were used
independently. The first one is along the y-axis (slot_y) and the
second one is along the x-axis (slot_x) (Fig. 2).

According to the studies carried out on these configurations,
we have seen that for some values of length L,, (or L), widths
W, (or W,) and some positions P, (or F’;), we can obtain ac-
ceptable isolation performance but only in a single band.
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Fig. 8. Measured radiation patterns of the proposed antenna: at 2.45 GHz for
(a) the Y Z—plane and (b) the X Z—plane; and at 5.44 GHz for (c) the Y"Z —plane
and (d) the X Z-plane.

We conclude that to enhance the isolation in the other fre-
quency band, we have to use two slots on the PCB simulta-
neously. Several configurations are studied, and a further dis-
turbance on the ground current distribution could be achieved
through the addition of a second slot perpendicular to the first
one. The addition of the second slot with this configuration
tended to add another discontinuity in the ground current path
and was expected to have a band-notch behavior on the overall
desired bands. The results of this parametric study are shown in
only two figures due to the limited space. The effect of the phys-
ical parameters of the slots L, (from 5 to 30 mm), L,, (from 2
to 12 mm), W, (from 0.5 to 2 mm), W, (from 0.5 to 2 mm), P,
(from 9 to 19 mm), P, (from 2 to 24.5 mm “center of the PCB”)
on the variation of the position (in terms of frequency) of the
depth of |S11| (resonant frequency) and the depth of |Sa], is
denoted “A f,. (MHz),” and the variation of the minimum value
of | S11] and [S21] is noted “AS (dB),” in the lower (black) and
higher (red) frequency band (Fig. 9; note that we are interested
by the level of variation and not the sense of variation).

In some cases, the improvement of the isolation, due to
the insertion of slots, is achieved to the detriment of a worse
matching. For example, when we increase the value of the
length L, the isolation parameter level is improved (AS ~
30 dB), which is explained by the apparition of a |S21| depth.
But at the same time, a degradation of the matching parameter
is observed (AS1; = 10 dB). Another example, in the lower
band, is the increase of the width W,, which has an impor-
tant effect on the position of the |S21| depth (Af, ~ +700
MHz) and increases its level (ASs; = +15 dB) without any
significant effect on the matching level. The other parameters
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Fig. 9. Results of the parametric study for the lower (black) and higher (red)
frequency bands: (a) A f,. (MHz), and (b) AS (dB).

have opposite effects which give to the designer more freedom
degrees to optimize the multiantenna system.

All these effects are the results of two mainly coupling mech-
anisms: conductive and radiative. The first one is caused by the
currents induced by the antenna on the ground plane, previously
discussed, and the second one is due to the near fields generated
by the antennas which complicates and makes difficult to pre-
dict the resulting behavior of the system when varying one of
the physical parameter of the slots. Therefore, this parametric
study allows us to have an idea about the system behavior in
terms of matching and isolation depending on the length, width,
and position of the used slots, and thus facilitates the design and
optimization of the system.

IV. DIVERSITY AND MIMO PERFORMANCE EVALUATION OF
THE PROPOSED SYSTEM

The diversity and MIMO performance of the proposed
antenna system are studied in this section. They have been
evaluated by calculating the correlation, the diversity system
gain in indoor environment, and the channel capacity of the
proposed system using the measurement-based antenna test bed
(MEBAT) developed by Aalto (TKK)/'SMARAD [19]-[22].
This can also be done using the technique called “antenna
multiplexing efficiency” [23], [24].

The indoor channel measurement scenarios used in this paper
took place in a campus of the Helsinki University of Tech-
nology, as shown in Fig. 10(a) and (b) for 2.154 and 5.3 GHz.
In the lower frequency band, the transmitter is placed at Tx1 or
Tx2 location and the receiver moves along I, C, D, or J routes,
as shown in Fig. 10(a). In the higher frequency band, the trans-
mitter is placed at BS (Tx) location, and the receiver moves
along the routes 1, 2, or 3 [Fig. 10(b)].
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Fig. 10. Indoor real environment (Helsinki Campus University) used for the
MEBAT measurement: (a) 2 GHz, and (b) 5 GHz.

Route C Route [ Route J
SNR (dB) SNR (dB) SNR (dB)
10 20 10 20 10 20
With slots 6.5 13 7 13.5 6 12.2
Without slot 52 11 5.8 12 5 10.8
Improvement 1.3 2 1.2 1.5 1 1.4
TABLE V

PROBABILITY TO OBTAIN A HIGHER CAPACITY THAN 3 b/s/Hz FOR
THE OVERALL MEASUREMENT DATA IN THE HIGHER BAND

Route 1 Route 2 Route 3
With slots 95% 95% 98%
Without slots 90% 92% 92%
TABLE VI

OBTAINED CAPACITY FOR DIFFERENT SNR VALUES: HIGHER BAND

TABLE II
MEBAT DIVERSITY PERFORMANCE
MEBAT
2.45GHz 5.45GHz
Pec DSG (dB) Pe DSG (dB)
With slots 0.01 9.5 0.2 8.6
Without slots 0.15 7.9 0.3 7.1
TABLE III

PROBABILITY TO OBTAIN A HIGHER CAPACITY THAN 3 b/s/Hz FOR
THE OVERALL MEASUREMENT DATA IN THE LOWER BAND

Route 1 Route 2 Route 3
SNR (dB) SNR (dB) SNR (dB)
10 20 10 20 10 20
With slots 12.1 18.8 9 15.5 11 17
Without slot 9.9 16 8 14.6 7 13
Improvement 2.2 2.8 1 0.9 4 4

Route C Route [ Route J
With slots 70% 60% 40%
Without slots 30% 30% 10%

A. Diversity Performance

The values of the envelope correlation coefficient and the
DSG, calculated for 1% probability for the two configurations
with/without slots obtained by the MEBAT tool, are listed in
Table II. Considering the obtained results, we can conclude that
the insertion of slots on the metallic side of the substrate en-
hances considerably the DG of the system, especially in the
lower band. Moreover, MEBAT results show that the proposed
system maintains good performance in a real environment.

B. MIMO Performance

In this section, the channel capacity of the system with and
without slots is computed using MEBAT in the presented indoor
scenarios (Fig. 10).

At lower frequencies, we have calculated the channel capac-
ities for the routes C and J when the transmitter is fixed in the
Tx2 location and the receiver moves along these routes in the
first floor of the building [Fig. 10(a)]. The slots enhance, sig-
nificantly (depending on the routes), the channel capacities of
the system. As an example, for route “C,” the probability to ob-
tain a higher capacity than 3 b/s/Hz for the system without slots
is approximately 30% for the overall measurement data. This
probability increases to 70% by the insertion of the slots. The
probabilities for routes C, I, and J at lower frequencies are listed
in Table III.

To show the benefit of the slots, we have also calculated the
capacity for different considered routes for signal-to-noise ratio
(SNR) = 10 dB and SNR = 20 dB. The obtained capacities for
the system with and without slots, for routes C, I, and J, are listed
in Table IV.

Depending on the routes, the value of the capacity can be im-
proved up to 1.3 b/s/Hz (20%) for SNR = 10 dB and up to 2
b/s/Hz (15.4%) for SNR = 20 dB, which shows the effective-
ness of the proposed isolation technique.

In the higher frequency band, the transmitter is placed at the
BS (Tx) location, and the receiver moves along routes 1, 2, or
3. The probabilities to obtain a higher capacity than 3 b/s/Hz
for the system with and without slots for all the routes are listed
in Table V. The probability to obtain a higher capacity than a
threshold can be improved up to 10% by the insertion of the
slots.

The enhancement of the capacity by the insertion of the slots
for SNR = 10 dB is about 2.2 b/s/Hz (18.2%) and 1 b/s/Hz
(11.1%) for routes 1 and 2, respectively. The capacities obtained
for SNR = 10 and 20 dB for the three routes are shown in
Table VI.

V. CONCLUSION

In this paper, we proposed and studied an efficient technique
to enhance the isolation between two dual-band closely spaced
PIFAs.

We first showed that it was possible to enhance the isolation
in the lower or higher desired bands by inserting only one slot
along the Oy-axis or the Ox-axis in the common PCB. A para-
metric study has shown that the position, orientation, length, and
width of each slot allow controlling the apparition of a high level
of isolation only in the lower or higher band.

In the second step, to simultaneously achieve a good isola-
tion in the higher and lower bands, we proposed to insert a first
slot on the PCB along the Oy-axis and a second slot along the
Oz-axis. This new configuration allows obtaining a good iso-
lation in the two bands by achieving a deep null of the |Sa1|
parameter for two specific frequency bands. By tuning the po-
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sition, length, and width of the inserted slots, it was possible to
maximize and control the frequency position of this deep null.

The proposed multiantenna system has been fabricated and
tested. A good agreement between simulated and measured re-
sults was obtained in terms of scattering parameters and total
efficiency. The diversity and MIMO performance of the system
has been also evaluated in real environments for the two bands,
using the MEBAT tool, which combines the radiation pattern of
the antenna under test and different propagation environments
previously measured by Aalto University. The results showed
that this solution is physically acceptable for practical imple-
mentations in realistic radio communication devices where the
PIFAs have to be closely spaced due to the volume dedicated to
other electronic components.

Antennas considered in this study are relatively big; we have
demonstrated a concept, and future studies are considered on
more realistic antennas. Also, it will be indeed interesting to
study the capacity at different frequency bands in the same prop-
agation environment. There is a limited number of radio propa-
gation measurements available for such analyses. However, we
leave the analysis as a future study item.
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Miniature antennas embedded in electronic
devices with micro-SD card form factor for
telemedicine applications

H. Hamouda, P. Le Thuc, R. Staraj and G. Kossiavas

Two different types of inverted-F antennas which can be integrated into
a micro-SD (uSD) card are presented. The antennas operate in the new
band from 2.4835 to 2.5 GHz dedicated to medical applications. The
volume available for the antenna in the uSD card is only 11 x 3 x
1 mm>. Performance in terms of bandwidth, the radiation efficiency
and the gain of the two structures is compared and discussed. The
4SD card is intended to fit multiple devices with different ground
plane dimensions. As an example, the influence of the uSD card pos-
ition on a standard printed circuit board of 100 x 40 mm? is also
studied.

Introduction: Today, many factors such as the growing cost of treating
chronic diseases, the ageing population, the congestion of medical facil-
ities and the shortage of healthcare professionals in rural areas, are
driving the need to develop tools and solutions to improve healthcare
delivery. The STM3 (Solution for Treatment and Monitoring of
Medicine Mobile) project in which we are involved offers an architec-
ture using the electronic exchange of medical information.

Fig. 1 outlines the chain of the data link. The mobile phone, but it can
be another communicating object, features a micro-SD (uSD) card
playing an important role to ensure the link between the patient and
the mobile network. In this application, the uSD card is the hub
module integrating the antenna operating at 2.49 GHz for collecting
information from different low power active medical implants, which
is a new technology providing high-speed communications capability.

atient )
P N mobile phone

medical ~—
implant doctor %}

Fig. 1 Datalink considered in STM3 project

server

However, the antenna integration on a uSD card faces severe con-
straints. In fact, the specification requires a volume of 11 x 3 x 1 mm’®
for the antenna, a bandwidth ranging from 2.483 to 2.5 GHz and a
gain greater than 0 dBi, while the antenna size is related to the wave-
length (4/2) which at this frequency is equal to 60 mm. Therefore,
there exists a need for small antennas. Many miniaturisation techniques
have been already presented in the literature [1]. Meandering or folding
techniques have been widely used in many applications. It forces the
current to flow from the longer path, thus allowing a reduction in the
overall size of the radiating element to A/6 [2]. The antenna size can
also be decreased by using the capacitive technique that can be realised
by folding the open end of the resonator. It allows a reduction of the
resonator size of more than 50% [3]. In this Letter, we present the
design of miniature inverted-F antennas (IFAs) integrated into an elec-
tronic device with the form factor of a uSD card. Simulated and
measured results for the two different structures are presented and dis-
cussed. Finally, the position of the uSD card on a standard printed
circuit board (PCB) of a mobile phone with dimensions of 100 x
40 mm? is investigated, by taking into account different antenna
positions.

Configuration of antennas: The dimensions of the uSD card are 11 x
15x 1 mm® and the volume available for the antenna has been set to
11 x3x 1 mm?’, i.e. W11 x /40 x 2/120 at 2.49 GHz. The two antenna
designs realised on an FR4 substrate (¢, =4.4, tgd = 0.02) are presented
in Fig. 2.

The feed is made up of a microstrip line with a width of 2 mm, in
order to minimise the influence of the coaxial probe on the antenna radi-
ation. To obtain a good impedance matching, the grounded end of the
radiating element is connected through vias to the PCB ground plane;
this allows a better management of the space needed for the antenna
structure. The PCB with dimensions of 12 x 11 mm? can receive the
radio transceiver. In Fig. 2a, the radiating element is printed on the
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upper layer of the substrate, using a progressive meandered line,
having an increasing width starting from 0.3 mm at the feeding point
to 0.9 mm towards the open end. The total length of the meander seg-
ments is close to 33 mm ~ /4. In Fig. 25, the radiating element is com-
posed of several inclined 45° segments (of widths equal to 0.55 mm)
printed on the upper and the bottom layer of the substrate and connected
by vias. This structure is called a three-dimensional (3D) triangular
meandered antenna.

feed point

N

via short-circuit radiating

radiating
element

element

a b

Fig. 2 Proposed antennas

a Progressive meandered IFA
b 3D triangular meandered IFA

Performance of antennas and discussion: The progressive meandered
structure is the best layout solution among the different two-dimensional
(2D) meandered structures. In fact, this technique allows a good man-
agement of the current concentration located on the first part of the res-
onator beside the short circuit. By using more meanders in this part, the
current path is extended faster, which reduces the resonator size. The
meander segments are now better spaced with a larger width. The radiat-
ing performance of this antenna shows that the radiation efficiency
reaches 24% instead of 21% with the regular meander structure. The cor-
responding maximum realised gain of this structure in free space is equal
to —4 dBi.

With the second solution, by using all the dimensions of the volume
dedicated to the antenna, the 3D triangular meandered IFA leads to a
better performance. In fact, the radiation efficiency increases to 28%
and the realised gain increases to —3.4 dBi. In Fig. 3, the return loss
obtained by simulation (HFSS) and measurement of the two structures
shows a good agreement. The bandwidth of the 3D meander structure
is slightly reduced to 33 MHz instead of 37 MHz with the 2D structure,
but it remains sufficient to cover the desired bandwidth. The radiation
patterns of the 3D triangular meandered structure at the resonance fre-
quency in the xz- and xy-planes are plotted in Fig. 4. The radiation
pattern is similar to a dipole radiation. The 2D meander structure has
the same radiation behaviour.
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Fig. 3 Measured and simulated return loss for proposed antennas
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Fig. 4 Measured and simulated radiation patterns of 3D triangular mean-
dered antenna
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Influence of mobile phone PCB: The uSD card is designed to fit mul-
tiple devices with varying dimensions. As a first example of application,
we have considered a PCB with the classical dimensions of 100 x
40 mm?. The structure with the 3D triangular meander was chosen as
the best candidate to be embedded on the uSD card which is positioned
at 1 mm above the PCB of the mobile phone, as shown in Fig. 5. The
uSD card is protected by a metal shield cover. The two ground planes
are connected through a metallic via. Three positions (pos) of the
uSD card on the PCB were studied and compared. Pos 0 mm corre-
sponds to a uSD card with the edge of its antenna along the PCB.

metal shield
cover
uSD card ———>,

+

z

40 mm

Fig. S Positions of uSD card on PCB of mobile phone

Fig. 6 shows that when the antenna exceeds 3 mm on the side of the
PCB, the resonance frequency shifts by —5.2% compared with the case
without the PCB. When the antenna is in the middle of the PCB (pos =
—10 mm), the resonance frequency shifts then by —13.2% with a strong
mismatch.
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frequency, GHz

Fig. 6 Influence of position of uSD card on PCB

A prototype has been optimised and fabricated for the case where the
antenna exceeds 3 mm on the side of the PCB. The global size of the
antenna is enlarged by the PCB, which participates in the antenna radi-
ation. The bandwidth increases to 75.5 MHz at —10 dB, the radiation
efficiency reaches 75.1% and the maximum realised gain obtained is
0.6 dBi. Fig. 7 shows the measured and simulated far-field gain radiation
patterns in the xz and xy-planes. These patterns exhibit a
quasi-omnidirectional character especially in the xz-plane. Finally,
Table 1 summarises the performance of the different studied antennas.

-120° = 2505 120° -120°

« simulation 1508
180° + measurement 180°
xy-plane xz-plane

Fig. 7 Measured and simulated radiation patterns of 3D triangular mean-
dered antenna placed on PCB

Table 1: Performance of different studied antennas

BW (MHz) | Quality factor | 7y (%) | Gainpay (dBi)
2D_meanders 37 47 24 —4
3D_meanders 33 49 28 -3.4
1SD on phone’s PCB 75.5 25 75 0.6

Conclusion: A miniature antenna associated to an electronic device
having a uSD card form factor is presented. This module is dedicated
to ensure communication with medical implants in the context of tele-
medicine applications. Two different forms of the radiating element
are investigated and discussed. Using the full space allocated to the
antenna as with the 3D triangular meander structure, leads to obtaining
a better performance. This Letter also shows that for any mobile device
with a uSD slot, a protrusion of 3 mm of the uSD allows an enhance-
ment in the performance of the antenna in terms of bandwidth and radi-
ation efficiency.
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