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Résumé

Les travaux de cette thése reposent sur 1’étude, la conception, I’optimisation, et la réalisation des
structures RF large-bandes et reconfigurables pour les applications de la Radio Cognitive (RC). La RC
est un systeme intelligent ayant la capacité de détecter et reconnaitre son environnement de
fonctionnement, ce qui lui permet d’ajuster ses parametres de fonctionnement d’une fagon dynamique
et autonome. C’est une véritable solution au probléme de I’encombrement et de la rareté du spectre RF
et la demande croissante de bande passante.

Les principales caractéristiques da la RC sont la détection des trous inutilisables (white spaces) du
spectre et |'utilisation de ces trous pour mettre en ceuvre le partage opportuniste du spectre. La fonction
de détection a pour but de balayer (sonder) périodiquement le spectre de fréquences ciblé pour vérifier
sa disponibilité et détecter les fréquences libres, ceci afin de les attribuer une liaison radio par la suite.
Pour effectuer ces taches, nous avons investigué trois configurations antennaires possibles.

D’autre part, 'utilisation des techniques de diversité permet d’améliorer considérablement la
capacité du canal et de réduire les phénomeénes d’interférences et d’évanouissement de signaux dans les
environnements urbains denses et intrabatiments. Pour cela, dans chaque configuration étudiée, nous
avons introduit une ou plusieurs techniques de diversité.

En effet, afin de valider les concepts développés, toutes les configurations présentées ont été
simulées, réalisées et expérimentalement caractérisées :

- Un systéme d’antennes MIMO ULB fonctionnant de 2 & 3.3 GHz, et capable de commuter entre
quatre faisceaux dans des directions différentes et entre deux sens de polarisation circulaire (RHCP
et LHCP).

- Un systéme antennaire comprenant deux antennes, dont 1’une est ULB pour la détection spectrale
fonctionnant de 2 a 5.5 GHz, et I’autre a bande étroite opérant a 2.8 GHz pour la communication.

- Un autre systéeme constitué de deux antennes. La premiere est une antenne ULB opérantde 1.2 a 6
GHz dédiée a la détection spectrale, tandis que 1’autre est une antenne multibande pour effectuer la
tache de communication aux fréquences : 1.7, 1.9, 3.7 et 4.3 GHz.

- Unfiltre reconfigurable en bande et agile en fréquence centrale, capable de se reconfigurer de filtre
passe bande a filtre coupe bande et de commuter sa fréquence centrale entre 2.4 et 5 GHz.

- Une antenne filtrante électroniquement reconfigurable et agile, capable de fonctionner a la fois sur
une large bande de 1.255 & 6.2 GHz et sur une bande étroite de 850 MHz, et de régler la fréquence
centrale de sa bande étroite de 2.55 a 3.2 GHz de fagon continue.

L’originalité de cette thése réside dans le fait que plusieurs parametres sont exploités pour aboutir a
un systeme plus mature et intelligent :

Ultra Large bande; MIMO ; Diversité de polarisation; Diversité angulaire; Diversité de
rayonnement ; Reconfigurabilité fréquentielle ; Reconfigurabilité en bande passante ; Formation de
faisceaux.

Lors de la conclusion de ce manuscrit, nous évoquons les suites a donner a ce travail et les
perspectives.

Mots clés : Hyperfréquences, micro-ondes, systemes de télécommunications, radio cognitive, antennes
reconfigurables, filtres a accord continu ou discret en fréquence centrale et en bande passante, diodes
PIN et varactors, réseau de polarisation, matrice de Butler, diversité de polarisation, diversité
angulaire, diversité de rayonnement.






Abstract

This thesis focuses on the study, optimization, design, and realization of new reconfigurable and
wideband Radio Frequency (RF) structures for Cognitive Radio (CR) applications. The CR is an
intelligent system with the ability to continuously supervise the RF spectrum in order to detect the
spectrum holes, so-called white spaces, and then, dynamically tune its characteristics to operate within
these unused frequency bands, thus significantly improving the spectrum usage.

The RF front-end of such systems must ensure their fundamental functions, which are the sensing
and communication tasks. From the hardware point of view, the structures used in such a system must
be reconfigurable to meet its requirements. The reconfigurability can be defined as the dynamic
modification of one or several fundamental properties of the used components (i.e. antenna, filter,
duplexer, and other devices). Here, we identify three possible antenna configurations to perform these
tasks, each of which presented in a chapter.

CR consists of allowing the secondary users (unlicensed) to exploit the licensed spectrum originally
allocated to the primary users (licensed). The licensed and unlicensed users can coexist well as long as
the interference generated between them is below a certain acceptable threshold. The interference is a
major limiting factor in the performance of users, especially in dense urban or indoor environments, it
can be classified as co-channel, adjacent channel, or multipath interferences. The last one can be
mitigated by the use of polarization diversity while the two other types of interference can be reduced
by using the beamforming network (BFN) technique. For this purpose, each proposed configuration
incorporates one or more diversity techniques.

In order to validate the proposed concepts, we simulated, fabricated and experimentally tested all
design models below:

- A novel beamforming antenna array operating from 2.2 to 3 GHz that combines pattern and
polarization diversity for indoor cognitive radio systems.

- An antenna system composed of two antennas, one for sensing and the other for communication.
The sensing task is obtained from 2 to 5.5 GHz, while the communication task is achieved at 2.8
GHz.

- Anantenna system that incorporates two antennas. The first is a broadband antenna operating from
1.2 to 6 GHz for spectrum sensing, and the second is a multiband antenna for communication at
1.7,1.9,3.7 and 4.3 GHz.

- A novel reconfigurable and switchable filter using two open-circuited stubs, that can be
reconfigured from a bandpass to a bandstop response and switched from 2.4 to 5 GHz, using only
two PIN diodes.

- Anelectronically reconfigurable and tunable filtenna that can operate in wideband and narrowband
modes. The narrowband mode can be tuned from 2.55 to 3.2GHz, while the wideband mode is
obtained over the 1.35-6.2GHz band.

Several aspects are exploited in this thesis in order to achieve an efficient and intelligent system,
namely:

Ultra-Wide Band; MIMO; Polarization Diversity; Pattern Diversity; Angular Diversity; Frequency
Reconfigurability; Bandwidth Reconfigurability; Beamforming network.

Future challenges and prospects are discussed in the conclusion of this dissertation.

Key words: Microwaves, telecommunication systems, cognitive radio, reconfigurable antennas,
tunable filters with continuous and discrete tuning, PIN and varactor diodes, biasing networks, Butler
matrix, polarization diversity, pattern diversity, angular diversity.
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Introduction générale

Ces derniéres années ont vu 1’apparition de nouveaux standards et services de la quatriéme
géneration (4G) qui sont de plus en plus gourmands en bande passante et en débit, tels que LTE
(Long Term Evolution) et WiMAX (Worldwide Interoperability for microwave Access). Ce
besoin accru en bande passante est confronté a 1’augmentation du nombre d’utilisateurs, et
surtout au fait que la plupart des bandes de fréquences autorisees est déja allouée par les
organismes de regulation de chaque pays (par exemple la FCC aux Etats-Unis, I’ANRT au
Maroc, ARCEP en France ... etc.). Tout ceci conduit a la rareté des ressources spectrales
disponibles, ce qui oblige a économiser ces ressources afin de ne pas limiter I’évolution du

secteur de la communication sans-fil.

Cependant, des mesures récentes effectuées par la FCC (Federal Communications
Communication) montrent bien que des portions tres importantes du spectre demeurent
inutilisées ou sous-utilisées pendant 90 % du temps, en raison de la dispersion géographique
des usagers par exemple. Cela a motivé les chercheurs a développer de nouvelles solutions pour
surmonter le probléeme de la rareté du spectre, en utilisant efficacement et de maniére
opportuniste les ressources spectrales inutilisées. L’une des solutions proposées les plus
prometteuses est la technologie Radio Cognitive (RC). Cette technologie permet aux
utilisateurs secondaires (sans licence) d’exploiter les ressources spectrales initialement
attribuées aux utilisateurs primaires (avec licence). Ces utilisateurs peuvent bien coexister tant
que l’interférence qui se produit entre eux reste inferieure a un certain seuil fixé par une qualité

de service (QoS) définie par le systéme primaire.

Un systéme cognitif est capable de découvrir et d’analyser son environnement, et convenir,
en dialoguant avec un autre systeme cognitif, de la maniére adéquate de communiquer pour
maintenir un débit suffisant a I’utilisateur secondaire tout en limitant les interférences avec les
autres utilisateurs proches (qu’ils soient cognitifs ou non). L’interférence est un facteur majeur
qui limite les performances des communications sans fil, notamment dans les réseaux mobiles
de 4G puisqu’ils fonctionnent dans des environnements intra-batiments et urbains. En effet, ces
environnements sont le plus souvent de type multi-trajets a cause des phénomeénes de réflexions,
de diffraction ou de dispersion provoqués par les obstacles naturels ou artificiels rencontres par
le signal sur le trajet parcouru entre I’émetteur et le récepteur. Cela entraine, par conséquent,

un phénomeéne d’évanouissements des signaux recus et dégrader ainsi la QoS. Cependant, les



effets d’évanouissement multi-trajets et les interférences multiples peuvent étre
considérablement réduits soit par des techniques numériques, soit par des techniques
d’antennes. Dans cette thése, nous nous intéresserons plus particulierement a la partie matérielle
« Hardware ». C’est pourquoi nous avons opté pour les techniques d’antennes, et plus

particuliérement les techniques de diversité d’antennes.

D’autre part, pour garantir a ’utilisateur secondaire un débit optimum pour un temps de
latence minimum, le systéme cognitif doit balayer de fagon continue son environnement
spectral. Ce besoin a fortement motivé 1’utilisation de la technologie ultra-large bande (ULB),

qui permet aux systemes cognitifs de balayer un spectre fréquentiel beaucoup plus large.

Alors que les technologies ULB et RC et les techniques de diversité répondent de facon
différente aux problémes que subissent les systemes 4G, nous proposons de combiner leurs
avantages afin d’aboutir a un systéme plus performant et robuste. Notre contribution consiste
alors a combiner ces approches, la technologie RC pour une meilleure gestion des ressources
spectrales, les techniques de diversité pour réduire les interférences et les effets négatifs des
évanouissements du signal, et la technologie ULB pour pouvoir balayer une large bande de

fréquences.

L’implémentation de ces solutions a conduit au besoin d’antennes plus intelligentes et
reconfigurables afin de répondre a leurs exigences. Les antennes reconfigurables ont recemment
connu un intérét énorme grace a leur capacité a étre adaptées a n’importe quel environnement,
avec en plus un encombrement réduit. L’adaptation d’antennes reconfigurables a leur
environnement radio est réalisée en modifiant 1’un ou plusieurs de ses paramétres, tels que la

fréquence de résonance, la bande passante, le diagramme de rayonnement, ou la polarisation.

C’est dans ce contexte que s’inscrit cette these qui porte sur 1’étude, le développement, et la
réalisation des structures large-bandes et reconfigurables pour les applications de RC. D’autre
part, afin d’aboutir a un systéme plus mature et performant, plusieurs techniques de diversité

seront également abordées.

Ce manuscrit comporte quatre chapitres. Le premier chapitre présente, en guise
d’introduction, les différents types d’antennes utilisées dans les systemes de
télecommunications, ainsi que leurs techniques d’alimentation. Ensuite, nous abordons les
différentes techniques de diversité d’antennes. La partie suivante s’attache a présenter le
concept de radio cognitive. Puis, I’accent s’est porté sur les méthodologies de conception des

antennes ULB. Aprés avoir présenté toutes les technologies et les techniques qui seront utilisées



dans cette these, nous nous intéressons par la suite aux antennes reconfigurables et a leurs défis
technologiques. L’attention est ensuite portée sur les composants utilisés pour obtenir la
reconfigurabilité ainsi que leurs circuits de polarisation. Enfin, plusieurs types de

reconfigurabilité sont présentes.

Le deuxiéme chapitre est consacré au développement d’un systéme antennaire permettant de
mettre en ceuvre les techniques de diversité et la technologie ULB pour les systémes cognitifs
fonctionnant dans des environnements intra-batiments. Le concept proposé ici consiste a
combiner la diversité angulaire et de polarisation dans un réseau d’antennes large-bande. Pour
cela, la premiére partie de ce chapitre est consacrée a 1’étude et a la conception des réseaux
d’alimentation de faisceaux (Beamforming Network en anglais) tels que les matrices de Butler
symétrique et asymétrique. La technologie ULB a été mise en ceuvre en utilisant des coupleurs
et croisements a double sections au lieu des structures classiques. Enfin, la derniere partie de ce
chapitre est consacrée a la réalisation expérimentale du systéme antennaire et a la
caractérisation de ses performances afin de valider le concept proposé. Les mesures montrent
que le systéme d’antennes proposé, en changeant son port d’alimentation, peut commuter entre

quatre faisceaux dans quatre directions différentes et entre deux sens de polarisation circulaire.

Bien que I’objectif final de cette these soit de développer des structures actives pour la RC,
il est primordial de passer par la structure passive pour plusieurs raisons. Tout d’abord, pour
montrer la nécessité de I’option de reconfigurabilité, mais aussi pour explorer la possibilité
d’atteindre les objectifs désirés sans avoir recours aux structures actives qui peuvent étre
probablement colteuses. Pour cela, le troisieme chapitre porte sur la conception des systemes
d’antennes passifs pour la partie frontale RF des systémes cognitifs. Chaque systeme d’antennes
contient deux antennes, dont I’une est large bande pour la détection spectrale et I’autre a bande
étroite pour la transmission. Des prototypes seront réalisés et expérimentalement caractérisés

afin de valider les concepts proposés.

Le quatrieme et dernier chapitre de ce mémoire est consacré a 1’étude, la conception, et la
réalisation des structures reconfigurables. La reconfigurabilité peut étre obtenue par
I’intégration des éléments actifs soit dans la partie rayonnante de 1’antenne ou dans sa ligne
d’alimentation. La premiere partie de ce chapitre est consacrée a la premiére approche qui
consiste a employer les éléments actifs dans la ligne d’alimentation, et plus précisément dans
un filtre qui sera par la suite utilisé dans la ligne d’alimentation d’une antenne. Enfin, dans la
deuxiéme partie, nous présentons la deuxiéme approche qui consiste a insérer les composants

actifs dans 1’antenne. Plusieurs prototypes seront fabriqués et leurs performances seront



mesurées et comparées avec les résultats des simulations pour valider les approches

développées.

Finalement, une conclusion générale et quelques perspectives pour la continuité de ces
travaux permettent de faire un bilan des travaux réalisés et les voies de recherches possibles

dans I’avenir sont données dans la dernicre partie.

Cette thése a fait I’objet de 6 publications dans des revues spécialisées et de 5 publications

dans des conférences internationales avec actes et comité de lecture.
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Figure 1: Le diagramme représentant les problématiques et leurs solutions, les cases surlignées sont traitées dans
cette these.

La Figure 1 illustre brievement les problématiques et les solutions abordées dans cette thése.
Les cases bleues représentent les solutions concernant la rareté du spectre, les cases rouges pour
les interférences et 1’évanouissement multi-trajets, et les cases vertes correspondent aux

solutions proposées pour les deux problémes.

Méthodologie de travail

Vu la richesse et la pluridisciplinarité de cette these, elle a été traitée comme un projet. Cela
nous rameéne a la nécessité de disposer d’une méthodologie de gestion de projet. Pour améliorer
la productivité et pour suivre I’évolution de cette these, nous avons décidé d’utiliser la méthode
de gestion de projet Scrum. Elle a été choisie pour sa simplicité, sa flexibilité, son autogestion,
et le fait qu’elle peut traiter des problémes changeants et complexes. A la base, la méthode



Scrum est empruntée au rugby, qui signifie méler. Dans un match de rugby, les membres d’une
équipe doivent unir leurs efforts pour atteindre un but commun, soit celui d’avancer avec le
ballon le plus possible. C’est le méme principe en Scrum, les membres de notre équipe de
recherche mettent leur focus sur un méme objectif afin de livrer un projet final. Le projet est
divisé en petites taches pour faire une rétrospective apres 1’accomplissement de chaque tache.
Les mélées se concrétisent donc par des réunions hebdomadaires ou bimensuelles (pour une
durée de 2 heures maximum) dont I’objectif est de veiller a I’accomplissement de chaque tache.
En résumé, le principe de cette méthode est I’acquisition de connaissance par experience ce qui

favorise la prise de décision et permet d’étre prét a réorienter le projet au fil de son avancement.
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I. Introduction

La quatrieme génération (4G) des réseaux mobiles a fait son apparition récemment pour
répondre aux besoins exigeants d’utilisateurs en termes de débit et de disponibilité, ce qui est
illustré par I’équation 4G=CA® (Communication Anytime Anywhere with Anybody on Any
device through Any network). Les deux principales technologies qui satisfont les critéres de la
4G sont LTE (Long Term Evolultion) et IEEE 802.16h (WiMAX a radio cognitive), c’est pour
cette raison que les travaux abordés dans ce mémoire touchent ces systemes. Cependant, les
systemes de communication sans fil de la 4G souffrent de certains inconvénients, tels que la
rareté du spectre, les interférences et les phénoménes d’évanouissement multi-trajets, en raison
de I’environnement d’exploitation intra-batiment (indoor) de ces systéemes. Ces inconvénients
risquent de dégrader considérablement leurs principaux avantages, en matiére de capacité, de

couverture et de qualité du signal.

Dans ce chapitre, nous détaillerons les solutions envisagées pour augmenter la capacite,
réduire les interférences et les phénoménes d’évanouissements multi-trajets, ainsi que les
solutions permettant une bonne gestion des ressources radio pour résoudre le probléme de la
rareté du spectre. L approche visée pour remédier aux problémes de capacité et d’interférences
multi-trajets consiste & combiner, dans une seule structure, I’apport de I’ultra large bande (ULB)
et des techniques de diversité d’antennes. De plus, afin de minimiser considérablement les
interférences et les effets des évanouissements et d’augmenter le débit de transmission, la
combinaison des différents types de diversité, en une seule antenne, est nécessaire. D’autre part,
le fait d’utiliser les antennes ULB permet aussi de détecter séparément les trajets multiples du
canal de propagation, ce qui rend le systeme plus robuste face aux évanouissements du canal.

Par la suite, nous introduirons la radio cognitive comme une solution pour la rareté du spectre.

Dans la premiere partie de ce chapitre, nous allons présenter les différents types d’antennes
ainsi que leurs techniques d’alimentation. Ensuite, nous étudierons les techniques de diversité
et la méthodologie de conception des antennes ULB. Par la suite, notre attention sera focalisée
sur les antennes utilisées dans les solutions envisagées, connues sous le nom d’antennes
reconfigurables, en présentant leurs exigences et leurs défis pour les mettre en ceuvre. Nous
mettrons finalement 1’accent sur les différentes reconfigurations possibles ainsi que les

techniques utilisées pour les obtenir.



1. Généralités sur les antennes et leurs techniques

d’alimentation

2.1. Introduction

D’une facon trés générale, I’antenne peut étre considérée comme un dispositif qui assure
la transmission d’énergie entre une source d’émission et un milieu de propagation ou entre ce
dernier et un récepteur, ou, en d’autres termes, une structure permettant de transformer I’énergie
électrique en énergie électromagnétique (EM) et vice-versa [l.1]. En émission, 1’antenne
émettrice transforme le courant électrique en onde EM capable de se propager dans I’espace
libre ou dans un milieu de propagation quelconque, ce qui est prouvé par les travaux d’Ampére
en 1820. A I’inverse, au niveau de 1’antenne de réception, la variation du champ magnétique
produit un courant électrique susceptible d’étre traité par la suite, ce qui est démontré par les
travaux de Henry et Faraday en 1831. Pour plus de détails sur ces travaux, le lecteur pourra se
référer a [1.2]. Afin de simplifier davantage la communication sans fil, nous décomposons la
chaine de transmission RF en deux blocs, un bloc d’émission et un bloc de réception. Ces deux

blocs sont séparés par un canal de propagation (cf. Figure 1.1).

canal de
propagation

Conversion Frontal Frontal Conversion
numeérique/analogique RF RF analogique/numérique
)

L L J

o S
Bloc d'émission Bloc de réception

Figure I. 1 : Schéma bloc du systeme de transmission RF.

Il existe plusieurs criteres pour classifier les antennes tels que leur fonctionnement, leur
technologie de conception et leur forme. Il est possible de catégoriser les antennes suivant leur
géomeétrie en six familles : les antennes filaires (les fils rectilignes, en boucle, et en hélix), les
antennes & ouverture (cornet pyramidal, conique, ou sous forme de guide d’ondes
rectangulaire), les antennes microruban (patch), les antennes reéseaux (Yagi-Uda, réseau de
fentes), les antennes a réflecteurs (paraboles, Cassegrain), les antennes a lentille (Antenne a
lentille sphérique multicouche ou en forme de déme canonique). En outre, les antennes peuvent

aussi se différencier suivant leurs paramétres fondamentaux. Dans la partie suivante, nous
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allons présenter ces parametres qui peuvent étre scindés en deux groupes, les caractéristiques

électriques et les caractéristiques de rayonnement.
2.2. Différents types d’antennes

Comme mentionné auparavant, en fonction des caractéristiques électriques ou de
rayonnement, les antennes peuvent étre réparties en différentes catégories. Ainsi, nous pouvons

classifier les antennes selon la geométrie [1.3]-[1.5] :
e Selon la forme géométrique :

- Antennes filaires : dip0le, spirale, en boucle, en hélice...
- Antennes a ouverture : cornet, antenne a réflecteur, ou sous forme de guide d’ondes
rectangulaire. ..

- Antennes imprimées : carré, rectangulaire, circulaire, triangulaire...
e Selon le gain:

- Gain éleveé : cornet, réflecteurs paraboliques.
- Gain moyen : planaire.

- Gain faible : antenne a fentes, dipéle.
e Selon la forme de faisceau :

- Omnidirectionnelle : dipdle.
- Faisceau étroit : antenne réseau.

- Faisceau large : planaire.
e Selon la largeur de bande passante :

- Bande large : spirale, ouverture.

- Bande étroite : patch.
2.2.1. Les antennes filaires

Les antennes filaires sont les plus anciennes des antennes et elles sont en général plus
familieres pour le profane parce qu’elles sont percues pratiquement partout (sur les
automobiles, les batiments, les navires, les avions, les anciens téléphones portables, etc.). Il
existe diverses formes d’antennes filaires telles qu’un fil droit (monopdle), en boucle, et en

hélice, qui sont presentées dans la Figure 1.2. Les antennes en boucle peuvent prendre la forme
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circulaire, rectangulaire, elliptique, carrée, ou toute autre configuration. Ce type d’antenne était
utilisé dans la premiere génération de téléphonie mobile, mais avec le développement du secteur
téléphonique, il a été remplacé par d’autres configurations embarquées et plus compactes qui
peuvent fonctionner dans plusieurs bandes de fréquences. Cependant, les antennes filaires sont
utilisées aujourd’hui notamment au niveau des cartes réseau WiFi ou bien des routeurs puisque

la contrainte d’encombrement est moins faible.

(©)

Figure I. 2: Configurations d’antennes filaires ; (a) Dipole, (b) en boucle circulaire (carré), et (c) en hélice [I.6].

2.2.2. Les antennes a ouverture

2.2.2.1. Antennes cornets

Les antennes a ouverture sont simplement des guides d’ondes avec des ouvertures différentes
que ce soit sur les parois ou a ’extrémité du guide. Elles sont couramment utilisées pour des
fréquences plus élevées comme les ondes millimétriques et microondes, et elles ont des gains
modérés a elevés. Les inconvénients de ce type d’antennes sont le codt et le poids. C’est pour
cette raison que les antennes a ouverture sont souvent utilisées dans les véhicules spatiaux. Il
existe plusieurs formes d’antennes a ouverture (Figure 1.3). Dans notre these, nous avons utilisé

ce type d’antennes notamment lors de mesures du gain de 1’antenne proposée.

Cornet

Cornet

Figure 1. 3: Configurations d’antennes & ouverture.
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2.2.2.2. Les antennes a réflecteur

Pour les communications radio a longue distance (liaison hertzienne et liaison par satellite),
les radars a haute resolution, et la radioastronomie, les antennes utilisées doivent étre directives
et a haut gain. Les antennes a réflecteur sont des candidats idéaux puisqu’elles peuvent
facilement atteindre des gains supérieurs a 30 dB pour les hautes fréquences. Le premier
systeme RF a réflecteur a été fait par Hertz en 1888 (un réflecteur cylindrique alimenté par un
dipdle). Cependant, 1’art de conception avec précision de ce type d’antennes a été développé
principalement durant la période de la Seconde Guerre mondiale, lorsque de nombreuses
applications radar se sont évoluées. Différentes configurations géométriques de ce type

d’antennes sont illustrées dans la Figure 1.4.

-

o

Alimentation

Réflecteur — =

\ — - Réflecteur

Réflecteur

(c) Réflecteur conique

Réflecteur secondaire

Alimentation \.//

(b) Réflecteur Cassegrain (parabolique avec double réflecteur)

Figure I. 4: Configurations d’antennes a réflecteur [1.6].

2.2.3. Les antennes imprimées ou patchs

Elles sont communément connues sous le nom d’antennes mictoruban. Ce nouveau concept
a vu le jour au début des années 50, mais leur véritable développement ne s’est fait que dans
les années 70 [1.3]-[1.8]. Ce type d’antennes est utilisé dans des applications nécessitant un haut
niveau d’intégration comme les avions, les véhicules spatiaux, et le satellite, ou la taille, la
performance, le poids, et I’installation sont importants, parce que les antennes imprimees sont
I’un des meilleurs concurrents pour rencontrer ces exigences [1.6]. Aujourd’hui, elles sont

utilisées pour des applications gouvernementales (militaire) et commerciales.
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Ligne microruban,
(alimentation) /

[ £, Substrat
Plan de masse

Figure 1. 5: Configuration d’antenne microruban.

L’antenne se compose d’un patch métallique gravé sur un substrat mis a la masse (cf. Figure
I.5). L’antenne microruban posséde 1’avantage de pouvoir s’intégrer dans n’importe quelles
surfaces (planes et non-planes), simple et moins colteuse a fabriquer, robuste mécaniquement,
compatible avec les circuits intégrés microondes (MMIC, Monolithic Microwave Integrated
Circuit en anglais et MHMIC, Miniature Hybrid Microwave Integrated Circuit en anglais), et
il est trés polyvalent en termes de fréquence de résonance, polarisation, diagramme de
rayonnement, et d’impédance. Leurs principaux inconvénients résident dans leur faible
efficacité et faible niveau de puissance, ainsi qu’elles possédent de fagon intrinséque une largeur

de bande relativement faible.

r/ \‘\] b 71".\
| | ]
/ X 4
<O / -
(a) Carré (b) Rectangulaire (c) Dipdle (d) Circulaire (e) Elliptique
,/" \\‘\
y' -
y § |
A L |
y /
AN, \\ /
(f) Triangulaire (g) Secteur du disk  (h) Anneau circulaire (i) Secteur d’anneau

Figure I. 6: Différentes formes d’antennes microruban.

Le patch métallique peut prendre plusieurs formes, dépendant de 1’application et la
demande, telles qu’illustrées sur la Figure 1.6. Les antennes microruban peuvent étre réalisées
soit par la méthode photolithographique (photogravure) ou mécanique. Dans nos travaux, les

deux méthodes sont utilisées et la fabrication a été faite au sein de notre laboratoire.
2.2.4. Les réseaux d’antennes

De nombreuses applications nécessitent des caractéristiques de rayonnement et de gain qui
ne peuvent pas €tre réalisés par un seul élément. Cependant, il peut étre possible que I’ensemble
des elements rayonnants dans un arrangement électrique ou géométrique (un réseau) entraine

les caractéristiques désirées. L’arrangement du réseau peut étre réalisé de telle maniére que le
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rayonnement provenant des ¢léments s’additionne pour obtenir un maximum de rayonnement
dans une direction ou plusieurs directions particuliéres, ou bien pour obtenir des minimums
dans les autres directions, comme souhaité. Différents exemples de réseau d’antennes sont

illustrés dans la Figure 1.7.

Réflecteurs

PN Dmacteurs \\\ \\\ \\\ \\
‘ ‘ ‘ \\ \
Element
d’alimentation
(a) Réseau d’Yagi-Uda (b) Réseau d’ouverture
Eatch
/ ,/" /J
I\ f—1 f— N\

) 5 Q O 5 Q
VENIN N

2
Plan de masse

(¢) Réseau d’antennes patch (d) Réseau de fentes
Figure I. 7: Différentes configurations de réseau d’antennes [1.6].

Les systemes multi-antennaires apportent une amélioration significative du gain et de la
directivité, mais aussi de la capacité du canal qui augmente linéairement avec le nombre
d’antennes du réseau, dépassant la limite théorique de Shannon [1.9]. Les réseaux d’antennes
sont considérés comme des solutions prometteuses capables de résoudre les problémes de
limitation de capacité du canal radiofréquence, des interférences multi-trajets et

d’évanouissement du signal.

.- Onde plane
o vz N
0 ﬁ; ﬁ 2 ﬁ N
e
[ Réseau d’alimentation J

Figure I. 8: Réseau d'antennes a balayage de faisceaux.

Le fait de modifier les phases permet de changer la direction du lobe principal (Figure 1.8)

tandis que le fait de modifier les amplitudes permet de baisser le niveau des lobes secondaires.
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Le diagramme du réseau est le produit du diagramme de 1’élément et du facteur de réseau. Le
facteur de réseau (FR) est une fonction de la géométrie du réseau d’antennes, de la distance
entre les éléments, de I’excitation de 1’élément en amplitude et en phase, du nombre d’éléments
et de la fréquence, et il quantifie ’effet de la combinaison des éléments rayonnants dans un
réseau sans tenir compte du diagramme de rayonnement de I’élément spécifique. FR d’un

réseau d’antennes a N éléments est donné et simplifié par les équations suivantes :

FR = a1+a2€+2j(kd cosp+B)y 4 aNe+j(1V—1)(kd cosp+Bn) (1.1)
FR = Zg=1 ane+j(n—1)(kd cosp+fn) (|2)

avec ¢ est I’angle du faisceau, d est la distance entre les éléments, N est le nombre d’éléments
rayonnants, S, est la différence de phase entre les éléments, et an est I’amplitude d’excitation
de chaque élément. FR dépend des positions, des amplitudes, et des phases des éléments (cf.
Figure 1.8).

2.2.5. Les antennes intelligentes

Les antennes intelligentes sont des dispositifs capables de réagir d’une fagon automatique,
et en temps réel au fur et mesure de changement du canal de propagation ou de I’environnement
de fonctionnement, en ajustant une ou plusieurs caractéristiques électriques ou de rayonnement
de I’antenne. En réalité, les antennes par elles-mémes ne sont pas intelligentes, mais ¢’est la
capacité de traitement du signal numérique, ainsi que les antennes actives associées, qui rendent
le systéme intelligent. Le terme d’antenne intelligente integre toutes les situations dans
lesquelles un systeme ajuste les caractéristiques électriques ou les propriétés de rayonnement
d’une seule antenne ou d’un réseau d’antennes de maniere dynamique selon les besoins. Ceci
implique que ce systéme peut fonctionner dans n’importe quel environnement et il a la capacité
d’extraire le signal utile en présence d’interférences et de bruit. Généralement, il existe deux
catégories d’antennes intelligentes : les systémes d’antennes adaptatives, et les systemes
d’antennes & commutation de faisceaux. Les deux systemes ont pour objectif principal
d’augmenter le gain dans la direction de I'usager (utile) tout en annulant la puissance dans la

direction de I’interférence.

Un systéme d’antennes adaptatives peut €tre défini comme un systéme capable d’ajuster
son diagramme de rayonnement, sa polarisation, sa fréquence de fonctionnement, sa bande
d’opération et d’autres parametres grace a des ¢léments actifs employés tels que les

amplificateurs ou les atténuateurs RF pilotables pour contréler les amplitudes, et les déphaseurs
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variables pour faire varier les phases. Ce type d’antenne est constitué¢ d’un réseau d’antennes et
d’un processeur dans une boucle de décision, qui permettent, selon des algorithmes de controle

predefinis, d’attribuer des poids aux ¢léments du réseau afin d’optimiser le signal de sortie.

Unité de formation Unité de formation
de faisceau i de faisceau
]
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X s 5 U X
. / 7 Tw > Y?~ 3 3
Dlvnseurn a4 a § 3 g w(t) w;:_r SN\ | y()
‘ b —X)>—H £ S — OO0—+H)1+—»
Signaux N Tws ‘g ° e H @ | /= | signaux
émis S ° : % : / regus
\ Sl © .| < / ¢
s |- g
w
poy 2 Mg X, () ~
Xr— € s )
T("M g Réseau S LLM\)IS
B o
g Réseau d’antennes N
T & d’antennes ~____| ] e T WA LT Sy
i Bl - L AR i
1 1 I
' || Algorithme E i|| Estimation | AlgOTithme i
' || adaptative : 'l des DoA adaptative || .
i ' '
............. ._' :____-______-__________-_-_:
Processeur adaptatif Processeur adaptatif

(a) (b)
Figure 1. 9: Structure du systéme d’antennes adaptatives en émission (a) et en réception (b).

Une structure d’un systéme d’antennes adaptatives est illustrée par la Figure 1.9. Elle est
constituée de M antennes élémentaires pondérées par un coefficient complexe wwm. Par une
estimation de la direction d’arrivée du signal utile en utilisant les algorithmes de détection des
directions d’arrivée (DoA, Direction of Arrival en anglais), le processeur calcule les
pondérations et oriente le faisceau vers la direction du signal utile tout en créant des zéros dans
les directions d’interférences pour réduire les niveaux des signaux brouilleurs émis par d’autres

systemes.
Le signal de sortie du systeéme s’écrit :
x1(t)
X, (t
Y() = [y, wyy o wig] | 20 | = wh (0).2(0) (1.3)
xy (t)
ouU H est I’opérateur hermitien (conjugué de la transposée complexe) du vecteur de pondération

et xi est le signal recu par la i°™ antenne.

Toutefois, I’inconvénient majeur de ces systémes est la difficulté de réalisation due a la

complexité de I’architecture et de 1’algorithme utilisé, ce qui le rend onéreux.

Les systemes de formation de faisceaux (BFN, Beamforming Network en anglais) générent
les faisceaux dans des directions fixes, mais en utilisant un commutateur, le faisceau généré

peut balayer tout le secteur désiré. Le principe de formation de faisceaux est le changement de
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la différence de phase entre les éléments d’un réseau. Ce gradient de phase entre les éléments
est créé par des dispositifs connectés directement a ces éléments, ils sont communément appelés
répartiteurs de faisceaux. Nous pouvons distinguer deux catégories de répartiteurs de

faisceaux : numeériques et analogiques.

Les répartiteurs numériques sont généralement a base d’un calculateur numérique qui est
reli¢ a des convertisseurs analogiques/numériques ou d’un contrdleur de phase qui est constitué
de déphaseurs et de diviseurs de puissances. Par contre, les répartiteurs de faisceaux de type
analogique se divisent en deux catégories : les répartiteurs quasi-optiques (lentille de Rotman,
lentille de Luneberg...) et les répartiteurs de type circuit (matrice de Butler, matrice de Blass,
matrice de Nolen...). Dans la partie suivante, nous allons détailler ce type de répartiteur de

faisceau et I’introduire comme une technique d’alimentation d’antennes.

Les antennes intelligentes offrent des avantages importants pour la conception des

systemes sans fil, qui peuvent étre résumés comme suit :

- Augmentation du gain d’antenne . ce qui contribue a augmenter la couverture des
systemes de télécommunications modernes, prolonger la vie de la batterie, et conduit
a des designs plus petits et légers.

- Rejection d’interférence : les zeéros crées par le diagramme d’antenne peuvent étre
générés vers des sources d’interférences, par un balayage ¢lectronique de diagramme
de rayonnement, ce qui réduit les interférences vues par la station de base. De telles
réductions d’interférence améliorent le rapport porteuse sur interférences (CIR,
Carrier-to-Interference Ratio en anglais) ce qui par la suite conduit a une capacité
accrue.

- Diversité : ce qui permet de minimiser considérablement la décoloration et d’autres
effets indésirables de la propagation par trajets multiples. Les différents types de
diversité ainsi que leurs avantages seront traités par la suite dans ce chapitre.

- Possibilité de communiquer entre plusieurs usagers en méme temps ou de suivre une

cible en temps réel.
2.3. Techniques d’alimentation

Comme nous I’avons vu dans la partie précédente, il existe de nombreux types d’antennes
qui sont classifiées suivant leur géomeétrie, caractéristique électrique ou de rayonnement, ce qui

conduit également a diversifier leurs techniques d’alimentation. L’alimentation des antennes
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est un parametre critique lors de la conception pour garantir un bon fonctionnement de I’antenne
au niveau de 1’adaptation et du rayonnement. Plusieurs méthodes sont utilisées pour exciter une
antenne ou un réseau d’antennes, généralement elles sont classees en deux grandes catégories :
alimentation par contact et sans contact (par proximité). La premiere méthode consiste a assurer
I’excitation des antennes par une liaison physique, généralement par un cable coaxial ou par
une ligne microruban pour les antennes patchs ou par un guide d’ondes pour les antennes a
ouverture. Par contre, la méthode par proximité consiste a transférer la puissance RF entre la
source et I’antenne par 1’effet de couplage EM. Par la suite, nous présentons les méthodes les

plus communément utilisées pour les antennes imprimées (microruban).
2.3.1. Alimentation par ligne microruban

La méthode d’alimentation par la ligne microruban (Microstrip en anglais) est la plus
utilisée principalement grace a sa facilité de conception et d’optimisation, vu la facilité de
modéliser la ligne. Ce genre d’alimentation a I’avantage d’étre gravé sur le méme substrat que
I’antenne, ce qui simplifie la procédure de conception et diminue considérablement le cotit de
fabrication. De plus, la ligne microruban est trés simple a adapter en contrélant soit sa position
de contact avec I’antenne ou sa largeur. Cependant, 1’inconvénient principal de ce type
d’alimentation est le rayonnement parasite produit par la ligne. Pourtant, ce rayonnement peut
étre compensé par différentes méthodes d’optimisation qui consistent soit a insérer des fentes
ou bien a modifier les largeurs de la ligne. La Figure 1.10 montre le schéma typique
d’alimentation par la ligne microruban.
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Figure I. 10: Les champs électriques et magnétiques d’une ligne microruban.

La ligne microruban a 1’aide du substrat permet la propagation d’une onde en mode quasi
TEM (Transverse Electro-Magnetic) [1.10], ce qui signifie que les champs électrique et
magnétique se propagent dans deux plans perpendiculaires I’un a 1’autre (cf. Figure 1.10). Le
substrat dans lequel la ligne microruban est gravée sert a la fois de support mécanique et de
propagation a I’aide de ses caractéristiques électriques qui sont : la permittivité diélectrique &,,
le facteur de dissipation (la tangente de perte tand), le coefficient de dilatation thermique (en

ppm/°C), la conductivité thermique (W/m.°K), et son épaisseur h.
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L’adaptation est une caractéristique importante entre 1’antenne et la ligne d’alimentation.
Pour obtenir un bon niveau d’adaptation, il faut adapter I’impédance de la ligne d’alimentation
a celle de I’entrée de I’antenne. L’impédance caractéristique d’une ligne microruban, qui est

dépendante de sa largeur et la hauteur du substrat, est donnée par 1’équation suivante :

60

Veeff

ln(%+%) pour% <1

Zo =1 120n 1 owr ¥ s 1 (1.4)
JEeff S-+1.393+0.667In (7 +1.444) p h
1 [2
avee W= 2fr/HoEo A\ Er+1 (I-S)
1
_ &+l | &-1 h\ "2z w2
Eopf =+ l(1 +125) *+004(1-%) l (1.6)

ou h est I’épaisseur du substrat, W est la largeur de la ligne de transmission, &.¢; est la

permittivité effective, f, est la fréquence de résonance, ¢, est la permittivite relative du substrat,

et u, est la perméabilité du vide.

Les lignes de transmission dans les réseaux d’alimentation ont plusieurs formes et coudes
afin de guider les signaux de/vers I’antenne. Un coude de 90° (Figure 1.11(a)) produit une
grande réflexion du signal au niveau de la fin de la ligne. Lorsque le signal parcourt le coude,
quelques signaux rebondissent autour du coin et continuent leur trajet mais une grande partie
est réfléchie vers le sens contraire du déplacement du signal. Par contre, si le coude est un arc
de rayon égale au moins trois fois la largeur de la ligne (Figure 1.11(b)), alors les réflexions
deviennent minimales [I.11]. Cependant, le coude en arc prend plus d’espace que le coude de
90°. Une forte courbure de 90° se comporte comme une capacité en paralléle entre le plan de
masse et la ligne. Afin de diminuer les réflexions indésirables et de réduire 1’espace occupé par
le coude, le coude est biseauté (voir Figure 1.11(c)) pour réduire la zone de métallisation et avoir
une meilleure adaptation par 1’élimination de ’excés de capacité. Douville et James ont
déterminé expérimentalement le biseau optimal pour une large gamme de géométries de
microruban [1.12]. La Figure 1.11(c) illustre un exemple d’une piéce métallique triangulaire

retirée du coin avec la longueur du c6té donnée par :

1.35W

d=2w (0.52+0.65¢™ n ),W >025he, <25 (1.7)

Puisque la plupart des lignes ont une impédance de 50Q, cette formule devient :

d = 2W(0.46 + 0.025¢,), Z, ~ 500, &, < 16 (1.8)
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Figure I. 11 :Les différentes configurations du coude : (a) a angle droit ; (b) circulaire ; (c) biseauté.

2.3.2. Alimentation par ligne coplanaire avec et sans plan de masse

La technologie coplanaire (CPW, CoPlanar Waveguide en anglais), comme son nom
I’indique, présente le plan de masse au méme niveau que la ligne de transmission (cf. Figure
1.12). La disposition des conducteurs fait apparaitre deux modes de propagation, un mode quasi
TEM (dit mode impair) et un mode quasi TE (dit mode pair ou de fente) (cf. Figure 1.13) mais
le dernier mode est généralement éliminé en reliant les deux plans de masse par des rubans

métalliques (des fils de liaison) [1.13].
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Figure 1. 12: Vue en coupe d’une ligne coplanaire.
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Figure I. 13: Représentation des modes de propagation d’une ligne coplanaire.

Dans le cas idéal, I’épaisseur du substrat est infinie ; en pratique, elle est juste assez épaisse
pour que les champs EM s’évanouissent avant qu’ils sortent du substrat. Cependant, dans le cas
ou le substrat est trés fin (comme AsGa ou Silicium), un plan de masse est ajouté sur le c6té du
substrat opposé aux lignes coplanaires, nous parlerons alors de GCPW (Grounded CPW en
anglais) (cf. Figure 1.14) [1.13].

L’ajout d’un autre plan de masse provoque 1’apparition d’un nouveau mode de propagation
entre les deux plaques. La résonance de ce mode parasite aurait induit des pertes importantes,
si elle n’était pas prise en considération lors de la conception. De nombreuses solutions ont été

proposées afin d’éliminer ce mode parasite comme 1’insertion des fentes dans le plan de masse.
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Figure I. 14: Vue en coupe d’une ligne coplanaire avec plan de masse.
La technologie coplanaire offre de nombreux avantages tels que :

- Elle est facile a fabriquer et a intégrer dans les circuits. Les composants passifs et actifs
peuvent étre facilement montes sur la ligne en raison du fait que le conducteur et le plan de
masse se trouvent sur la méme face du substrat. Contrairement au microruban, aucun via
n’est nécessaire [1.14]-[1.16].

- Elle peut fonctionner jusqu’a des fréquences extrémement élevées (>100 GHz ) [1.13].

- Une bonne isolation peut étre atteinte en utilisant un CPW, parce qu’il y’a toujours des
espaces vides (non métallisé) entre les conducteurs. De nombreux exemples de
commutateurs RF & haute isolation ont utilisé un GCPW pour obtenir 60 dB ou plus
d’isolation [1.14].

- L’impédance caractéristique de la ligne centrale est déterminée par sa largeur et 1’épaisseur
des fentes, comme nous pouvons le voir dans la partie suivante, alors la réduction de taille
est possible sans limite, la seule sanction étant les pertes élevées [1.17].

Cependant, les inconveénients de cette technologie résident dans la forte augmentation de
I’atténuation due a des pertes thermiques. En outre, I’impédance caractéristique devient tres
sensible au rapport entre la largeur de la fente et la largeur de la ligne, et toute petite déviation
provoque des changements importants dans I’impédance. Une solution a ce probléme consiste
soit a élever ou enterrer le conducteur central [1.18]-[1.20]. De plus, en termes de taille de circuit,
le CPW est désavantagé par rapport au circuit microruban ; parce que sa constante diélectrique
effective est plus faible (la moitié des champs sont dans I’air). Les circuits CPW peuvent
présenter plus de pertes que les circuits microrubans dans le cas ou une structure compacte est

nécessaire.

Les formules théoriques qui permettent le dimensionnement d’'un CPW sont assez
complexes. Il existe quatre parameétres geomeétriques : I’écart G, la largeur W et 1’épaisseur t du
conducteur, et la hauteur du substrat d. Il est impossible d’obtenir une expression analytique
précise de I’'impédance caractéristique, c’est pour cela que quelques approximations doivent
étre faites. Si D’épaisseur du conducteur est négligée, la permittivité effective est donnée

approximativement par [1.21] :
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Ert+1

Eopf = 2 {tanh [0.775 In (%) + 1.75] +22[0.04 — 0.7k + 0.01( 1 — 0.1,)(0.25 + k)]}

(1.9)
N w
ou =G (1.10)
L’impédance caractéristique est donnée par :
__ 30 K'(k)

Zy = Teo, KO (1.111)
avec K'=v1—-K?;K'(k) =K(k") (1.12)

, ZIn (2 1+m) si0 < K < 0.707
et Ko _ Jm T avK (1.13)

K(k) 1 14+VK\ . '
~In(2157) 50707 <K < 1

ou K(k) est I’intégrale elliptique compléte de premiére espéce de Legendre.
2.3.3. Alimentation par céble coaxial

Ce type d’alimentation est le plus utilis¢é dans les applications radioélectriques et
domestiques (réception TV, radio FM, radio amateur...). Le cable coaxial est composé de deux
conducteurs coaxiaux, généralement en cuivre, séparés par un diélectrique ou isolant (Téflon,
mousse, air...). Le conducteur extérieur (ou tresse métallique) servant a la protection de
I’isolant et du conducteur central est lui-méme protégé par une gaine en plastique de petite
épaisseur. La Figure I. 15(a) illustre la vue en perspective et en coupe du céable coaxial.
L’alimentation des antennes microrubans se fait en connectant le conducteur central a la partie
rayonnante, tandis que le conducteur extérieur est connecté au plan de masse, comme illustré
sur la Figure 1.15(b).
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Figure I. 15: (a) Configuration du céble coaxial et (b) I’alimentation d’antenne par le céble.
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L’impédance caractéristique est donnée par 1’équation (1.14) [1.22]:

7= [l (1.14)
G+jwC

avec, R= |[ZLE+Y . L=Lnw?
o, ~a b 2r a
(1.15)
_ g1 . _ &
G = 27Tlnb/a . C= 2n-lnb/a

ou a et b sont respectivement les diametres des conducteurs internes et externes du céble. g; et
o, sont respectivement les conductivités du milieu entre les conducteurs et du conducteur
central. u et & sont la perméabilité et la permittivité du diélectrique séparant les deux

conducteurs.
Si les pertes de la ligne peuvent étre considérées faibles!, la relation de 1’impédance
devient :

_ |E o elEy b 60y b
Z—\ﬁ— - lna—ﬁlna (1.16)

2.3.4. Alimentation par proximité

L’alimentation par ligne microruban ou par cable coaxial présente des asymétries
intrinseques qui génerent des modes d’ordre supérieur qui produisent des rayonnements a
polarisation croisée assez €levés (Cross-polarization radiation en anglais). Pour surmonter
certains de ces problémes, 1’alimentation sans contact a été proposée. L’alimentation par
proximité se scinde en deux grandes catégories : I’alimentation par couplage EM (de proximité)

et alimentation par couplage a ouverture.

L’alimentation par couplage & ouverture, ou par fente, illustrée sur la Figure 1.16(a), est la
plus difficile a fabriquer de toutes les autres méthodes et elle présente une bande passante
relativement étroite. Cependant, cette technique est facile a modéliser et a des rayonnements
parasites modérés. Le couplage a travers la fente peut étre modélisé en utilisant la théorie de
Bethe [1.23]. Cette structure est constituée de deux substrats superposes et séparés par un plan
de masse. Sur le cOté inférieur du substrat inférieur, une ligne microruban qui sert a

I’alimentation est gravée, dont 1’énergie est couplée au patch a travers une ouverture gravée

1 Par exemple, pour un cible de 1.27 cm, la perte est d’environ 0.1 dB par métre pour la fréquence 1800 MHz
[1.22]. En outre, les pertes deviennent plus élevées lorsque la fréquence augmente, ainsi que les pertes par effet
de peau diminuent avec I’augmentation du diamétre du céble b.
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dans le plan de masse séparant les deux substrats. Cet arrangement permet une optimisation
indépendante du mécanisme d’alimentation et de 1’¢lément rayonnant. Généralement, le
substrat inférieur utilise un matériau a haute constante diélectrique, tandis que le substrat

supérieur utilise un matériel épais avec une faible constante diélectrique.

microruban
(@) (b)
Figure 1. 16: Alimentation par proximité : (a) par couplage a ouverture ; (b) par couplage électromagnétique.
L’adaptation d’impédance de ce type d’alimentation se fait en contrdlant la largeur de la
ligne microruban et la longueur de la fente. Parmi les différentes méthodes décrites ici,
I’alimentation par couplage, illustré sur la Figure 1.16(b), a la plus grande bande passante (aussi
élevée que 13 %), elle est assez facile & modéliser et a un rayonnement parasite faible.
Cependant, sa fabrication est un peu difficile. La longueur de la ligne d’alimentation et le
rapport entre la largeur et la ligne du patch peuvent étre utilisés pour contrdler 1’adaptation

d’impédance [1.24].

2.3.5. Alimentation d’un réseau d’antennes

Toutes les méthodes d’alimentation discutées précédemment se concentrent sur I’excitation
d’une seule antenne, tandis que la plupart des systemes de télécommunication n’utilisent que
les réseaux d’antennes pour augmenter le débit, la portée, et le gain afin d’améliorer la qualité
de transmission entre les usagers [1.6]. La technologie des antennes multiples (Multiple-Output-
Multiple-Input MIMO en anglais) a récemment recu une grande attention a cause de ses
aptitudes d’augmenter la capacité du canal sans avoir besoin a augmenter la bande passante
[1.25],[1.26], d’améliorer la fiabilité de transmission en utilisant le codage spatio-temporel
[1.27],[1.28], ou de réduire les interférences via la technique de formation de faisceaux
(Beamforming en anglais) [1.29]. Deux catégories de systemes de formation de faisceaux
existent : numérique et analogique. Le systeme analogique présente un grand défi puisque tous
les eléments constituant le réseau doivent recevoir la méme amplitude et une différence de
phase fixe du signal, ainsi qu’ils doivent étre adaptés a leur ligne d’alimentation. L’espace

occupé par le systeme entier ainsi que la distance séparant les éléments doivent étre pris en
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considération afin de trouver un bon compromis entre 1’encombrement et la taille du systéme

et les performances souhaitées.

Il existe plusieurs systemes analogiques d’alimentation de réseau d’antennes, qui peuvent
se diviser en deux grandes catégories : circuit (ou matrice) et quasi-optique. Les types quasi-
optiques se constituent d’un arrangement hybride soit d’un réflecteur ou d’une lentille avec un
réseau d’alimentation tandis que les types circuits utilisent les circuits microrubans ou guides
d’ondes. Dans ce qui suit, nous allons voir rapidement chaque type d’alimentation ainsi que ses
circuits basiques afin de les comparer et de sortir avec un choix pour I’utiliser dans nos travaux

présentés dans ce mémoire.
2.3.5.1.  Techniques de type quasi-optique

Il existe de nombreux systémes de type quasi-optique, nous pouvons citer : les réflecteurs
hybrides [1.30], R-KR [1.31], la lentille de Lunberg [1.32], la lentille de Ruze [1.33], etc.
Néanmoins, les systemes quasi-optiques les plus connus sont la lentille de Rotman [1.34] et celle

de Bootlace [1.35], que nous allons présenter par la suite.

Terminaison au bord de guide d’onde
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Figure 1. 17: Le principe de fonctionnement de la lentille de Rotman.

2.3.5.1.1. Lentille de Rotman

La lentille de Rotman est la plus connue dans cette catégorie, sa procédure de synthése est
basée sur des principes de 1’optique géométrique. Elle peut étre réalisée en technologie guide
d’ondes ou microruban. Le principe de fonctionnement de la lentille est expliqué sur la Figure
1.17. Elle posséde une cavité a I’intérieur de laquelle les ondes EM sont guidées pour aller d’un
des ports d’entrée vers des ports de sortie. Lorsqu’un des ports d’entrée est excité, une
distribution d’amplitude approximativement uniforme se produit au niveau des ports de sortie

avec une différence de phase constante [1.30].
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La lentille de Rotman est essentiellement proposée pour des applications militaires comme
les radars et le suivi de cibles mobiles, ainsi que dans le domaine civil pour les systemes de
communication indoor. En utilisant la technologie guide d’ondes, la lentille de Rotman peut
atteindre des fréquences de 1’ordre du térahertz. Ce type d’alimentation autorise une certaine
liberté de conception avec plusieurs parameétres d’ajustement, et il dispose surtout d’un systéme
stable en fréquence qui le rend trés favorable pour les applications militaires. Cependant, ses
inconvénients majeurs résident dans le couplage mutuel entre ses ports d’entrée qu’il est

difficile de maitriser et I’inexistence des faisceaux orthogonaux.
2.35.1.2.  Lentille de Bootlace

La lentille de Bootlace est inventée par Gent [1.35] en 1956, elle est composée des ports
d’entrée associés avec une lentille. La Figure 1.18 montre le principe de fonctionnement et un
exemple de la lentille de Bootlace. Son principe de fonctionnement consiste a assigner 1’énergie
par le déphasage des lignes de transmission ajustant ainsi ses parametres de balayage et par la
suite elle est re-rayonnée a I’avant de la face des lentilles.

Lignes TEM de longueur égale

Eléments
rayonnants

Alimentation

(b)

Figure I. 18: Le principe de fonctionnement (a) et un exemple d’utilisation de la lentille de Bootlace [1.36].

La lentille de Bootlace est un choix attractif pour la couverture de grand angle a cause de
sa conception simple et sa taille compacte. Les sources multiples montées sur 1’arc focal de la
lentille offrent une moyenne pratique soit pour la détection de cibles multiples séparées dans

I’espace ou pour la génération de faisceaux multiples.

2.3.5.2.  Techniques de type circuit

En dépit des méthodes d’alimentation quasi-optique, plusieurs autres techniques
d’alimentation de type circuit ont été développées. Nous allons, dans ce qui suit, présenter les
plus connues d’entre elles ¢’est-a-dire : la matrice de Nolen, la matrice de Blass et nous finirons

avec la matrice de Butler.
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2.3.5.2.1. Matrice de Nolen

Cette matrice peut étre considérée comme la combinaison de la matrice de Blass avec celle
de Butler qui seront traitées dans les sections suivantes. Elle est rarement traitée dans la
littérature du fait qu’elle a la réputation d’étre difficile a dimensionner. Elle porte le nom de
Nolen car elle aurait été présentée pour la premiere fois dans les travaux de these de Nolen en

1965 [1.37]. Le diagramme d’une matrice de Nolen est présenté sur la Figure 1. 19.

Eléments rayonnants
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Figure 1. 19: La matrice de Nolen.

Une matrice de Nolen consiste en N ports d’entrée, appelés également ports de faisceaux,
et M ports de sortie, également appelés ports d’antennes, reliés a M éléments rayonnants d’un
réseau. Elle est constituée d’un ensemble de voies RF reliées aux ports d’entrée croisant un
ensemble de voies RF reliées aux ports de sorties. Chaque croisement entre les voies verticales
et horizontales comporte un coupleur directionnel et un déphaseur et a la fin de chaque voie un

coude est disposé (cf. Figure 1.19).
2.3.5.2.2.  Matrice de Blass

La matrice de Blass [1.38] est similaire a celle de Nolen, sauf qu’au niveau des coudes, des
charges adaptées sont déployées pour éviter les réflexions du signal. Les déphaseurs sont
remplacés par le changement de la longueur des lignes, ce qui engendre par la suite le
changement de phase nécessaire a assurer le gradient de phase entre les ports de sortie. Les
voies RF reliées aux ports d’entrée sont inclinées I’une par rapport a I’autre d’un angle qui varie
progressivement. Ce changement d’angle progressif entre les voies RF permet d’avoir un
déphasage progressif entre les ports de sortie. Toutefois, cette inclinaison entre les voies RF est
remplacée par des déphaseurs entre les coupleurs et les voies RF, comme la matrice de Nolen.

La Figure 1.20 montre la topologie de la matrice de Blass. L’avantage principal de la matrice
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de Blass est sa capacité a créer plusieurs faisceaux couvrant ainsi une large zone géométrique.

Cependant, deux inconvénients majeurs peuvent limiter les performances de cette matrice.
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Figure 1. 20: La matrice de Blass.

La présence des charges d’adaptation a la fin des voies RF augmente les pertes de la matrice
de Blass par rapport aux autres techniques d’alimentation. En outre, la présence des trajets
multiples dans la matrice crée des faisceaux de second ordre. Cette technique d’alimentation
est tres utilisée dans les applications sonar et radar mais elle est complexe et colteuse a cause

du nombre de composants (coupleur et résistance) qu’il faut prévoir a chaque matrice.
2.3.5.2.3.  Matrice de Butler

La matrice de Butler (Figure 1.21) est de loin la technique d’alimentation des réseaux
d’antennes la plus utilisée et la plus connue. Le concept de la matrice de Butler a été proposé
pour la premiére fois par Butler dans 1’article publié en 1961 [1.39]. Cependant, il est a noter
qu’un mois avant la publication de cet article, Shelton avait présenté la méme solution de
matrices orthogonales [1.40], d’ou parfois on rencontre I’appellation de Shelton-Butler pour

désigner ce type de matrices.
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Figure I. 21: La topologie standard de la matrice de Butler.
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Ces matrices ont la capacité de générer des faisceaux orthogonaux, elles sont constituées
de N ports d’entrée et N ports de sortie. Dans la littérature, la matrice de Butler peut étre
symeétrique [1.41] ou asymetrique [1.42]. Dans la version asymétrique, le faisceau principal et
M/2-1 faisceaux sont formés sur un c6té de 1’axe de visée (correspondant a la normale au réseau
d’antennes, Broadside en anglais) de la matrice, tandis que M/2 faisceaux sont formes sur
I’autre coté. Cette technique permet de créer un faisceau supplémentaire dans 1’axe principal en

plus des mémes faisceaux créés par la version symétrique, comme le montre la Figure 1.22.

Faisceau supplémentaire

1L PR 1R
Vi A

3L 3R

N\

[ Réseau d’antennes |

Figure 1. 22: Les faisceaux créés par la version symétrique (traits pleins) et la version asymétrique (traits pleins
et pointillés).

Une matrice standard est constituée de plusieurs étages de coupleurs hybrides (3-dB, 90°)
dont le nombre de ports d’entrée et de sortie N doit étre une puissance entiére de 2 (N=2" ou n
est le nombre d’étages de coupleurs). Chaque coupleur consiste a diviser le signal d’entrée en
deux avec un déphasage de 90° afin d’obtenir une distribution de signal uniforme en amplitude.
Le nombre de coupleurs pour chaque matrice de N X N est donné par 1’équation (I1.17). En plus,
P déphaseurs de 45° sont utilisés pour assurer un gradient de phase fixe entre les ports de sortie
(le nombre de déphaseurs P est donné par 1’équation (I.18)). Dans une configuration de Butler,
il existe plusieurs croisements de voies RF, ces croisements peuvent étre plus nombreux pour
une grande matrice (par exemple 16 croisements sont nécessaires pour une matrice de 8x8). Le
nombre de croisements est calculé par ’équation (1.19). Il existe plusieurs méthodes pour
réaliser un croisement en technologie microruban, 1I’une d’entre elles est 1’utilisation du pont
(bridge) [1.43]. Cependant, I’utilisation de cette méthode produit des couplages indésirables et
une perte de symétrie de la matrice lorsqu’on monte en fréquence. Une alternative prometteuse
proposée dans [1.44] consiste a utiliser deux coupleurs 3dB en cascade pour réaliser un coupleur
0dB. Néanmoins, en utilisant la technologie des guides intégrés au substrat (GIS ou SIW,

Substrate Integrated Waveguide en anglais), les croisements peuvent étre éliminés [1.45].
H =2 x log,(N) (1.17)
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P =2 xlogy((N) — 1) (1.18)
¢ =502 @ - 1) (1.19)

Par rapport & ses homologues, la matrice de Butler est considérée comme le candidat ideal
pour alimenter un réseau d’antennes en raison de sa simplicité de conception et sa capacité de
génerer des faisceaux orthogonaux. La matrice de Butler est le plus simple, le plus facile, et le
moins cher systéme d’alimentation de tous les systémes mentionnés précédemment. Cependant,
la bande passante limitée est le principal inconvénient de cette matrice. Nous proposons dans
cette thése une technique afin d’améliorer la bande passante de la matrice de Butler tout en

gardant ses propriétés fondamentales.

Les différentes propriétés d’antennes ainsi que leurs techniques d’alimentation, présentées
dans cette section, nous montrent qu’il existe une diversité de caractéristiques d’antennes que
nous pouvons utiliser pour surmonter certaines limites auxquelles sont confrontés les systémes
de communications sans-fil. Dans la section suivante, nous présenterons les différents types de

diversité d’antennes ainsi que les différentes techniques qui leurs sont associées.

I11. Différents types de diversité d’antennes

3.1. Définition

Dans cette partie nous allons présenter les différentes diversités d’antennes, que nous avons
proposée comme une solution dans cette these pour les systemes de nouvelle génération, pour
ameliorer la qualité du signal de réception et remédier aux problémes d’atténuation du signal
due a I’affaiblissement du signal (slow fading) et les effets d’évanouissement multi-trajets (fast
fading). Généralement, la diversité consiste a transmettre plusieurs répliques du méme message
sur des voies de propagation indépendantes ayant des puissances comparables a 1’aide d’une ou
plusieurs antennes. La diversité peut étre classée en deux grandes catégories, explicite et
implicite. Le premier type consiste a transmettre plusieurs répliques de la méme information,
tandis que la deuxieme catégorie consiste a ne transmettre qu’une seule version du message. Il
faudra a cet effet compter sur des concepts tels que le multi-parcours pour obtenir plusieurs
versions du signal envoye. Il existe plusieurs techniques de diversité d’antennes, dans ce qui
suit nous allons présenter les principales techniques ainsi que leurs combinaisons possibles. Il
est important de souligner que ces techniques de diversité peuvent étre utilisées a 1’émission

ou/et a la réception.
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3.2. Diversité spatiale

La diversité spatiale, aussi connue sous le nom de diversité matricielle, est la technique de
diversité la plus ancienne et la plus connue en raison de sa simplicité pour faire de la diversité
[1.46]. Elle consiste a utiliser plusieurs antennes ayant des caractéristiques de rayonnement
identiques, mais physiquement séparées dans ’espace. La séparation physique doit étre
suffisante pour avoir la décorrélation de canal, de telle sorte que les signaux regus sur chaque
antenne ne soient pas soumis aux mémes effets d’évanouissement. La distance nécessaire entre
les éléments du réseau dépend de plusieurs facteurs, soit de I’environnement, de 1’antenne elle-
méme, la fréquence de I’utilisation, ses dimensions, etc. L’inconvénient principal de cette
technique est I’encombrement, puisque théoriquement la distance entre les antennes doit étre

au moins égale a A/2, ce qui permet aux signaux d’étre indépendants.

Y
/
Y// ‘Yd > M2

Figure 1. 23: La diversité spatiale.

La Figure 1. 23 présente comment la diversité d’espace introduit la décorrélation entre les
signaux. Toutefois, lorsque 1’espacement entre les éléments du réseau est trop petit, d’autres

techniques de diversité pourraient étre utilisées, tels que la diversité de polarisation.
3.3. Diversité de polarisation

La technique de polarisation consiste a transmettre un signal avec une certaine polarisation,
le plus souvent linéaire et verticale, et le récupérer au niveau de la réception par une ou plusieurs
antennes dont les polarisations sont différentes et idéalement orthogonales (Figure I. 24). Dans
[1.47]-[1.49], les auteurs ont montré que les performances de la diversité de polarisation ont été
jugées comparables a celles de la diversité spatiale. La diversité de polarisation est proposée
lorsque la contrainte d’espace est importante, ce qui permet de réduire 1’encombrement du
systéeme grace a I’utilisation des antennes co-localisées. En effet, il n’est plus nécessaire

d’espacer les antennes car les signaux recus sont naturellement décorrélés.
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Figure 1. 24: La diversité de polarisation.

3.4. Diversité fréequentielle

La technique de diversité fréquentielle, de catégorie explicite, consiste a envoyer le méme
signal sur différentes fréquences porteuses afin d’avoir plusieurs versions a la réception [1.50]
(voir Figure 1.25), ce qui permet de combattre efficacement les évanouissements du signal dus
aux propagations multi-trajets. Toutefois, il est a noter que la différence entre les fréquences
choisies doit étre supérieure a la largeur de la bande de cohérence du canal [1.51].

L’inconvénient majeur de cette technique est la réduction de I’efficacité spectrale.

Fréquence porteuse f,
>
Y >

Fréquence porteuse f,

77 FI 7T T 7T 7
Figure I. 25: La diversité de fréquence.

3.5. Diversité de rayonnement

La diversité de diagramme de rayonnement est grandement liée a la diversité spatiale. Cette
derniére nécessite de I’espace, ce qui n’est pas toujours disponible. Afin d’introduire une
décorrélation significative des signaux a un systeme qui possede un espace insuffisant, la
diversité de diagramme est mise en ceuvre [[.52]. Elle consiste a utiliser une ou plusieurs
antennes ayant des caractéristiques de rayonnement différentes pour un angle d’arrivée donné
(cf. Figure 1.26). La difference de diagramme de rayonnement permet d’obtenir des signaux
differents sur chaque antenne, les signaux recus seront alors indépendants, donc décorrélés.
Dans [1.53], les auteurs ont comparé la diversité de rayonnement a celle de 1’espace et ils ont

montré que les deux techniques de diversité offrent des performances équivalentes.
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Figure I. 26: La diversité de rayonnement.

3.6. Diversité angulaire

La diversité angulaire consiste a faire une rotation du diagramme de rayonnement de deux
ou plusieurs antennes similaires du réseau pour que les différents signaux provenant de
différentes directions puissent étre captés (cf. Figure 1.27). Dans le cas des terminaux mobiles,
la diversité angulaire peut étre réalisee en utilisant deux antennes omnidirectionnelles agissant
comme des éléments parasites a angles différents I'une par rapport a l'autre. Il est a noter que la
diversité angulaire permet d’offrir des gains significatifs dans des environnements multi-trajets
denses et urbains, mais cette technique de diversité est peu utilisée dans des milieux ruraux qui

sont caractérisés par une propagation en ligne de vue directe.

Antenne émettrice

\[/Anten ne réceptrice

Figure 1. 27: La diversité angulaire.

3.7. Différentes combinaisons de diversité

Comme nous avons vu dans les parties précédentes, chaque type de diversité a ses
avantages et ses inconvenients. Cependant, la combinaison de plusieurs types de diversité dans
un seul systéme antennaire permet d’aboutir a un systéme plus performant et robuste face aux
différents phénomeénes d’évanouissements. De nombreuses combinaisons ont été proposées
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dans la littérature. La combinaison de la diversité de polarisation et de diagramme de
rayonnement est la plus présentée dans la littérature [1.54]-[1.57]. Cette combinaison est
fréquemment utilisée pour augmenter la capacité des canaux d’un systéme sans fil de sorte que
plus d’utilisateurs peuvent partager le méme spectre en méme temps. Elle permet en outre
d’augmenter I’efficacité de la détection du spectre dans les réseaux a radio cognitive que nous

allons présenter par la suite.

Toutefois, la diversité de rayonnement est rarement appliquée seule, elle est généralement
combinée avec celle d’espace [1.58]. La diversité d’espace ainsi que celle angulaire sont
combineées dans le but d’augmenter le gain [1.59]. Cette combinaison est généralement utilisée
pour les applications intra-batiment pour accroitre la capacité en débit. Par contre, il est
susceptible d’avoir un gain plus élevé quand une combinaison de diversité d’espace et de
polarisation est employée. Cette combinaison est initialement introduite par Zhao et al. [1.60].
Dans [1.61], les auteurs ont montré que la combinaison de ces deux diversités a produit un gain

supplémentaire de ’ordre de 0.8 a 1 dB.

Cependant, 1’association de la diversité de fréquence avec d’autres types de diversité a recu
beaucoup d’intérét en raison de sa capacité¢ d’augmenter le gain de diversité. Dans [1.62], les
auteurs ont présenté des mesures dans lesquelles ils ont prouve que la combinaison de diversité
d’espace et de fréquence peut fournir un gain de diversité moyen supérieur ou égal a 15 dB. En
outre, la diversité hybride d’espace et de fréquence est la configuration la plus efficace
disponible pour améliorer considérablement la liaison RF dans un environnement multi-trajets.
D’autre part, la combinaison de diversité de fréquence et celle de polarisation est également
considérée comme la combinaison la plus citée dans la littérature [1.63]-[1.65]. L’exploitation
de la diversité de fréquence et de polarisation simultanément contribue a une amélioration
significative des performances du systéme sans fil, en controlant effectivement I’interférence

intercellulaire et gérant efficacement le spectre RF [1.66].

Comme nous pouvons le constater, 1’utilisation d’une seule diversité ou une combinaison
de diversités peut effectivement combattre 1’atténuation du signal, les phénomenes
d’évanouissement (lent et rapide), la dépolarisation des ondes, et les interférences co-canal et
intercellulaire. En outre, dans le cas d’antennes intelligentes, 1’utilisation des techniques de
diversite permet la réutilisation de la méme fréquence pour des directions différentes, ce qui
conduit a accroitre le nombre d’utilisateurs et, par conséquent, permettre une gestion plus
efficace des ressources spectrales qui sont de plus en plus rares. Une autre solution, encore trés

prometteuse, que nous allons présenter par la suite, consiste a utiliser la radio cognitive pour
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une gestion dynamique du spectre. Par ailleurs, en exploitant les avantages de la diversité et la
radio cognitive, nous pouvons concevoir un systéme antennaire performant et innovant qui
permet a la fois d’améliorer considérablement la qualité du signal et gérer efficacement le

spectre RF, ce qui est I’objet principal de cette these.

V. Concept de la radio cognitive

Les dernieres années ont vu une croissance exponentielle des applications de plus en plus
gourmandes en ressources en termes de bande passante et de débit, telles que la vidéo
conférence, le streaming vidéo, et les appels audio/vidéo haute qualité, ce qui entraine une forte
demande des ressources spectrales, en plus du nombre croissant d’utilisateurs qui a aggrave la
situation. En outre, la majorité des bandes de fréquences est déja allouée par les organismes de
régulation. La charte d’allocation des fréquences, présentée dans I’Annexe A, montre que la
plupart des bandes de fréquences sont de€ja attribuées aux diverses applications. Néanmoins,
des mesures récentes prises au centre-ville de Berkeley montrent qu’une partie trés importante
de la bande de fréquences reste inutilisée ou sous-utilisée dans 90% du temps, et plus
particulierement dans la bande des 3 — 6 GHz [1.67]. La Figure 1.28 montre la densité spectrale
de puissance d’un signal regu collecté pour une durée de 50 ps et échantillonné a 20 Géch/s.
Toutefois, ces mesures sont soutenues par des etudes récentes faites par la FCC [1.68] qui ont
montré que I’utilisation du spectre alloué variait beaucoup selon les zones géographiques et les
moments de la journée, avec une utilisation allant de 15% a 85% dans les bandes au-dessous de
3 GHz.
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Figure I. 28: La mesure de 1’utilisation du spectre 0 — 6 GHz [1.67].

Cette inefficacité dans 1’utilisation des ressources spectrales crée des trous dans le spectre,

également appelés espaces blancs (voir Figure 1.29(a)). Des solutions innovantes et originales
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pour pallier la rareté du spectre et gerer efficacement les ressources spectrales ont été proposées
par des chercheurs, en utilisant efficacement et de maniére opportuniste ces espaces blancs.
Parmi les solutions proposées dans la littérature, nous pouvons citer la réallocation du spectre,

la réutilisation des fréquences, et la radio cognitive.

Trous

Nouvelle
application

/

Puissance
Puissance

v

Fréquence Fréquence

@) (b)

Accés dynamique

du spectre

Puissance

Figure 1. 29: Les solutions proposées pour combattre la rareté du spectre ; (a) La répartition actuelle du spectre ;
(b) La réallocation du spectre ; (c) La radio cognitive.

La réallocation du spectre a été mise en ceuvre au Maroc ces derniéres années par le passage
de la télévision analogique a la télévision numérique terrestre (TNT). La réallocation du spectre
est un processus important qui est proposé dans le but de fournir des idées et de mettre en ceuvre
des technologies qui permettront une utilisation meilleure et plus efficace des ressources
spectrales, comme il est indiqué dans la Figure 1.29(b). Généralement, les bandes de fréquences
les plus touchées par cette technique sont TVWS (TV White Spaces en anglais, allant de 470
MHz a 862 MHz), vu leur utilisation médiocre par la télévision analogique et I’extinction de
cette derniere au profit de la TNT [1.69]. Pour les fréquences les plus élevées, une possible
réallocation du spectre comprend les bandes allant de 3600 a 4200 MHz et de 4400 a 4990 MHz
[1.70], qui sont plus appropriées pour fournir un trés haut débit de données pour les petites
couvertures. D’autre part, la réutilisation de fréquence, ou la planification des fréquences, est
une solution pratique pour surmonter la rareté du spectre, en permettant d’augmenter le nombre
d’utilisateurs. Elle consiste a utiliser la méme bande de fréquence plusieurs fois de telle maniere

a augmenter la capacité totale du systeme sans avoir besoin d’augmenter la bande passante
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allouée. La reutilisation des fréquences dans la méme cellule peut étre obtenue par 1’utilisation

de la diversité de polarisation, comme nous avons vu dans la section précédente.

D’autre part, afin de pouvoir utiliser les espaces blancs, la FCC a publié un rapport intitulé
« Notice of Proposed Rule Making » [1.71], qui propose 1’utilisation de la Radio Cognitive (RC)
pour mettre en ceuvre le partage négocié¢ ou opportuniste du spectre. Le concept de la RC a été
initialement introduit en 1999 par Mitola [I.72]. La RC est un systeme intelligent, basé sur le
concept de la radio logicielle (SDR, Software Defined Radio en anglais), qui permet par
plusieurs facteurs externes et internes de I’environnement de propagation, tels que 1’état du
réseau, le spectre RF, et le comportement de 1’utilisateur, de fournir la capacité d’ajuster ses
paramétres et s’adapter pour optimiser ses opérations [1.73]. Autrement dit, la RC est un
systtme conscient de son environnement de fonctionnement, capable de s’y adapter
intelligemment en changeant ses propriétés de transmission. Dans nos travaux, nous nous

intéresserons essentiellement a cette solution pour pallier le probleme de la rareté du spectre.

Utilisateur primaire Utilisateur secondaire

Limite de transmission

Densité spectrale de puissance

() Fréquence

Utilisateur secondaire

Densité spectrale de puissance

Fréguence
(b) 4

Figure 1. 30: Les différentes approches de la RC : (a) underlay ; (b) overlay.

Plus généralement, le fonctionnement de la RC consiste a détecter les espaces blancs en
effectuant un balayage du spectre RF (Spectrum Sensing en anglais). Apres la détection des
ressources disponibles, telles que les bandes de fréquences et la présence d’utilisateurs avec
licence (appelés aussi utilisateurs primaires « Primary Users » PU en anglais), le systeme
modifie dynamiquement et en temps réel ses caractéristiques afin d’établir un lien radio avec
I’utilisateur sans licence (appelés utilisateur secondaire « Secondary users » SU en anglais),

cela est effectué sans provoquer des interférences avec PU et les canaux adjacents. Cette
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approche est appelée « interweave » [1.74]. Il est a noter que, dans la littérature, cette approche
est parfois appelée « overlay ». Par contre, une autre approche permet la coexistence entre PU
et SU, a condition que la transmission secondaire soit effectué¢e en dessous d’une valeur seuil
d’interférence tolérée par le PU. Cette approche est appelée « underlay ». Les deux approches

sont illustrees dans la Figure 1.30 [1.75].

Du point de vue matériel, le frontal RF d’un tel systéme doit permettre a la fois de scruter
son environnement sur une zone géographique et une bande de fréquences trés larges de fagon
isotrope, dans le but de détecter les fréquences libres dans les différentes directions de I’espace,
mais aussi d’établir une liaison radio directe pour communiquer sur ces bandes de fréquences

non-utilisées.
Il existe deux principales approches pour la détection du spectre et la communication :

- La détection du spectre est effectuée dans un processus en paralléle a celui de la

communication (Figure 1.31).

- Les processus de la détection du spectre et de la communication sont effectués par un

seul support de transmission (Figure 1.32).

Antenne large bande

Antenne
Détection continue ] large bande Détection continue]

du spectre du spectre
Antenne reconfigurable

large bande/bande étroire

Frontal reconfigurable
Frontal recc—nﬁgurable] en fréquence

en fréquence

Figure I. 31: Architecture de la radio cognitive avec détection et communication en paralléle.

Antenne reconfigurable
a bande étroite et a large bande

Combinaison de la détection
du spectre et de la communication

Figure I. 32: Architecture de la radio cognitive avec détection et communication combinée.

Un systéme a deux antennes est proposé dans la premiere approche. Il est constitué d’une
antenne a large bande et omnidirectionnel, capable de détecter le spectre RF sur une large plage
de fréquences et dans toutes les directions. La deuxieme antenne est directionnelle et agile ou

reconfigurable en fréquence qui peut étre accordée facilement sur les bandes sélectionnées.
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Cependant, une seule antenne ULB peut étre utilisée pour assurer la détection du spectre et la

communication en utilisant des techniques de diversité, que nous allons étudier dans cette these.

La deuxieme approche consiste a utiliser un seul support de transmission pour assurer les
deux taches. La détection et la communication sont effectuées lorsque la qualité de la liaison de
communication est inférieure a certains seuils définis par le systeme. Lorsque la qualité de la
liaison tombe en dessous d’un premier seuil, la détection du spectre sera déclenchée.
Néanmoins, quand la qualité de la liaison se dégrade en dessous d’un deuxiéme seuil, le systéme
est reconfiguré pour assurer la tiche de communication. Cette configuration est élaborée dans

le but de répondre aux exigences de qualité de liaison.

Compte tenu des exigences du systeme décrites ci-dessus, il est clair que le systeme
antennaire de la RC est un systeme avec multiples fonctionnalités et & multi contraintes
fréquentielles. Ce systeme doit avoir la capacité de passer du mode détecteur au mode
communication. Le systéme antennaire doit alors comprendre une antenne avec une réponse
large bande et un diagramme de rayonnement omnidirectionnel pour la détection du spectre
conjointement avec une fonctionnalité de bande étroite reconfigurable. La fonctionnalité de
bande étroite peut étre obtenue soit par un filtrage dans I’étage RF ou par 1’utilisation d’une
autre antenne supplémentaire a bande étroite. La premiére technique peut étre utilisée pour
réduire la complexité et I’espace occupé par le frontal RF. Pour répondre a ces exigences, les
travaux de recherches menés dans cette these traitent les deux approches. Au cours de cette
theése, nous avons développé de nouvelles structures d’antennes intelligentes dédiées aux
applications de la RC, & savoir : réseau d’antennes, antenne multibandes, antennes ULB, et
antennes reconfigurables a bande étroite et a large bande. En outre, ces structures développées
ont été combinées avec un ou plusieurs types de diversité dans le but d’offrir plus de flexibilité

et d’extensibilité en termes de fréquence que tous les systémes antennaires traditionnels.

La suite de ce chapitre se concentre précisément sur la partie technique de la conception
des antennes proposées, a savoir leurs défis et leurs méthodologies de conception. Nous
commencons par la méthodologie de conception des antennes large bande vu leur grande
importance dans nos travaux puisque chacune des approches détaillées ci-dessus contient au
moins une antenne ULB. Par la suite, nous nous attacherons a présenter les défis demeurant
dans la conception des antennes reconfigurables, dites aussi actives a cause de 1’ajout d’un ou
plusieurs composants actifs, ainsi les enjeux associés a I’intégration de ces composants dans les
composants microondes et leurs circuits de polarisation. Nous mettrons finalement 1’accent sur

les différentes reconfigurations possibles.
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V. Conception d’antennes large bande : définition et

technologies

La technologie ULB a recu beaucoup d’intérét, en particulier en 2002 depuis que la FCC a
permis 1’autorisation d’utiliser la bande de fréquence sans licence de 3.1 a 10.6 GHz pour les
applications de communication commerciale [1.76]. Etant donné que la technologie ULB est
basée sur I’accés au spectre « underlay », il peut donc étre tres bénéfique pour les systéemes de
la RC basés sur cette approche de partage du spectre, mentionnée précédemment. En outre,
puisque la puissance du signal ULB est en dessous du niveau de bruit, il est alors tres difficile
a détecter et, par conséquent, il offre une communication hautement sécurisée. La RC a
également été suggérée dans la bande ULB (de 3 a 11 GHz) [I.77], et dans la bande
millimétrique [L.78]. De telles larges gammes de fréquences vont poser d’énormes problémes

pour la conception d’antennes.

Pour les applications ULB, la conception d’antennes est un défi important posé¢ aux
concepteurs de systemes. Pour atteindre des débits de données élevés dans la transmission sans
fil, les systtmes ULB occupent généralement des bandes passantes extrémement larges,
typiquement de quelques gigahertz. A I’intérieur de la bande de fréquences de fonctionnement,
les antennes ULB devraient avoir une réponse stable en termes d’adaptation d’impédance, gain,
diagramme de rayonnement, la phase, et la polarisation. En outre, les exigences des antennes
comprennent aussi la petite taille, la conception conformationnelle, le faible codlt, et
I’intégration facile dans d’autres circuits RF. Par ailleurs, les exigences des larges bandes
passantes sont associées a d’autres contraintes telles que la petite taille et le faible colt, puisque

la plupart des antennes ULB seront intégrées dans les appareils portables.

En revanche, pour éviter la possible interférence hors bande ou intra-bande entre les
systemes ULB et les autres systemes existants, les régulateurs de fréquence, tels que la FCC ou
I’ECC (European Communications Committee en anglais), doivent fixer les limites d'émission
pour les applications sans fils. A titre d’exemple, selon la FCC, la puissance isotrope rayonnée
équivalente (PIRE) des signaux émis doit étre inférieure a —41.3 dBm/MHz pour toute la

bande autorisée par la FCC (voir Figure 1.33).

La notion d’antennes et signaux ULB a été initialement introduite par Oliver Lodge en
1898 [1.79], avec les dipdles sphériques, les dipdles de plaques carrées, les dipdles nceud

papillon (bow-tie en anglais), et les dipdles biconiques. La Figure 1.34(a) illustre les antennes
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biconiques de Lodge. Aprés cela, un certain nombre de types d’antennes ULB ont été
développés dans les années suivantes [1.80]-[1.82]. Par exemple, en 1939, Carter a amélioré la
conception originale de Lodge en incorporant une alimentation conique [1.80] (voir Figure

1.34(b)), 'une des étapes clés vers la conception d’antennes a large bande.
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Figure I. 33: Les masques spectraux définis par la FCC et I’ECC.

(b)

Figure 1. 34: (a) Les antennes biconiques de Lodge (1898) et (b) I’amélioration d’adaptation biconique de Carter
(1939).

Les antennes ULB conventionnelles ont été largement utilisées pour les applications de la
télédiffusion et de la radiodiffusion terrestre. Néanmoins, elles ne sont pas appropriées pour
certaines applications a haute fréquence dans les systemes de communication modernes, en
raison de leur structure solide et non-intégrable. Dans ce qui suit, nous allons présenter quelques

nouveaux types d’antennes ULB pour des applications a haute fréquence.

Geénéralement, pour concevoir une antenne ULB, les antennistes doivent prendre en compte

plusieurs parameétres tels que :

- La fréquence de fonctionnement et la bande passante allouée ;

- La forme de diagramme de rayonnement (omnidirectionnelle, directionnelle...) ;
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- Lapolarisation des ondes rayonnées ;
- Legain ou la directivité ;
- L’efficacité de rayonnement ;

- La puissance d’émission ou la sensibilité de la réception.

D’autres paramétres secondaires peuvent s’ajouter a cette liste, comme les caractéristiques

temporelles a savoir le retard de phase, la réponse impulsionnelle, le facteur de fidélité, etc.

(d)

(@) (b) (©
Figure 1. 35: (a) Antenne Vivaldi ; (b) Antenne mono-conique et biconique ; (¢) Antenne log périodique ; (d)
Antenne spirale et spirale conique.

Actuellement, il existe de nombreuses méthodes de conceptions d’antennes qui peuvent
atteindre une large bande passante pour étre utilisées dans les systemes ULB a haute fréquence
telles que I’antenne de type exponentiel (Vivaldi), I’antenne biconique, I’antenne log
périodique, et I’antenne spirale, (cf. Figure 1.35). Toutes ces antennes ont la capacité de
fonctionner dans la bande de 3.1-10.6 GHz, mais elles ne sont pas recommandées pour les
applications de communication intra-batiment ou pour les appareils portables/mobiles. C’est
pour cette raison que les antennes planaires ou imprimées ont été proposées pour surmonter ces
lacunes. Les antennes monopoles planaires peuvent prendre plusieurs formes telles que
circulaires, rectangulaires, triangulaires, trapézoidales, elliptiques, etc. (voir Figure 1.36).
Toutes ces configurations utilisent le plan de masse partiel au lieu de sa version totale. Le lecteur
peut se référer a [1.83] pour avoir plus d’information sur les différentes formes et catégories

d’antennes ULB.
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Figure I. 36: Les différentes configurations d’antennes imprimées.
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Malgré les diverses formes d’antennes ¢étudiées dans la littérature, la plupart de ces
antennes sont basees sur un seul principe qui est le chevauchement de multiples modes de
résonance étroitement espacés (f1, f2, f3, ..., fn) (cf. Figure 1.37). Une large bande passante peut
étre obtenue par cette technique, et ceci est I’idée principale derri¢re la bande passante ULB
des antennes monopoles imprimées. Des investigations montrent que la premiére résonance est
déterminée par la taille totale de 1’élément rayonnant. Ensuite, les modes d’ordre supérieur f,
fa, ..., fn seront des harmoniques du premier mode résonant, dit aussi mode fondamental, de
I’antenne. Autrement dit, a I’extrémité inférieure de la bande de fréquence, I’antenne fonctionne
dans un mode d’oscillation, dit aussi mode d’onde stationnaire. Cependant, a 1’extrémité
supérieure de la bande, la fente formée par le bord inférieur de I'élément rayonnant et le bord
supérieur du plan de masse supporte le mode d’onde progressive. Cependant, dans le milieu de
la bande, I’antenne fonctionne dans un mode hybride de deux modes stationnaire et progressif.

Ce principe est illustré dans la figure suivante.

Onde stationnaire[ > Onde progressive

»

AN R I -

NAVAVAV

Fréguence

Figure I. 37: Le schéma du principe de fonctionnement de 1’antenne ULB.

Coefficient de re’;ﬂexion (dB)

Les antennes ULB sont souvent classées en trois catégories : omnidirectionnelles,
directionnelles, et indépendantes de la fréquence. Aprés avoir étudié et comparé les différentes
approches et catégories de la RC et d’antennes ULB, respectivement, nous avons opté pour la
catégorie d’antennes imprimées ULB omnidirectionnelles. Le choix est fait, dans un premier
temps, pour le faible codt et la simplicité du design et également pour leur capacité d’assurer a

la fois le balayage spatial et fréquentiel pour les systemes cognitifs.

V1. Conception d’antennes reconfigurables : défis et

technologies

6.1. Définition et défis associés aux antennes reconfigurables

L’idée d’antennes reconfigurables (dites aussi antennes agiles, actives ou intelligentes),

n’est pas nouvelle. Les premiéres études expérimentales remontent a la fin des années 60.
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Le concept d’antenne reconfigurable est étroitement li¢ a la notion d’antenne active. Une fois
que I’antenne a réalisé une fonction active du signal RF avant I’émission ou apres la réception,
elle peut étre considérée comme une antenne active. L’ambiguité de cette définition implique
que la plupart des antennes peuvent étre appelées actives, si les dispositifs actifs impliqués dans
la chaine de transmission sont relativement proches de 1’élément rayonnant, par exemple sur le
méme substrat ou a une distance inférieure a la limite du champ proche. Cependant, une antenne
reconfigurable peut étre distinguée d’une antenne active par le fait que les caractéristiques
¢lectriques et du rayonnement propres a 1’antenne peuvent étre modifi¢es par la partie active,
et que cette derniere ne réalise pas un simple pré ou post-traitement tel que I’amplification ou

le mélange [1.84].

La reconfigurabilité peut étre définie comme étant la modification dynamique d’une ou
plusieurs propriétés fondamentales d’antenne comme la fréquence de fonctionnement, la bande
passante, la polarisation, et le diagramme de rayonnement. Ce type d’antenne est trés attractif
pour les applications de la RC en raison de sa capacité a fournir une adaptation dynamique aux
variations de D’environnement et les contraintes liées aux systémes de communication
modernes. En outre, comme vu précédemment, un seul systeme cognitif a besoin de plusieurs
types d’antennes. Toutefois, 1’utilisation d’une seule antenne reconfigurable peut remplacer
I’utilisation d’un certain nombre d’antennes classiques. En utilisant les antennes
reconfigurables, la taille, le colt et la complexité du systeme peuvent étre considérablement

réduits tout en améliorant les performances globales du systeme.

Cependant, la conception d’une telle antenne nous pose de nombreux défis. Ces défis ne
résident pas seulement dans 1’obtention des fonctionnalités souhaitées par 1’antenne, mais
¢galement dans 1’intégration des composants actifs dans les circuits microondes. Dans ce qui
suit, nous allons définir les problématiques principales liées a ce type d’antenne et par la suite
nous allons détailler les différentes techniques permettant de réaliser la reconfigurabilité ainsi
que les circuits de polarisation permettant de commander d’une maniere optimale les

composants actifs sans affecter le fonctionnement de 1’antenne.

Lors de la conception des antennes reconfigurables, les antennistes doivent répondre a ces

questions :

1) Quelle propriété reconfigurable (par exemple, la fréquence, la polarisation, ou le
diagramme de rayonnement) doit étre modifiée ?

2) Comment I’antenne est reconfigurée pour obtenir la propriété requise ?
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3) Quelle technique de reconfiguration minimise les effets négatifs sur les caractéristiques

de rayonnement/impédance d’antenne ?

La question du point de départ de la conception est aussi un défi important. Il existe deux

démarches pour concevoir une antenne reconfigurable. La premiere démarche, dite ascendante

« bas-haut », consiste a choisir en premier lieu le type de composants reconfigurables utilisés

(Micro Electro Mechanical Systems (MEMS), diodes, transistors, etc...), s’ils possédent des

propriétés intéressantes pour ’application en question ou bien en se basant sur leur structure

géométrique. Le point de départ pour cette démarche peut étre aussi la géométrie d’antenne, en

se basant sur les dimensions, la fréquence, ou les performances souhaitées. En revanche, la

deuxiéme démarche, dite descendante « haut-bas », qui est la plus délicate, consiste a partir

d’une fonctionnalité précise que 1’on souhaite atteindre en choisissant a la fois la géométrie

d’antenne et les composants employeés (voir Figure 1.38). Au cours de cette thése, nous avons

opté pour la deuxiéme démarche.

Fonctionnalité

Géométrie
d’antenne

~

—

\ / Composants de

reconfiguration

Figure I. 38: Les démarches de conception d’antennes reconfigurables : la démarche haut-bas (fleche rouge) et la

démarche bas-haut (fleches bleu et vert).

Malgré les nombreux avantages des antennes reconfigurables, il y’a certainement un prix

pour I’ajout de la reconfigurabilité au comportement de 1’antenne. Ce prix peut étre li¢ a

différents parametres tels que résumés ci-dessous :

1- La conception des circuits de polarisation pour la commande des éléments actifs qui

ajoutent un peu de la complexité au systeme antennaire.

2- L’augmentation de la consommation d’énergie électrique du systéme en raison de

I’incorporation des éléments actifs et leurs circuits de polarisation qui augmente ainsi

le codt global du systeme.

3- La génération des harmoniques et les produits d’intermodulation.
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4- Le besoin d’un réglage rapide des caractéristiques de rayonnement de I’antenne pour

assurer un fonctionnement correct du systeme.

Enfin, I’insertion des éléments actifs qui sont alimentés par le courant continu (DC, direct
current en anglais) dans un circuit microonde qui est alimenté par le courant RF, pose un grand
défi, notamment pour le découplage DC/RF, la protection des sources d’alimentation et le fait
d’assurer que le DC n’affecte pas les caractéristiques de rayonnement de I’antenne. C’est
pourquoi le circuit de polarisation, qui est parfois trés difficile a mettre en ceuvre, doit étre bien
congu et inséré dans I’antenne pour ne pas affecter son fonctionnement. Dans la suite de cette
section, apres avoir donné un apercu sur les techniques permettant d’obtenir la reconfigurabilité,

nous allons présenter les différents réseaux de polarisation utilisés dans ce type d’antenne.
6.2. Techniques de reconfiguration

Grace aux progres considérables en microélectronique et photoconducteur, 1’utilisation de
commutateurs actionnés électriguement ou optiquement a offert de nouveaux moyens pour
atteindre la reconfigurabilité. Les éléments localisés actifs les plus utilisés dans la
reconfigurabilité d’antennes sont les diodes PIN (Positif — Intrinseque — Négatif) et les diodes
varicap. Par contre, récemment, nous notons aussi ’utilisation de MEMS et les commutateurs
optiques, qui, de par leur petite taille et performance, peuvent étre utilisés pour avoir plus
d’efficacité. L’intégration de ces €léments peut €tre non seulement au niveau d’élément
rayonnant, mais aussi au niveau du réseau d’alimentation, nous parlons alors de filtre
reconfigurable. La reconfigurabilité s’obtient en modifiant la longueur électrique effective
d’antenne, en réalisant des courts-Circuits ou des circuits ouverts commutables, en activant ou

désactivant des éléments parasites, ou bien en changeant la taille ou la forme d’une fente.

D’autres techniques s’appuyant sur la modification mécanique de la structure d’antenne ou
’utilisation des matériaux a propriétés spécifiques tels que les métamatériaux, les cristaux

liquides, et les matériaux ferromagnétiques.
6.2.1. Diode PIN

La diode PIN est utilisée comme un interrupteur rapide pour les signaux de hautes
fréquences. Lorsqu’elle est polarisée en direct, la diode présente une impédance relativement
faible, et par conséquent, elle se comporte comme un circuit fermé (1’état ON). En revanche,

lorsqu’elle est polarisée en inverse, elle offre une tres grande impédance en paralléle avec une
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tres faible conductance, elle se comporte donc comme un circuit ouvert (1’état OFF), comme le
montre la Figure 1.39. Les diodes PIN ont 1’avantage de présenter une grande facilité
d’intégration et un trés faible colt. Elles sont fiables et nécessitent une faible tension de
polarisation. Elles sont souvent employées pour obtenir la reconfigurabilité de polarisation, de

diagramme de rayonnement, ou de fréquence.

Structure Symbole Circuit équivalent
®) O p T
| [ 2
L )
£
: < ; 9 [
i .\‘. /. . J %
n .‘\_ // ﬁﬁs CT f— Rp S
| . l
ON OFF

Figure 1. 39: Le circuit équivalent d’une diode dans les états ON et OFF.

Cependant, leurs principaux inconvénients résident dans la consommation de puissance
dans 1’état ON, les pertes d’insertions dans les circuits microondes, et la puissance RF que la
diode ne supporte pas. En outre, ce type de diode n’atteint pas des opérations a trés hautes

fréquences, généralement il est limité autour de 6 GHz.
6.2.2. Diode varicap

La diode varicap (de 1’anglais variable capacitor), nommée aussi varactor, est une diode
qui se comporte comme un condensateur dont nous pouvons contréler sa capacité en appliquant
une tension inverse a ses bornes (Figure 1.40). Contrairement aux diodes PIN qui offrent une
variation discréte des caractéristiques de 1’antenne, la diode varicap offre une variation continue

en fonction de la tension de polarisation.

Symbole Circuit équivalent

R C(v) L

Anode ' | Cathode _/\/V\/\_{ (00 )

Figure I. 40: Le symbole et le circuit équivalent d’une diode varicap.

Les diodes varicap présentent plusieurs avantages, nous pouvons citer par exemple la
grande agilité continue, la facilité¢ d’intégration, et une faible consommation de puissance DC.
Cependant, les pertes d’insertion sont parfois importantes et la complexité du réseau de
polarisation augmente avec le nombre des diodes varicap utilisées. Il est & noter que ces diodes

sont souvent utilisées pour obtenir la reconfigurabilité de fréquence. Dans la littérature, la
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combinaison de diodes PIN et varicap est souvent utilisée pour obtenir un recouvrement

fréquentiel important.

6.23. MEMS

L’utilisation des commutateurs de type MEMS est une solution récemment étudiée dans la
littérature. Un MEMS est un composant microsysteme qui permet par une déformation
mécanique de microstructures, plus souvent de micro-membranes, d’obtenir un court-circuit ou
un circuit ouvert (voir Figure 1.41). Ce type de commutateur se distingue des autres composants
par sa faible consommation de puissance DC, faible perte d’insertion, une bonne isolation entre

ses deux états de polarisation, et un temps de réponse extrémement rapide.

T

e

I
Vue de dessus Ligne de
& L Type de commutateur

transmission

Entréee——~ —« Sortie
Interrupteur
série

Membrane

Electrode

\Substrat |
Vue de coté Diélectrique

Figure 1. 41: Commutateur MEMS RF.

Cependant, ses inconvénients majeurs résident dans la non-garantie de sa fiabilité, la

tension importante nécessaire pour son activation et également son codt de fabrication élevé.
6.2.4. Commutateur optique

Le commutateur optique photoconducteur est utilisé pour éviter le recours aux circuits de
polarisation utilisés par d’autres techniques qui peuvent ajouter de la complexité et perturber le
rayonnement de I’antenne. En outre, il présente un faible temps de réponse, meilleure que les

autres techniques citées ci-dessus, mais son co(t de fabrication reste trés important.
6.2.5. Matériaux agiles

Une autre technique plus innovante pour atteindre la reconfigurabilité consiste a utiliser
des matériaux agiles dont les propriétés EM (permittivité et/ou perméabilité) peuvent étre
accordées. Recemment, plusieurs études ont été menées pour utiliser les matériaux agiles pour
réaliser la reconfigurabilité, notamment les métamatériaux, les cristaux liquides, les
ferromagnétiques, et les ferroélectriques. La Figure 1.42 expose les différents matériaux agiles.
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(a)
Figure 1. 42: (a) Cristal liquide (PVA : PolyVinylAlcohol) et (b) métamatériau.

Les avantages de ces matériaux restent le faible encombrement et la faible consommation
d’énergie nécessaire a la commande. Cependant, les inconvénients de cette technique sont
nombreux, nous pouvons citer la complexité de fabrication, les réseaux d’alimentation sont
complexes, et le temps de réponse est élevé. Une comparaison des performances de différents
matériaux agiles est présentée dans le Tableau 1.1.

Temps de - Pertgs Intégration Intégration Potentiel
Facteur . diélectriques y 1 .
y e, réponse dela du d’alimentation
d’agilite (s) ou commande  matériau du matériau
magnétiques
Ferromagnétiques | Jusqu’a 10 1010 10% - 103 Difficile Aisée Moyen
) Ton=qQg.ms L .
Cristaux 11-15 >107? Aisée Moyenne Elevé
Tor=qQ. S
Ferroélectriques 15-4 1010 103 -107 Aisée Aisée Moyen

Tableau I. 1: Comparaison des performances de différents matériaux agiles.

6.2.6. Modification mécanique

Finalement, une technique peu utilisée dans les antennes reconfigurables consiste a
modifier mécaniquement la structure d’antenne. La déformation de la structure permet de
modifier le diagramme de rayonnement, la polarisation ou la fréquence de fonctionnement de

I’antenne. Un exemple d’antenne reconfigurable mécaniquement est illustré dans la Figure 1.43.

Figure 1. 43: Modification mécanique d’antenne.
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Dans cette section, nous avons présenté presque toutes les techniques utilisées pour obtenir
les différents types de reconfigurabilité. Le choix technologique est basé sur le besoin de
I’application visée en termes d’encombrement, du colt, des performances souhaitées, etc.
Cependant, pour notre cas, en raison des contraintes budgétaires et de mesures, nous nous
sommes bases sur la technique des diodes PIN et varicap pour réaliser les différents types de

reconfigurabilité que nous allons présenter dans la fin de ce chapitre.
6.3. Circuits de polarisation

Comme nous avons mentionné auparavant, chaque technique de reconfigurabilité a besoin
d’alimentation. Le probléme majeur qui se pose ici est que les composants impliqués ont besoin
d’un courant continu pour étre polarisés. Par conséquent, il faut acheminer le courant DC
jusqu’aux composants sans affecter le comportement fréquentiel et spatial de I’antenne. D’autre
part, ces composants doivent également étre découplés des signaux RF pour assurer a la fois
leur bon fonctionnement de commutation et leur protection. Dans la suite nous allons présenter

les composants utilisés dans les circuits de polarisation pour éviter ces problemes.

Plan de masse

Element rayonnant

Trous Plan de masse
I's

métallisés

Composant actif

(@) (b)

Figure I. 44: L’insertion du composant actif au-dessous de la structure (a) et dans la fente (b).

6.3.1. Techniques de polarisation

Généralement, il existe deux maniéres pour insérer les éléments localisés dans une structure
d’antenne. La premicére consiste a situer le composant derriere la structure (Figure 1.44(a)).
Cette méthode n’est utilisée que lorsque la technique d’alimentation CPW est utilisée.
Cependant, les trous et les fils utilisés pour I’alimentation peuvent compliquer la procédure de
conception ainsi que le courant qui parcourt ces fils peut rayonner et le champ proche peut se
coupler dans les lignes des circuits de monture des composants. La deuxieme méthode consiste
a introduire les composants dans 1’élément rayonnant, en utilisant des fentes (Figure 1.44(b)).

Cette méthode est la technique employée au cours de cette thése. Ces fentes coupent les signaux
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RF, ¢’est pour cette raison qu’il est nécessaire d’utiliser des capacités de découplage, dites DC-

blocks, pour bloquer les signaux DC tout en permettant le passage des signaux RF.
6.3.2. Composants du circuit de polarisation

Généralement, il existe trois éléments essentiels pour construire correctement un circuit de
polarisation : les lignes de polarisation, les capacités, et les inductances. Cependant, les
inductances peuvent étre remplacées par d’autres techniques que nous allons détailler par la

suite.
6.3.2.1.  Lignes de polarisation

De maniere générale, les lignes de polarisation peuvent étre soit imprimeées sur le substrat
ou bien détachées du substrat en utilisant des fils conducteurs. La métallisation de ces lignes est
censée uniquement pour permettre 1’acheminement du courant aux composants en question.
Cependant, cette métallisation devient, dans le domaine RF des lignes de propagation, parasites
dans lesquelles des rayonnements peuvent se produire, perturbant ainsi le comportement spatial

de 1’antenne.

Lors de la réalisation de ces lignes, il faut limiter le plus possible leur impact. Par exemple,
il faut limiter leur nombre le plus possible. En outre, une autre maniére pour limiter le couplage
RF consiste a diminuer la largeur des lignes imprimées autant que technologiquement possible,
dans le but d’augmenter leur impédance. Néanmoins, cette technique a une limite : une ligne
de largeur trop petite risque de fondre, que ce soit lors de la soudure ou du passage du courant
trop ¢€levé. Dans cette these, nous avons utilisé des lignes de largeur de 200 um (pour une
épaisseur de métallisation de 35 um). De plus, pour bien découpler les signaux RF, il est souvent
nécessaire d’utiliser des inductances. Elles peuvent étre insérées aux extrémites ou bien au long

d’une ligne.
6.3.2.2.  Capacités

Le role principal des capacités est de permettre le passage des signaux RF tout en bloquant
les signaux DC. ldealement, leur valeur doit étre la plus elevée possible, pour que les signaux
passent sans perturbation. Ces capacités de découplages ne sont pas des composants parfaits, il

faut mettre en considération leurs pertes d’insertion et leur adaptation aux lignes. Elles sont
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géneralement fabriquées a base de la céramique. Cependant, leur seul inconvénient est leur trop

petite taille, qui pose des difficultés lors du positionnement et de la soudure.
6.3.2.3. Inductances

Le dernier et le plus important ¢lément dans le circuit de polarisation est I’inductance. Son
réle principal dans un circuit de polarisation est exactement 1’inverse de celui de la capacité.
Les bobines RF, également nommées RF-chokes, doivent avoir une forte valeur avec un
comportement stable sur une large bande de fréquence large, voir ultra large pour notre cas.
Dans le cas le plus simple, lorsque la fréquence d’opération est suffisamment basse (moins de
1 GHz), alors les inductances commerciales peuvent étre utilisées et simplement connectées

comme le montre la Figure 1.45(a).

En revanche, lorsque la fréquence augmente, il est impossible de prédire correctement le
comportement des inductances et ils peuvent se comporter comme une capacité. Par
conséquent, pour des fréquences tres élevées, il existe de nombreuses techniques pour

remplacer I’inductance et assurer 1’isolement DC/RF.

Pads de polarisation AMA-
g\/\/v |
] Z

M-

(©)

(e)

Figure I. 45: Les différentes techniques de polarisation en utilisant une inductance (a), ligne de transmission
mince (b), ligne quart-d’onde (c), ligne quart-d’onde court-circuité par un élément distribué (d), ligne quart-
d’onde court-circuité par un stub radial (e), ou une version améliorée (f).
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Aux hautes fréquences, une longueur d’une ligne de basse impédance expose des
performances inductives. En utilisant ce phénomene, nous pouvons utiliser une ligne mince
comme une inductance (Figure 1.45(b)). L utilisation d’une ligne a haute impédance permettra
de faire passer le courant DC tout en bloquant les signaux RF, vu la grande impédance introduite
par cette ligne. Cependant, les limites de fabrication de la larguer de la ligne rendent cette

technique difficile a mettre en ceuvre, spécialement si la fréquence augmente a un niveau €levé.

D’aprés la théorie de la ligne de transmission, il est clair qu’une ligne quart-d’onde est
essentiellement un inverseur d’impédance normalisée. Autrement dit, I’'impédance vue a
I’entrée de la ligne est I’inverse de celle de la sortie. En utilisant cette technique, si un court-
circuit est introduit au bout de la ligne, nous pouvons avoir une impédance infinie au niveau du
contact avec le circuit microonde, le point A (cf. Figure 1.45(c)), ce qui signifie qu’il n’y aura
pas de fuite des signaux RF dans le circuit de polarisation. Cependant, les courts-circuits sont
réalisés en utilisant les vias passant au travers du substrat, ce qui ajoute plus de complexité et

des pertes dans 1’antenne.

Pour éviter les courts-circuits, une ligne a faible impédance est utilisée (Figure 1.45(d)).
D’autre part, si ’application visée est en tres large bande, alors un stub radial peut étre utilisé,
ce qui crée un court-circuit virtuel au point de croisement des lignes (Figure 1.45(e)). Le
changement progressif de la largeur de terminaison donne de meilleures performances sur une
plus grande plage de fréquences. Lorsqu’un élément distribué est utilisé pour réaliser un court-

circuit, sa dimension doit étre convenablement choisie afin d’éviter 1’apparition des ondes
. . . , . , i .
stationnaires. La largeur du stub ne doit pas depasser une demi-longueur d’onde (79), afin

d’empécher le stub de devenir un élément rayonnant. Enfin, une version améliorée de ces
techniques illustrées précédemment consiste a utiliser une ligne quart-d’onde a haute
impédance court-circuitée par un stub radial (cf. Figure 1.45(f)). Ceci est la technique utilisée
dans nos travaux, car elle combine les avantages des deux méthodes. En outre, la largeur de la
ligne n’a pas besoin d’étre trés mince (environ 0.2 mm), ce qui est acceptable dans la capacité

de la plupart des procédures de fabrication.
6.4. Différents types de reconfiguration

Comme mentionné auparavant, il existe trois principaux types de reconfiguration :
reconfiguration en fréquence, reconfiguration de diagrammes de rayonnement, et
reconfiguration de la polarisation. De plus, il est possible de trouver une combinaison de ces

trois reconfigurations dans un seul systéme antennaire.
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6.4.1. Reconfiguration en fréquence

La reconfiguration en fréquence recouvre la commutation de fréquence, 1’accordabilité de
fréquence, ou bien le changement de la bande passante. La commutation de fréquence consiste
a permettre a I’antenne de commuter entre différentes fréquences distinctes et séparées d’une
fagon discréte. Cette technique permet d’atteindre des hautes fréquences. La commutation peut
étre obtenue par I’utilisation de diodes PIN, MEMS, transistor, ou le changement mécanique.
Cependant, I’accordabilité de fréquence permet de faire varier la fréquence d’opération de fagcon
continue sans effectuer des sauts de fréquence. L’accordabilité peut étre réalisée par I’emploi
des diodes varactor ou bien des matériaux agiles. Enfin, le changement de la bande passante est
tres nécessaire surtout pour les applications de la RC pour passer du mode détection au mode

communication. Dans nos travaux, nous avons utilisé les trois fonctionnalités.
6.4.2. Reconfiguration de diagrammes de rayonnement

En général, la reconfigurabilit¢ du rayonnement s’effectue en modifiant la forme, la
direction, ou le gain des diagrammes de rayonnement afin d’atteindre ou éviter certaines
directions. Ce type de reconfiguration peut étre utilisé pour éviter les sources de bruit ou le
brouillage électronique, améliorer la sécurité, et économiser 1’énergie en changeant la
directivité vers les utilisateurs visés. Par conséquent, ce type de reconfiguration est un candidat
prometteur pour renforcer le signal dans une direction souhaitée ou éviter les signaux qui
viennent des directions non souhaitées. En outre, la reconfiguration du diagramme de
rayonnement sera trés utile pour les applications de RC afin d’effectuer le balayage spatial et
d’assurer la communication dans une direction précise. Ce type de reconfiguration est basé sur
I’utilisation d’un seul élément rayonnant ou d’un réseau d’antennes. Dans cette thése, nous nous
sommes basés sur un réseau d’antennes pour réaliser la reconfigurabilité du rayonnement en

contrélant la phase des signaux d’excitation.
6.4.3. Reconfiguration de polarisation

La reconfiguration de polarisation consiste a modifier la polarisation de I’antenne, linéaire
(verticale ou horizontale) ou circulaire (droite ou gauche), dynamiquement. L’objectif principal
est la modification de I’orientation du champ électrique émis et cela sans changer ni la fréquence
de fonctionnement ni la forme du diagramme de rayonnement. Ce type de reconfigurabilité a

été utilisé pour atténuer les phénomenes d’évanouissements de signaux dus aux propagations
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multi-trajets. 1l peut également étre utilisé pour réaliser la réutilisation de fréquences afin de
résoudre le probleme de la rareté du spectre RF. En outre, il est utilisé dans les systémes
cognitifs pour éviter les interférences entre PU et SU ainsi que pour améliorer la qualité du

signal.

Cependant, la combinaison de plusieurs types de reconfiguration dans un seul systeme
antennaire permet de construire un systéme innovant et plus performant en termes
d’amélioration de qualité de signal, de réduction des interférences et les phénomenes
d’évanouissements, et surtout de surmonter le probléme de la rareté du spectre RF, ce qui est

’objet principal de cette these.

VIl. Conclusion

Au cours de ce chapitre, nous nous sommes efforcés de présenter dans un premier temps,
les paramétres fondamentaux des antennes ainsi que leurs différents types et leurs techniques
d’alimentation afin d’avoir une vue d’ensemble sur les paramétres clefs d’antennes. Cela nous
a permis d’identifier les principales caractéristiques des antennes en général ce qui nous a
permis par la suite de choisir quel type d’antenne ainsi que la technique d’alimentation pour le

cas d’un réseau d’antennes, qui répondent au mieux a notre étude.

Comme nous 1’avons abordé au cours de cette partie, les antennes de type microruban ont
été choisies dans nos travaux pour leur simple fabrication, faible codt, et essentiellement pour
leur grande facilité d’intégration dans d’autres circuits RF. De méme pour le cas d’un réseau
d’antennes, nous avons choisi d’utiliser la matrice de Butler, d’aprés ses meilleures
performances en termes de simplicité, sa capacité de générer des faisceaux orthogonaux, et
spécialement parce qu’elle est bien moins colteuse que tous les systémes d’alimentation
mentionnés précédemment, pour garantir une alimentation adéquate et équilibrée des éléments

rayonnants afin d’obtenir les meilleures performances possibles.

De plus, a travers cette présentation, nous avons pu voir les différents problemes que les
systemes antennaires de nouvelle génération subissent & savoir la rareté du spectre RF qui
devient de plus en plus sévere et les phénomenes d’interférences et d’évanouissements de
signaux qui réduisent considérablement les performances des systémes de communication en
termes de capacite, de couverture et de qualité du signal. Ceci nous a amené a proposer des

solutions innovantes et originales pour surmonter ces lacunes. Par consequent, nous avons
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proposé de combiner les techniques de la diversité et la technologie de RC pour concevoir un

systeme antennaire plus performant et intelligent.

Nous nous sommes ensuite intéressés aux concepts de diversité et de reconfigurabilité
d’antenne qui se présentent comme candidates potentielles pour les futurs systémes de RC.
Dans un premier temps, nous avons présenté les différentes techniques de diversité afin de
choisir les techniques convenables & notre étude, que nous allons utiliser pour pallier les
problémes mentionnés ci-dessus. Enfin, la derniere partie de ce chapitre a été consacrée aux
antennes reconfigurables en mettant 1’accent sur les différentes techniques et types de
reconfigurabilité, ainsi que les circuits de polarisation utilisés pour alimenter les composants
actifs qui assurent la reconfiguration. Cela nous a permis de déterminer les techniques et les
technologies que nous utiliserons dans les chapitres suivants afin d’aboutir a un systéme

antennaire a la fois flexible et intelligent.

Dans le chapitre suivant est présentée la premiére solution proposée permettant la réduction
des interférences et les phénomeénes d’évanouissements multi-trajets. Cette solution permet
d'améliorer significativement les performances du lien radio. Elle consiste a utiliser un réseau
d’antennes MIMO qui combine a la fois la diversité angulaire et la diversité de polarisation.
Cette diversité mixte permet avec les avantages offerts par le systtme MIMO de concevoir un
systeme antennaire innovant et tres prometteur pour les systemes de télécommunications dans

des milieux intérieurs (intra-batiment) et urbains tel que le LTE.
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I. Introduction

1.1. Contexte général

La forte augmentation des utilisateurs dans les systemes de télécommunications modernes
ainsi que la grande demande des applications multimédias qui sont assez gourmandes en bande
passante sont responsables de 1’apparition de nombreux problémes. Comme nous 1’avons
mentionné dans le chapitre précédent, les principaux problemes auxquels sont confrontés les
systemes de communications modernes sont la nécessité de plus de bande passante, les
interférences entre usagers, et les interférences inter-symboles (ISI) causés par la propagation
multi-trajets, qui sont le résultat des obstacles stationnaires et non stationnaires rencontrés par
les signaux lors de leur propagation. C’est pourquoi, dans ce chapitre, nous allons exploiter les
techniques de diversité qui permettent de réduire considérablement les interférences et les
phénomenes d’évanouissements des signaux dans les environnements urbains et intra-batiment,
caractérisés par de fortes atténuations dues aux propagations multi-trajets. Ce qui permet, par
conséquent, d’accroitre considérablement la capacité du systeéme et d’améliorer également de

maniere significative la qualité de la liaison radio.

Par ailleurs, afin de répondre aux exigences de la technologie Radio Cognitive (RC), nous
avons décidé de commencer notre travail de thése par I’étude et I’implémentation de la premicre
approche des systémes antennaires présentée dans le chapitre précédent (cf. Figure 1.31), et plus
spécifiquement la premiére configuration, qui permet d’effectuer la détection spectrale et la
transmission par une seule antenne large bande. Notre contribution sera alors de combiner cette
configuration avec plusieurs techniques de diversité pour parvenir a un systéme innovant et trés
prometteur pour plusieurs systemes de télécommunications modernes fonctionnant dans des
environnements intérieurs et complexes, tels que LTE et les futurs systémes cognitifs (EX.
WIMAX a radio cognitive IEEE 802.16h).

Enfin, pour augmenter le débit et fournir plus de degrés de liberté aux transmissions
secondaires (vers les usagers secondaires) en équilibrant le compromis entre un débit maximal
pour 'usager secondaire et un niveau d’interférence minimal avec les usagers primaires, nous
allons utiliser les antennes multiples (MIMO, Multiple-Input-Multiple-Output en anglais). La
communication multi-antennaires dans le contexte de RC n’a pas été encore totalement étudiée.
Ce concept comprend la partie matérielle « Hardware » (circuits, antennes...) et la partie
logicielle «software » (pré-codage, techniques de coopération, protocoles de relayage

conventionnels ...). Pourtant, dans la littérature, la partie matérielle est rarement évoquée en
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comparaison avec celle de logicielle [I1.1]-[1I.4]. C’est pourquoi, dans ce manuscrit, nous nous

intéressons essentiellement a la partie matérielle.

1.2.  Objectif

L’objectif de ce chapitre sera donc de concevoir un systéme multi-antennaire fonctionnant
dans une bande couvrant environ la gamme 2 a 3 GHz, bande de fréquences ou se rencontrent
la plupart des applications intra-batiment, et qui combine deux techniques et deux technologies
afin de pallier ces inconvénients cités ci-dessus. La technique retenue dans le but de réduire les
interférences est la diversité angulaire, vu ses avantages de réduire les niveaux des signaux
brouilleurs, que nous avons évoqué précédemment. La structure proposée permet par un
dépointage du faisceau dans quatre différentes directions d’éviter les sources de bruit.
L’opération est effectuée grace a la matrice de Butler qui permet de créer des lobes dans des
directions spécifiques. En alternant le port d’alimentation de la matrice, cela permet de faire

balayer le lobe principal dans les directions désirées.

Par contre, pour réduire les effets des évanouissements multi-trajets, nous avons opté pour
I’utilisation de la diversité de polarisation. Plus précisément, la diversité de polarisation
circulaire (entre RHCP Right Hand Circular Polarization et LHCP Left Hand Circular
Polarization). Par rapport a la diversité d’espace, cette technique permet de réduire
considérablement I’encombrement grace a I’utilisation d’antennes co-localisées. La diversité
de polarisation est effectuée en commutant le port d’excitation. Chaque port d’excitation fournit

un sens de polarisation.

De plus, nous avons décidé d’adopter les technologies MIMO et ULB qui permettent
théoriquement d’accroitre la capacité des liens de communications sans fil. Le systeme multi-
antennaire MIMO permet egalement de réduire les effets des évanouissements en exploitant la
diversité angulaire et d’augmenter le débit des communications par le multiplexage spatial
[I.5]. En outre, la technologie ULB permet d’¢largir la bande passante et, par conséquent,
d’accroitre de facon significative le débit. Elle permet également d’avoir une grande résolution
temporelle (de I’ordre de la nanoseconde). Le fait d’avoir des impulsions de courte durée en
ULB permet de détecter séparément les multi-trajets évitant ainsi les interférences ISI. Par
ailleurs, ces deux technologies peuvent étre utilisées dans les réseaux a RC afin de réduire les
interférences entre les usagers (secondaires et primaires) et de fournir un débit important aux

utilisateurs secondaires.
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La combinaison de toutes ces techniques et technologies dans un seul systéme antennaire
permet d’améliorer considérablement la capacité totale du systeme tout en rendant le systéme

plus robuste face aux différents phénomenes d’interférences et d’évanouissements du canal.

Pour ce faire, dans un premier temps, nous allons étudier la matrice de Butler et les
différents éléments constituant la matrice. Par la suite, nous allons présenter une version
symétrique et asymétrique de la matrice. Une étude de I’élément du réseau d’antennes sera
ensuite proposée pour déterminer ses caractéristiques en termes d’adaptation, de polarisation,
de gain, et de rayonnement afin de permettre son intégration au réseau. Finalement, nous allons
combiner la matrice de Butler et les antennes congues afin d’obtenir le réseau d’antennes en
question. Pour finir, un prototype de ce systéme antennaire sera fabriqué et ses performances
seront mesurées et comparées avec les résultats des simulations pour valider la solution

proposée.

II. Matrice de Butler
2.1. Description

D’apres la description des différentes techniques permettant 1’alimentation des réseaux
d’antennes dans le précédent chapitre, nous avons décidé d’adopter dans nos travaux la matrice
de Butler en tant que réseau d’alimentation. Ce choix a été basé sur les nombreux avantages
offerts par cette matrice, qui sont essentiellement le faible codt et la simplicité de fabrication.
Une définition générale de la matrice de Butler a été présentée dans le chapitre précédent. En
somme, la matrice de Butler dispose de N ports d’entrée et de N ports de sortie. L’excitation
des ports d’entrée résulte en N diagrammes de rayonnement orthogonaux de type sin(u) /u. La

distribution d’amplitude Bnm est reliée aux ports d’entrée par 1’équation suivante :

exp j{[n—-(N+1)/2][m—-(N+1)/2]2r/N}
By = = (I1.1)

oU Bnm est ’amplitude du champ du niéme port de sortie lorsque le port d’entrée m est excité et

N est le nombre de ports de sortie ce qui est également le nombre de ports d’entrée.

D’apres la formule de Bnm ci-dessus, la distribution de phase pour chaque faisceau est
symétrique par rapport a I’axe du diagramme (Boresight). La matrice de Butler fournit une
variation de phase progressive au niveau des ports de sortie avec une différence de phase entre

les éléments rayonnants de :

2n—1
N

Ap = + 22 % 180° (11.2)
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Pour plus de détails, nous allons démontrer cette équation en considérant une matrice de
quatre sorties. Supposons maintenant que les vecteurs d’excitation des ports d’entrée
[a1,a2,a3,84], [b1,b2,b3,b4], [C1,C2,C3,C4], €t [d1,d2,d3,d4] sont associes aux faisceaux A, B, C, et D,

respectivement. Les faisceaux sont alors orthogonaux si
4 —\'4 —\'4 —
i ab; =Xi—aic; =Xi—,a;d; ... =0 (1.3)

D’apres 1’équation (II.1), la matrice de Butler produit une amplitude d’excitation uniforme

pour chaque faisceau, de sorte que les vecteurs d’excitation peuvent étre exprimés comme suit :
la, az, a3, as] = [1,exp(=jiq) , exp(—j2a) , exp(—j31h,)]
[b1, bz, b3, byl = [1, exp(—jy) , exp(—j2¢) , exp(—j3¢p)] (14
[c1,¢2, €3, ¢4] = [1, exp(=jipc) , exp(=j2y) , exp(—j3¥c)]
[d1,dz, d3, ds] = [1,exp(=jYa) , exp(=j2¥a) , exp(—j3q)]

ou Y, est la différence de phase entre les éléments d’antennes adjacents pour le faisceau A. de

méme pour Yy, Y., et 4. SiI’équation (I1.3) doit étre satisfaite, alors nous devons avoir :
n=0€xpin(¥p —1¥,)]=0
Ya-oexp[in(¥, — ¥)]1=0 (11.5)
Za=oexp[in(¥a — ¥4)]1=0

Les sommations ci-dessus peuvent étre exprimées dans des formes fermées. La premiére

peut étre écrite comme :

exp[4j(p—P)l-1 _
expli(¥p—)l-1 0 (1.6)

Ce qui implique : 4Py —Yg) = 2mm (1.7)

avec m ne doit pas étre un multiple de 4, afin de rendre le dénominateur de 1’équation (I1.6)

différent de zéro. Nous considérons m = 1 pour I’instant, alors nous aurons :
1
Yp =Ygt (11.8)
De méme, d’apres la deuxieme équation de (I1.5), nous aurons :

Yo = Yo + 5k (11.9)

ou k est un entier. Dans ce cas, nous ne devrions pas utiliser k = 1, afin d’avoir ¥ différent

de ;. Nous considérons alors k = 2 et nous aurons ensuite :

Ye=Yg+m (1.10)
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D’une maniére similaire, nous aurons .

g = Yo+ (11.12)

Nous pouvons alors constater que ¥, ¥, Y., et ¥, sont en progression arithmétique et
que la différence commune est /2 pour le cas des quatre faisceaux. Il est par conséquent facile
de montrer que pour N faisceaux orthogonaux cette différence de phase doit étre de 2n/N. Par
conséquent, les différences de phase pour une matrice de 4x4 sont +45°, pour les ports de sortie
1 et 4, et £135° pour les ports de sortie 2 et 3.

En reliant les phases et les amplitudes des signaux de sortie discutés auparavant, une
écriture élégante de la matrice [S] théorique reliant les sorties et les entrées de la matrice 4x4

peut étre donnee par :

[ 1 e_j%n ez e

s—lle_jg 1 e e 32_n| (11.12)
2|e—]g e—jsz—n 1 e g | .
le_jf%r e_jg 1 J

D’aprés ce que nous venons d’expliquer, la matrice de Butler est capable de fournir au
niveau de sa sortie des signaux de méme amplitude avec une différence de phase de £90°. Dans

ce qui suit, nous allons déterminer la configuration choisie pour notre étude.
2.2. Configuration de la matrice

De nombreuses configurations de la matrice ont été présentées dans la littérature en
technologie microruban, sous forme planaire [11.6], double couche [I1.7], en CPW [11.8], ou en
GIS [11.9], comme le montre la Figure Il.1. Chaque configuration a ses propres avantages et
inconvénients. Les structures basées sur la technologie microruban comportent le métal et le
di¢lectrique qui engendrent des pertes de rayonnement et d’interférences avec d’autres circuits
microrubans. Nous montrons sur le Tableau Il.1 une comparaison entre les différentes
configurations. En outre, il est possible de réaliser cette matrice en technologie guide d’ondes
pour éviter les pertes et les interférences. Cette technologie présente de faibles pertes globales
et de bons facteurs de qualité. Cependant, sa fabrication est plus difficile et plus colteuse, ainsi
gue son poids qui peut atteindre des dizaines de Kg. Par exemple, dans [11.10], les auteurs ont
présenté une structure de 11 Kg, ce qui est excessif en comparaison avec les structures utilisées

dans des applications domotiques.
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Figure Il. 1: Les différentes configurations de la matrice de Butler : (a) microruban, (b) CPW, (c) double couche,

et (d) GIS.
Configuration Facteur de qualité Perte de Plage d’impédance Dispersion
Rayonnement
Microruban 250 Faible 20~120 Q Faible
CPW 150 Moyen 20~250 Q Faible
Ligne a fente 100 Moyen 60~200 Q Forte
Ligne suspendue 500 Faible 40~150 Q Rien

Tableau Il. 1: Tableau comparatif des caractéristiques des différentes configurations.

D’aprés ce tableau, nous pouvons constater que la configuration & base de ligne suspendue

présente des pertes assez faibles, ce qui offre un facteur de qualité élevé. Cependant, cette

configuration n’est pas favorable pour les applications antennaires en raison de son plan de

masse qui inclut totalement la structure. Quant a la configuration a base de fente, elle présente

le plus faible facteur de qualité et la plus forte dispersion de toutes les autres configurations.

Drailleurs, il est difficile d’obtenir des impédances de moins de 60 € avec cette configuration.
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Par contre, les deux premiéres techniques, CPW et microruban, présentent des avantages
importants adaptés a notre application. La configuration CPW présente un grand avantage
lorsque des éléments localisés (actifs ou passifs) doivent étre montés en surface. De plus, cette
configuration supporte une forme de mode quasi TEM de transmission. Cependant, cette
configuration présente ¢galement des inconvénients, comme nous 1’avons vu dans le précédent
chapitre, a savoir les pertes introduites par les lignes CPW lorsqu’on cherche des structures plus
compactes. En revanche, la configuration en technologie microruban présente un facteur de
qualité tres €élevé et elle garde de bonnes performances jusqu’a des fréquences millimétriques.

De plus, cette technologie a des structures geométriques tres simples.

Malgré quelques limitations des lignes microrubans, il en résulte de cette comparaison que
cette configuration est la meilleure adaptée a notre matrice de Butler. Il est & noter que toutes

les antennes, qui seront associées a notre matrice, seront congues avec la méme technologie.

Comme nous I’avons vu dans le précédent chapitre, les matrices de Butler souffrent d’une
limitation en bande passante due a celles des composants constituants la matrice, en particulier
les coupleurs hybrides et les croisements. Pour remédier a ce probléme, nous avons proposé
une nouvelle configuration de matrice de Butler permettant d’améliorer de maniére significative
la bande passante. Comme les performances de la matrice dépendent essentiellement des
caractéristiques des composants constituant la matrice, a savoir le coupleur hybride, le diviseur
de Wilkinson (pour la version asymétrique), le croisement, et le déphaseur, ils sont étudiés et
optimisés de fagon indépendante, puis ils sont regroupés pour former I’architecture finale de la
matrice. Dans les sous-sections suivantes de ce chapitre, la conception des composantes clés de

cette matrice est présentée et décrite en détail.

2.3. Choix du substrat

Les constantes diélectriques des substrats utilisés dans la technologie microruban sont
typiquement dans la gamme de 2.2 < ¢, < 12. Plus la permittivité du substrat est faible, plus
le champ rayonné est large et la radiation est bonne. En outre, plus la permittivité est faible,

plus la bande passante est large, comme montre sur la Figure 11.2.

Cependant, I’abaissement de la permittivité diminue I’impédance caractéristique de la ligne
et par conséquent augmente la taille de la structure. Afin d’obtenir un bon compromis entre la
taille et les performances, nous avons choisi d’utiliser, au cours de ces travaux de thése, le

substrat FR4 de permittivité &, = 4.4 et de pertes diéelectriques tan § = 0.018.
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Figure Il. 2: Rendement et bande passante d’antenne en fonction de la permittivité et I’épaisseur du substrat
[11.11].

En outre, un compromis doit également étre pris lors du choix de I’épaisseur du substrat.
Plus I’épaisseur du substrat augmente, plus les ondes de surface sont engendrées a I’intérieur
du substrat. Les ondes de surface donnent lieu & des rayonnements indesirables, ce qui diminue
par la suite I’efficacité de structure et provoque un couplage parasite entre les différents circuits.
L’¢épaisseur du substrat doit donc étre choisie de telle sorte que les ondes de surface soient
supprimées. Un substrat épais avec une faible constante diélectrique donne une meilleure
efficacité, une bande passante plus large, et un bon rayonnement. Par contre, un substrat épais
avec une permittivité plus élevée donne une structure plus compacte avec moins d’efficacité et
une bande passante étroite. Pour cette raison, un compromis doit donc étre pris entre les
dimensions et les performances de la structure. Pour ce faire, au cours de ces travaux, nous
avons décidé d’utiliser un substrat FR4 d’épaisseur 1.58 mm et de permittivité &, = 4.4 dans la

conception des structures proposees.

2.4. Conception du coupleur hybride

2.4.1. Définition et cahier des charges

Le coupleur hybride, ou le coupleur directionnel, est I’¢1ément le plus important dans la
matrice de Butler, puisqu’il est le composant le plus utiliseé dans la structure ainsi que les
croisements sont obtenus par la mise en cascade de deux coupleurs hybrides comme nous allons
voir par la suite. Le coupleur hybride est un composant microonde passif largement utilisé pour

les rbles de division ou de combinaison de puissance, comme illustré sur la Figure 11.3.
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(a) (b)

Figure I1. 3: Le coupleur hybride 3dB/90° (a) et 3dB/180° (b).

Dans la division de puissance, le coupleur divise la puissance d’entrée en deux. Si la
division de puissance est effectuée d’une maniere égale, le coupleur est donc de type 3 dB. Par
contre, au niveau des ports de sortie (ports 3 et 4), le coupleur peut présenter une différence de
phase de 90° ou 180° a une fréquence de fonctionnement, comme montré dans la Figure 11.3(a)

et (b), respectivement.

Ce déphasage est dii aux différents chemins parcourus par les signaux afin d’arriver aux
ports de sortie. Pour notre cas d’étude, la matrice de Butler a comme réle de diviser la puissance
d’entrée et de la répartir équitablement en amplitude sur les quatre ports de sortie avec un
déphasage de 90°. En outre, les quatre ports d’entrée doivent étre isolés le plus possible pour
assurer le bon fonctionnement du systeme. C’est pourquoi, nous avons choisi d’utiliser le

coupleur hybride 3dB/90° dans la conception de notre matrice.

En résumé, le cahier des charges du coupleur requis dans notre application est le suivant :

Une meilleure isolation entre les ports d’entrée (< —20 dB) ;

Une division par deux de la puissance d’entrée (= —3 dB) ;

Un déphasage de 90° entre les ports de sortie (= +m/2) ;

La fréquence centrale de fonctionnement de 2.4 GHz.

En outre, le coupleur doit fonctionner dans une large gamme de fréquences pour répondre
aux exigences du systéme proposé. Disposer d’une bande passante trés large pour le coupleur
hybride permettra alors au systéme antennaire proposé de couvrir une bande de fréquences plus

importante et par la suite de satisfaire les spécifications de la technologie ULB.
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2.4.2. Choix de ’architecture du coupleur

Les coupleurs conventionnels, comme présentés sur la Figure I1.3, ont I’inconvénient
d’avoir une bande passante relativement étroite, qui est limitée a 10-20%. Ceci s’explique par
le fait que le coupleur est congu en utilisant des trongons de lignes quart d’onde et il est
parfaitement adapté a une seule fréquence. Cependant, il existe plusieurs techniques différentes
permettant d’augmenter significativement la largeur de la bande passante d’un coupleur. Et en
fonction du type de la configuration employée pour le systeme antennaire toutes ces techniques

ne sont pas applicables.

L’approche des lignes de transmission couplées peut étre employée pour améliorer la bande
passante. Les caractéristiques principales de cette approche (dans des conditions idéales) sont
I’indépendance de la fréquence, la bonne adaptation et directivité. Cependant, le défi majeur est
d’obtenir un coulage étroit dans la gamme de 3 — 6 dB. Ce couplage étroit peut étre obtenu en
utilisant soit le coupleur de Lang [11.12] ou bien le coupleur de Tandem [11.13], comme illustré

sur les figures 11.4 (a) et (b), respectivement.

Isolé Transmis
Z, P
Entrée4|: :|~Couplé
@ @
(@) (b)

Couche Couche
Supérieure intermédiaire

Fente

N\ Couche
inférieure
(© (d)
Figure Il. 4: Les différentes configurations de coupleur large bande : (a) coupleur de Lang, (b) Coupleur de
Tandem, (c) coupleur a fente, et (d) coupleur a multi-sections.
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Toutefois, ces deux configurations nécessitent des ponts a air, ce qui est génant du point de
vue construction. De plus, le coupleur Lang contient des lignes tres étroites, ce qui crée des
problémes de fabrication supplémentaires en raison de 1’exigence de tolérances de gravures
strictes. Par ailleurs, une autre technique pour réaliser le couplage étroit consiste a utiliser
I’approche du couplage par fente ce qui implique les deux faces du substrat (cf. Figure 11.4(c)).
Cette technique a été proposée par Tanaka [I1.14]. La structure proposée par ce dernier est
formée par deux lignes microrubans séparées par une fente rectangulaire gravée dans le plan de
masse commun. Cela entraine des étapes de fabrication colteuses et des sources de dégradation
des performances en termes de largeur de bande passante. En outre, cette approche ne convient
pas a la configuration planaire simple couche que nous avons choisie pour concevoir notre

systeme.

Par conséquent, nous avons opté pour la configuration planaire simple couche et plus
précisement les coupleurs en échelle (BLC, Branch-Line Coupler en anglais). Pour élargir la
bande passante d’un BLC, il existe en fait deux techniques. La premiére consiste a employer
des réseaux d’adaptation large-bande insérés dans ses quatre ports [I1.15]. Cette technique
permet d’obtenir une tres large bande passante mais malheureusement la phase n’est pas large
bande. Cependant, la deuxiéme technique qui consiste a utiliser les coupleurs multi-sections
[II.16] est la plus efficace en termes d’¢élargissement de la bande passante du couplage et de la
phase. Elle est obtenue en cascadant deux ou plusieurs BLC. Son seul inconvénient est qu’elle
aboutit a des structures relativement de grande taille. Malgré cette contrainte, ce type de
coupleur a la capacité d’obtenir une bande relativement large, un déphasage large bande et un
tres bon coefficient de couplage, ce qui nous a permis de 1’adopter pour I’utiliser dans notre
matrice. Pour remédier au probléme d’espace occupé par la structure, nous allons utiliser le

coupleur hybride en échelle a deux sections, comme le montre la Figure 11.4(d).
2.4.3. Etude théorique

L’¢tude théorique de ce coupleur est basée sur la méthode d’analyse de systemes
symétriques a quatre ports qui a été proposée par Reed [I1.17]. Cette methode consiste a
décomposer le circuit (Figure 11.4(d)) en modes pair (Figure 11.5(a)) et impair (Figure 11.5(b)).

La méthode la plus fréguemment utilisée pour calculer la matrice S de la mise en cascade
des différentes jonctions est celle qui consiste a chainer les matrices S élémentaires. Cette
approche nécessite un nombre important d’opérations sur des matrices de grande taille et

notamment des opérations d’inversion de matrices. Malheureusement, ceci nécessite un temps
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de calcul long et une grande capacité de mémoire. C’est pourquoi nous avons Opté pour une
autre technique d’association de multipdles qui consiste a utiliser simplement les matrices
impédances de chaque jonction. D’aprés les travaux présentés dans [I1.18] et [I1.19], cette
technique permet de réduire non seulement le nombre d’opérations d’inversion de matrice mais

également la place mémoire.

Port1(Z) g, Port 2 (Z,)
Port1(Z)  Z, z, Port 2 (Z,)

Figure I1. 5: (@) Le mode pair et (b) le mode impair de la structure du coupleur proposée.

Pour simplifier 1’analyse, nous ne considérons que les paramétres a la fréquence centrale.
La matrice impédance totale de la structure du mode pair Z,,, est le produit de toutes les matrices

impédance représentant les éléments en série et en paralléle, et s’écrit comme suit :

_ . Zp _ . Zgp . Za . Za _
7 = [Zl Zz] _ ]tanel ]tanel J tan92 J sin 6, jZctan, jZ.tan 6,
pt Z3 Z4 _] Zp _] Zp _] _] Za ZC tan@l jZCtan91
tan 6, tan 6, sin 92 tan 6,
. Za . . Zg ,
J tan 6, J sin 92 J tan 6, J tan 91 .13
. Zy = Zy . Zp _ Zpg ( . )
J sin 6, J tan 6, J tan 6, J tan 6,

avec 6, et 8, sont les longueurs électriques des trois lignes en paralléle et les deux lignes en

série, qui sont égales a 1/8 et /4 a la fréquence centrale, respectivement.

Cependant, la matrice de répartition, ou la matrice S, du mode pair peut étre obtenue a partir
des parameétres Z1, Z», Zz et Z4 en utilisant les équations de passage de la matrice impédance aux

paramétres S (voir Annexe B), ce qui donne :

z% z%
I\ Zozg E( +7 Zc)
S11p = Sz2p = , 2% | 7 Zo( 72 ) (11.14)
zpzc !|Zozc 25" Zp2c) |
Sy1p = S1zp = < 11.15
2 =S =T T (1.15)
zpzc J|Zozc 25" " Zp2c) |
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De méme, la matrice S du mode impair peut étre donnée par :

2 2

| Z Z V4
—j| LA 20>, ZA
S11; = Syi = [7orc" 25+ 7520 (11.16)
1 22t 2Z124 -7 2124 20, 2124 ) .
ZgZc ’|Zozc Zp‘\“ "ZpZc

2

2 [ -2 2
ZZA . ZA ZOIZ : ZA )
ZBZc ZoZc ZB\ ZBpZc

Sy1i = 8121 = (”-17)

Une fois que les deux matrices des modes pair et impair sont déterminées, les parametres
S11, S21, S31, et Sa1 de I’ensemble du coupleur peuvent étre obtenus par les formules suivantes

données par [11.17] :

2 2
ZA _Zo,,, %4

2 2
ZA ,Zo,,, 24 ' )
ZoZc ZB\ ZBpZc

ZoZc ' ZB\ ! ZBZC)

S11p+S11i
Sy = i o __nic] 5 (11.18)
275 N zZ5  Zo,.,. 74 )
IZBZC Zozc ZB\ IZBZC
2
z
_ A
S,y = 2wt 777 1119
A = — (11.19)
27 z z z
244 ) 4| A 200, "4
ZpZc ZoZc Zp "' ZpZc
A YOR7
St = S21p—=S21i _ ZoZc Zp~ ZBZc (11.20)
31 2 22‘24 2 Zfl Zo Zﬁ 2 .
2+ + (24 )
ZBZC Z()ZC ZB\ ZBZC
2 2 2
z z z
2144|241 205, 74
S, = S11p=S11i _ ZpZc’|ZoZc Zp~ ZpZc .21
41 — - 2 ( : )

2 2
Za Zo . + Za )
ZoZc Zp " ZpZc

2 272 \?
274\
" ZpZ¢

De plus, dans la condition ou tous les ports sont parfaitement adaptés, ce qui signifie que

S11 = 0, nous obtenons donc :

Loy )=y (1122)

ZoZc Zp ZBZc

La substitution de 1’équation (I1.22) dans les équations (I1.18)-(11.21) entraine :

Z4
—_0n - _ -1 _n. _ . ZoZ¢
511 =081, =—F%:513=0,51=——3 (11.23)
144 144
ZBZ¢c ZBZ¢c

D’apres la derniere équation (I1.23), nous pouvons remarquer trois choses. La premicre
observation est S;; = 0, ce qui implique que le port 3 est totalement isolé si le port
d’alimentation est le port 1. La deuxiéme observation est la différence de phase entre le port 2
et le port 4 (voir la Figure 11.4(d)), qui égale exactement a 90°, avec Za, Zg, Zc, et Zo sont des

nombres positifs et purement réels. Finalement, le rapport de la division de puissance Kk, qui est

77



défini comme étant le rapport entre la puissance du port 2 et celle du port 4, est une fonction de

Zn et Zc. Ce rapport peut étre exprimé par :
S| _ 7872
=

k =

(11.24)

S41

En résolvant (11.24) et (11.22), nous pouvons obtenir les impédances caractéristiques du

circuit en fonction de Zo et k, donc nous aurons :

Zy = Wk +Vk + 1)z, (11.25)
z. = V% (11.26)

D’apres la Figure 11.4(d), les lignes de transmission en série sont connectées aux quatre
ports. Nous pouvons donc réduire 1égérement la discontinuité au niveau des quatre jonctions T

si la valeur de Za est égale a celle de I’impédance du port d’entrée, c’est-a-dire :
Zy =27, (11.27)

Par conséquent, I’impédance Zc peut étre exprimée de la maniere suivante :
Z. =kZ, (11.28)

En utilisant les équations (11.25), (11.27), et (11.28) dans (I1.23), la matrice S du coupleur

proposé a la fréquence centrale peut étre représentée comme suit :

0 Y I Y
k+1 k+1

S11 S12 S13 Sus |k 0 .| 1 0
]
S21 S22 S23 Sa4 k+1 k+1
= (11.29)
S31 S32 S33 534 0 _ 1 0 |k
Sa1 Saz Saz S J\kr1 k+1

2.4.4. Conception et simulation du coupleur

Nous allons maintenant vérifier la partie théorique par la conception et la simulation du
coupleur propose. Dans ce chapitre, toutes les simulations ont été réalisées a lI'aide du logiciel
de simulation électromagnétique Agilent ADS (Advanced Design System) Momentum [11.20].
A titre d’information, le simulateur ADS d’Agilent permet a la fois de réaliser des simulations
électromagnétiques, dites Momentum, et des simulations circuit, appelé Schematic. Pour notre

cas, nous allons dans un premier temps concevoir et optimiser le coupleur sous plateforme
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Schematic (Figure 11.6(a)), puis nous allons utiliser la structure optimisée sous Momentum

(Figure 11.6(b)) pour la simulation électromagnétique.

(@) (b)
Figure I1. 6: Conception du coupleur proposé (a) sous Schematic et (b) sous Momentum.
Pour notre cas d’étude, la division de puissance est uniforme, ce qui implique que k=I.
Alors pour une impédance de la ligne d’entrée de 50 Q, les valeurs des impédances

caractéristiques des lignes constituant le coupleur sont les suivantes :
Z,=50Q,Z; =120.71Q,et Z, = 50 Q

Pour une fréquence de 2.4 GHz, les dimensions des trongons de lignes constituant le
coupleur sont calculées en utilisant les équations (1.4)-(1.6). En outre, pour vérifier ces calculs
nous avons utilisé 1I’outil de calcul « Linecalc » du logiciel ADS. Les dimensions sont données

dans le tableau I1.2. La configuration du coupleur est illustrée sur la Figure 11.7.

Parametres L1 L2 Wi W2 Ws W4

Valeurs (mm) | 25 12 5 5 1.2 3

Figure I1. 7: Configuration du coupleur optimisé. ~ Tableau Il. 2: Dimensions du coupleur optimisé (en mm).

Les simulations des parameétres S et la différence de phase entre les deux ports de sortie 2
et 4 sont présentées sur les figures 11.8 (a) et 11.8(b), respectivement. Comme nous pouvons le
constater, le cahier des charges a eté parfaitement respecté et les résultats présentent une bonne
concordance avec ceux attendus. Le coupleur proposé présente une tres large bande de passante
de 2 GHz (pour S;; < —10 dB), ce qui représente 66.7% autour de la fréquence centrale. En

plus, a la fréquence de fonctionnement 2.4 GHz, 1’adaptation du coupeur est trés bonne et le
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coefficient de réflexion S, est inférieur a —40dB. Concernant les pertes d’insertion, ou les
coefficients de transmission S,; et S,,, ils sont entre 2.9 dB et 3.2 dB a ’intérieur de la bande
passante, ce qui signifie que le signal d’entrée est divisé de maniére égale entre les ports de
sortie sur toute la bande passante. En outre, un faible couplage entre les deux ports d’entrée
avec le coefficient de transmission S5, inférieur 8 —40 dB, a la fréquence de fonctionnement,
montre que nous avons une bonne isolation d’entrée. Finalement, la Figure 11.8(b) montre bien

que le déphasage de 90° est réalisé sur toute la bande passante.
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Figure I1. 8: Résultats de simulation des paramétres S (a) et le déphasage (b).

Déphasage entre les ports de sortie (Deg)
-
(=3
=]

2

(-]

3 4
Fréquence (GHz)

2.5. Conception du diviseur de Wilkinson

2.5.1. Définition et choix de I’architecture

Le diviseur de Wilkinson [I1.21] est utilisé au lieu du coupleur hybride pour réaliser la
version asymétrique de la matrice de Butler que nous allons concevoir par la suite. Ceci
implique que ce diviseur doit assurer les mémes fonctionnalités que le coupleur hybride a savoir
la division égale de puissance, I’adaptation de tous les ports, et 1’isolation entre les ports.
Généralement, il existe trois types de diviseurs de puissance a trois ports qui répondent a nos
besoins en termes d’asymétrie : la jonction en T, le diviseur résistif et le diviseur de Wilkinson,
comme illustré sur la Figure 11.9(a), 11.9(b), et 11.9(c), respectivement.

(@)

Figure I1. 9 : Diviseurs de puissance a trois ports : (a) jonction T, (b) diviseur résistif, et (c) diviseur de
Wilkinson.

80



Le diviseur de puissance en T est un réseau a trois ports sans pertes qui peut étre utilise
pour combiner ou diviser la puissance d’entrée. De fagcon générale, la jonction T souffre du
probléme de ne pas étre adapté a tous les ports a la fois et, de plus, ne présente pas d’isolation
entre les ports de sortie. Pour surmonter ces problémes, le diviseur résistif est proposé. Ce
dernier peut étre adapté a tous les ports en placant trois résistances dans les trois acces, comme
le montre la Figure 11.9(b). Cependant, le diviseur résistif souffre des pertes et 1’isolation
obtenue au niveau de la sortie n’est pas suffisamment bonne. Afin de remédier a ces
inconvénients, les diviseurs de Wilkinson sont proposés. Le diviseur de Wilkinson est une
amélioration de la jonction T pour qu’elle soit adaptée a tous les ports et présente une bonne

isolation entre les ports de sortie.

Enfin, le cahier des charges du diviseur de Wilkinson que nous voulons concevoir est le
suivant :

- Ladivision de puissance uniforme entre les ports de sorties (= —3 dB).
- Une bonne adaptation des trois ports (< —10 dB).

- Une bonne isolation entre les deux ports de sortie (< —20 dB).

- Une bande passante assez large (> 20%)2.
2.5.2.  Etude théorique

De méme pour simplifier 1’étude théorique du diviseur, nous utiliserons la méthode
d’analyse des modes pair et impair du circuit [II.17] qui utilise la symétrie et la superposition
du circuit. Dans un premier temps, nous allons dessiner le circuit équivalent du diviseur avec
toutes les impédances normalisées a I’impédance caractéristique Zo, comme illustré sur la
Figure I1.10 (a). D’apres cette figure, nous pouvons constater qu’il n’y a pas de courant entre
les deux résistances r /2 ou dans le court-circuit entre les deux entrées au port 1. Par conséquent,
ce circuit peut étre coupé et séparé en deux systemes, pair et impair, comme montré par les

figures 11.10(b) et (c), respectivement. Chaque circuit peut étre ensuite analysé séparément.

Puisque la ligne de transmission ressemble a un transformateur quart d’onde (cf. Figure

I1.10(b)), donc I’impédance normalisée au niveau du port 2 peut s’exprimer comme suit :

72

Zine = = (11.30)

2 En 2002, la FCC a défini un signal ULB comme ayant une largeur de bande passante de plus de 500 MHz et/ou
une bande passante fractionnelle & —10 dB supérieure & 20%.
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(b) (c)

Figure I1. 10: (a) Circuit équivalent du diviseur, (b) le mode pair et (c) le mode impair.

Donc si z = /2, le port 2 sera adapté pour ’excitation du mode pair (Zine = 1). Par

conséquent, les tensions au niveau des ports 1 et 2 peuvent s’écrire comme suit :

Vpe = V(1 =T) =V, (11.31)
Vie=V*(A+D) = jVors (11.32)

Le coefficient de réflexion I" est celui observé au niveau du port 1 (cf. Figure 11.10(b)), et

s’écrit comme suit :

_2-V2
r=22 (11.33)
Par conséquent : Vie=—jVoV2 (11.34)

De méme pour le mode impair, I’impédance normalisée au niveau du port 2 (cf. Figure

I1.10(c)) peut s’écrire de la fagon suivante :

-2 _4 (11.35)

Zin,o 2
Ainsi pour les tensions aux ports 1 et 2 (cf. Figure 11.10 (c)), nous pouvons obtenir :
VZ,O = VO (“36)

V1, = 0 (Plan de masse virtuel) (11.37)
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Port 2

(@) (b)
Figure Il. 11: Analyse du diviseur pour trouver les parametres S : (a) avec et (b) sans résistance d’isolement.
Finalement, nous pouvons trouver I’impédance au niveau du port 1 lorsque les deux ports
2 et 3 sont terminés par des charges adaptées. Le circuit obtenu est représenté sur la Figure
II.11(a), ou I’on voit qu’il est similaire au mode pair puisque V, = V5 (cf. Figure 11.10(a)). Par
conséquent, aucun courant ne traverse la résistance d’isolement de la valeur normalisée 2, donc
elle peut étre retirée, ce qui nous conduit au circuit de la Figure 11.11(b). Nous avons maintenant
la connexion paralléle de deux transformateurs quart-d’onde terminés par des charges

normalisées. L’impédance normalisée d’entrée est alors :

2
Zin == 1 (11.38)

En résumé, nous pouvons établir les paramétres S du diviseur de Wilkinson, comme suit :

- Zy = 1 au niveau du port 1, donc

- Les ports 2 et 3 sont adaptés pour les deux modes pair et impair, donc
522 = 533 = 0 (“40)
- Lasymétrie due a la réciprocité du dispositif, donc
Ve,1+Vo, .1
S12 = S21 = m =5 (11.41)

- Lasymeétrie des ports 2 et 3, donc

S13=Su=—j 5 (11.42)
- Enraison du court-circuit ou circuit-ouvert des modes pair et impair, nous aurons donc
S23 =532 =0 (11.43)
Par conséquent, la matrice S du Wilkinson peut étre écrite comme suit :
S=—i[? 0 é] (11.44)
V2 j 00 |
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2.5.3. Conception et simulation

Pour vérifier la matrice S trouvée par 1’étude théorique, nous allons concevoir et simuler le
diviseur de Wilkinson sous le logiciel ADS. La Figure 11.12(a) et (b) montrent la configuration
proposée sous plateforme Schematic et Momentum, respectivement. Nous rappelons que le
substrat utilisé est de type FR4 d’épaisseur 1.58 mm. Les dimensions de cette configuration
sont 33.5 x 20.5 mm?.

Wh| SPARAMETERS I f‘f
urve’ =

SP1
Start=1 GHz
Stop=4 GHz
Step=0.5 MHz

(@) (b)
Figure 1. 12: Circuit proposé du diviseur de Wilkinson sous plateforme Schematic (a) et Momentum (b).
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Figure I1. 13: Simulation des coefficients de réflexion (a) et des coefficients de transmission (b).

Avec la configuration présentée sur la Figure 11.12(a), les résultats de simulation sont
illustrés sur la Figure 11.13. La fréquence de fonctionnement du diviseur est similaire a celle du
coupleur congu, qui est égale a 2.4 GHz, avec une bonne adaptation autour de cette fréquence.
Une bonne adaptation des trois ports est assurée, avec des coefficients de réflexion (S;4, S5,
et S33) inférieurs @ —30 dB (voir Figure 11.13(a)). D’apreés cette figure, nous pouvons constater

que le diviseur proposé posséde une trés large bande passante comprise entre 1 et 4 GHz, qui

84



est de 120% autour de la frequence centrale 2.5 GHz. De plus, a la fréquence de fonctionnement
2.4 GHz, le diviseur de Wilkinson présente une bonne isolation entre les ports de sortie avec un
coefficient de transmission Sszinférieur a —35 dB (Figure 11.13 (b)). Par contre, les coefficients
de transmission Sy; et Sz1 sont autour de —3 dB sur toute la bande passante. Ceci montre que

le signal d’entrée est divisé¢ de manicre égale entre les deux ports de sortie.

D’aprés ce que nous avons observé a partir des simulations des paramétres S, la matrice
[S] trouvée par I’étude théorique est bien vérifiée, et le cahier des charges que 1’on s’est fixé est

bien respecté.

2.6. Conception du croisement
2.6.1. Définition

Les croisements dans la matrice de Butler sont des éléments critiques pour assurer le bon
fonctionnement du systéme. Le croisement est placé a I’endroit ou les lignes se croisent pour
empécher I’interférence et la combinaison des signaux. Plusieurs méthodes peuvent E&tre
utilisées pour réaliser un croisement, 1’une d’entre elles est I’utilisation des ponts a air. Le pont
est souvent réalisé par une feuille en or sur une couche d’isolant diélectrique mince [11.22],
comme illustré sur la Figure 11.14(a). Cette technique entraine des étapes de fabrication
colteuses et des dégradations de performances en termes de largeur de bande passante et des
couplages indésirables entre les lignes de croisement. Il existe un autre type de croisement qui
consiste a employer une structure bicouche, appelé aussi coupleur a double face. Dans cette
technique, le croisement s’effectue grace au passage d’une face a une autre du signal, au moyen
de via ou de fentes [11.23], comme illustré sur la Figure 11.14(b). Cependant, pour répondre a
nos critéres de conception a faible codt, nous avons opté pour une autre méthode entiérement
planaire qui consiste a utiliser un croisement a base de coupleur hybride 3dB/90°. Cette
méthode consiste a mettre en cascade deux coupleurs hybrides de 3dB pour réaliser un coupleur
0dB. Le seul inconvénient de cette méthode est bien 1’espace occupé par le dispositif. Or, ses
nombreux avantages en termes de largeur de bande passante, son faible codt et la simplicité de

fabrication nous ont poussés a utiliser cette technique de croisement dans notre matrice.
Le cahier des charges du croisement est le suivant :

- La fréquence de fonctionnement : 2.4 GHz ;
- Une bande passante trés large (> 20%) ;

- Une bonne isolation entre les ports d’entrée et entre les ports de sortie (< —20 dB) ;
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- Une bonne adaptation des quatre ports (< —10 dB).

Contact en or

Supraconducteur a
haute température

q . "
substrat LaAlO; (s, = 24) [Di€lectrique|

Coupe transversale Vue de dessus
(@)
Trou métallisé Semelle épaisse Fente épaisse
R L »RLac
7 it Ls : 2
\ Substrat /
Ligne microruban

(b)

Figure I1. 14: Croisement en utilisant des ponts a air (a) et a double faces (b).

2.6.2. Etude théorique

Le schéma du croisement que nous voulons concevoir est présenté sur la Figure 11.15.
Malheureusement, la matrice S n’est pas chainable. Pour résoudre ce probléme, nous allons
utiliser la matrice T, aussi appelée la matrice ABCD que nous avons vu précédemment, qui peut

étre chainée entre plusieurs quadripdles en cascade.

@ . 1

Coupleur 3dB,90° Coupleur 3dB,90°
S, T, S, T,

OB — %6

Figure I1. 15: Schéma du croisement propose.

N

Comme nous 1’avons fait pour le coupleur hybride, en utilisant la méthode d’analyse des
modes pair et impair [11.17], nous pouvons donc trouver les signaux de sortie B et Bs. Par souci
de concision, nous allons utiliser les matrices T des modes pair et impair du coupleur hybride
trouvées dans [I1.24]. D’aprés ce dernier, les matrices Tp du mode pair et Ti du mode impaire

sont :

_a[=1 gy _ 11 J
Tp—ﬁ[j _1],Ti—ﬁ[j / (11.45)
Par conséquent, les matrices des modes pair et impair résultant de la mise en cascade de

deux coupleurs sont :
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A, B -1 j -1 j 0 —j
_ % Tp|_ -1 J 1L N J
Tep = [Cp Dp] =Ty xTp = ﬁ[ Ji —1] X \/E[ j —1] - [—j 0] (11.46)

_ Ai Bi _ _ 1 1 ] 1 1 ] _ O ]
Tei= |, Di]—TiXTi—ﬁ[j 1 XT@[,‘ 1]—[]. 0 (11.47)
Ensuite, en utilisant les équations de passage de la matrice ABCD aux parameétres S (voir

Annexe B), les coefficients de réflexion et de transmission peuvent étre calculés. Donc pour le

mode pair, nous obtenons :

Ap+By,—C,—D —j+j
[ =Sy =L =0T = (11.48)

p P Ap+Bp+Cp+Dy  —j—j

2 2 .
Tp —Sle _W_—_Zj_] (“49)
De méme pour le mode impair, nous obtenons :

_ - _ Ai+Bi—Ci-Di _ j—j _
li =51 =4 Gacan, — 2=~ ° (11.50)
T,=Sy;=——0—=2=—j (11.51)

P T 921 T g, 27 '

Les parametres Si1, S21, Sa1, et Sa1 de I’ensemble du croisement peuvent étre obtenus par

les formules suivantes données par [11.17] :

Sy == (11.52)
Sy =222 = g (11.53)
S31 = % =]j (11.54)
Sy = pSui (11.55)

2

Ces données concordent bien avec la définition du croisement que nous avons fournie
précédemment. D’aprés les équations (I1.52)-(11.55), nous pouvons constater que le signal
d’entrée est acheminé directement au port 3 tout en assurant une bonne isolation avec les trois
autres ports. En utilisant ces équations, la matrice S du croisement proposé a la fréquence

centrale peut étre représentée comme sulit :

(11.56)

SR OO
o OO
S OO
S O RO
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2.6.3. Conception et simulation du croisement

Dans cette partie nous allons vérifier ce que nous avons démontré théoriquement.
L’association de deux coupleurs hybrides que nous avons congus est réalisée sous le logiciel
ADS, comme montré sur la Figure 11.16. Les dimensions totales du croisement
sont 80 x 27 X 1.58 mm?.

(a) (b)

—~ ~n| - ’ I\’-.' - "\-;"h ;' |
% 20 “,‘;‘I s‘\ \", ‘--’:,f "){\ ; ~
. SN ‘_\\ - y
p -30F IE AN RN Y 1
@ VIR [ W
= TR v
‘e -40r ¥oar iy T
5 y o oo ---S11
& 50t ‘. i w21 |
- — 531
60+ : === 541 .
1
G 2 2.5 3 35

Fréquence (GHz)

Figure I1. 17 : La simulation des paramétres S du croisement propose.

La simulation des parameétres S a été effectuée en utilisant le logiciel ADS. Les résultats de
simulation sont illustrés dans la Figure 11.17. A partir des courbes de cette figure, nous pouvons
constater que notre cahier des charges est bien respecté. Le croisement proposé présente une
trés large bande passante de 1.3 GHz, ce qui est de 55.32% autour de la fréquence centrale. Le
coefficient de transmission Szi (pertes d’insertion) présente une valeur de 0 dB fixe sur toute la
bande passante. Cela signifie que la puissance d’entrée, si le port d’alimentation est le port 1,
est acheminée directement au port 3 (le port en diagonale par rapport au port d’entrée). En outre,
I’isolation entre les autres ports est satisfaisante, avec des coefficients de transmission Sa1 et So1

inférieurs a —40 dB, a la fréquence de fonctionnement 2.4 GHz.
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2.7. Conception du déphaseur
2.7.1. Définition

Le dernier composant constituant la matrice de Butler que nous allons présenter est le
déphaseur. Généralement, il existe deux types de déphaseurs: le déphaseur passif et le
déphaseur actif. Ce dernier est un déphaseur variable & commande électronique qui se base sur
des composants actifs tels que la diode, MEMS, ... Cependant, les pertes engendrées par ces
composants sont importantes, ainsi leur colt et complexité deviennent vite élevés. C’est
pourquoi nous avons choisi d’utiliser le déphaseur passif, appelé aussi déphaseur fixe, dans

notre matrice. Ce déphaseur consiste a utiliser les lignes de transmission a retard de phase.
Distance parcourue: L+AL

Distance parcourue: L
< >
I

Figure II. 18: Une ligne de transmission en retard de phase.

2.7.2.  Etude théorique

Dans la théorie des lignes de transmission, le déplacement d’une onde dans une ligne de
transmission engendre un déphasage qui est en relation avec la distance parcourue. Une onde
qui traverse une ligne de transmission peut étre écrite comme : Ae /AL avec A est I’amplitude
d’onde, [ est la constante de propagation, et AL est la distance parcourue. Ceci nous montre
que la phase d’une onde dépend de la distance parcourue ainsi que de la fréquence. Par
conséquent, pour créer un retard de phase de 8 avec une ligne de transmission microruban par
rapport a une autre, nous pouvons ajouter donc une longueur de ligne supplémentaire AL,

comme illustré sur la Figure 11.18, de telle maniére que :

_ OxAg

AL (11.57)

21

ou A, est la longueur d’onde guidée.

Il est a noter que le déphasage provoqué par cette ligne est fixé a une seule fréquence, d’ou
le nom de déphaseur fixe. Par ailleurs, un autre avantage de ce déphaseur consiste a créer un
déphasage sans pour autant modifier I’impédance ramenée. Ceci est valable dans le cas ou
I’impédance caractéristique de la ligne est similaire a I’impédance de charge a ramener, ce qui

est le cas de notre matrice.
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2.7.3.  Conception et simulation du déphaseur

Pour notre cas d’étude, la matrice de Butler a besoin des déphaseurs de 45°. Pour avoir une
phase relative de £45° entre les deux ports d’une ligne de transmission, il faudrait que cette

ligne ait une longueur qui donne ce déphasage. D’aprés 1’équation (I1.57), pour avoir un
déphasage de i% , la longueur de la ligne ajoutée doit étre égale a AL = ?g En utilisant 1’outil

« Linecalc » d’ADS, nous pouvons calculer la longueur d’onde guidée. La longueur de ligne

qui assure le déphasage requis pour notre application est de 7.45 mm. En raison de la contrainte
. . ., i

de I’espace, la ligne de transmission est pli¢e avec une longueur totale de =% + A, = 67 mm,
8

comme illustré sur la Figure 11.19(b). Egalement pour la simulation du déphaseur, nous allons
utiliser le logiciel ADS. Les dimensions totales sont 27 x 18 mm?. La Figure 11.19 présente le

masque (layout) du déphaseur ainsi que la simulation de la phase.
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Figure Il. 19: Le déphaseur proposé : (a) circuit sur Schematic, (b) layout sur Momentum, et (c) simulation de la
phase.

Etant donné que le déphaseur est réalisé en utilisant une simple ligne de transmission, le

déphasage est linéairement dépendant de la fréquence. A la fréquence de fonctionnement 2.4
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GHz, le déphasage est d’environ 45.43°. La petite valeur de phase ajoutée 0.43° est due

principalement a I’utilisation des coudes biseautés.

2.8. Conception de la matrice de Butler symétrique

Apres avoir présenté et étudié les différents éléments constituant la matrice de Butler, nous
pouvons maintenant passer a I’étape de conception de ladite matrice. Comme il a été expliquée
dans I’introduction de ce chapitre, nous allons dans premier temps réaliser la version symétrique
de la matrice, c’est-a-dire la matrice 4x4. Dans le chapitre 1, nous avons expliqué que la matrice
4x4 se compose de quatre coupleurs, deux déphaseurs, et deux croisements. La technologie
microruban est utilisée pour réaliser cette matrice. La Figure 11.20 montre le schéma de la
matrice de Butler proposée, avec une taille totale de 17.37 X 17.37 cm?2. L’ensemble des

résultats présentés dans cette partie provient de Momentum.

HE_Homzo_4x4_Bublar_Matirx

Figure I1. 20: Layout de la matrice de Butler 4x4 proposée.

En rappelant le fonctionnement de la matrice de Butler pour que nous puissions par la suite
justifier les résultats obtenus. Les ports d’entrée sont les ports 1, 2, 3, et 4 et les ports de sortie
sont les ports 5, 6, 7, et 8. Lorsque le port 1 est utilisé comme port d’alimentation, la puissance
entrée par ce port est divisée de maniere égale (amplitude égale) sur les quatre ports de sortie
avec un déphasage de +90° entre les deux ports adjacents. Puisque la puissance d’entrée est
divisée sur quatre ports de sortie, il faut donc s’attendre a un couplage de —6 dB entre le port
d’alimentation et les ports de sortie. En outre, nous devons avoir également un bon niveau

d’adaptation des quatre ports d’entrée ainsi qu’une bonne isolation entre eux.
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Nous avons dans un premier temps simulé la matrice de Butler sans les eléments rayonnants
pour obtenir les pondérations en amplitude et en phase distribuées a chaque élément du réseau.
Les résultats de simulation sont regroupés dans les figures 11.21 et 11.22. Elles présentent les
pertes de retour, les pertes d’insertion, 1’isolation entre les ports d’entrée, et la différence de

phase entre chaque deux ports adjacents de sortie sur la bande de fréquence 2-3 GHz.
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Figure I1. 21: Simulation des paramétres S de la matrice Butler 4x4 proposeée : (a) les coefficients de réflexion,
(b) les pertes d’insertion.

La Figure 11.21(a) montre les coefficients de réflexion, ou les pertes de retour, pour les
quatre ports d’entrée. D’apres cette figure, nous pouvons constater que les pertes de retour sont
inférieures a —30 dB, a la fréquence de fonctionnement 2.4 GHz, ce qui implique une meilleure
adaptation d’impédance d’entrée. La bande passante de la matrice est de 900 MHz, ce qui est
de 35.3% autour de la fréquence centrale. La différence entre les coefficients de réflexion Si1
et Sy est due principalement a la topologie de la structure. Par contre, la ressemblance entre les
coefficients de réflexion Si1 et Ss4 et entre Sz et Sz est due principalement a la symétrie de la
structure. En ce qui concerne les pertes d’insertion, la Figure I1.21(b) montre les coefficients de
transmission lorsque le port 1 est alimenté et les autres trois ports d’entrée sont parfaitement
adaptés a une charge de 50 . D’apres cette figure, nous pouvons clairement observer que les
pertes d’insertion présentent une faible variation aux alentours de —6 dB sur toute la bande
passante (2.1 — 3 GHz). Nous pouvons ainsi remarquer quelques écartements de Ss; et Se1, ce
qui est di a I’accumulation des erreurs de couplages dans les coupleurs et les croisements
constituant le systéme. Dans le croisement que nous avons présenté, le couplage entre le port
d’entrée et le port de sortic en diagonale devrait étre idéalement égal a 0 dB. Alors si ce
couplage est différent a 0, il va y avoir donc des pertes au niveau du croisement, ce qui va
contribuer par la suite a une légere modification des pertes d’insertion. Cependant, 1’erreur

concernant les coefficients de transmission Ss; et Se1 est trés petite.
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Figure Il. 22: Simulation des paramétres S de la matrice Butler 4x4 proposée : (a) I’isolation entre les ports
d’entrée, et (b) la différence de phase entre les ports adjacents de sortie.

52 2.2

L’isolation entre les ports d’entrée, quand le port 1 est alimenté, est présentée sur la Figure
I1.22(a). D’apres ces résultats, il est clair qu’une bonne isolation est obtenue entre les quatre
ports d’entrée avec un coefficient de transmission inférieur a —15 dB sur toute la bande
passante. Un autre paramétre trés important dans la conception d’une matrice de Butler est la
différence de phase entre chaque deux ports adjacents de sortie. La Figure 11.22(b) montre les
différences de phase entre les ports de sortie voisins quand le port 1 est alimenté. 1l est clair
d’apres cette figure qu’a la fréquence de fonctionnement, les trois différences de phase se
croisent a la valeur -90°. Cela implique que notre matrice engendre une différence de phase fixe
entre chagque deux ports adjacents de la sortie, et qui vaut +m/2. D’aprés ces bons résultats,
nouUS pouvons constater que notre matrice est une bonne candidate pour la suite de notre étude
afin de réaliser un systeme antennaire capable de former les faisceaux dans différentes

directions.
2.9. Conception de la matrice de Butler asymétrique

La deuxieme étape consiste a concevoir une version asymétrique de la matrice de Butler.
Comme nous I’avons indiqué auparavant, le coupleur hybride d’entrée peut étre remplacé par
le diviseur de Wilkinson pour obtenir la version asymétrique 3x4. L’avantage majeur d’une telle
version est la création d’un faisceau supplémentaire dans 1’axe principal correspondant a la
normale au réseau d’antennes (Boresight), en plus des mémes faisceaux qui sont crées par la
version symétrique (cf. Figure 1.22) et ceci dans le but d’offrir un degré de liberté

supplémentaire dans la détection spectrale.

L’utilisation de Momentum est limitée & des structures microondes homogenes. Cependant,

la modélisation des trous metallises, des plans de masse partiels, ou des éléments localisés n'est
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pas rigoureuse, voire parfois impossible, avec cette plateforme. C’est pourquoi nous avons
décidé d’utiliser le simulateur électromagnétique 3D CST Microwave Studio [I1.25], qui est
basé sur la technique des intégrales finies, dans la conception et la simulation de la structure

proposée, vu qu’elle contient une résistance de 100 Q.

Figure 1. 23: Configuration de la matrice de Butler 3x4 proposée.

La Figure 11.23 illustre la topologie générale de la matrice de Butler 3x4 congue sous CST.
Nous rappelons que le substrat utilisé est du FR4 d’épaisseur 1.58 mm. La taille totale de la
structure est 17.37 x 17.37 cm?. |l est important de remarquer que cette version occupe le
méme espace que la version symétrique étudiée dans la partie précédente. Ceci montre que
I’ajout d’un faisceau supplémentaire ne modifie pas la taille globale du systeme, ce qui est

d’ailleurs un point fort de cette structure proposée.

La premiére observation qui résulte des simulations des paramétres S de la matrice 3x4 est
la ressemblance avec celles de la matrice 4x4. Ceci montre que les deux versions symétrique et
asymétrique sont identiques du point de vue des performances électriques. Cependant, la seule

différence entre les deux étant les caractéristiques de rayonnement.

Les courbes de la Figure I1.24(a) montrent une bonne adaptation d’impédance des trois
ports d’entrée sur une bande passante de 900 MHZ, allant de 2.1 GHz jusqu’a 3 GHz, ce qui
est de 37.5% autour de la fréquence centrale. D’aprés la Figure 11.24(b), les pertes d’insertion,
quand le port 1 est alimenté, presentent une faible variation aux alentours de —6 dB sur toute

la bande passante, ce qui veut dire que le signal d’entrée est bien divisé sur les quatre ports de
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sortie. Nous pouvons ainsi remarquer que les variations des pertes d’insertion sont plus grandes
que celles obtenues avec la version symétrique. Ceci est d0 a plusieurs raisons, telles que la
présence d’une source de pertes ohmiques (résistance de 100 Q) ainsi que les brusques

discontinuités provoqueées par la version asymeétrique.
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Figure I1. 24: Simulation des paramétres S de la matrice Butler 3x4 proposeée : (a) les coefficients de réflexion,
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En ce qui concerne I’isolation entre les ports d’entrée, les coefficients de transmission entre
le port 1 et les autres ports d’entrée restent inférieurs & —15 dB sur toute la bande d’intérét,
comme illustré sur la Figure 11.24(c). La différence entre les deux courbes est justifiée par la
configuration asymétrique de la structure. Quant a la différence de phase entre les ports de sortie

(Figure 11.24(d)), elle est strictement égale a -90°, a la fréquence de fonctionnement 2.4 GHz,
comme pour la version symétrique.

Nous n’avons étudié jusqu’ici que les caractéristiques électriques des circuits de formation
de faisceaux et nous avons Vvérifié le comportement ULB de la solution proposée. Pour aborder
les solutions proposées dans ce chapitre, a savoir la combinaison de la diversité angulaire et de
polarisation, nous devons donc étudier les caractéristiques de rayonnement. Pour ce faire, nous
étudierons, dans un premier temps, les éléments rayonnants avant de les intégrer par la suite

dans la matrice de Butler 4x4 proposée afin d’obtenir le systéme antennaire proposé dans ce
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chapitre. Le choix de la version symétrique est justifié par les bons résultats présentés par cette

derniére.

111. Eléments rayonnants

3.1. Choix de I’élément rayonnant

L’idée a ét¢ de choisir une antenne qui réponde aux solutions proposées dans ce chapitre,
a savoir la polarisation circulaire et la directivité. Des considérations d’ordre technologique
entrent aussi en jeu pour ce choix. Si nous voulons associer la matrice de Butler avec un réseau
d’antennes, il est logique de choisir des antennes imprimées ou patch pour répondre a la
technologie utilisée par notre matrice. Une définition générale de ce type d’antennes a été
présentée dans le chapitre precédent. Comme il a été mentionné, le patch metallique peut

prendre plusieurs configurations, dépendant de I’application et la demande.
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Patch circulaire avec une fente Patch carré avec une fente

Figure 1. 25: Les différentes antennes patch présentant une polarisation circulaire.

Pratiquement toutes les configurations d’antennes patch peuvent étre utilisées pour obtenir
une polarisation circulaire, a savoir le patch carré [I1.26], circulaire [11.27], triangulaire [11.28],
ou elliptique [11.29], comme illustré sur la Figure 11.25. Cependant, la seule différence entre ces
differentes configurations étant leur rayonnement et notamment leur directivité. Des analyses

comparatives entre les différentes formes d’antennes patch ont été menées dans plusieurs études
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[11.30]-[11.33], révelent que le patch carré ou rectangulaire présente une meilleure performance
en termes des pertes de retour, du gain, et du taux d’onde stationnaire (TOS), tandis que la
configuration du patch circulaire offre les meilleures performances en termes de bande
passante, de diagramme de rayonnement, de niveau des lobes secondaires, et d’adaptation
d’impédance. En outre, la surface du patch circulaire est plus petite que celle du patch carré.
Ces études ont également montré que la directivité d’une antenne patch circulaire est plus
importante comparativement a celle d’une antenne patch rectangulaire pour les mémes

parameétres donnés.

Par ailleurs, vu que notre systeme antennaire est supposé fonctionner sur une large bande
de fréquences, il faudrait alors élargir la bande passante d’antenne le plus possible. C’est pour
cette raison que nous avons décidé d’adopter la technique du plan de masse partiel. Comme
nous avons vu dans le chapitre précédent, la méthode de plan de masse partiel est largement

utilisée pour avoir une réponse ULB.

Le choix d’un ¢élément rayonnant circulaire avec un plan de masse partiel imprimé sur un
substrat FR4 et fonctionnant a 2.4 GHz s’est donc imposé. Les dimensions de celui-Ci vont étre
présentées par la suite. Mais, avant de passer a 1’étape de conception, il convient de présenter

la technique de polarisation utilisée.
3.2.  Principe de polarisation circulaire

Généralement, la polarisation circulaire dans les antennes imprimées peut étre réalisée en
utilisant la technique d’alimentation simple ou la technique d’alimentation multiple [I1.34]-
[11.37]. Dans la premiere méthode, les deux modes orthogonaux qui peuvent former la
polarisation circulaire (voir Annexe C) peuvent étre obtenus par le coin tronqué, le patch quasi-
carré, la fente, et la forme du patch, comme montré sur la Figure 11.25. Cependant, la bande
passante a 3dB du rapport axial de cette technique est limitée a environ 10% [11.35]. C’est
pourquoi la deuxiéme technique a été proposée. Une pureté de polarisation circulaire
satisfaisante peut étre obtenue si 1’on utilise la technique d’alimentation multiple. Cette
technique consiste a utiliser soit une rotation séquentielle ou une alimentation double en

quadrature de phase [11.34], comme illustré sur la Figure 11.26(a) et (b), respectivement.

La technique de rotation séquentielle consiste a utiliser quatre ports d’alimentation pour
chaque elément rayonnant pour que les modes indesirables dans le patch puissent étre

supprimés [11.37]. Cependant, le patch de quatre alimentations nécessite un réseau
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d’alimentation plus compliqué qui permet de fournir quatre ports avec les différences de phase
de 0°, 90°, 180°, et 270°. Pour notre cas (résecau d’antennes), ces réseaux d’alimentation
occuperont plus d’espace, ce qui augmente par la suite la complexité et le colt global du
systéme. C’est pour cette raison que nous avons décidé d’adopter dans cette theése la méthode

d’alimentation double.

Port 1

Patch

Point
d’alimentation

Coupleur
hybride ’

(@) (b)
Figure I1. 26: Les techniques d’alimentation multiple : (a) rotation séquentielle et (b) alimentation double.

Dans la technique d’alimentation double, deux lignes d’alimentation microruban excitent

le patch en mode TEo: et TMyo afin qu’il rayonne une onde polarisée horizontalement et une
onde polarisée verticalement simultanément [11.34]. Pour avoir une polarisation circulaire, il
faut alimenter 1’antenne par deux modes orthogonaux dans 1’espace et déphasés de £90° [11.38].
De plus, afin d’avoir une polarisation parfaitement circulaire, les deux modes excités doivent
avoir la méme amplitude. Pour plus de détails sur la polarisation circulaire, le lecteur peut se
référer a I’Annexe C. La matrice de Butler congue est capable de fournir a sa sortie quatre
signaux de méme amplitude et déphasés de 90°. En utilisant notre matrice, nous pouvons
alimenter deux antennes patch circulaire de deux ports afin de produire une polarisation

purement circulaire.

Puisque I’idée principale de notre theése est la combinaison de plusieurs solutions afin de
développer un systeme plus innovant et performant, nous allons donc combiner la technique
d’alimentation double avec celle de la fente. La perturbation d’un patch par une fente permet
d’¢élargir considérablement la bande passante du rapport axial. Cette technique consiste a placer
deux fentes croisées symétriques (d’armes égales) dans le centre du patch afin de fournir des
perturbations necessaires pour exciter deux modes orthogonaux en quadrature de phase. Cette
configuration fournit une bande passante a 3 dB du rapport axial supplémentaire allant jusqu’a

15% et une bande passante d’environ de 30% de plus [11.39].
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3.3. Spécifications géométriques

Apres avoir décrit la configuration de 1’antenne et le concept de polarisation que nous
allons utiliser dans notre systéme antennaire, nous allons donc passer a 1’étape de conception.

Une solution approchée du rayon du patch circulaire est donnée par [11.40] :

F
r = J1+2°°h[1 — (11.58)
nerF “(m)+1'7726]
F = 8791x10° (11.59)

fover

Avec r le rayon du patch, g constante de propagation, fo la fréquence de résonance du mode

TMuy, &, la permittivité, et h la hauteur du substrat.

En ce qui concerne les fentes, malheureusement, les formules mathématiques, méme
empiriques, des dimensions des fentes pour avoir une opération préspécifiée, ne sont pas encore
disponibles. Cependant, des formules empiriques introduites dans la littérature [I11.41] sont
limitées a des substrats trées minces électriguement, qui conduisent a des faibles bandes
passantes. Par conséquent, les antennistes doivent ajuster les dimensions et la position des
fentes par des essais itératifs ou, éventuellement, par I’emploi des techniques d’optimisation et
de précision. Toutefois, la largeur de la fente est supposée étre trés faible par rapport a la
longueur d’onde guidée. Une approximation des dimensions de la fente est présentée dans

[11.40] :

A A
WS:s_i;Lser (11.60)

En utilisant le substrat FR4 d’épaisseur 1.58 mm, le rayon de patch, calculé théoriquement
a la fréquence de résonance 2.4 GHz, est de 5,44 mm. La largeur et la longueur de la fente
seront 1.11 mm et 11.08 mm, respectivement. En se basant sur les équations (1.4)-(1.6)
mentionnées dans le chapitre précédent, la largeur des lignes d’alimentation sera de 3 mm afin
d’avoir une impédance caractéristique de 50 €. Pour avoir une orthogonalité entre les deux
signaux d’excitation, les deux lignes microruban sont espacées d’un angle de 90° entre elles,

comme illustré sur la Figure 11.27(a).
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Figure Il. 27: La configuration de 1’élément rayonnant proposé : (a) vue de dessus, (b) vue de dessous.

3.4.

Résultats de simulation

Le logiciel CST Microwave Studio est utilisé dans la conception et la simulation de
I’antenne proposée. Cependant, pour vérifier les résultats obtenus par ce dernier, nous allons
réaliser une rétro-simulation a 1’aide d’un autre logiciel de simulation électromagnétique 3D

HFSS (High Frequency Structure Simulator) d’Ansoft [11.42]. La configuration de 1’antenne
congue sous CST est présentée dans la Figure 11.27.
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Figure I1. 28: Résultats de simulation : (a) coefficient de réflexion du port 1, (b) coefficient de réflexion du port
2, (c) rapport axial de I’antenne avec et sans fentes.
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Les résultats des simulations sont présentés par la Figure I1.28. D’apres les deux figures
I1.28(a) et (b), nous pouvons constater que I’antenne proposée présente une trés large bande
passante & —10 dB allant de 1.5 GHz jusqu’a 4 GHz, qui est de 91% autour de la fréquence
centrale 2.75 GHz. Une bonne adaptation d’impédance est obtenue autour de la fréquence
désirée 2.4 GHz, avec un coefficient de réflexion inférieur & —25 dB. Les coefficients de
réflexion des deux ports 1 et 2 sont rigoureusement identiques en raison de la symétrie de
I’antenne. Par contre, une forte atténuation du coefficient de réflexion du port 1 est observée a
2.4 GHz dans la simulation HFSS. Ceci est principalement di aux conditions aux limites
utilisées par ce logiciel sur les parois de la boite de calcul, ce qui a donné apparition a une forte
résonance. La difference entre les résultats issus de CST et ceux issus de HFSS est due
principalement a la différence entre les méthodes de calcul utilisées pour chaque logiciel, le
CST utilise la méthode d’intégration finie (Finite Integration Technique) et le HFSS utilise la
méthode des éléments finis (Finite Element Method). En outre, la différence entre les conditions
aux limites de deux logiciels peut engendrer ce décalage entre les courbes.

La Figure 11.28(c) présente le rapport axial de I’antenne avec et sans fentes. Nous pouvons
constater que I’ajout des fentes croisées permet d’¢élargir considérablement la bande passante a
3 dB du rapport axial. En utilisant les fentes, la bande passante est passée de 125 a 265 MHz,
résultant en une amélioration de 112%. Par conséquent, la polarisation circulaire est obtenue
sur toute la bande 2.31 —2.57 GHz. D’apr¢s ces résultats, I’antenne proposée présente de bonnes
performances globales en termes de bande passante, de polarisation circulaire, et d’adaptation
d’impédance a la fréquence de fonctionnement, ce qui nous a encouragés a 1’associer avec la

matrice de Butler afin de réaliser le prototype final du concept proposé.

IVV. Réalisation et validation expérimentale du systeme

antennaire propose

La derniére partie de ce chapitre consiste a rassembler la matrice de Butler (version
symétrique) et I’antenne congues afin de réaliser le prototype final de la solution proposee.
Comme nous avons évoqué précédemment, une matrice de Butler 4x4 est utilisée pour
alimenter deux antennes de deux acces. Pour Vvérifier les performances du systéme antennaire
proposé, nous allons donc fabriquer et mesurer les performances électriques et de rayonnement

de ce systeme.
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Figure I1. 29: Photographie du réseau d’antennes fabriqué : (a) vue de dessus, (b) vue de dessous.

La fabrication du prototype a été faite a I’aide de la fraiseuse 8 commande numérique LPKF
au sein du laboratoire Microondes Propagation (LMP) de 'INPT. Le systéme antennaire
fabriqué a été caractérisé en utilisant les installations du laboratoire LMP; le coefficient de
réflexion a été mesuré a 1’aide de I’analyseur de réseau vectoriel (VNA, Vector Network
Analyzer en anglais) Anritsu MS2028C sur la bande de fréquences de 2 — 3 GHz. Les mesures
des performances de rayonnement ont été effectuées dans une chambre anéchoique au sein du
groupe RF & Hyper de I’ESEO de Angers, France.

Comme évoqué précédemment, le systéme entier est réalisé sur le substrat FR4 d’épaisseur
1.58 mm. La Figure 11.29 montre une photographie du prototype réalisé. La taille globale de la
structure est d’environ 1.64¢ X 2.14, X 0.1284, (ou A, représente la longueur d’onde en
espace libre correspondant a la fréquence de fonctionnement 2.4 GHz). Le réseau d’antennes
fabriqueé consiste en deux éléments rayonnants espacés de 0.51,. Cette condition est nécessaire
afin d’obtenir un couplage mutuel minimal entre les deux antennes, d’avoir un seul lobe
principal, de diminuer le niveau des lobes secondaires, et d’éviter les répliques du lobe principal

dans des directions indésirables [11.43].

4.1. Coefficient de réflexion

En raison de la symétrie de la structure, les ports 1 et 2 sont identiques aux ports 4 et 3,
respectivement. Par conséquent, il est suffisant de mesurer uniquement les deux ports 1 et 2.
Les coefficients de réflexion de la structure proposée ont été simulés et mesurés a I’aide de
CST, HFSS, et VNA comme mentionné ci-dessus. La Figure 11.30 présente les coefficients de

réflexion mesurés et simulés pour les deux ports 1 et 2.
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Figure I1. 30 : Coefficients de réflexion mesurés et simulés du prototype: (a) pour le port 1, (b) pour le port 2.
Nous pouvons constater que les bandes passantes mesurées du port 1 et port 2 sont
d’environ 39.25% et 49.05%, respectivement, autour de la fréquence centrale. En se basant sur
la symétrie de la structure, le port 3 et le port 4 ont la bande passante de 49.05% et de 39.25%,

respectivement. Ces résultats confirment le comportement ULB de notre systeme antennaire.

Bande passante a —10 dB (MHz) Fréquence centrale (GHz)
Port d’entrée
Mesure CST HFSS Mesure CST HFSS
Port 1 970 890 990 2.63 2.6 2.65
Port 2 720 680 760 2.6 2.42 2.42
Port 3 720 680 760 2.6 2.42 2.42
Port 4 970 890 990 2.63 2.6 2.65

Tableau Il. 3: La bande passante simulée et mesurée pour chaque port d’entrée.

Le Tableau I1.3 résume les résultats simulés et mesurés pour chaque port d’entrée. 1l est
intéressant de noter que lorsque le port 1 est alimenté, les autres ports sont adaptés a une charge
de 50 Q. Les disparités entre les courbes peuvent étre attribuées aux différentes méthodes de
calcul numérique utilisées dans chaque simulateur électromagnétique ainsi que leurs conditions
aux limites. De plus, I’erreur introduite par les connecteurs SMA (ils ne sont pas modélisés sous
les simulateurs), les tolérances de fabrication et du substrat ont également une influence
significative sur les résultats des paramétres S, ainsi que le diagramme de rayonnement.
Néanmoins, les résultats de mesures et de simulations montrent un bon accord, ce qui valide les

propriétés ¢électriques de la structure en termes d’adaptation et de bande passante.

4.2. Rapport axial

Pour évaluer la polarisation circulaire du systeme antennaire, le rapport axial est investigué.
La Figure I1.31 montre le rapport axial a ’axe du diagramme (Boresight 8=0°) en fonction de

la fréquence pour chaque port du réseau d’antennes.
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De méme, en raison de la symétrie de la structure, les ports 1 et 2 sont identiques aux ports
4 et 3, respectivement. La bande passante a 3 dB du rapport axial du port 1, port 2, port 3, et
port 4 est 68, 179, 180, et 78 MHz, ce qui est 3.7%, 7.25%, 7.3%, et 4.7%, respectivement.
D’aprés ces figures, nous constatons qu’une bonne performance de la polarisation circulaire est
obtenue a la fréquence de fonctionnement 2.4 GHz. Cependant, le réle principal de notre
systéme n’est pas d’obtenir une polarisation circulaire a la fréquence désirée, mais d’avoir une

diversité entre deux sens de polarisation a la méme fréquence. Dans ce qui suit, nous allons

donc étudier la diversité de polarisation du systéme proposé.
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Figure I1. 31: Rapport axial en fonction de la fréquence pour : (a) port 1, (b) port 2, (c) port 3, (d) port 4.
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Diversité de polarisation circulaire

D’aprés 1’étude théorique de la matrice de Butler, chaque port d’entrée fournit sa propre
distribution de phase avec une différence de phase fixe de 90° entre les ports de sortie voisins.
Pour déterminer le sens de polarisation de chaque port d’entrée, le rapport entre les composantes
du champ électrique a droite Er (right-handed) et a gauche E_ (left-handed) pour chaque port
d’entrée est investigué, comme le montre la Figure 11.32. Lorsque ce rapport est négatif, la
polarisation est circulaire gauche (LHCP), tandis que lorsque le rapport est positif, la

polarisation est circulaire droite (RHCP).
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Figure I1. 32: Rapport entre les composantes du champ électrique a droite et a gauche en fonction de la fréquence
pour chaque port d’entrée.

Comme nous pouvons le voir sur la Figure 11.32, lorsque le port 1 ou le port 4 est excité, la
RHCP est générée sur toute la bande passante obtenue par le coefficient de réflexion. Tandis
que la LHCP est obtenue sur toute la bande passante quand le port 2 ou le port 3 est alimente.

La diversité de polarisation circulaire est donc obtenue sur toute la bande passante de
fonctionnement allant de 2.2 a 3 GHz, qui est fixée par le cahier des charges.

(b)

Figure Il. 33: Distributions des courants surfaciques des éléments du réseau a 2.4 GHz : (a) quand le port 1 est
alimenté, (b) quand le port 2 est alimenté.

Pour bien comprendre la diversité de polarisation de notre systeme antennaire, la
distribution du courant de surface est analysée. L’amplitude du vecteur de densité¢ de courant
surfacique a 2.4 GHz lorsque le port 1 et le port 2 sont excités, sont représentés sur les figures
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11.33(a) et (b), respectivement. Lorsque le port 1 est excite, le courant circule dans le sens
antihoraire, ce qui conduit & un rayonnement RHCP, comme illustré sur la Figure 11.33(a). En
revanche, lorsque le port 2 est alimenté, le vecteur de courant tourne dans le sens horaire, ce
qui entraine un rayonnement LHCP, comme illustré sur la Figure 11.33(b). La symétrie du
systeme proposé permet de prédire les caractéristiques de polarisation du port 3 et 4, qui sont
identiques a celles du port 2 et 1, respectivement.

4.4. Diversité angulaire

Nous avons proposé dans ce chapitre une combinaison des technologies ULB et multi-
antennaire et de deux techniques de diversité. Jusqu’a maintenant, nous n’avons validé que la
combinaison des deux technologies, ainsi que la diversité de polarisation circulaire. Pour valider
la deuxieme combinaison, la diversité angulaire est investiguée. Pour ce faire, les diagrammes

de rayonnement calculés analytiquement, simulés, et mesurés sont présentés.

Pour un réseau linéaire d’antennes espacées de d, de longueur d’onde A, et de gradient de

phase ¢, le dépointage par rapport a la normale au réseau 0 est donné par la formule suivante :
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Figure Il. 34: Diagrammes de rayonnement simulés a 2.4 GHz du réseau d’antennes (plan E).

Par conséquent, en utilisant 1’équation I1.61, un déphasage de 45°, -45°, 135°, et -135°, le
dépointage calculé est de 16.08°, -16.08°, 54°, et -54°, respectivement. Les résultats de
simulation sous CST prouvent les calculs analytiques, comme présentés sur la Figure 11.34.
Nous pouvons constater que non seulement les lobes principaux sont de qualité dans la direction

de pointage, mais les niveaux des lobes secondaires (SLL, sidelobe level en anglais) sont inferieurs
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a—10 dB. A partir de ces résultats, nous pouvons remarquer que le systéme antennaire proposé
fournit quatre faisceaux qui peuvent étre générés a £15° et +48°. Ces faisceaux ont la diversité
de polarisation circulaire, car, d’apres la section précédente, les faisceaux a £15° ont la RHCP,

tandis que les faisceaux a +48° ont la LHCP.

Afin de vérifier la validité de ces resultats, il convient de faire une mesure dans une
chambre anéchoide. Les diagrammes de rayonnement pour chaque port d’entrée dans le plan E
(9=0°), dans le plan H (¢=90°), et dans le plan diagonal ¢=45° mesurés a 2.4 GHz sont illustrés
par la Figure I1.35. D’apres ces résultats, il est évident que la structure proposée dans les trois
plans fournit quatre faisceaux dans des directions différentes. Sur le Tableau 1.4 sont
récapitulées les performances de la structure proposée pour les quatre faisceaux. Ces résultats

relevent une tres large couverture globale de 82° (entre -40° et 42°).

Port 3 Port 4

Figure I1. 35: Diagrammes de rayonnement mesurés du systéme antennaire fabriqué a 2.4 GHz.
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) Angle de dépointage
Ports d’entrée Gradient de phase
Calculé Simulé Mesuré
Port1 +45° 16.08° 15° 12°
Port 2 -135° -54° -48° -40°
Port 3 +135° 54° 48° 42°
Port 4 -45° -16.08° -15° -18°

Tableau Il. 4: Performances des faisceaux issues du systéme antennaire proposé a 2.4 GHz.

Nous avons donc validé les solutions proposées dans ce chapitre a savoir la combinaison
de deux techniques de diversité et des deux technologies ULB et MIMO dans une seule
structure. Nous allons maintenant passer a 1’évaluation des performances en rayonnement et en

diversité antennaire du concept proposé.
4.5. Efficacité de rayonnement et gain réalisé maximum

Afin de verifier les performances de rayonnement de notre systeme antennaire, 1’efficacité
de rayonnement et le gain réalisé ont été mesurés, comme présentés dans les figures 11.36 et
I1.37, respectivement. Par souci de briéveté, I’efficacité de rayonnement est étudiée juste pour
les deux ports 1 et 2. Ensuite, en raison de la symétrie de la structure, nous pouvons prédire

I’efficacité des deux autres ports.

L’efficacité est I’un des parametres les plus importants qui affectent la performance de la
diversité. Elle est le rapport entre la puissance totale rayonnée et celle d’entrée acceptée par le
systéme antennaire. Les mesures ont été effectuées au sein du laboratoire LMP a ’INPT et en
raison de 1’absence d’une chambre anéchoique, nous avons utilisé la méthode de Wheeler
[11.44]. Cette méthode est tres simple sur le plan conceptuel. Elle nécessite une mesure de
I’impédance de I’antenne dans 1’espace libre et 1’autre ou I’antenne est entourée par un
couvercle métallique placé a une distance supérieure a 1/2m (pour ne pas perturber le courant
de I’antenne) [I1.45]. La partie réelle de la premi¢re mesure d’impédance (espace libre)
comprend la résistance de rayonnement Rray et la résistance de perte Ry, tandis que la partie
réelle de celle de la deuxiéme mesure est équivalente a la résistance de perte de I’antenne RL.
En utilisant 1’équation (I1.62), I’efficacité de rayonnement peut étre calculée. Les mesures ont
été réalisées avec le VNA Anritsu MS2028C pour les deux ports 1 et 2. Les résultats obtenus
sont tracés sur la Figure I1.36. D’apres cette figure, quand le port 1 est alimenté, I’efficacité de
rayonnement varie entre 70% et 87% dans la bande passante de fonctionnement. En revanche,

lorsque le port 2 est excité, I’efficacité reste au-dessus de 77.5% sur toute la bande passante.
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_ Pyt _ Ry
Pin Ry+Rj,

(11.62)

De plus, les gains simulés et mesurées du systeme antennaire proposé, lorsque le port 1 est
alimenté, sont présentés sur la Figure 11.37. En se basant sur la méthode des trois antennes
[11.46], le gain du systéme antennaire fabrique a été mesuré a des frequences spécifiques. Cette
méthode est utilisée au lieu des autres méthodes car un seul prototype du systeme antennaire
proposé est disponible. Nous rappelons que les mesures ont été effectuées dans la chambre
anéchoique du groupe RF & Hyper de I’ESEO. En utilisant la formule FRIIS [11.40], le gain
maximal peut étre calculé a différentes fréquences. Encore une fois, un bon accord entre les
résultats de simulation et de mesure peut étre observé. Nous pouvons constater que le gain a
2.4 et 2.6 GHz est de 5.3 et 6.6 dBi, respectivement.
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Figure I1. 36 : Efficacité de rayonnement en fonction de la fréquence pour les ports 1 et 2.
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Figure Il. 37: Gains simulé et mesuré en fonction de la fréquence quand le port 1 est alimenté.

109



4.6. Coefficient de corrélation d’enveloppe

Le coefficient de corrélation d’enveloppe (ECC, Enveloppe Correlation Coefficient en
anglais) est un paramétre important dans 1’évaluation de la performance de la diversité. Il
montre comment les diagrammes de rayonnement du réseau d’antennes sont indépendants.
Quand deux diagrammes de rayonnement présentent des sens de polarisation opposés, ’'ECC
doit donc étre €gal a zéro. Cependant, lorsque ’ECC a une valeur supérieure a 0.5, la
performance de la diversité d’antennes peut typiquement se dégrader, ce qui signifie que les

signaux émis sont totalement corrélés (identiques).

L’ECC p, peut étre calculé en utilisant uniquement les paramétres S au lieu des

diagrammes de rayonnement, comme il a été trouvé dans [11.47] :

1511512455122/
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Figure 11. 38: Coefficient de corrélation d’enveloppe simulé et mesuré du systéme antennaire fabriqué.

La Figure I1.38 montre I’ECC simulé et mesuré entre les deux ports 1 et 2. D’apres ces
résultats, nous pouvons constater que le systeme antennaire proposé présente de tres faibles
valeurs d’ECC, entre 0 et 0.03 sur toute la bande de fonctionnement, satisfaisant ainsi le critére
permettant au systeme de fournir un bon niveau de gain en diversité, que nous allons présenter
dans ce qui suit. En d’autres termes, les faisceaux générés sont complétement décorrélés et, par

conséquent, il n’y aura pas de chevauchement entre eux.
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4.7. Gain de diversité

Un des parametres clefs qui nous renseigne sur les performances en diversité est le gain de
diversité (DG) qui dépend fortement de I’ECC. Le DG permet de quantifier ’amélioration du
rapport signal a bruit (SNR, Signal-to-Noise Ratio en anglais) obtenu par le systeme antennaire
par rapport au meilleur SNR obtenu par 1’une des antennes de ce systeme (I’antenne avec le
niveau de SNR le plus fort). Autrement dit, il permet de quantifier I’amélioration apportée par
le systeme multi-antennaires par rapport aux performances d’un systéme uni-antennaire. La
formule (11.64) donne la forme la plus simple du DG qui se définit donc comme la différence
entre le SNR obtenu par le systéme antennaire (SNRy;,,) et celui obtenu avec la meilleure des

branches de ce systeme (SNR;,;)-

DG = SNRy;, — SNR (11.64)
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Figure I1. 39: Gain de diversité simulé du systeme antennaire en fonction de la fréquence.
Le GD est simulé en utilisant le logiciel CST. Les résultats de simulation en fonction de la
fréquence sont illustrés par la Figure 11.39. D’apres cette figure, nous pouvons constater que le
GD sur toute la bande de fonctionnement est tres proche de la valeur limite théorique (10 dB

pour un systeme de deux antennes [11.48]). Ceci peut étre expliqué par le fait que I’enveloppe

de corrélation est toujours tres faible sur toute la bande de fonctionnement.
V. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons étudié la combinaison de deux techniques de diversité
(angulaire et de polarisation) et deux technologies (MIMO et ULB) dans une seule structure
dans le but d’améliorer la capacité du canal et de réduire les phénomenes d’interférences et
d’évanouissement de signaux dans les environnements urbains et intra-batiment.
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Nous avons tout d’abord étudié et congu un systeme de formation de faisceaux (matrice de
Buter) pour répondre a la solution proposée concernant la technologie MIMO et la technique
de diversité angulaire. La matrice de Butler a été proposée avec une version ULB pour répondre
a la deuxieme technologie. Avant de définir la configuration finale du systéme proposé, chaque
composant constituant la matrice de Butler en technologie microruban a été examiné. La
simulation de la matrice de Butler congue présente de trés bons résultats en termes de bande
passante (35.3%), d’isolation entre les ports d’entrée (< —15 dB), de division uniforme de

puissance entre les ports de sortie, et de déphasage fixe de £90° entre les ports de sortie voisins.

Par la suite, nous avons étudi¢ 1’élément rayonnant que nous avons associé ensuite avec la
matrice congue. L’antenne en question doit répondre a trois criteres : la technologie planaire
microruban, la technologie ULB, et la polarisation circulaire. Pour ce faire, une antenne
circulaire a deux acces avec deux fentes orthogonales en croix gravées dans son centre a été
étudiée et simulée. L’antenne proposée présente de bonnes performances globales en bande

passante (91%), en adaptation (inférieure a 25 dB), et en polarisation circulaire.

Finalement, nous avons associé¢ les deux structures concues afin d’obtenir le systéme
antennaire propose dans ce chapitre. Pour valider la solution proposée et montrer sa faisabilite,
un prototype de ce systeme antennaire a été fabriqué et mesuré. Les mesures ont été menées
pour évaluer les performances électriques et de rayonnement du systéme proposé. Les résultats
des mesures ont montré que le systeme antennaire fabriqué présente une tres large bande
passante (39 ~ 49%) et il peut basculer entre quatre faisceaux dans des directions différentes et
entre deux sens de polarisation circulaire (RHCP et LHCP), en changeant son port d’entrée. Les
quatre faisceaux sont obtenus a 12°, -40°, 42°, et -18°. Ces faisceaux ont la diversité de
polarisation circulaire, car les faisceaux a 12° et -18° ont la RHCP, tandis que les faisceaux a
42° et -40° ont la LHCP. En outre, les mesures d’efficacité, de gain réalis¢, et d’ECC montrent
que la structure proposée offre de bonnes performances en rayonnement et en diversité sur toute

la bande passante de fonctionnement du systéme.

Par conséquent, le systéme antennaire proposé est un candidat trés pertinent pour étre
intégré dans les systémes cognitifs, afin d’améliorer la capacit¢ du canal dans les
environnements urbains denses et intra-batiments, et de réduire toute sorte d’interférences entre
les utilisateurs primaires et secondaires dans les réseaux de RC. Par ailleurs, ce systeme
antennaire répond bien aux spécifications de la premiére approche des systemes antennaires de
la RC (cf. Figure 1.31) qui consiste a utiliser une structure antennaire large bande pour assurer

en paralléle la détection du spectre et la communication. Les travaux futurs reliés a cette étude
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comprennent I’intégration d’un circuit de commutation RF dans la structure proposée pour
accroitre la flexibilité de commutation entre les différents faisceaux et sens de polarisation. Les
chapitres suivants offriront une autre solution pour combattre le probléme de la rareté du spectre
et des interférences pour les systemes cognitifs. De plus, nous allons utiliser les éléments actifs

pour apporter une flexibilité aux structures proposées.

A noter que les travaux présentés dans ce chapitre ont été valorisés par une publication et

par 2 conférences internationales.
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I. Introduction

Comme nous 1’avons mentionné dans I’introduction générale, le troisiéme chapitre est
consacré a la conception des systemes antennaires pour la Radio Cognitive (RC). Le présent
chapitre a donc pour objectif principal de présenter une solution efficace au probléme de la
rareté du spectre RF. Dans le chapitre I, nous avons présenté la problématique de la rareté du
spectre ainsi que les solutions proposées pour la combattre. Parmi les solutions proposees, la
RC est considérée comme étant une solution efficace. De plus, nous avons montré dans 1’état
de I’art que, d’un point de vue matériel (RF Hardware), le frontal RF (Front-End) d’un systéme
cognitif doit assurer toutes les fonctionnalités de la radio cognitive, a savoir la détection du

spectre et la création des liens de communication sur les bandes de fréquences inutilisées.

Nous avons montré dans le chapitre | qu’il existe deux approches différentes pour assurer
la détection et la communication en méme temps : les deux taches sont effectuées en paralléle
(Figure 1.31) ou successivement par un seul support de transmission (Figure 1.32). La premiere
approche consiste a utiliser une seule structure antennaire large bande ou deux antennes dont
I’une est large bande et ’autre a bande étroite. La premicre configuration de la premicre
approche a été présentée dans le chapitre précédent. Tandis que 1’étude et I’implémentation de
la deuxieme configuration seront abordées dans le présent chapitre. Cependant, la deuxieme

approche (Figure 1.32) fera I’objet du dernier chapitre.

Ce chapitre est divisé en deux parties. La premiere partie présente une combinaison d’une
antenne large bande et d’une antenne a bande étroite. Par la suite, la deuxiéme partie est
consacrée a une autre combinaison d’une antenne large bande et d’une antenne multibande.
Afin de vérifier la validité des deux combinaisons, un prototype de chaque combinaison a été
fabriqué et mesuré. La bande de fréquence d’étude visée par les deux configurations est de 2 a
6 GHz, couvrant ainsi les principales normes des applications sans fils : Bluetooth, WiFi a 2.4
GHz (IEEE 802.11b/g/n/) et & 5 GHz (IEEE 802.11a/n/s), WiMAX (IEEE 802.16h), ISM, etc.

II. Conception d’un systéme antennaire a deux ports

large-bande/ bande étroite
2.1.  Objectif de I’étude

Le premier systéme antennaire étudié dans ce chapitre est une combinaison d’une antenne

ULB et d’une antenne a bande étroite pour les systemes de communications WiMAX a radio
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cognitive (IEEE 802.16h) [I11.1]. L’antenne responsable de la détection spectrale doit étre une
antenne large-bande et omnidirectionnelle. La propriéte large-bande est essentielle pour assurer
la détection spectrale dans une large bande de fréquences. Tandis que la propriété
omnidirectionnelle est utilisée puisqu’aucune direction particuliére n’est privilégiée lors du

sondage.

En revanche, I’antenne qui assure la tiche de communication doit étre a bande étroite et
directionnelle (ou bidirectionnelle) afin de focaliser la puissance émise dans une direction (ou
dans deux directions) bien définie et a une fréquence précise. Nous pouvons par la suite
accorder cette fréquence de fonctionnement en ajoutant des éléments réactifs qui vont modifier

la longueur électrique de 1’antenne.

En effet, les deux antennes doivent étre intégrées dans la méme structure afin d’obtenir la
géométrie finale du systeme a deux ports en question. Néanmoins, la structure a deux ports
présente 1’inconvénient du couplage mutuel entre les deux éléments rayonnants. Par
conséquent, la structure proposée doit étre correctement congue afin d’augmenter le plus

possible I’isolation entre les deux ports.
En résumé, le cahier des charges de ce systéme antennaire est le suivant :

- Antenne de détection : ULB (>20%) et omnidirectionnelle.
- Antenne de communication : Bande étroite a 2.6 GHz (WiMAX IEEE 802.16h).
- Combinaison des deux antennes: Bonne isolation (< —15dB), faibles colt et

complexité de fabrication.

Dans ce qui suit, nous allons passer a 1’étape de la conception du systeme proposé pour
évaluer ses performances en termes de bande passante, d’adaptation, d’isolation, et de
rayonnement. Ensuite, un prototype a été réalisé et mesuré afin de vérifier I’exactitude de ces

performances.

2.2.  Conception du systeme antennaire

2.2.1. Antenne de détection
L’antenne de détection doit couvrir une large bande de fréquences et une large zone
géographique. Pour ce faire, une antenne ULB et omnidirectionnelle fonctionnant sur la bande

de fonctionnement visée doit étre proposée pour répondre a ces exigences. L objectif ici est

donc de concevoir une antenne de type monop6ble circulaire opérant dans la bande de fréquences
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allant de 2 a 6 GHz avec un coefficient de réflexion inférieur a —6 dB (qui correspond a un

TOS de 3:1) sur toute la bande de fonctionnement.

Il est important de noter que la condition d’adaptation a —6 dB a été choisie au lieu de celle
de —10 dB, comme il est communément connu, puisque la tache de la détection spectrale n’est
pas censée transmettre des signaux ou creéer un lien RF afin de communiquer avec les
utilisateurs secondaires. Un TOS de 3:1 (S;; < —6 dB) dans un systéme de réception peut
entrainer une perte de gain de 1.25 dB (voir équation (111.1)) [I11.2]. Tandis que la méme valeur
du TOS dans un systéme d’émission pourrait dégrader considérablement la transmission radio.
En outre, le gain réalisé prend en compte également les pertes de désadaptation, comme indiqué
par I’équation (II1.2). Pour des faibles valeurs du TOS, le gain réalisé¢ s’approche du gain
maximal théorique de I’antenne. La perte de gain provoquée par le TOS peut étre calculée

comme suit ;

. . 05+1)?
Pertes de désadaptation = Pm 1 _ (TOS*1) (1n.1)
P 1-lpl? 4TOS

4TOS
X (TOS+1)2

Gréatise = Gmax(1 = |p?) = Gy (1.2)

avec Pn est la puissance acceptée par I’antenne, P la puissance d’alimentation et p les pertes de

réflexion.

La technologie coplanaire est utilisée pour concevoir I’antenne en question. Ce choix
technologique s’explique par deux raisons : d’une part pour réduire le colt et la complexité de
fabrication, et d’autre part, pour réduire le plus possible le couplage mutuel entre 1’antenne de
détection et celle de communication. En outre, la technologie CPW rend I’intégration des
composants électroniques beaucoup plus facile que d’autres technologies, car elle empéche la
mise a la masse (les vias) colteuse et inductive. Par contre, 1’élément rayonnant a une forme
circulaire lui permettant d’avoir de bonnes performances de rayonnement compatibles avec la

tache de détection pour les systéemes cognitifs.

L’élément rayonnant alimenté par une ligne CPW et son plan de masse sont imprimés sur la
couche superieure du substrat diélectrique (cf. Figure 111.1). Cette configuration est congue sur
un substrat de type FR4 d’épaisseur 1.58 mm. Les caractéristiques électriques de ce substrat
sont données dans le chapitre précédent. En outre, les dimensions des lignes CPW et le rayon
de I’antenne sont calculés en utilisant les équations mentionnées auparavant (les équations (1.9)-
(1.13) et (11.58)-(11.59)). Le diamétre de I’¢1ément rayonnant détermine la fréquence d’extrémité

inférieure de la bande passante (ou le Si1 est égal & —6 dB), tandis que 1’écart entre 1’élément
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rayonnant et son plan de masse a plus d’influence sur la fréquence d’extrémité supérieure

[111.3]. Les dimensions globales de cette antenne sont données par le Tableau I11.1.

W

v

Figure I11. 1: Configuration de I’antenne de détection.

Parametres Lt Wi R G G R L W

Valeurs (mm) 21 4 30 05 1 50 72 65

Tableau I1. 1: Dimensions de 1’antenne de détection (en mm).

2.2.2. Antenne de communication

La deuxieme antenne constituant notre systéme antennaire est une antenne bidirectionnelle
a bande étroite. Le role principal de cette antenne est de créer un lien radio a une fréquence
précise et dans deux directions. Pour cela, nous proposons dans cette section une antenne dip6le
repliée imprimée opérant autour de 2.6 GHz. Cependant, vu la simplicité de I’antenne, il est
possible de décaler cette fréquence en changeant la longueur électrique de I’antenne. C’est ce
que nous allons voir par la suite. Contrairement a I’antenne de détection, la condition

d’adaptation pour I’antenne de communication est fixée a —10 dB, car cette tache requiert un

gain important dans la direction souhaitée.

) .
+ Lt

W
S\__ < 5 >

== I|¢D
AT W,
Gf »>le LS

Figure I11. 2: Configuration de I’antenne de communication.

La technologie CPW est aussi utilisée pour la conception de cette antenne. La configuration

de I’antenne est présentée sur la Figure I11.2. En utilisant les equations (1.9)-(1.13) et celles qui
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sont présentées dans [II1.4], les dimensions de [’antenne de communication ont ¢&té
soigneusement calculées et optimisées pour fonctionner a la fréquence désirée. Les dimensions
de cette antenne sont données dans le Tableau I11.2.

Parametres Ls Wi D Gt Ws  Wa L A S

Valeurs (mm) 14 4 35 05 40 20 65 15 15

Tableau Ill. 2: Dimensions de I’antenne de communication (en mm).

Les écarts entre I’antenne et le plan de masse ont été¢ optimisés a I’aide du logiciel CST
Microwave Studio. Les parties réelle et imaginaire de I’impédance d’entrée sont illustrées dans
la Figure II1.3. D’aprés cette figure, nous pouvons clairement observer que la partie réelle de
I’impédance d’entrée présente la valeur de 50 Q a différentes fréquences. Etant donné que la
partie imaginaire représente 1’énergic emmagasinée par le champ proche de 1’antenne, qui est
une puissance non-rayonnée, elle doit alors étre annulée. La seule fréquence qui réponde a ces
exigences (impédance de 50 Q avec une réactance nulle) est de 2.8 GHz, ce qui implique une

bonne adaptation autour de cette fréquence. C’est ce que nous allons conclure a partir des

mesures.

400 f [ l

—Partie réelle
300+ ===Partie imaginaire |

N

o

o
T

Re=50 Q; Im=0 Q2

Impédance (Ohm)
o)
o

50
0
-100
-200 1 2 3 4 5 6
Fréquence (GHz)

Figure I11. 3: Parties réelle et imaginaire de I’'impédance d’entrée de I’antenne de communication.

2.2.3.  Combinaison des deux antennes

L’objectif visé ici est de combiner les deux antennes congues dans une seule structure.
Généralement, la co-localisation de plusieurs antennes dans un seul systéme est un challenge,
car il est nécessaire d’obtenir une bonne isolation entre les éléments rayonnants afin de

maximiser leurs performances électriques et de rayonnement. La difficulté réside dans la
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maniére d’alimenter le systéme antennaire et de combiner les deux éléments dans un minimum

d’espace tout en assurant le minimum de couplage.

Différentes méthodes de combinaison sont présentées dans la littérature. Par exemple, dans
[I11.5], les auteurs ont présenté une combinaison qui consiste a imprimer chaque élément
rayonnant sur une face du substrat (voir Figure 111.4). L’isolation présentée par cette intégration
est médiocre, ce qui a poussé les auteurs a insérer un filtre pour I’améliorer. De plus, les ports
d’excitation des deux antennes sont trés proches, ce qui peut entrainer une faible isolation et
une dégradation de leurs efficacités. En outre, le fait d’imprimer les deux faces du substrat

augmente la complexité de fabrication.

Antenne
ULB

Antenne
a bande étroite

A AN

Figure I11. 4: Géométrie de la combinaison présentée dans [111.5].

Port 2

Port 1

Par conséquent, nous avons opté pour une autre méthode qui consiste a imprimer les deux
antennes sur la méme face du substrat, ce qui conduit a une réduction importante de la
complexité et du colt de fabrication. Les deux ports d’alimentation sont situés sur les deux
cotés opposés du substrat (cf. Figure II1.5). En outre, I’isolation entre les deux antennes est
assurée par 1’utilisation de la technologie CPW. Les deux antennes sont donc séparées par le
plan de masse. La configuration de I’intégration proposée est représentée sur la Figure I11.5. La

taille globale de la structure proposée est de 80 x 65 x 1.58 mm?3.

A

Port 1 Port 2

Figure I11. 5: Configuration du systéme antennaire proposé.
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Un prototype de ce systeme antennaire a été fabriqué puis mesuré en utilisant les
installations du laboratoire LMP de I'INPT. Les figures II1.6(a) et IIL.6(b) montrent
respectivement la photographie du systeme fabriqué et le banc de mesure utilisé pour le test.
Nous rappelons que le substrat utilisé dans la réalisation est de type FR4. Dans la section
suivante, nous détaillerons les résultats de simulations des deux antennes (de détection et de

communication) ainsi que les résultats de mesure de la combinaison (du prototype fabrique).

|6 '8 ‘L 9 ,9
i i { ] ! ! H 1 i rl‘llll,ll”ll
L AN A A A RN RN ARARR S el i

‘17 € 4 JI k‘m

il

(@) (b)

Figure 111. 6: (a) Photographie du systéme antennaire fabriqué et (b) le banc de mesure.

2.3. Performances du systéme proposé

Les deux antennes ainsi que leur combinaison sont congues, optimisées, et simulées sous
le logiciel CST Microwave Studio. Par contre, la rétro-simulation est réalisée sous le logiciel
HFSS d’Ansoft dans le but de vérifier les résultats obtenus par la premiere simulation avant de
passer a I’étape de la fabrication. En revanche, les mesures sont effectuées uniquement pour le

systéme antennaire intégrant les deux antennes.

2.3.1. Performances de I’antenne de détection

2.3.1.1. Coefficient de réflexion

La simulation du coefficient de réflexion de I’antenne de détection est présentée sur la
Figure IIL.7. D’apres ces résultats, nous pouvons constater que 1’antenne en question présente
une tres large bande de fréquences allant de 1.5 GHz jusqu’a plus de 6 GHz, couvrant ainsi la
bande de fonctionnement souhaitée. La bande passante a —6 dB est alors de 4.5 GHz, qui est

de I’ordre de 120% autour de la fréquence centrale 3.75 GHz.
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Figure 1. 7: Coefficient de réflexion simulé de ’antenne de détection.

Les deux courbes présentent une bonne corrélation a 1’exception des fréquences de
résonance qui sont un peu décalées les unes des autres. Cette différence est due principalement
aux conditions aux limites utilisées dans chaque simulateur électromagnétique. Les parois de la
boite de simulation (Simulation Box) peuvent créer des résonances si elles ne sont pas
correctement dimensionnées.

2.3.1.2. Distribution des courants surfaciques

Afin de mieux comprendre le fonctionnement de 1’antenne de détection, nous allons étudier
les distributions des courants surfaciques aux fréquences des extrémités inférieure et supérieure
de la bande passante (ou le Si1 est égal a —6 dB). Cette étude est importante pour repérer les
zones d’influence ou la concentration des courants est la plus élevée. La Figure I11.8 montre la
distribution des courants surfaciques aux fréquences 1.5 et 6 GHz qui respectivement

représentent la fréquence limite inférieure et supérieure de la bande passante a —6 dB.

H Field[A_per_m

3.0000e+001 | |
2.7859e+801 | |
2.5717e+001
2. 3576e+001
2. 1434e+801
1.9293e+801
. 1.7151e+081
1.5010e+601
1, 2868e+201
1.8727e+801
| 3.5852e+000
6. 4437e+000
4. 3323 +000
2. 1688 +200
1. 9310e-202

IIII

Figure I11. 8: Distribution des courants de surface de I’antenne de détection aux : (a) 1.5 GHz ; (b) 6 GHz.

(b)
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A la fréquence limite inférieure 1.5 GHz, la concentration des courants surfaciques se
manifeste principalement sur les bords de la partie supérieure du disque. Par contre, a la
fréquence limite supérieure 6 GHz, les courants de surface sont concentrés plutot a I’écart entre
I’élément rayonnant et son plan de masse. En revanche, 1’écart entre la ligne d’alimentation et
le plan de masse présente une forte concentration des courants pour les deux fréquences, ce qui
implique que notre antenne est bien adaptée aux deux fréquences d’extrémités de la bande de

fréquences considerée.
2.3.1.3.  Diagrammes de rayonnement

Le rayonnement de I’antenne est un paramétre important dans notre cas d’étude, puisque
I’antenne est censée étre omnidirectionnelle. Pour ce faire, les diagrammes de rayonnement 2D
de I’antenne dans les plans ¢ = 0° et ¢ = 90° sont simulés et présentés sur la Figure 111.9. 11
est important de noter que le plan ¢ = 0° correspond au plan E (xOz), et plan ¢ = 90° au plan
H (yOz). A la fréquence limite inférieure 1.5 GHz, I’antenne présente un diagramme de
rayonnement omnidirectionnel dans le plan E, tandis qu’au plan H, on observe le méme
comportement en rayonnement avec un creux suivant ’axe Ox. Par ailleurs, a la fréquence 6
GHz, le diagramme de rayonnement reste omnidirectionnel dans le plan E, tandis qu’au plan
H, on observe ’apparition d’autres creux. Ceci s’explique par le fait qu’a des fréquences plus
élevées, la longueur électrique effective du plan de masse devient beaucoup plus longue que la
longueur d’onde, ce qui conduit a déformer le diagramme de rayonnement en créant des creux.
Cependant, pour les deux fréquences correspondant aux extrémités de la bande passante,

I’antenne de détection maintient un comportement omnidirectionnel.

— Phi=0°
--- Phi = 90°

180
Theta/Degré vs. dBi Theta/Degré vs. dBi

(a) (b)

Figure I11. 9: Diagrammes de rayonnement 2D simulés aux fréquences : (a) 1.5 GHz et (b) 6 GHz.
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2.3.1.4. Gain réalisé

Comme mentionné précédemment, la tdche de détection ne requiert pas un gain réalisé
¢leve, et c’est la raison pour laquelle nous avons fixé la condition d’adaptation a —6 dB. La
Figure II1.10 présente 1’évolution du gain réalisé sur la bande de fréquences 1.5 — 5.5 GHz de
I’antenne de détection. Comme prévu, I’antenne en question présente un gain relativement

moyen sur toute la bande passante avec une variation de +1.5 dBi.

5 . .

Gain réalisé (dBi)
- N w .
19]] N [9]] w (9] B a1

25 3 35 4 45 5 55
Fréquence (GHz)

—
o
N

Figure 111. 10 : Gain réalisé simulé de I’antenne de détection.

2.3.15. Comportement du temps de groupe

Pour une bonne performance des antennes ULB, le temps de groupe, nommé aussi délai de
groupe ou retard de groupe, doit étre constant sur toute la bande de fonctionnement. Le délai de
groupe €value quantitativement la performance dispersive de ’antenne. Il est défini par la

formule suivante :

_ap) _ _ ay
= (1.3)

74(w) =

ou 1 est la phase de la fonction de transfert.

Il permet de donner une indication du retard temporel d’un signal d’impulsion a des
fréquences différentes. Idéalement, lorsque la réponse de phase est strictement linéaire, la
variation du deélai du groupe est égale a zéro. Autrement dit, pour une dispersion minimale, le
temps de groupe doit étre constant et proche de zéro sur la bande de fonctionnement. Ceci est
une caractéristique importante, car elle permet d’indiquer comment une impulsion ULB sera

transmise et jusqu’a quel point il peut étre déformé ou disperse.
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Figure 111. 11: Délai de groupe en fonction de la fréquence de I’antenne de détection.

La Figure III.11 présente 1’évolution du délai de groupe en fonction de la fréquence dans
la direction normale au plan de I’antenne (6 = 0°; ¢ = 0°). D’apres cette figure, nous pouvons
constater que le délai de groupe est relativement constant sur toute la bande passante.
Cependant, une petite variation est observée a 2.5 GHz. Il est intéressant de noter que cette
fréquence correspond & un gain moyen et & une adaptation médiocre. La platitude du délai de
groupe et sa petite variation dans la bande passante indiquent que I’antenne de détection
proposée présente de bonnes caractéristiques de transmission linéaire et ne peut pas déformer

ou disperser le signal transmis.

2.3.2. Performances de ’antenne de communication

2.3.2.1. Coefficient de réflexion

La deuxiéme antenne constituant notre systéme antennaire est une antenne de
communication caractérisée par une bande étroite et un rayonnement bidirectionnel. Comme
nous I’avons mentionné précédemment, I’antenne choisie pour répondre a ces exigences est une
antenne imprimée de type dip6le replié. Le premier parameétre a étudier, pour connaitre le

comportement de I’antenne en question, est 1’évolution du coefficient de réflexion.

La Figure I11.12 présente une comparaison entre le coefficient de réflexion obtenu par CST
et celui issu de HFSS. On observe un bon accord entre les deux courbes. L’antenne de
communication présente une bande d’adaptation relativement étroite (cf. BP en Figure 111.12),

qui est de 16.3%, avec une bonne adaptation a 2.55 GHz.
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Figure I11. 12 : Coefficient de réflexion simulé de I’antenne de communication.

2.3.2.2.  Distribution des courants surfaciques

Pour mieux comprendre le fonctionnement de I’antenne, nous avons examiné la
distribution des courants de surface a la fréquence de travail 2.55 GHz. D’apres la Figure I11.13,
nous constatons que 1’intensité maximale du courant surfacique se retrouve sur le bord de la

fente entourant 1’antenne.
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Figure 111. 13: Distribution du courant de surface a 2.55 GHz de ’antenne de communication.

2.3.2.3.  Diagrammes de rayonnement

La directivité est I’'un des paramétres les plus importants a considerer lors de la conception
des antennes censées créer une liaison de communication. Pour cela, le diagramme de
rayonnement a la fréquence de travail 2.55 GHz est simulé (Figure 111.14). Normalement, nous
devons obtenir un rayonnement dans deux directions symétriques dans le plan xOy, pour valider
la propriété dipdle de I’antenne. Mais, a cause de la technologie CPW utilisée, le plan de masse,
qui est généralement utilis¢é comme un réflecteur, est situé au méme niveau que 1’élément

rayonnant. Ceci permet a ’antenne de rayonner dans deux directions opposées mais dans le
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plan xOz. Par conséquent, 1’antenne de communication proposée présente un rayonnement
bidirectionnel, symétrique par rapport au plan de masse. La directivité a la fréquence de travail
est de 7.11 dBi (cf. Figure 111.14(a)).

dBi

4.89

3.55

2.22
0.889
-2.06
-8.22
-1%. 4
-20.6
-26.7
=32.9

(@)
150 S — 150
180
Theta / Degree vs. dBi Theta / Degree vs. dBi

(b) (c)

Figure I11. 14: Diagramme de rayonnement simulé de I’antenne de communication a 2.55 GHz : (a) 3D, (b) plan
¢=0°, (c) plan ¢=90°.

2.3.2.4. Gain réalisé

Puisque I’antenne de communication est censée établir un lien RF, le gain réalisé¢ de
I’antenne doit donc étre élevé a la fréquence de travail. Pour vérifier cela, nous avons étudié¢
I’évolution du gain réalisé en fonction de la fréquence dans la direction du pointage. Les
résultats de simulation sont illustrés par la Figure III.15. D’aprés cette figure, nous pouvons

constater que le gain simulé présente un pic a 2.55 GHz, ce qui correspond a la fréquence de
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fonctionnement. A cette fréquence, le gain réalisé est d’environ 6.6 dBi, ce qui est élevé par

rapport a celui de I’antenne de détection.
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Figure 111. 15: Gain réalisé simulé de I’antenne de communication.

2.3.3.  Performances de la combinaison

Aprés avoir étudié et simulé séparément le comportement de 1’antenne de détection et celui
de I’antenne de communication, nous nous intéressons maintenant a la forme finale proposée
dans ce chapitre. La topologie finale proposée est la combinaison des deux antennes sur la
méme face du substrat et en sens opposé (cf. Figure 111.5). Afin de vérifier la validité et le bon
fonctionnement de la structure proposée, nous avons réalisé un prototype (Figure 111.6(a)).
Ainsi, pour vérifier les données fournies par les deux logiciels de simulation, les performances
du prototype réalisé ont été mesurées a I’aide de I’analyseur de réseau vectoriel Anritsu, modele

MS2028C (Figure 111.6(b)). Dans ce qui suit, nous allons présenter les résultats obtenus.

2.3.3.1. Adaptation

Lors de la conception d’un systéme antennaire, le premier parametre a prendre en
considération est 1’adaptation. Pour cela, nous avons étudié¢ 1’évolution des coefficients de
réflexion en fonction de la fréquence. Les coefficients de réflexion simulé et mesuré de
I’antenne de détection et celle de communication sont représentés respectivement dans la Figure
II1.16 et IT1.17. 1l est a noter que lorsqu’une antenne est mesurée, I’autre antenne sera adaptée a

une charge de 50 Q afin de préserver les caractéristiques des antennes.
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Figure I11. 16: Coefficients de réflexion simulé et mesuré de 1’antenne de détection.

D’apres ces résultats, nous pouvons constater que 1’antenne de détection couvre une tres
large bande de fréquences allant de 1.4 GHz jusqu’a plus de 6 GHz, ce qui est d’ordre de 124.4%
autour de la fréquence centrale. En outre, on remarque un bon accord entre la simulation et la
mesure avec un coefficient de réflexion inférieur a —6 dB sur toute la bande de fonctionnement.
L’écart entre les trois courbes peut étre attribué a la proximité inévitable du connecteur SMA a
la fente de la ligne CPW et aux tolérances de fabrication. De plus, les différentes conditions aux
limites des deux logiciels de simulation utilisés peuvent fortement influencer les coefficients de
réflexion ainsi que les diagrammes de rayonnement. D’apres la Figure I11.16, il est clair qu’a
1.5 GHz, une résonance est apparue, cela peut étre cause par les réflexions parasites du cable

coaxial et du connecteur SMA qui ne sont pas modélisés dans les simulations.
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Figure 111. 17: Coefficients de réflexion simulé et mesuré de 1’antenne de communication.
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Par ailleurs, I’antenne de communication présente une seule résonance a 2.8 GHz avec une
adaptation d’impédance inférieure a —10 dB de 2.65 a 3 GHz, ce qui correspond a une bande
étroite de 350 MHz (12.4%). Nous observons également une excellente cohérence entre les
résultats de la mesure et de la simulation sur toute la bande de fréquences étudiée. Cependant,
une petite variation a été observee a des fréquences élevées (4 et 5.5 GHz), ce qui est
principalement dd a la capacité parasite créée entre le plan de masse et la ligne microruban (qui
peut générer des résonances parasites a des fréquences plus élevées). Il est important de noter
que la fréquence de travail de cette antenne a été¢ décalée d’environ 250 MHz vers les hautes
fréquences, par rapport a celle qui a été obtenue avant la combinaison. Ceci peut étre expliqué

par I’augmentation de la taille du plan de masse par rapport a celui d’avant la combinaison.
2.3.3.2.  Agilité en fréquence

Afin de satisfaire le cahier des charges que nous avions fixé en termes de fréquence de
communication, nous allons régler la fréquence obtenue dans la sous-section précédente (2.8
GHz) dans le but de couvrir le standard WiMAX IEEE 802.16h (2.6 GHz). Pour ce faire, deux
inductances ayant la méme valeur sont symétriquement chargées sur les deux bords de 1’antenne
dipdle (cf. Figure 111.18(a)). Rappelons que les éléments réactifs (resp. capacité ou inductance)
peuvent changer (resp. augmenter ou diminuer) la longueur électrique effective de 1’élément
rayonnant ce qui permet par la suite de varier (resp. diminuer ou augmenter) sa fréquence de

résonance.
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Figure I11. 18: (a) Configuration de ’antenne de communication chargée par deux inductances ; (b) coefficients
de réflexion de I’antenne pour chaque valeur d’inductance.

A partir des courbes des coefficients de réflexion présentées sur la Figure 111.18(b), on
constate que la fréquence de résonance de I’antenne de communication peut étre réglée de 2.6
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a 2.7 GHz, lorsque les inductances chargées sont respectivement de 2 x 5.6 et 2 x 10 nH. Nous
pouvons remarquer que lorsque la valeur des inductances augmente, la fréquence de résonance
augmente également. Il est a noter que le cas sans inductance présente une inductance infinie.
La valeur d’inductance qui répond le mieux a notre cahier des charges est de 5.6 nH. Cependant,
les inductances peuvent étre remplacées par des diodes pour obtenir plus de flexibilité et de

nouveaux degrés de liberté. C’est d’ailleurs 1’objet du chapitre suivant.
2.3.3.3.  Isolation

Le deuxiéme parametre a prendre en considération dans les systemes antennaires est
I’isolation entre les éléments rayonnants. Pour vérifier le niveau d’isolation entre les deux
antennes constituant notre systeme, nous avons simulé et mesuré le coefficient de transmission
du port 1 vers le port 2. La Figure 111.19 montre les coefficients de transmission simulé et
mesuré entre les deux antennes. Nous constatons que le couplage entre les deux antennes est
relativement faible sur toute la bande de fonctionnement du systéme. L’isolation mesurée est
globalement supérieure a 18 dB ce qui permet 1’utilisation simultanément des deux antennes.
En outre, I’évolution du coefficient de transmission montre un pic de I’ordre de —18 dB a 2.8
GHz qui correspond a la fréquence de travail de I’antenne de communication. Ce comportement

est attendu puisque 1’antenne de communication est censée fonctionner a cette fréquence.
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Figure I11. 19 : Coefficient de transmission simulé et mesuré du systéme antennaire fabriqué.

2.3.3.4. Distribution des courants surfaciques

Afin de bien comprendre le mécanisme d’isolation, la distribution des courants surfaciques

pour les deux antennes est simulée. Les résultats de simulations sont illustrés par la Figure
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II1.20. 11 est évident que, lorsque I’antenne de détection est alimentée (Figure I11.20(a)), une
forte concentration de courant peut étre observée sur la ligne d’alimentation et dans 1’écart entre
le plan de masse et le disque. Tandis que la distribution de courant dans I’antenne de
communication est presque nulle, ce qui prouve que les deux antennes sont totalement isolées.
Par contre, lorsque 1’antenne de communication est alimentée (Figure II1.20(b)), le port de
I’antenne de détection est complétement isolé et la densité des courants est concentrée
uniquement sur les bords de la fente entourant 1’antenne de communication. Ceci démontre que
le couplage entre les deux antennes est tres faible. Cela se traduit par une intégration efficace

avec un faible couplage mutuel entre les deux ports.

89.8
51.2
29.2
16,6
9.43
5.31
2,95
1.61
0,337
0.396
0,144
[1}

(@) (b)

Figure 111.20: Distributions des courants de surfaces a 2.8 GHz pour : (a) ’antenne de détection ; (b) I’antenne de
communication.

2.3.3.5.  Diagrammes de rayonnement

La tache de détection nécessite une antenne avec une tres large bande passante pour couvrir
plusieurs bandes. Mais également, elle doit posséder un rayonnement quasi-
omnidirectionnel dans les deux plans azimutal (plan H ; ¢ = 90°) et vertical (planE ; ¢ = 0°) ;
afin de balayer I’environnement en termes d’espace (localisation géographique). Les
diagrammes de rayonnement en 2D de I’antenne de détection dans les deux plans a des

fréquences différentes sont représentés sur la Figure 111.21.

L’antenne de détection proposée présente la méme caractéristique de rayonnement que les
antennes monopdles circulaires, qui est un diagramme de rayonnement quasi-omnidirectionnel.
Néanmoins, dans le plan azimutal, une asymétrie par rapport a I’axe (Ox) est remarquable. En
outre, le niveau de rayonnement est inférieur & 8 = 270° par rapport a celui & 8 = 90°. Ceci
peut étre expliqué simplement par la localisation de ’antenne de communication dans cette
direction. Cependant, la forme du diagramme de rayonnement a des fréquences différentes ne

change pas radicalement. Cela nous permet de conclure que 1’antenne de détection satisfait la
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caractéristique omnidirectionnelle et posséde des diagrammes de rayonnement stables sur toute

la bande de fréquences d’intérét.
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Figure I1l. 21: Diagrammes de rayonnement en 2D de 1’antenne de détection pour plusieurs fréquences au plan :
(a) ¢=0°. (b) »=90°.

En outre, les diagrammes de rayonnement de 1’antenne de communication a sa fréquence
de travail 2.8 GHz dans les deux plans principaux (E et H) sont représentés sur la Figure 111.22.
Il est évident qu’a partir des diagrammes de rayonnement, I’antenne de communication est
bidirectionnelle dans les deux directions vers 8 = 0° et 8 = 180°. Il est intéressant de noter
que le diagramme de rayonnement est légérement décalé par rapport a celui d’avant la

combinaison avec un angle de 5°.

—Phi=0°
~=-Phi=90°

270

180

Theta / Degree vs. dBi

Figure I11. 22: Diagrammes de rayonnement en 2D de I’antenne de communication a 2.8 GHz.

137



2.3.3.6. Gain réalisé

L’évolution du gain réalisé en fonction de la fréquence pour les deux antennes est
¢galement investiguée. La comparaison du gain réalisé¢ de I’antenne de communication avec
celui de 'antenne de communication est représentée sur la Figure II1.23. Comme prévu,
I’antenne de détection présente un gain relativement moyen sur toute la bande passante. Par
contre, I’antenne de communication présente un maximum de gain simulé de 8.7 dBi a sa
fréquence de travail 2.8 GHz. Ces résultats montrent bien le fonctionnement de chaque antenne

dans la détection spectrale et la création d’une liaison RF.
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Figure I11. 23: Gain réalisé des deux antennes constituant le systéme antennaire propose.

2.3.3.7. Coefficient de corrélation d’enveloppe

Lors de I’évaluation de la performance d’un systéme antennaire a plusieurs antennes, il est
important de prendre en considération I’ECC. Ce dernier indique comment les diagrammes de
rayonnement de deux antennes sont corrélés. Pour avoir une bonne isolation et une bonne
performance de diversité antennaire, ce coefficient doit présenter des valeurs proches de zéro
sur toute la bande d’intérét. L’ECC est calculé en utilisant 1’équation (I1.63). La Figure 111.24

montre 1’évolution de ’ECC mesuré entre les deux antennes en fonction de la fréquence.

D’aprés cette courbe, nous constatons que I’ECC présente des valeurs tres faibles, entre O
et 0.15, sur toute la bande de fonctionnement 1.4 — 6 GHz. Ceci démontre que les diagrammes
de rayonnement des deux antennes sont parfaitement décorrélés, ce qui signifie qu’il n’y aura
aucun chevauchement entre les antennes au cours du processus de fonctionnement. Ces résultats

montrent bien que la combinaison des deux antennes dans une seule structure a été faite avec
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un faible couplage en termes de rayonnement et de courant, permettant ainsi d’utiliser les deux

antennes simultanément dans les processus de détection et de communication.
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Figure I11. 24: Coefficient de corrélation d’enveloppe mesuré entre les deux antennes.

I1 existe plusieurs fagcons permettant a I’antenne de communication d’opérer dans plusieurs
bandes de fréquences distinctes, telles que 1’utilisation des antennes actives (reconfigurables en
fréguence) ou bien des antennes multibandes. La premiére méthode sera traitée dans le chapitre
suivant, tandis que la deuxiéme méthode, qui consiste a employer une antenne multibande, sera

I’objectif de la suite de ce chapitre.

I11. Conception d’un systéme antennaire a deux ports
large-bande/multi-bande
3.1.  Objectif de I’étude

Comme nous I’avons indiqué plus haut, afin de permettre a I’antenne de communication
de fonctionner sur plusieurs bandes de fréquences, nous allons utiliser une antenne multibande
au lieu d’une antenne a bande étroite opérant a une seule fréquence (le cas de la partie
précédente). L’objectif de cette étude est donc d’étudier, d’optimiser et de réaliser un systeme
antennaire capable de réaliser les taches de détection et de communication sur plusieurs bandes
de fréquences pour les systemes de communications RC de 4G [I11.6]. Par conséquent, I’antenne
de détection ne subit pas de changement au niveau de sa topologie. La seule différence entre le
systtme proposé dans la partie précédente et celui proposé ici étant ’antenne de

communication. C’est pour cette raison que nous nous concentrons uniquement sur I’antenne

multibande.
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Le cahier des charges de cette partie peut étre résumé de la fagon suivante :

- Antenne de détection : ULB (>20%) et omnidirectionnelle.

- Antenne de communication : Fonctionnement en bande étroite sur plusieurs fréquences
des standards de communication 4G tels que LTE et WiMAX IEEE 802.16h.

- Combinaison des deux antennes: Bonne isolation (< —15dB), faibles colt et

complexité de fabrication.

3.2.  Conception du systeme antennaire
3.2.1. Antenne de déetection

Puisque I’objectif principal de cette partie est de permettre a I’antenne de communication
de fonctionner sur plusieurs bandes, donc I’antenne de détection proposée dans cette partie reste
la méme que celle de la partie précédente. La seule différence entre ces deux antennes réside
dans la largeur du substrat, car I’antenne de communication utilisée dans cette partie aura besoin

de plus d’espace vu sa topologie que nous allons voir par la suite.

v

Figure 111.25: Configuration de I’antenne de détection.

L’antenne de détection est alors constituée d’un monopdle circulaire planaire alimenté par
une ligne coplanaire. Cette antenne est congue sur un substrat FR4 d’épaisseur de h =
1.58 mm, de permittivité &, = 4.4 et de surface 70 x 80mm? ce qui délimite la taille totale de
I’antenne de détection et lui donne une forme intégrable dans les objets communicants
modernes. La Figure I11.25 montre la configuration de I’antenne de détection. Les dimensions

de ’ensemble de la structure sont données dans le Tableau I11.3.

Parameétres Lf Wk R Gt G Ry L W

Valeursmnm) | 21 4 30 05 1 5 8 70

Tableau I1. 3: Dimensions de 1’antenne de détection proposée (en mm).
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3.2.2. Antenne de communication

Puisque le but principal de cette partie est de permettre a I’antenne de communication de
travailler sur plusieurs bandes de fréquences, 1’antenne doit répondre a certaines exigences,
telles que la petite taille pour étre intégrable avec I’autre antenne et le fonctionnement multi-
bandes (& bande étroite) pour fonctionner dans plusieurs bandes de fréquences distinctes. Les
antennes qui répondent le mieux aux criteres précédents sont les antennes IFA (Inverted-F
Antenna en anglais) et PIFA (Planar inverted-F Antenna en anglais) [I11.7], [I11.8]. Les
antennes PIFA sont les antennes les plus utilisées dans les terminaux mobiles (Figure 111.26(a))
vu leur taille compacte et leur capacité de fonctionner sur plusieurs bandes [II1.9]. L’antenne
PIFA est constituée d’une plaque métallique (¢lément rayonnant) parall¢le au plan de masse.
Un des bords de cette plaque est relié a la masse, la position du court-circuit permet de modifier
la fréquence de I’antenne. L’élément rayonnant est excité par une alimentation verticale en un
point adapte (voir Figure 111.26(b)).

Element
rayon nant

Allmentatlon
Court circuit

(c)
Figure I11. 26: (a) Exemples de I’utilisation de I’antenne PIFA et (b) sa configuration ; (c) Exemple de
I’utilisation de 1’antenne IFA.

Les inconvénients majeurs de ce type d’antennes sont la contrainte de la réalisation
mécanique en 3D et I’alimentation par sonde coaxiale qui nécessite un pergage du substrat. Cela
va augmenter la taille, le cott et la complexité globale de fabrication d’une telle structure, ce
qui ne correspond pas a notre cahier des charges. C’est pourquoi, nous avons opté pour

I’antenne IFA (cf. Figure 111.26(c)) qui est une variante planaire de I’antenne PIFA.
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Figure 111.27: Transition conceptuelle afin d’obtenir la topologie finale : (a) antenne monopdle, (b) antenne ILA,
(c) antenne IFA, (d) circuit équivalent d’une IFA, et (f) coefficient de réflexion en fonction de la fréquence pour
chaque antenne.

L’antenne IFA est la transformation d’une antenne de type L inversé (Inverted L Antenna
ILA) qui est elle-méme une transformation d’un monopodle quart d’onde [I11.10], [111.11]. La
conception de I’antenne de communication a donc été initialement commencée par une antenne
monopodle quart d’onde (Figure I11.27(a)), mais en raison de contraintes d’espace, 1’antenne

monop0le a été repliée de maniere a obtenir une antenne ILA (Figure 111.27(b)).

Par rapport a une antenne monopdle de méme longueur électrique, I’antenne ILA posséde
la méme fréquence de résonance. Bien que I’antenne ILA présente une bonne réduction de
taille, I’adaptation de I’impédance n’est pas assez bonne autour de la fréquence d’intérét (cf.
Figure II1.27(f)). C’est pour cette raison qu’une inductance localisée a été utilisée pour adapter
I’antenne autour des fréquences de résonance. L’ajout de cet élément est équivalent a
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I’introduction d’une inductance paralléle au niveau du point d’alimentation résonnant avec la
capacité créée par le brin horizontal. Il se crée ainsi une résonance paralléle. Cette structure
présentera donc deux résonances principales : la premiére liée & I’inductance paralléle qui
conduira a une résonance paralléle et la deuxiéme qui correspond a une résonance série liée au
monopodle. Dans un souci de réduction des cotts de fabrication, 1’élément localisé a été
remplacé par un stub microruban court-circuité, conduisant ainsi a la topologie finale d’une

antenne IFA. Cette évolution conceptuelle est représentée sur les figures 111.27(c)-111(d).

La Figure 111.27(f) compare les coefficients de réflexion simulés des trois conceptions
d’antennes. D’apreés cette figure, ’antenne IFA présente de bonnes performances en termes

d’adaptation d’impédance et de réduction de taille par rapport aux antennes monopdle et ILA.

Une étude paramétrique a été menée sous CST Microwave Studio entre 1 et 5 GHz pour
comprendre I’impact de chaque ¢lément constituant 1’antenne IFA sur ses performances en
termes d’adaptation, de bande passante et de fréquences de travail. Ce type d’antenne a
I’avantage d’offrir un grand nombre de degrés de liberté pour en effectuer les réglages. Cela
nous a ensuite permis de bien optimiser 1’antenne. La Figure I11.28 montre la configuration de

I’antenne et les différents parameétres étudiés.

Figure I11. 28: Configuration de I’antenne de communication [FA proposée.

Comme décrit plus haut, ’antenne IFA présente deux résonances (une parallele et I’autre
série), dont I'une est liée au stub court-circuité, tandis que 1’autre est liée au monopole replié.
Pour illustrer cela, nous allons étudier I’impact de la position du point de court-circuit sur le
comportement de 1’antenne. L’étude est faite en variant la distance d de 18 a 28 mm avec un
pas de 2 mm. Notons qu’au cours de cette étude paramétrique, les valeurs des autres parametres
sont fixees a leur état initial (w =w, =3mm; h =22mm ;L =20mm;d = 18mm;w; =
1.5mm). La Figure I11.29 montre 1’évolution du coefficient de réflexion pour différentes valeurs
de d. Nous pouvons constater que la position du stub a un impact direct sur la deuxiéme
résonance qui varie de 4.5 a 4.2 GHz. Nous remarquons aussi que pour une distance entre 22 et

26 mm, I’adaptation d’impédance est importante (< —20 dB). En dehors de cette fourchette,
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I’adaptation d’impédance est tres faible. Il peut étre €également remarqué que la variation de la
position du court-circuit peut affecter la bande passante (2 —10 dB) qui varie entre 430 et 860
MHz.
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Figure I11. 29: Coefficients de réflexion de I’antenne IFA pour différentes valeurs de la distance d (en mm).
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Figure I11. 30: Coefficients de réflexion de I’antenne IFA pour différentes valeurs de la longueur L (en mm).

Pour étudier ’impact de la longueur L du monop6éle replié sur le comportement de
I’antenne IFA, nous allons la faire varier de 20 a 28 mm par pas de 2 mm. La Figure I11.30
présente la variation du coefficient de réflexion pour différentes valeurs de la longueur du
monopodle L. D’aprés cette figure, nous pouvons remarquer que le monop6le a un impact
significatif sur la premiere résonance ainsi que sur la bande passante (a —10 dB) a cette
résonance, qui varie entre 70 et 255 MHz. Pour une longueur entre 20 et 26 mm, 1’antenne
présente une adaptation d’impédance acceptable (< —15 dB). Une excellente adaptation

d’impédance est obtenue pour une longueur 22 mm.
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Les résultats représentés par ces deux dernieres figures sont assez intéressants et montrent
I’impact du stub et de la longueur du monopdle replié sur les fréquences de résonance et la
bande passante. Par conséquent, nous pouvons appliquer ces études paramétriques dans le cas

d’une augmentation ou diminution de la fréquence de travail pour chaque application souhaitée.

Jusqu’ici, nous avons vu que les parametres clefs qui permettent d’accorder la premiére et
la deuxiéme résonance. Par la suite, nous allons etudier les parametres pertinents a prendre en

compte dans I’amélioration de I’adaptation de I’impédance.

Pour ce faire, nous allons étudier 1’effet de la hauteur du stub h et de la largeur de la ligne
d’alimentation W sur les caractéristiques de I’antenne. L’évolution du coefficient de réflexion
pour différentes valeurs de la hauteur h est représentée sur la Figure 111.31. En faisant varier la
hauteur de 20 a 24 mm par pas de 2 mm, on constate que 1’adaptation au niveau de la deuxiéme
fréquence de résonance est d’autant meilleure que la hauteur du stub est petite. En outre,

I’adaptation au niveau de la premiére résonance reste constante pour toutes les valeurs de h.
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Figure 111.31: Coefficients de réflexion de I’antenne IFA pour différentes valeurs de la hauteur du stub h (en mm).

Ensuite, pour étudier I’impact de la largeur de la ligne d’alimentation w sur le
comportement fréquentiel de I’antenne, nous allons donc la faire varier de 2 a 5 mm avec un
pas de 1 mm. La Figure 111.32 montre le coefficient de réflexion pour différentes valeurs de w.
Les résultats obtenus indiquent que 1’augmentation de la largeur entraine une amélioration
d’adaptation d’impédance avec une bande passante constante. Cependant, le coefficient de
réflexion diminue avec 1’augmentation de la largeur jusqu’a la valeur de 4 mm, puis il
commence a augmenter. Ceci peut s’expliquer par le fait que, d’aprés les équations (1.4)-(1.6),
la valeur de 4 mm présente une impédance caractéristique de 50 Q, ce qui provoque une

adaptation parfaite a cette valeur.
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Figure 111.32: Coefficients de réflexion de ’antenne IFA pour différentes valeurs de la largeur de la ligne
d’alimentation w (en mm).

Gréce a ces études paramétriques effectuées sur les paramétres structurels de 1’antenne de
communication, la topologie de I’antenne de communication a été optimisée. Les dimensions

optimales en termes d’adaptation et de bande passante sont données par le Tableau 111.4.

Parametres L d W h L1 Wi L W-

Valeurs (mm) 22 24 4 20 10 15 10 3

Tableau Ill. 4: Dimensions de I’antenne de communication IFA (en mm).

Figure 111.33: Configuration de ’antenne IFA en technologie coplanaire.

En outre, pour combiner cette antenne de communication avec celle de détection, les deux
antennes doivent posséder la méme technologie. Par conséquent, pour rendre I’antenne IFA
compatible avec la technologie coplanaire, la configuration présentée sur la Figure 111.33 est
proposée pour la combinaison par la suite.
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3.2.3. Combinaison des deux antennes

Aprés avoir étudié et congu les deux antennes séparément, nous allons les combiner afin
d’obtenir le systéme antennaire qui fait 1’objet de cette partie. La technique de combinaison
utilisée pour ces deux antennes est similaire a celle de la partie précédente, puisqu’on a gardé
la méme technologie de conception coplanaire. La configuration de la combinaison proposée
est illustrée sur la Figure 111.34. La taille totale du systeme antennaire est de 105 x 70 X
1.58 mm3. Par contre, pour valider le concept de combinaison présenté ci-dessous, un
prototype a été réalisé et mesuré. Ce systeme a été fabriqué au laboratoire LMP de I’INPT sur
un substrat FR4. La Figure 111.35 montre une photographie du prototype fabriqué ainsi que le

banc de mesure utilisé pour caractériser le comportement des antennes.

Figure 111.34: Configuration de la combinaison des deux antennes.
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Figure 111.35: (a) Prototype fabriqué du systéme antennaire proposé et (b) son banc de mesure.

3.3.  Performances du systéme proposé

Par souci de concision, nous allons présenter dans cette partie uniquement les performances

de I’antenne de communication IFA ainsi que celles du systéme antennaire fabriqué. Les
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performances de ’antenne de détection sont similaires a celles de I’antenne de détection
présentée dans la section précédente. 1l est important de noter que les résultats de mesure sont
présentés seulement pour le systeme global.

3.3.1. Performances de ’antenne de communication

3.3.1.1. Coefficient de réflexion

Dans cette partie, nous allons étudier I’adaptation de I’antenne de communication avant la
combinaison dans le but d’examiner I’impact de I’autre antenne sur le comportement électrique

de cette antenne.
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Figure 111.36: Coefficient de réflexion simulé de I’antenne de communication IFA.

La Figure I11.36 présente une comparaison entre le coefficient de réflexion obtenu par CST
et celui issu de HFSS. L’antenne de communication IFA présente trois bandes passantes
relativement étroites de 12.5%, 10.51% et 11.22% autour de 1.5, 4.4 et 5 GHz, respectivement.
Nous pouvons observer un bon accord entre les deux courbes. La différence entre les deux
courbes est due aux différentes conditions aux limites appliquées aux frontiéres de la cavité de

simulation « Simulation Box » utilisée de chaque simulateur.
3.3.1.2.  Distribution des courants surfaciques

Pour mieux comprendre ce que I’étude paramétrique a révélé, nous allons étudier la
distribution des courants surfaciques de I’antenne IFA aux deux premiéres fréquences de
résonance. L’étude de la distribution des courants de surface est nécessaire pour repérer les
zones d’influence ou la concentration des courants est intense. La Figure I11.37 illustre la

distribution de courant de surface aux deux fréquences de travail de I’antenne IFA proposée.
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Nous constatons que les courants surfaciques sont plut6t concentrés sur le monop6le replié a la
premiére fréquence de résonance 1.5 GHz, ce qui valide I’étude paramétrique. Par contre, a la
deuxieme fréquence de résonance 4.4 GHz, la concentration des courants surfaciques se
manifeste essentiellement sur le stub de court-circuit, ce qui confirme encore 1’étude

paramétrique présentée dans la section précedente.
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Figure 111.37: Distribution des courants surfaciques de I’antenne IFA proposée a : (a) 1.5 GHz et (b) 4.4 GHz.

3.3.1.3.  Diagrammes de rayonnement

Par définition, I’antenne de communication est censée créer un lien RF privilégié. Cela dit,
I’antenne a ses fréquences de travail doit avoir un rayonnement directif (ou bidirectionnel) afin
de concentrer le rayonnement émis dans une direction précise. Pour analyser les caractéristiques
de rayonnement de 1’antenne, les diagrammes de rayonnement en 2D de I’antenne IFA aux

fréquences de fonctionnement sont simulés et présentés sur la Figure 111.38.
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Figure 111.38: Diagramme de rayonnement en 3D de I’antenne IFA a : (a) 1.5 GHz et (b) 4.4 GHz.
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La propriété directive de I’antenne est clairement visible en haute fréquence qu’en basse
fréquence. Cette instabilité dans les diagrammes n’est pas propre a cette antenne, elle est

également remarquée dans la plupart des antennes ayant des structures planaires.
3.3.14. Gain realisé

Pour finir, le gain réalisé de I’antenne de communication proposée est simulé. Les résultats
de simulation sont illustrés par la Figure I11.39. D’aprés cette figure, nous pouvons remarquer
que la courbe du gain présente deux pics a deux fréquences correspondant aux fréquences de
résonance de I’antenne IFA. A la premiére fréquence de résonance 1.5 GHz, cette antenne a un
gain réalisé de 7.5 dBi, tandis qu’a la deuxiéme fréquence de résonance 4.4 GHz, le gain réalisé

est d’environ 4.8 dBi.
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Figure I11. 39: Gain réalisé de I’antenne IFA proposée en fonction de la fréquence.

3.3.2. Performances de la combinaison

Apres avoir étudié et simulé I’antenne de communication IFA, nous allons maintenant la
combiner avec celle de détection congue dans la partie précédente dans le but de réaliser le
prototype proposé dans ce chapitre. La Figure 111.35 montre la photographie du systéeme
antennaire fabriqué. Par la suite, nous allons présenter les performances simulées et mesurées

de cette combinaison.
3.3.2.1L Adaptation

Le premier paramétre a considérer lors de la conception d’une structure antennaire est
I’adaptation d’impédance d’entrée. Pour cela, nous avons étudié 1’évolution du coefficient de

réflexion simulé et mesuré de chaque antenne constituant le systeme antennaire. Les figures
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111.40 et 111.41 montrent les résultats de simulation et de mesure du coefficient de réflexion de
I’antenne de communication IFA et de celle de détection, respectivement. Il est important de

noter que lorsqu’une antenne est excitée pour en effectuer les mesures, 1’autre antenne est

terminée par une charge de 50 Q.
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Figure 111.40: Coefficients de réflexion mesuré et simulé de 1’antenne de communication IFA.

Les résultats de mesure du coefficient de réflexion de ’antenne de communication
montrent que cette antenne présente quatre bandes étroites ; la bande UMTS (autour de 1.7
GHz), la bande LTE (de 1.8 GHz a 1.95 GHz) et les bandes WiMAX (autour de 3.6 GHz et de
4.3 GHz). En outre, les résultats de mesure présentent une fréquence de résonance
supplémentaire autour de 5.5 GHz, ce qui permet a la structure proposée de travailler dans
plusieurs bandes de fréquences correspondant a des standards de télécommunications
différents. 1l est important par ailleurs de remarquer que les fréquences de résonance obtenues
aprés la combinaison sont Iégerement décalées vers les hautes fréquences par rapport a celles
obtenues avant la combinaison. Ce décalage fréquentiel peut s’expliquer par 1’effet possible du

plan de masse qui devient beaucoup plus grand que 1’antenne IFA.
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Figure 111.41: Coefficients de réflexion mesuré et simulé de ’antenne de détection.
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En revanche, la Figure I111.41 montre que I’antenne de détection posséde une trés large
bande passante a —6 dB de 4.8 GHz, allant de 1.6 GHz jusqu’a plus de 6 GHz (le choix du
critere de —6 dB est expliqué dans la partie précédente). La bande passante mesurée (133%)
est 1égérement plus large que celle obtenue par simulation (120%). Cette différence peut étre
attribuée au substrat utilisé dans la fabrication ayant une plus forte tangente de pertes (tan &)

que de celui utilisé dans la simulation.

A partir de ces deux figures, nous pouvons constater une bonne concordance entre les
résultats de simulation et de mesure. Cependant, une légeére perturbation est observée aux hautes
fréquences. En fait, dans les simulations, le connecteur SMA et le cable coaxial n‘ont pas été
modélisés. 1ls ont été approximés & une excitation rectangulaire (rectangular wave port en
anglais) pour faciliter la conception de I'antenne sous CST. Cela nous a amené a penser que les
perturbations observées aux hautes frequences (entre 3 et 5 GHz) peuvent étre attribuées a l'effet

de l'alimentation du prototype par un cable coaxial.
3.3.2.2. Isolation

Dans les systemes multi-antennaires, une excellente isolation entre les ports d’antennes est
une exigence. Dans notre cas, vu que les deux antennes sont imprimées sur la méme face du
substrat, nous avons donc utilisé la technologie CPW pour séparer les deux antennes par le plan
de masse. Pour vérifier I’isolation entre les deux ports d’alimentation, nous avons donc simulé
et mesuré le coefficient de transmission entre ces deux antennes. La Figure 111.42 représente

I’évolution des coefficients de transmission simulé et mesuré du systeme antennaire fabriqué.
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Figure 111.42: Coefficients de transmission mesuré et simulé du systéme antennaire fabriqué.

On peut clairement observer qu’en présence du plan de masse entre les deux antennes une

bonne isolation (supérieure a 15 dB) est obtenue sur toute la bande d’intérét, sauf autour de
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1.77 GHz. Ceci est principalement dii au rayonnement de I’antenne de communication a cette
fréquence. Néanmoins, pour vérifier le niveau d’isolation a cette fréquence, nous allons

analyser la distribution du courant sur la structure a 1.77 GHz.

Les résultats de simulation et de mesure montrent un bon accord. La différence entre les
courbes peut étre attribuée aux différentes méthodes numeériques et conditions aux limites
utilisées dans chaque logiciel de simulation. En outre, la proximité inévitable du connecteur
SMA a la fente de la ligne CPW, les tolérances de fabrication, et les effets parasites provoqués
par la soudure des connecteurs et du cable peuvent fortement influencer les caractéristiques
électriques ainsi que celles de rayonnement. Par ailleurs, les cables RF du VNA peuvent

Iégérement influencer la mesure des petites antennes [111.12].
3.3.2.3.  Distribution des courants surfaciques

Dans la partie précédente, nous avons vu que le niveau d’isolation est faible a la premiére
fréquence de résonance de 1’antenne IFA (1.7 GHz). C’est pour cette raison que nous avons
étudié la distribution du courant sur le systéme antennaire a cette fréquence, lorsque chaque

antenne est alimentée, comme montré a la Figure 111.43.
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Figure 111.43: Distribution de courants surfaciques du systéme antennaire proposée a 1.77 GHz quand: I’antenne
de détection est excitée ; (b) I’antenne de communication est excitée.

Lorsque I’antenne de détection est alimentée (Figure 111.43(a)), les courants sont concentrés
sur la ligne d’alimentation ainsi que sur I’écart entre 1’¢lément rayonnant et son plan de masse,
tandis que ’antenne de communication IFA est totalement isolée. Ceci démontre que le plan de
masse a bien isolé les deux antennes. En outre, la distribution du courant sur les bordures de la
fente du plan de masse, qui allonge le trajet du courant, est le principal facteur d’élargissement
de la bande passante. En revanche, lorsque 1’antenne de communication est excitée (Figure

[11.43(b)), le port d’entrée de I’antenne de détection est completement découplé.
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3.3.2.4. Diagrammes de rayonnement

Les diagrammes de rayonnement des deux antennes a des fréquences différentes dans les
plans H (¢ = 90°; yOz) et E (¢ = 0°; xOz) sont présentés dans les figures 111.44 et 111.45. Il
peut étre noté que I’antenne de communication posséde une caractéristique de rayonnement
bidirectionnelle a ses fréquences de résonance. Ce comportement de rayonnement peut
s’expliquer par la topologie de 'IFA. Cependant, a ses fréquences de résonance plus élevées
(4.3 et 5.5 GHz), le diagramme de rayonnement est dirigé vers 8 = 90°. Ceci peut s’expliquer
par I’orientation de I’antenne IFA et la position de 1’antenne de détection dans 1’angle opposé

(6 = 270°), ce qui influence le comportement de I’'IFA.
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Figure 111.44: Diagrammes de rayonnement de ’antenne de communication IFA a : () 1.7 GHz, (b) 4.3 GHz, et
(c) 5.5 GHz.
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D’autre part, I’antenne de détection présente un comportement quasi-omnidirectionnel sur
toute sa bande passante. Cependant, le niveau du rayonnement & 8 = 90° est plus faible par
rapport & 8 = 270° (cf. Figure 111.45). Ceci, a son tour, peut étre expliqué par la position de
I’antenne de communication a & = 90°, ce qui affecte également le comportement de détection.
Cependant, I’effet de chaque antenne sur 1’autre est a peine perceptible, grace a la bonne
isolation obtenue par I'utilisation de la technologie CPW. Par rapport a d’autres conceptions
rapportées dans la littérature (voir Tableau 1 dans [111.6]), le systeme antennaire proposé est

plus approprié pour des applications de RC.
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Figure 111.45: Diagrammes de rayonnement de I’antenne de détection a : (a) 1.2 GHz et (b) 6 GHz.

3.3.25. Gain réalisé

La Figure 111.46 nous montre, en fonction de la fréquence, une comparaison entre le gain

réalisé de ’antenne de détection et celui de I’antenne de communication.
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Figure 111.46: Gains réalisés des deux antennes en fonction de la fréquence.
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Nous pouvons observer sur cette figure que 1’antenne de détection possede un gain realise
compris entre 2 dBi et 6 dBi sur toute sa bande de fonctionnement. Tandis que I’antenne de
communication présente trois pics qui correspondent a ses fréquences de résonance. Les gains
réalisés a ses fréquences de travail 1.7 GHz, 4.3 GHz et 5.2 GHz sont respectivement de

6.45 dBi, 8.2 dBi et 5dBi. Ces résultats valident les bonnes performances du systeme

antennaire propose sur toutes les bandes de fonctionnement

3.3.2.6. Coefficient de corrélation d’enveloppe

Finalement, pour vérifier que I’antenne de communication est capable de fonctionner
pendant que I’antenne de détection est active, nous allons donc étudier 1’évolution de ’ECC
entre les deux antennes en fonction de la fréquence. La Figure 111.47 montre 1’évolution du

coefficient de corrélation calculé d’aprés les parametres S mesurés du systeme antennaire en

fonction de la fréquence.
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Figure 111.47: Coefficient de corrélation d’enveloppe mesuré entre les deux antennes constituant le systéme
antennaire fabriqué.

Nous pouvons voir sur cette figure que I’ECC présente des valeurs tres faibles, entre 0 et
0.12, sur toute la bande de fonctionnement du systeme antennaire. Ceci prouve que les
diagrammes de rayonnement des deux antennes sont parfaitement décorrélés, ce qui signifie
notamment qu’il n’y a aucune sorte d’interférence ou de chevauchement entre 1’antenne de
détection et celle de communication au cours du processus de fonctionnement. Il est important
de noter que le maximum du coefficient de corrélation est atteint la ou 1’isolation est la plus

faible, ce qui est logique en analysant 1’équation d’ECC (voir équation (I11.63)).
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Ce systeme est donc capable de réaliser deux taches simultanément, 1’une de détection et
I’autre de communication. La tdche de détection est obtenue sur une trés large bande passante
allant de 1.2 GHz jusqu’a plus de 6 GHz, tandis que la tache de communication est obtenue sur
quatre bandes étroites qui couvrent les quatre standards suivants : ’'UMTS (autour de 1.7
GHz) ; le LTE 2/33-39 (1.8 — 1.95 GHz) ; le WiMAX IEEE 802.16h (3.6 — 4.3 GHz) ; et le
WLAN IEEE 802.11a/n/s (5.15 — 6 GHz).

I\VV. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté deux systémes antennaires pour répondre aux
exigences de la premiére approche des systéemes antennaires de la RC (cf. Figure 1.31). Cette
approche consiste a utiliser deux antennes, dont I’une est employée pour la détection des bandes
de fréquences inutilisées ou mal utilisées (espaces blancs), tandis que 1’autre est utilisée pour
assurer la transmission a ces espaces blancs. Deux prototypes ont été réalisés et caractérisés

expérimentalement pour valider le concept proposé.

Dans un premier temps, nous avons présenté une combinaison d’une antenne ULB et d’une
antenne a bande étroite. Les résultats de mesure du prototype fabriqué montrent que la tache de
détection est obtenue sur une trés large bande de fréquences, allant de 1.4 GHz jusqu’a plus de
6 GHz. Tandis que I’antenne de communication possede une bande étroite autour de 2.8 GHz.
Cependant, nous avons montré que cette fréquence peut étre accordée de 2.6 a 2.7 GHz en
utilisant deux inductances variables, qui peuvent changer la longueur électrique effective de
I’antenne et, par conséquent, modifier sa fréquence de travail. L’isolation entre les deux
antennes est assez bonne sur toute la bande de fonctionnement. En outre, I’ECC mesure présente
des valeurs tres faibles, ce qui démontre la possibilité pour les deux antennes de fonctionner

simultanément sans interférence mutuelle.

Finalement, nous avons proposé une autre solution qui permet d’utiliser une antenne
multibande, ceci afin de permettre a I’antenne de communication de créer une liaison RF a
plusieurs fréquences. Le prototype réalisé présente de bonnes performances en termes
d’adaptation, d’isolation entre les deux antennes, de rayonnement, et de gain réalise. 1l est
capable de réaliser la détection sur une large bande de fréquences allant de 1.2 GHz jusqu’a
plus de 6 GHz et d’établir une liaison RF a quatre bandes de fréquences distinctes qui

correspondent aux principales normes des applications sans fils. L’ECC mesuré pour cette
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structure montre que les deux antennes peuvent fonctionner simultanément sans aucun

chevauchement ou interférence entre elles.

A noter que les travaux présentés dans ce chapitre ont été valorisés par deux publications

dans des revues internationales.

Dans le chapitre suivant, nous allons présenter une autre solution qui consiste a utiliser une
seule antenne plus performante et remplissant les mémes fonctions que les systémes antennaires
présentés dans ce chapitre. Pour permettre a une seule antenne de fonctionner sur plusieurs
bandes de fréquences de changer la largeur de sa bande passante, nous allons donc avoir recours
aux composants actifs afin d’obtenir une reconfigurabilité en bande passante et en fréquence.

Le chapitre VI sera donc entierement consacré aux structures reconfigurables, dites actives.
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I. Introduction

Dans les deux derniers chapitres, nous avons étudié et validé expérimentalement la
premiére approche des systemes antennaires de la Radio Cognitive (RC) que nous avons
proposée dans le chapitre I, ce qui consiste a réaliser simultanément les taches de détection du
spectre RF et de communication. L’utilisation de deux antennes intégrées sur le méme substrat
augmente en quelque sorte la taille globale du frontal RF. C’est pourquoi la deuxiéme approche
est proposée (cf. Figure 1.32). Cette approche, selon laquelle les processus de la détection du
spectre et de la communication sont successivement effectués par un seul support de
transmission, consiste a utiliser une seule antenne qui peut réaliser les taches d’un certain
nombre d'antennes a fonction unique. Pour permettre a une seule antenne de fonctionner sur
une large bande de fréquences et en bande étroite a plusieurs fréquences, nous allons avoir

recours aux antennes reconfigurables, dites actives [IV.1]-[IV.3].

Ce dernier chapitre est donc consacré entiérement a 1’étude et la réalisation des structures
reconfigurables. Ce type de structures permet de réduire considérablement la taille globale, le
colt et la complexité d'un systeme radio tout en améliorant ses performances globales. Nous
avons pu voir dans le chapitre I qu’une antenne est dite active si elle posséde un ou plusieurs
éléments actifs qui modifient ses propriétés radioélectriques. Cependant, un classement des
antennes actives peut étre établi en se basant sur ’emplacement de 1’¢élément actif. La Figure
IV.1 représente une modélisation symbolique des différents types d’antennes actives (le ‘A’ a
I’intérieur du cercle symbolise 1’¢lément actif). Si I’élément actif est intégré dans 1’¢lément
rayonnant, on parle alors d’antenne active entiérement intégrée, sinon c'est une antenne active
quasi-intégrée. Nous allons traiter, au cours de ce chapitre, ces deux cas. La structure active
quasi-intégrée fera donc 1’objet de la premiére partie. Tandis que la deuxiéme partie du chapitre

sera consacrée a 1’étude et la réalisation d’une structure entierement intégrée.

A

(a) (b) (c)
Figure IV. 1: Description schématique d’une antenne passive (a), une antenne quasi-intégrée (b), et une antenne
intégrée (c).
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Pour la structure quasi-intégrée, nous avons choisi d’intégrer les éléments actifs dans la
ligne d’alimentation de maniére a obtenir un filtre reconfigurable. L’emplacement du filtre
proposé dans une chaine de transmission RF est illustré sur la Figure 1V.2. On a donc choisi
d’étudier les filtres planaires reconfigurables qui ont attiré 1’attention puisqu’ils peuvent, de par
leur agilité, couvrir une large bande de fréquence et réduire significativement la taille des
systemes de télécommunication actuels. Dans ce contexte, un filtre passe bande reconfigurable
sera etudié et realisé et fera I’objet de la premiére partie de ce chapitre.

———— e ————— ——————y

Filtre

—— ———— — — — — — — — — — —

Figure IV. 2: Description schématique d’un systéme antennaire avec un filtre reconfigurable.

En revanche, dans la seconde partie de ce chapitre, les composants actifs seront insérés
dans I’¢lément rayonnant. Plus précisément, ces ¢léments actifs seront intégrés dans un filtre
passe bande qui est lui-méme inséré au pied de I’antenne. Cette combinaison de filtre-antenne
est connue dans la littérature sous le nom d’antenne filtrante (Filtering Antenna ou bien Filtenna
en anglais). La co-conception antenne-filtre ou la conception d’antenne filtrante permet de
réduire la taille globale des frontaux RF et optimiser leurs performances. La structure en
question permet alors de couvrir une large bande de fréquences pour la détection du spectre RF,
puis elle se reconfigure en bande étroite a différentes fréquences pour assurer la tache de

communication a ces fréquences.

1. Conception d’un filtre reconfigurable et agile en

fréquence centrale
2.1. Objectif de I’étude

Dans cette partie, nous nous intéressons a 1’étude et a la réalisation d’une structure quasi-
intégrée. Pour notre étude, nous avons choisi d’intégrer ces composants dans un filtre qui sera
situé avant ou apres 1’antenne dans une chaine de transmission émetteur-récepteur (Figure

IV.2). En vue de mettre a profit les bienfaits de ce filtre dans notre projet de thése, sa conception
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sera specifiqguement dédiée aux applications de RC. Cela dit, le filtre en question doit étre
reconfigurable en bande passante pour étre capable d’assurer les deux taches essentielles de la

RC, a savoir la détection spectrale et la communication.

Dans ce contexte, une nouvelle topologie de filtre reconfigurable en bande et agile en
fréquence centrale est proposée [IV.4]. Le filtre proposé est censé ajouter 1’agilité fréquentielle
aux systémes antennaires utilisés dans des applications de RC. L’agilité discréte® du filtre
proposé est obtenue en utilisant deux diodes PIN. Pour valider notre approche, un prototype a

été réalisé et expérimentalement caractérisé.
2.2. Filtres passe bande en microondes

Nous restreindrons ce paragraphe a la présentation succincte des filtres microondes passe-
bande afin de mettre 1’accent sur ses principales caractéristiques et méthodes de conception.
Les filtres microondes représentent une partie trés importante des systemes des
télecommunications modernes pour séparer ou combiner les signaux transmis ou captés par

[’antenne.

S,, (dB)

Fréquence (GHz)

i

A

| |
o
L
Figure IV. 3: Exemple de gabarit d’un filtre passe bande.

Pour la réalisation d’un filtre, il est nécessaire de définir préalablement des spécifications
précises. Ces spécifiquement sont données a partir de gabarits du filtre (cf. Figure 1V.3). Il

existe plusieurs types de gabarits : le gabarit en transmissions, en réflexion, et en phase.

3 Lagilité est dite discréte, car les éléments utilisés pour avoir I’agilité sont a variation discréte (comme évoqué
dans le chapitre I). Ces éléments sont classés suivant leurs variations en trois catégories : éléments a variation
discréte (Diode PIN), éléments & variation continue (Diode varactor) et éléments & variation continue et/ou discréte
(MEMS et transistors FET). L aqilité fréquentielle discréte autorise I’antenne & opérer sur un ensemble de valeurs
discrétes.
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Cependant, le gabarit en transmission est plus important que les autres, puisqu’il exprime les

pertes d’insertion dans la bande passante et la réjection hors cette bande.

Les contraintes de filtrage dépendent fortement de I’emplacement du filtre dans la chaine
de transmission, du standard sur lequel il travaille, et la technologie utilisée dans la conception.

De fagon générale, lors de la conception d’un filtre, les points suivants sont a préciser :

- Le type de réponse : passe bande, coupe bande, passe bas, ou passe haut ;
- Les pertes d’insertion dans la bande Ta (voir Figure 1V.3) ;

- Larejection hors bande (sélectivité) Ty (voir Figure 1V.3) ;

- Lalargeur de la bande passante ;

- Les fréquences de coupure ;

- Encombrement, poids, et colt ;

- Les impédances d’entrée et de sortie.

En hyperfréquence, les éléments localisés (inductances et capacités) sont de faibles valeurs,
ce qui les rend difficiles a réaliser. En outre, leur longueur physique n’est plus négligeable
devant la longueur électrique de I’onde (ils peuvent introduire un déphasage supplémentaire).
C’est pourquoi nous utilisons des éléments distribués de longueur électrique non nulle, tel que

les résonateurs.

Dans la conception des filtres microondes, les résonateurs sont les éléments de base.
Généralement, un filtre microonde passe bande peut étre réalisé par plusieurs résonateurs. De
ce fait, il est important d’utiliser le schéma équivalent en synthése localisée classique en
utilisant les inverseurs d’admittance (Figure IV.4). Dans ce schéma, les éléments localisés
représentent les résonateurs, tandis que les inverseurs représentent le couplage entre ces
résonateurs. Il est important de noter que ’ordre du filtre désigne le nombre de résonateurs

utilisés dans la conception du filtre. Cette définition sera retenue tout au long du présent

manuscrit.
g 1 1 C 1T 1
Re= | Jun L1IZC1§R1 Jiz| ¢LZ=C:ZR; CLn==Cn S Rn || < Rs
\:-

Figure IV. 4: Schéma équivalent d’un filtre d’ordre n.

Dans la Figure 1V.4 Re et Rs représentent respectivement 1’impédance d’entrée et de sortie

du filtre, L, et C, définissent la frequence de fonctionnement de chaque résonateur, Ry
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représente les pertes introduites par le résonateur de nombre n, et Jnn+11’inverseur d’admittance,

avec .

Jop = [l (IV.1)

Wigogl

gpbnw
= /— V.2
]n’n+1 W1gndn+1 ( )

ou gn désigne les coefficients de la fonction d’approximation choisie (Tchebychev pour ce cas)

pour le prototype passe bas équivalent, w; la pulsion de coupure du prototype normalisé, ga et
gv les conductances (non normalisées) chargeant le filtre en entrée et en sortie, et w la bande
passante du filtre [I1V.5].

i

Résonateur série Résonateur paralléle

Figure V. 5: Schémas équivalents de résonateurs de type série et parallele.

Les résonateurs microondes peuvent étre série ou parallele (cf. Figure IV.5), dont la
fréquence de résonance fo et le coefficient de qualité a vide sont donnés par :

1 1
fo=122 LsCs  2m[IpCp (IV.3)
0, = 2nfols _ 2mfoCp (IV.4)

Rs Gp

Pour permettre de choisir la catégorie de filtre la plus adaptée a notre cas d’étude, nous
présentons différentes catégories de filtres microondes. Pour faciliter le choix d’une catégorie
plutot que I’autre, un tableau comparatif est proposé. Le Tableau IV.1 met en évidence les

performances électriques et I’encombrement pour chaque catégorie recensée.

D’aprés ce tableau, nous constatons que la famille des technologies planaires présente une
bande passante tres large en comparaison avec les autres familles. En outre, malgré son facteur
de qualité faible, elle offre aussi un bon compromis entre performances électriques et
encombrement, ainsi que de bonnes performances d’intégration. Toutefois, le facteur de qualité

dépend de la technologie de fabrication utilisée et de la géométrie de la structure.
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Bande Pertes Facteur de qualité
. . L Encombrement
passante d’insertion avide
Filtre a élé t . . . .
re a e.e/men s 2% — 70% Moyennes Faible Faibles dimensions
localisés
F|Itr§ a (?Ienjents 2% — 70% Moyennes Faible Faibles dimensions
distribués
Filtre a lignes . . . .
) 2% — 70% Moyennes Faible Faibles dimensions
couplées
,Flltre @ gmde's . 0.05% — 50% Tres faibles Tres élevé Tre§ volumineux aux
d’ondes ou cavités fréquences basses
F|Itr«_3,a resgnateurs 0.1% — 10% Faibles Elevé V,olumlneux aux
diélectriques fréquences basses
Filtre YIG (Ytti .
iftre YIG (Yttirum 0.2% — 10% Moyennes Moyen Volumineux
Iron Garnet)
Filtre & ondes de . .
0 — 0,
surface (SAW) 1% — 50% Faibles Moyen Tres compact
Filtre a ondes . ;
0n — KO,
acoustiques (BAW) 0.5% — 5% Faibles Moyen Trés compact

Tableau IV. 1: Synthése des différentes catégories de filtres [IV.6].

En se basant sur ce que nous venons de présenter, nous allons dresser un cahier des
charges précis. Ce cahier des charges doit répondre aux spécifications des systemes de 4G,
notamment LTE et WiMAX. Le filtre en question doit alors étre le plus proche possible des
caractéristiques du signal émis dans ces normes, et répondre également aux exigences de la
technologie ULB afin de I’utiliser dans les systéemes de RC. Le cahier des charges du filtre a

réaliser doit présenter les caractéristiques suivantes :
- Fréquence de travail : 2.6 et 5.5 GHz ;
- Bande passante : ULB (> 25%) ;
- Pertes d’insertion : entre 1 et 2 dB dans la bande passante ;

- Atténuation hors bande passante (niveau de réjection) : < —20 dBaux fréquences

de fonctionnement ;
- Connecteurs : type SMA avec une impédance d’entrée/sortie de 501 ;

- Technologie de fabrication : planaire a éléments distribués.

168



2.3. Méthodologie d’analyse et de conception
2.3.1.  Configuration du filtre

D’une manicre générale, les réponses passe bande ou coupe bande sont respectivement
obtenues par la création d’une impédance nulle ou d’une impédance infinie dans la ligne de
transmission a la frequence souhaitée. Dans la présente étude, la réponse passe bande est
obtenue en introduisant une impédance infinie dans la ligne de transmission reliant I’antenne et
la source d’alimentation. Tandis que le comportement coupe bande est obtenu en créant une
impédance nulle dans la ligne de transmission. Pour créer une impédance infinie ou nulle dans
la ligne de transmission, un stub quart d’onde ou demi-onde en circuit ouvert est utilisé,

respectivement.

Zéros
de transmission

Coefficient de réflexion (dB)

~ 0.5 1 1.5 2 25

! \ I I ! | I
3.5 4 4.5 5 5.5 6 6.5 7

Fré?quence (GHz)

(c)

Figure IV. 6: Structure avec un seul stub (a) et avec deux stubs (b), et leur coefficient de réflexion (c).

Cependant, le nombre de stubs utilisés se retrouve confronté au dilemme de la bonne
performance et ’encombrement du systéme. Un compromis est donc a trouver entre le nombre
de stubs et les performances de la structure. La Figure 1.6 montre deux configurations du filtre
proposé et leur coefficient de réflexion simulé. D’apres la Figure IV.6(¢), la structure des deux

stubs présente de bonnes performances par rapport a celle d’un seul stub en termes de pertes
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d’insertion, d’amélioration de la bande passante autour de 5 GHz, et d’¢élargissement de la bande
de réjection par la création de deux zéros de transmission sur chaque c6té de la bande de
rejection. Par conséquent, la nécessité d’une structure a deux stubs plut6t que celle & un seul
stub répond au mieux aux exigences du cahier des charges, en termes d’encombrement réduit

et de bonnes performances.

Tel qu’il a ét¢ mentionné auparavant, pour passer de la réponse coupe bande a la réponse
passe bande, les deux stubs en circuit-ouvert doivent étre étirés a deux fois leur longueur
primitive, c.-a-d. de 15/4 a A,4/2, ce qui engendre deux zéros de transmission, un sur chaque
coté de la bande de réjection [IV.7]. Néanmoins, en raison du manque d’espace, cette technique
est remplacée par la méthode proposée, qui consiste a relier les deux stubs a la masse, afin de

transformer la section de circuit ouvert a court-circuit (cf. Figure IV.7).

N2
1 2 A2

A4
A4 M4

» )\/4

A4 A4

@) (b)
Figure IV. 7: (a) Configuration initiale d’un filtre passe bande et (b) configuration proposée.
La Figure 1V.8 montre la structure finale proposée, qui se compose de deux stubs quart-
d’onde, calculés a la fréquence désirée 2.4 GHz, connectés en shunt et séparés par une distance

de 4,4/2 pour assurer une bonne isolation entre eux.

Figure 1V. 8: Topologie du filtre proposé.

Etant donné que la structure proposée est destinée a étre intégrée dans une chaine de
transmission RF, il est recommandé de plier la ligne de transmission reliant les deux stubs, afin
de réduire la taille globale de la structure pour étre facilement intégrable avec les frontaux RF.

Les deux stubs sont reliés a la masse par I’intermédiaire de deux interrupteurs pour transformer
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la section de circuit ouvert a court-circuit. Dans la suite de cette étude, cet interrupteur sera

remplacé par une diode PIN.
2.3.2.  Circuit de polarisation

Pour court-circuiter les deux stubs en circuit ouvert, deux commutateurs a diodes PIN sont
utilises. Dans ce travail, un circuit de commutation basé sur une diode PIN de marque Infineon
a éte utilisé pour effectuer la commutation électronique ; le modele BAR88-02V [IV.8] a été
choisi pour sa faible capacité en mode bloquant, ce qui lui assure une bonne isolation sur une
bande relativement large. Le schéma équivalent de la diode PIN choisie sous ADS Schematic

est présenté sur la Figure 1V.9.

Num=1 -—~|>|— DIODE1 NLFINA R1 L L Num=2
- Model=DIODEM1 Model=NLPINM1 R=1.128 Ohm :i:o 559 nH FLQ;O 250H

i Area=1 Aea=1
NLANM Peripn- Region= ==
Is= Af Scale= Temp= €
Vi=2.63 Ffe= Region= Mode=nonlinear DIODEM1
Un= AllParams= Temp= 1s=2.6577e-12A Bv=50.357 Vijsw=
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Figure IV. 9: Modéle de la diode PIN BAR88-02V sous ADS.
Ce modéle est constitué de deux diodes afin d’obtenir un ajustement entre les

caractéristiques RF et DC. La diode ‘Diodel’ est utilisée pour modéliser les caractéristiques
tension/courant DC. Tandis que la diode ‘NLPIN1’ est utilisée pour modéliser le comportement
RF de la diode PIN en question, elle est également utilisée pour modéliser la résistance RF en
fonction du comportement DC du modeéle de la diode PIN. Les deux diodes sont connectées en
série pour assurer le méme flux de courant. Pour le cas RF, la diode ‘Diodel’ est court-circuitée
par une capacité de découplage idéale (aussi appelée DC Block), tandis que la résistance RF,
ce qui refléte la quantité résiduelle de la résistance serie est modélisé par R=1.128 Q. Pour éviter
d’affecter négativement les performances DC, cette résistance est connectée en paralléle par
une inductance RF (Self de choc). La capacité C; et les inductances L et Lz représentent les

parasites de I’emballage [IV.9].
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Figure IV. 10: Circuit de polarisation DC de la diode PIN sous ADS.

Le circuit de polarisation DC de la diode choisie sous ADS est illustré sur la Figure 1V.10.
Les capacités et les inductances représentent respectivement les DC blocks et les selfs de choc.
Les DC Blocks sont destinés a empécher le courant continu de traverser les ports d’entrée et de
sortie pour protéger le générateur alternatif. Inversement, les selfs de choc sont censés permettre
au courant continu de circuler a travers le circuit, tout en bloquant les signaux RF. En contrélant
la tension de polarisation, la diode peut se comporter comme un interrupteur. En polarisation
directe (I’état ON), la diode se comporte comme un interrupteur fermé et laisse passer le
courant. Par contre, en polarisation inverse (I’état OFF), la diode se comporte comme un

interrupteur ouvert et bloque le courant.
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Figure IV. 11: Pertes d’insertion en fonction de la fréquence de la diode PIN pour les deux états de polarisation.

La Figure 1V.11 présente le coefficient de transmission S1 (les pertes d’insertion) en
fonction de la fréquence pour les deux états de polarisation. Typiquement, les pertes d’insertion
sont utilisées pour déterminer le niveau d’atténuation provoqué par la diode. A la fréquence de
travail 2.4 GHz, a I’état OFF, le coefficient de transmission est inférieur a —10 dB, ce qui

signifie que la diode atténue le courant de sortie et se comporte donc comme un interrupteur
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ouvert. Cependant, a la méme fréquence de fonctionnement lorsque la diode est polarisée dans
le sens direct, les pertes d’insertion deviennent faibles, aux alentours de 0.4 dB sur toute la
bande fréquentielle étudiée. Ceci signifie que la diode se comporte comme un interrupteur
fermé et, par conséquent, laisse le courant passer. Gréce a ces résultats favorables, I'utilisation
de ce circuit en tant que circuit de commutation pour la structure du filtre proposée a été

approuvee.

Toutefois, afin de modéliser la diode PIN choisie dans un simulateur électromagnétique
3D, tels que CST ou HFSS, un circuit équivalent RLC simplifié de la diode a été extrait a partir
de sa fiche technique (cf. Annexe D). Les circuits equivalents de la diode choisie en mode
passant et bloquant sont respectivement présentés sur les figures 1V.12(a) et 1V.12(b). Selon la
fiche technique, la diode présente une résistance de 1.5 Q a 1’état ON, et une résistance de 65
kQ en parallele avec une capacité de 0.4 pF a I’état OFF. Le boitier de la diode crée une
inductance parasite qui est modélisée par une inductance série L1 d’environ 0.5 nH. La taille

globale d’emballage est de 1.6 X 0.8 mm?2.

L4 L4

Rs Cr Rp

(a) (b)
Figure IV. 12: Circuit équivalent simplifié de la diode PIN : (a) polarisation directe ; (b) polarisation inverse.

Comme indiqué antérieurement, les deux stubs doivent étre en circuit ouvert ou court-
circuités, simultanément. Pour ce faire, les diodes doivent étre polarisées simultanément par un
seul circuit de polarisation. La Figure 1V.13(a) montre la combinaison du filtre et le circuit de
commutation dans ADS Schematic d’Agilent. Nous pouvons voir sur cette figure que les deux
diodes sont polarisées par la méme source de tension pour commuter simultanément leurs états.
Le layout de ce circuit est illustré sur la Figure 1V.13(b). Cependant, le layout obtenu ne prend
pas en compte les considérations des circuits de polarisation pour avoir un bon niveau
d’isolation entre les trajets du signal DC et RF (voir la section 6.3.2. du chapitre I). C’est pour
cette raison que nous avons proposé d’utiliser le circuit de polarisation décrit sur la Figure

V.14,
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Figure V. 13: (a) Filtre proposé avec le circuit de commutation sous ADS et (b) son masque.

Le réseau de polarisation DC utilisé dans cette étude se compose d’une ligne quart-d’onde

a haute impédance, des condensateurs, et d’un stub radial. Le but derriére ce schéma est

d’introduire une impédance infinie a son entrée (le point A de la Figure IV.14) pour empécher

le signal RF d’interférer avec la source de courant continu. La ligne quart-d’onde est utilisée

donc pour transformer une impédance nulle a une impédance idéalement infinie. Par contre,

I’impédance nulle est réalisée par le stub radial qui crée un court-circuit virtuel au point de

croisement des lignes (au niveau du point B de la Figure 1V.14). En outre, cette impédance nulle

est renforcée par I’insertion d’une capacité de 22 pF au niveau du point B. Par ailleurs,

I’'impédance infinie au niveau du point A est renforcée par la haute impédance de la ligne de

transmission quart d’onde.

a

1kQ

PIN 1
A

PIN 2

22 pF

Trous métallisés vers la masse

.. Réseau de
polarisation DC

-

L

Ligne a haute
impédance

Stub radial

Figure IV. 14: Topologie finale du filtre reconfigurable et agile proposé.
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D’autre part, pour empécher le courant continu de traverser les autres dispositifs
microondes qui seront associés au filtre proposé et de maintenir la continuité des signaux RF,
un condensateur de 22 pF est placé dans chaque port du filtre. Un condensateur en céramique
multicouche de marque Murata de série GRM [1V.10] a été sélectionné pour sa taille réduite
(0.6 x 0.3 x 0.3mm?) ainsi que pour sa fiabilité. Les diodes PIN sont reliées a la masse par
I’intermédiaire de deux vias. Les dimensions de la topologie finale sont présentées dans le

Tableau IV.2.

Paramétres w L Wi Lr Lp Ls | Ws p c R

Valeurs (mm) | 45 50 3 8 1485 14 1 1.2 06 955

Tableau IV. 2: Dimensions du filtre proposé (en mm).

2.3.3.  Etude théorique

Dans cette partie, nous allons expliquer le principe de fonctionnement du filtre proposé
et montrer comment nous pouvons faire fonctionner ce filtre dans les deux modes (passe bande
et coupe bande). Pour ce faire, un modele équivalent de I’ensemble du filtre en éléments
localisés a 1’état ON et a I’état OFF sont représentés respectivement sur les figures IV.15(a) et
IV.15(b). Par souci de simplicité et de clarté, la ligne de transmission reliant les deux stubs est
modélisée par une inductance Lz et un condensateur Cs. Le stub en circuit ouvert est modélisé
par un circuit résonnant série LC (Ls et Cs), tandis que le stub court-circuité est modélisé par

I’association en parallele d’une inductance L2 et d’un condensateur Ca.

Port 1 Ll L3 C3 L1 Port2 Port1 Ll LJ C3 L[ Port 2
' — 4

L4 CG L4 C

1 C ¢

L, C, C, L, C, L, 4 L,
C
L L s

R, ¥ C. 3R R, s R C
CS Cp » P
Cs
@ (b)

Figure IV. 15: Circuit équivalent en éléments localisés du filtre proposé : (a) I’état ON et (b) 1’état OFF.

En outre, pour obtenir une modélisation exacte du filtre proposé, il est nécessaire de
modéliser également le réseau de polarisation DC. La ligne a haute impédance est modélisée
par une inductance Ls en série avec un condensateur Cy4, tandis que le stub radial peut étre

approché par un résonateur LC série, constitué d’un condensateur Cs et d’une inductance Ls,
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monté en parallele avec un condensateur Cs de 22 pF relié a la masse. A 1’aide du logiciel ADS,

les performances des deux circuits sont simulées et représentées sur la Figure 1V.16.

0 s —————_
T T R
c iy \‘ ’o‘""s ‘l
S -20- N SN
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o= : (] l‘l
I : 1
® : H i
S-40 P P
c i i
2 ! '
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= —Etat ON
890 ---Etat OFF |
1 15 2 2.3 3 35 4 4.5 5 2.5

Fréquence (GHz)

Figure IV. 16: Coefficients de réflexion simulés du circuit équivalent sous ADS a I’état ON (ligne continue) et a
Iétat OFF (ligne pointillée).

Comme nous pouvons le voir ci-dessus, le modéle équivalent a 1’état ON présente un
comportement passe bande autour de la fréquence 2.4 GHz. Tandis qu’a la méme fréquence a
1’état OFF, le circuit montre un comportement coupe bande. Par contre, a la fréquence 5 GHz,
nous remarquons un comportement inverse a ce que nous venons de décrire a 2.4 GHz. Le

Tableau V.3 résume les réponses du filtre dans les deux états des diodes PIN.

Fréquence Polarisation directe Polarisation inverse
2.5 GHz Passe bande Coupe bande
5 GHz Coupe bande Passe bande

Tableau IV. 3: Réponses du filtre en fonction de la polarisation des diodes.
Le modeéle équivalent illustré sur la Figure 1V.17 est un filtre du troisiéme ordre composé
d’une section de ligne de transmission de longueur électrique 2 X 8; = A,/2 et d’impédance
caracteristique Z,, et de deux stubs de longueur électrique 63 = A;/4 et d’impédance

caractéristique Z.. Le circuit de polarisation DC composé d’un stub radial et d’une ligne quart-

d’onde a haute impédance est modélis€ par une ligne de transmission d’impédance

Lo - . . A A
caractéristique Z et de longueur électrique 8, = T" + ?g.
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Figure IV. 17: Modélisation en ligne de transmission du filtre proposé.

Les termes Ma, Mg, et Mc représentent respectivement les matrices de transmission (les

matrices ABCD) de Za, Zg, et Zc, et s’écrivent sous les formes suivantes :

[cos 0, jZ,cos0,
My =] .sin6; cos 6, (IvV.1)
Za
1 0
MB = |.tan#@, 1] (|V.2)
J 75
(1 0
M¢ = 7, 1] (IV.3)
ou Z, est I’impédance caractéristique du stub.
Lorsque les diodes sont polarisées en inverse :
z, =j22% (IV.4)
Zc
et lorsque les diodes sont polarisées en direct :
-1
Z,=—j (IV.5)
Cc

Par conséquent, la matrice ABCD globale du filtre proposé peut étre obtenue par la

multiplication des sous-sections en séquence comme suit :

A, B
MOZMAXMBXMA:[ 0 0] (IV6)
Co Do
M1 = MC X MO X MC = [Al Bl] (IV?)
Ci1 Dy
dvec,
2
Ay = cos?6, (1 - j—Atan 6, —tan 6, + j2Z,7, — Z;ZA tan 92) (IV.8)
B B
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2
B, = cos?0, (jZZA —j;—“‘tan 62) (IV.9)
B

272
C, = cos?6; |tan 6, (]i — 2%l L% 4 tang, (]% —22,) + 2Z, + j22,22| (IV.10)

Zp B
2
D, = cos?8, (1 — j—ztan 0, —tan0; + j2Z,Z, — %tan 02) (IvV.11)

Les coefficients de la matrice ABCD globale montrent que la structure est parfaitement
symétrique, puisque les éléments diagonaux (A: et D1) de la matrice sont identiques. En utilisant
les équations de passage de la matrice ABCD aux paramétres S (Annexe B), les coefficients de

réflexion et de transmission globaux s’écrivent donc comme Suit :

Ar+(72)+C120-Dy

S11 = A1+(§—;)+6120+D1 (IV.12)
_ 27,
S21 = A1+(§—;)+6120+D1 (IV.13)

Les formules obtenues sont tres utiles pour déterminer les largeurs de la bande passante et
de la bande de réjection du filtre proposé. Par exemple, I’équation (IV.13) montre que la largeur
de la bande de réjection est fortement dépendante de la longueur électrique 8, de la ligne de
transmission reliant les deux stubs. En outre, étant donné que Zg, qui représente la somme de
I’impédance de la ligne quart d’onde et celle du stub radial, est trés €élevée, la matrice Mg peut
étre donc assimilée a une matrice unitaire (équation (1V.2)), dont la multiplication ne change
quasiment pas les résultats. Ceci peut également étre confirmé par les équations (1V.8)-(1V.11),
les termes qui contiennent 1I’impédance Zg deviennent négligeables. Cela implique simplement
que le réseau de polarisation DC n’a presque pas d’effet sur le comportement du filtre et ne
perturbe pas son fonctionnement.

En résumé, les procédures de conception du filtre proposé peuvent étre décrites comme
suit :

- Concevoir un filtre coupe bande d’ordre trois ;

- Transformer le filtre coupe-bande proposé en un filtre passe bande, en court-circuitant
les deux stubs ;

- Introduire deux commutateurs a diodes PIN pour assurer une transformation discréte

du comportement du filtre, et pour obtenir une reconfigurabilité fréquentielle ;
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- Concevoir proprement le circuit de polarisation des commutateurs pour ne pas affecter

séverement les performances du filtre ;

- Modéliser correctement le filtre proposé pour évaluer I’impact de chaque élément du
circuit sur les caractéristiques du filtre en utilisant le modele équivalent en ligne de

transmission ;

- Enfin, pour valider les résultats obtenus par le modéle théorique, le filtre proposé doit
étre fabriqué et mesuré.

La réalisation du prototype et la mesure de ses performances font I’objet de la partie

suivante.
2.4. Réalisation du prototype et résultats expérimentaux

Aprés ’analyse théorique et la conception du filtre reconfigurable et son circuit de
polarisation, un prototype est fabriqué en utilisant la machine de fraisage a commande
numérique LPKF pour valider le concept propose. Le filtre est réalisé sur un substrat FR4 de
permittivité relative de 4.4 et d’épaisseur de 1,58 mm. Excluant les lignes d’alimentation, les
dimensions globales du filtre fabriqué sont d’environ 0.414, X 0.764,, ou A, est la longueur
d’onde guidée a la fréquence de fonctionnement la plus basse 2.4 GHz. Une photographie du

filtre reconfigurable réalisé est illustrée par la Figure 1V.18.

Ligne de polarisation

Vers la
masse

Figure IV. 18: Photographie du filtre reconfigurable réaliseé.

Les parametres S ont été mesurés en utilisant un analyseur de réseau vectoriel (VNA) de

marque Anritsu (MS2028C), tandis qu’un générateur de tension continue de marque GW Instek
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AFG-2112 a été utilise pour polariser les diodes. Par contre, les simulations ont été effectuées

avec les deux logiciels de simulation électromagnétique CST et HFSS.
2.4.1. Mesure des parametres S

Dans un premier temps, pour vérifier le niveau d’adaptation et celui de réjection du filtre
proposé, les coefficients de réflexion et de transmission sont mesurés et comparés avec ceux
issus des simulations électromagnétiques. Les figures IV.19 et V.20 présentent respectivement
une comparaison entre les résultats de mesure et de simulation du coefficient de réflexion et
ceux du coefficient de transmission, pour les deux états des diodes PIN. Rappelons que, d’aprés
le calcul théorique, la structure est parfaitement symétrique, ce qui signifie que les parameétres
S22 et S12 sont quasiment identiques aux parameétres Si1 et Sz1, respectivement. C’est pourquoi

nous nous sommes contentés de présenter seulement les parametres Siz et Sp1.
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Figure IV. 19: Pertes de réflexion du filtre proposé a 1’état ON (a) et a I’état OFF (b).
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Le passage de I’état ON a I’état OFF provoque une variation de la fréquence centrale du
filtre de 2.6 GHz a 5.57 GHz, ce qui correspond a une large plage de réglage de 2.15:1 (qui
correspond également a une plage d’agilité de 114.3%). Les bandes passantes a —10 dB du
filtre a 1’état ON et a 1’état OFF sont respectivement de 100.76% et 45.78% (rapport de la
largeur de la bande passante a sa fréquence centrale). En raison de la nature d’utilisation du
filtre proposé dans les systémes d’alimentation d’antennes, nous avons fixe le critére permettant
de définir la bande passante a —10 dB au lieu de celui standard de —3 dB, ce qui est

communément utilisé dans les filtres RF.
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Figure IV. 20: Pertes d’insertion du filtre proposé a 1’état ON (a) et a 1’état OFF (b).

En revanche, pour quantifier le niveau de réjection du filtre proposé en mode coupe bande,
nous avons utilisé le critere standard de —20 dB sur le coefficient de transmission comme
critere. Les bandes de réjection a 20 dB de ce filtre a I’état ON et a 1’état OFF sont
respectivement de I’ordre de 14.5 % (centrée a 5 GHz) et 20.5 % (centrée a 2.5 GHz). Il ressort
clairement de ces résultats que, malgré un léger écart, les résultats expérimentaux sont en bonne

concordance avec ceux obtenus par la simulation.
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L’¢écart observé entre la mesure et la simulation peut étre attribué a différents facteurs, on

peut citer :

1)

2)

3)

4)

5)

Les inexactitudes dans les processus de fabrication et de mesure ;

Le manque d’une modélisation fine et réaliste des diodes et des condensateurs dans

les simulateurs électromagnétiques ;

Les effets des connecteurs SMA et des cables d’alimentation DC et RF, qui ne sont

pas pris en compte dans la simulation ;

Les effets parasites liés aux diodes PIN, aux condensateurs et a la soudure de ces

composants ;

L’imperfection de la soudure lors de la réalisation du prototype.

Le Tableau V.4 résume les performances du filtre reconfigurable et agile réalisé pour les

deux états des diodes PIN.

Etat ON Etat OFF
Pertes d’insertion a 2.4 GHz —0.47 dB —23dB
Pertes d’insertion a 5 GHz —30dB —1.28dB
Pertes de réflexion & 2.4 GHz —20dB —0.37dB
Pertes de réflexion a5 GHz —1dB —23dB
Bande passante 8 —10 dB 2.64 GHz 2.56 GHz
Bande de réjection a —10 dB 1.41 GHz 1.28 GHz

Tableau IV. 4: Performances du filtre réalisé pour les deux états des diodes.

2.4.2. Distribution des courants surfaciques

Afin de bien comprendre les mécanismes de réjection et de transmission du filtre propose,

il est primordial d’étudier le flux des courants sur la surface des éléments constituant le filtre.

Pour cela, nous étudions, dans cette partie, la distribution des courants sur le filtre pour les deux

états des diodes aux deux fréquences de fonctionnement, 2.4 et 5 GHz.
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Figure 1V. 21: Distribution des courants surfaciques du filtre a 1’état OFF des diodes aux fréquences : (a) 2.4
GHz et (b) 5 GHz.

A la vue de ces distributions, nous pouvons conclure que ce filtre se comporte comme
prévu dans 1’étude précédente, ce qui valide le principe général de son fonctionnement. Dans
la Figure IV.21, la distribution des courants surfaciques est trés concentrée sur le premier stub,
a la fréquence 2.4 GHz, ce qui signifie que le premier stub a parfaitement absorbé la puissance
injectée dans le filtre. Par contre, a la fréquence 5 GHz, la distribution des courants présente
une forte concentration tout au long du filtre, ce qui signifie que la transmission du signal est

faite directement entre les deux ports.

(A/m)

(b)

Figure 1V. 22 : Distribution des courants surfaciques du filtre a I’état ON des diodes aux fréquences : (a) 2.4
GHz et (b) 5 GHz.

En revanche, lorsque les diodes sont polarisées en direct (Figure 1V.22), a la fréquence 2.4
GHz, la concentration des courants se manifeste sur tout le filtre, ce qui implique que le filtre
proposé se comporte comme un filtre passe bande. Cependant, a 5 GHz, les courants de surface
se concentrent essentiellement sur le premier stub, ce qui indique que ce dernier absorbe la
totalité de la puissance injectée, vérifiant ainsi le comportement coupe bande du filtre proposé
a cet état.
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2.4.3. Mesure du retard de groupe

L’ajout de composants actifs au sein d’une structure passive apporte un degré de liberté
supplémentaire, ce qui permet d’améliorer considérablement les bandes passantes et d’obtenir
une meilleure flexibilit¢ des fréquences de fonctionnement. Toutefois, 1’ajout de ces
composants et leurs circuits de polarisation DC peut provoquer des effets indésirables sur le
comportement du filtre. Le probléme majeur provient des non-linéarités des composants utilisés
(diodes PIN et capacités). Les dispositifs non-linéaires peuvent provoquer des réponses
indésirables telles que la distorsion de phase (bruit de phase) et la génération des harmoniques

parasites. Ces effets peuvent produire des pertes accrues et une distorsion du signal.

Pour quantifier le niveau de la distorsion du signal induite par I’ensemble du filtre et ces
composants, le retard du groupe, aussi appelé délai de groupe ou bien temps de groupe, est
investigué. Pour cela, le retard du groupe, qui est défini comme étant la dérivée négative de la

réponse de phase par rapport a la fréquence, est calculé a partir de 1’équation (IV.14).

_ 04551
T=——% (1V.14)

ou £S5, est la phase de la perte d’insertion et w est la fréquence angulaire en radians/seconde.

. ' ' . 10_
Q ()
3] . . @
°2) ’, r'" 2l 2
S » AN Y ~ - =
) f rd AL L ', N~ "l""" - ‘,f--- o)
Q. Q.
=) =
o o
o o
() Q
© ©
O ©
_ =
O ©
-+ -
Q Q
x o
_1 0 1 1 1 I 1 |
1 2 3 6 7 8

4 <)
Fréquence (GHz)

Figure IV. 23: Retard de groupe calculé du filtre réalisé a 1’état ON (ligne continue) et a 1’état OFF (ligne
pointillée).

Le temps de retard de groupe du filtre doit étre constant afin de garantir un déphasage
linéaire et limiter les distorsions du signal dues a 1’ensemble de la structure. La Figure 1V.23
montre le retard de groupe calculé a partir du coefficient de transmission mesure pour les deux
états des diodes. Comme nous pouvons le constater sur cette figure, au sein de la bande passante

de chaque état des diodes, le retard de groupe est plat et inférieur a 1 ns avec une variation
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d’environ 0.45 ns. La planéité du retard de groupe et sa faible variation sur toute la bande

passante de chaque état des diodes PIN indiquent que le filtre proposé peut présenter une

transmission linéaire avec une faible distorsion de signal.

2.5.

Reécapitulatif des performances

Les performances du filtre réalisé comparées avec celles rapportées dans d’autres travaux

sont résumées dans le Tableau IV.5.

Réf Réglage de Réglage de bande | Reconfigurati Nf[)th)rdeeet Taille
' fréquence passante on du filtre yP (Ag X Ag)
commutateurs
Oui Oui Non . 0.041 x
VAL (331 - 542 MH2) (22— 25%) (Passe bande) | 0 diodesPIN 0.095
Oui Oui Non .
[1v.12] (911 GHz) (7.7 - 14.7%) (Passe bande) | © J100esPIN 1 144x144
Non Oui Non .
[1V.13] (Centrée & 10 GHz) (4.5-8.6 %) (Passe bande) 1 diode PIN 0.67x0.96
Oui Non Oui 10
[1V.14] 0 (Passe bande a | commutateurs | 0.36 x0.36
(5.7-6.37 GHz) (15%) coupe bande) MEMS
[1V.15] Oui Oui Non commzu(:ateurs 0.044 x
) _ _ B0,
(25 -75 MHz) (3 -5%) (Passe bande) MEMS 0.027
Non Oui Non .
[1V.16] (Centrée a 10 GHz) (15 -5%) (Passe bande) 8 diodes PIN 0.51x163
Oui
Non Design1: Non 4 diodes PIN
— 0,
[1V.17] (Centrée 4 1.9 GH2) (35 _16.3 {0) (Passe bande) (pour (_:haque 0.54 x 0.57
Design 2 : design)
(27.8 - 37.4 %)
Oui Non Oui 5 .
[1V.18] (3.56 — 4.15 GHz) (62.65%) (Passe bande a 2 diodes PIN 0.45x0.45
' ' o970 coupe bande)
Non Oui Non .
[1V.19] (Centrée & 2 GHz) (26 — 50%) (Passe bande) 20 diodes PIN 14x0.84
Oui 9
on on . | commutateurs
[1V.20] N N (Passe bande a
' (Centrée a 19.8 GHz) (46.46%) coupe bande) MEMS et 1 a
P diode PIN
Non Non oul 5 .
[1V.21] (Centrée 4 3.5 GHz) (19.4%) (Coupe bande a | 4 diodes PIN 1.33x0.42
' ' passe tout)
. . Oui
Notre Oui Oui 5 .
filtre (2.4 -5 GH2) (100.76 — 45.78%) (Passe bande a 2 diodes PIN 0.41x0.76
coupe bande)

Tableau IV. 5: Comparaison de notre filtre avec d’autres filtres reconfigurables rapportés dans la littérature.
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Comme on peut le constater, les filtres qui fournissent a la fois 1’agilité fréquentielle et la
reconfigurabilité du comportement sont rarement rapportés dans la littérature. En plus, le filtre
proposé présente une bonne bande passante fractionnelle (100.76% et 45.78%) et une trés large
plage de réglage allant de 2.4 GHz a 5 GHz, ce qui correspond a une plage d’agilité de 114.3%.
En outre, il est capable de basculer entre le comportement passe bande et le comportement
coupe bande a deux fréquences différentes. Ce filtre est imprimé sur un substrat FR4 qui est
largement disponible et moins cher en comparaison avec ceux utilises dans les travaux
mentionnés dans le tableau. De plus, la structure proposée n’emploie que deux diodes PIN, ce
qui la rend facile et moins colteuse a fabriquer. A ce jour, un simple filtre miniature agile (de
2.4 a 5 GHz) ainsi que reconfigurable (passe bande & coupe bande) utilisant seulement deux

diodes PIN n’a pas encore été proposé dans la littérature.

[11. Conception d’une antenne filtrante reconfigurable en

bande passante et agile en fréquence
3.1.  Objectif de I’étude

Comme il a été énoncé dans I’introduction de ce chapitre, cette deuxiéme partie est
consacrée a 1’étude et la réalisation d’une structure entierement intégrée. Rappelons qu’une
structure est dite entiérement intégrée si elle intégre un ou plusieurs composants actifs au sein
de I’élément rayonnant (cf. Figure IV.1(c)). De ce fait, pour notre cas, nous avons choisi
d’intégrer les éléments actifs dans un filtre a base d’anneaux meétalliques fendus (SRR, Split
Ring Resonators en anglais) qui est lui-méme inséré au pied de 1’antenne. Cette combinaison
de filtre-antenne est connue dans la littérature sous le nom d’antenne filtrante (Filtering

Antenna ou bien Filtenna en anglais).

La co-conception antenne-filtre ou la conception d’antenne filtrante permet de réduire la
taille globale des frontaux RF et optimiser leurs performances. Le filtre joue alors le r6le d’un
réseau d’adaptation, mais ce réseau va lui aussi occuper un certain espace physique. Pour
surmonter ce probléme et pouvoir réduire la taille globale de cette antenne filtrante, nous avons
proposé une solution qui consiste a insérer le filtre SRR dans le plan de masse tout en gardant
la taille de I’antenne constante [IV.22]. L’objectif final de cette étude est donc de concevoir et

de réaliser un prototype d’antenne filtrante reconfigurable et agile pour des applications de RC.
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Cependant, lors de la conception d’une structure active, le principal défi que nous devons
relever reside, comme évoqué dans le chapitre I, dans le découplage entre les signaux DC et
RF. C’est pourquoi les circuits de polarisation des composants actifs doivent étre correctement
congus et séparés de maniere a ne pas affecter négativement les uns les autres et pour minimiser
I’influence des lignes d’alimentation DC sur les performances globales de 1’¢1ément rayonnant.
La conception et la caractérisation de la structure finale comprenant les composants actifs ainsi

que ses circuits de polarisation font 1’objet de la suite de ce chapitre.
3.2.  Choix de I’architecture du filtre

Contrairement au filtre reconfigurable proposé dans la premiere partie de ce chapitre, qui
possede une taille physique non-intégrable au sein de 1’antenne et qui offre une agilité discréte,
le filtre proposé dans cette eétude doit répondre a certaines exigences essentiellement liées a la
taille réduite, le fait d’étre intégrable, et la possibilité d’offrir une agilité discréte et continue®.
La miniaturisation des filtres peut étre obtenue par I’utilisation des substrats de permittivité
relative trés élevée (20 < &, < 100) et a faible tangente de pertes (tand < 10™%) ou par
’utilisation des ¢éléments localisés, ce qui rend leur fabrication assez coliteuse et laborieuse
[IV.23]. Cependant, la réduction de la taille d’un filtre conduit généralement a des pertes
accrues, ce qui peut mener a des performances réduites. Pour ces raisons, nous proposons dans
ce qui suit la conception d’un filtre présentant une certaine facilité d'intégration et une grande

agilité (discrete et continue) tout en réduisant le codt et la complexité de fabrication.

Les filtres compacts planaires peuvent avoir différentes formes. Ils peuvent étre de forme
annulaire, triangulaire, rectangulaire, ou rectangulaire mince, comme le montrent les figures
IV.24(a), 1V.24(b), IV.24(c), et 1V.24(d), respectivement. En ce qui concerne la bande de
fréquence, les pertes, et la taille, le filtre planaire a fentes doit avoir : un faible facteur de qualité
Q afin d’avoir une large bande coupée, des pertes faibles dans la bande passante et des pertes
élevées dans la bande coupée, et une taille réduite. L’admittance d’entrée simulée de différentes
formes de fentes (Figure 1V.25(a)) montre que le facteur Q est presque similaire pour la forme
annulaire, triangulaire, et rectangulaire, mais légérement plus élevé pour le cas de la triangulaire
mince. Un comportement similaire est également observé dans 1’évolution des pertes

d’insertion présentée sur la Figure IV.25(b). Les pertes d’insertion sont semblables pour les

4 L agilité est dite continue si les composants utilisés pour I’atteindre sont a variation continue (diodes varactor
ou MEMS par exemple). L’agilité fréquentielle continue permet de balayer les fréquences de travail de maniére
ininterrompue au sein de la bande de fonctionnement.
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formes annulaires, triangulaires, et rectangulaires, mais légerement plus faibles pour le cas du
triangle mince. En termes de facteur Q, les filtres de forme annulaire, triangulaire, et
rectangulaire sont de bonnes candidates. Néanmoins, la fente annulaire (Figure 1V.24(a)) a été

choisie parce qu’elle est relativement plus facile a concevoir. Le facteur Q de la fente annulaire

est d’environ 1.16.

(@) (b)
(c) (d)

Figure 1V. 24: Différentes formes de fente : (a) annulaire, (b) triangulaire, (c) rectangulaire, et (d) rectangulaire

mince.
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Figure IV. 25: (a) Admittance d’entrée et (b) les pertes d’insertion simulées des différentes fentes.

Comme expliqué précédemment, en principe, le stub quart d’onde en circuit ouvert
présente une réponse coupe bande a la fréquence calculée. Par conséquent, en cascadant ces

deux stubs, calculés a deux fréquences différentes fi et f2, un comportement passe bande peut
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étre obtenu a la fréquence moyenne entre les deux fréquences fi et f.. Une seule fente en forme
d’anneau permet d’obtenir une réponse coupe bande, puisqu’elle se comporte comme un stub
en circuit ouvert a la fréquence calculée. Cependant, en cascadant deux fentes annulaires, une
réponse passe bande peut étre obtenue a la fréquence centrale. En raison des contraintes
d’espace, et pour réduire la taille du filtre le plus possible, nous avons opté pour une autre
technique qui consiste a court-circuiter (ponter) une seule fente annulaire pour obtenir un
comportement passe bande. Une seule fente en forme d’anneau peut produire une réponse passe

bande si on la court-circuite a un endroit approprié, ce qui crée deux stubs court-circuités.

(a) (b)
Figure 1V. 26: Configuration du filtre coupe bande (a) et celle du filtre passe bande (b).
Afin de mieux comprendre le mécanisme de fonctionnement de la fente annulaire, nous
avons étudié la configuration de la fente simple (Figure 1V.26(a)) et celle de la fente court-

circuitée « pontée » (Figure 1V.26(b)). Les résultats de simulation de ces deux configurations
sont illustrés par la Figure 1V.27.
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Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
(@) (b)
Figure IV. 27: Paramétres S de la configuration de la fente annulaire simple (2) et celle de la fente annulaire
pontée (b).

Nous constatons, d’apres la Figure 1V.27(a), que la fente annulaire simple se comporte
comme un filtre coupe bande, lorsque son périmétre moyen, Ps= 36 mm, est égal a une demi-
longueur d’onde a la fréquence rejetée 2.4 GHz. En revanche, lorsque la fente est pontée (Figure
IV.26(b)), deux stubs court-circuités en série, qui ont des longueurs différentes P1 =10 mm et

P2 =26 mm, sont créés. Les stubs de longueurs P1 et P2 produisent respectivement une réponse
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coupe bande aux fréquences 4 et 1.5 GHz (cf. Figure 1V.27(b)). Il est important de noter que
les longueurs P> et P1 sont égales respectivement aux longueurs quart d’ondes des fréquences
1.5 et 4 GHz. Par conséquent, la configuration de la fente annulaire pontée produit une réponse

passe bande a la fréquence centrale 2.4 GHz.

Comme nous I’avons montré tout au long de cette section, le filtre proposé dans cette étude
va offrir une certaine facilité¢ d’intégration au sein de la structure antennaire et un bon facteur
Q, tout en réduisant le cout et la complexité de fabrication. L’option d’agilité (discréte et

continue) sera évoquée lors de la combinaison de 1’antenne et du filtre.

3.3. Choix de ’architecture antennaire

Afin d’assurer la tiche de détection spectrale (Sensing task), nous avons proposé d’utiliser
une antenne monopdle planaire ULB alimentée par une ligne CPW. Cela signifie que ’antenne
et son plan de masse se situent dans la méme face du substrat. La conception initiale de la
structure proposée a été commenceée par la configuration montrée sur la Figure 1V.28. Cette
antenne est imprimeée sur un substrat FR4 d’épaisseur 1.5 mm, de permittivité relative 4.4, et
de tangente de perte 0.016, comme celui utilisé pour le filtre SRR. Les dimensions de 1’antenne
et celles de la ligne CPW sont calculées en utilisant les équations présentées auparavant (les
équations (1.9)-(1.13) et (11.58)-(I1.59)). Le Tableau IV.6 présente les dimensions de 1’antenne,
du plan de masse et de la ligne d’alimentation CPW.
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Figure IV. 28: Configuration de I’antenne ULB de base.

Parameétres L w Ls Lg Lt g Os Wt
Valeur (mm) 38 60 20 22 30 0.5 15 3

Tableau IV. 6: Dimensions de ’antenne ULB proposée.
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La structure de base de I’antenne filtrante proposée dans cette étude est constituée d’une
antenne monopodle ULB fonctionnant de 1.33 GHz jusqu’a plus de 7 GHz, qui représente une
bande passante de 132% autour de la fréquence centrale 3.9 GHz. Une photographie de
I’antenne ULB fabriquée ainsi qu’une comparaison entre les résultats de mesure et de
simulation du coefficient de réflexion sont présentées sur la Figure IV.29. D’apres la Figure
IV.29(b), les résultats sont satisfaisants a part quelques différences entre la simulation et la

mesure qui peuvent étre remarquées. Ces différences sont dues principalement a la précision de

la réalisation.
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Figure IV. 29: (a) Photographie de I’antenne de base réalisée et (b) les résultats de mesure et de simulation.

Pour bien choisir le bon emplacement pour intégrer le filtre SRR au sein de I’antenne ULB,
nous avons ¢étudi€ la distribution des courants surfaciques sur I’antenne et son plan de masse.

Les résultats sont présentés sur la Figure 1V.30.
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Figure 1V. 30: Distribution des courants surfaciques de I’antenne ULB a 4 GHz.

D’apres cette figure, nous pouvons clairement observer que la concentration des courants
se manifeste essentiellement sur les bords de la ligne CPW ainsi que sur les fentes coniques.

Cette région peut donc étre efficacement utilisée pour intégrer le filtre SRR afin d’aboutir a un
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filtrage efficace. Maintenant que nous avons decrit les topologies de I’antenne ULB et du filtre
SRR, nous allons passer a la combinaison des deux configurations afin d’obtenir la structure

finale d’antenne filtrante.

3.4. Analyse et conception de I’antenne filtrante

3.4.1. Reconfigurabilité en bande passante

Aprés avoir congu 1’antenne de déetection ULB et choisi la configuration finale du filtre
SRR fournissant une réponse passe bande a 2.4 GHz, les deux structures sont combinées en une
seule structure afin d’obtenir I’antenne filtrante finale. Pour étudier I’effet du filtre SRR sur
I’antenne ULB et pour réduire le temps de calcul, un commutateur idéal est utilisé. L’état OFF
est indiqué par un espace vide (non métallisé), aussi appelé gap, tandis que I’état ON est
représentée par la présence d’un ruban métallique (cf. Figure IV.31(a)). Cependant, 1’intérét
principal de ’utilisation de ces commutateurs idéaux est de bien évaluer 1’effet des composants
actifs (les diodes PIN et leurs réseaux d’alimentation DC) sur les caractéristiques de I'antenne.
D’apres la Figure IV.31(a), le filtre SRR est placé au centre du plan de masse afin d’éviter a la

fois I’influence du connecteur SMA et le fort couplage de la partie rayonnante de I’antenne.
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Figure 1V. 31: (a) Photographie de la structure réalisée et (b) le coefficient de réflexion mesuré pour chaque état
en utilisant des commutateurs idéaux.

La Figure IV.31(b) nous présente le comportement de 1’antenne lorsque le filtre est couplé
et découplé de sa ligne d’alimentation. On remarque que la reconfigurabilité en bande passante
est obtenue a I’aide des interrupteurs idéaux. Lorsque le filtre est découplé de la ligne
d’alimentation de I’antenne (I’état ON), I’antenne filtrante agit comme une antenne de détection

ULB. La bande passante mesurée (a —10 dB) couvre une large plage de fréquences allant de
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1.3 GHz jusqu’a 6 GHz, soit 128.76% autour de la fréquence centrale 3.65 GHz. En revanche,
lorsque le filtre SRR est couplé a la ligne d’alimentation de 1’antenne via les deux gaps (1’état
OFF), I’antenne filtrante se comporte comme une antenne a bande étroite, effectuant ainsi la
tache de communication a 2.4 GHz. La bande passante mesurée de I’antenne filtrante a cet état
est de ’ordre de 28.33%. Comme nous pouvons le constater, une agilit¢ discreéte assez
importante en bande passante dont sa largeur varie de 5.3 GHz (128.76%) a 673 MHz (28.33%)

est obtenue.

Pour mettre en exergue ces résultats, nous avons étudié la distribution des courants de
surface sur I’antenne filtrante en mode bande étroite (I’état OFF) a la fréquence de
fonctionnement 2.4 GHz et aux deux fréquences hors bande de fonctionnement 1 et 4 GHz,
comme le montrent les figures IV.32(a) a IV.32(c). 1l est clair, d’apres ces figures, que le filtre
SRR permet le passage du courant RF & 2.4 GHz tout en bloquant son passage vers 1’élément

rayonnant de I’antenne aux autres fréquences.
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3.64 3.64
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Figure IV. 32: Distribution des courants surfaciques dans ’antenne filtrante aux fréquences : (a) 1 GHz, (b) 2.4
GHz, et (c) 4 GHz.

Les interrupteurs idéaux permettent de réduire le temps de calcul et présentent une faible
perte d’insertion, mais ils ne permettent pas une commutation rapide et autonome, ce qui est
hautement requis dans les systémes cognitifs. Pour cela, un commutateur a diode PIN est utilisé.
Dans cette étude, nous avons choisi la diode PIN de marque Infineon, modele BAR88-02V
[IV.8]. Pour la simulation, cette diode est modélisée par le circuit équivalent donné par la Figure
IV.12. Dans chaque gap, une diode PIN est insérée pour coupler ou découpler le filtre SRR de

la ligne d’alimentation de I’antenne.

A des fins expérimentales, pour ne pas court-circuiter les diodes PIN et pour s’assurer qu’il
n’y ait pas de fuite du courant DC de polarisation vers la masse, une fente de 0.8 mm a été créée

dans chaque c6té du plan de masse. Cependant, pour assurer une bonne continuité RF du plan
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de masse, trois condensateurs de découplage (DC blocks) de 22 pF ont été insérés dans chaque
fente. Par contre, pour protéger la source DC du signal RF, une ligne a haute impédance a été
imprimée sur chaque c6té de I’antenne filtrante pour 1’utiliser dans la polarisation de chaque
diode. Pour renforcer 1’isolation DC/RF, chaque ligne DC a haute impédance est reliée au plan

de masse par I’intermédiaire d’une inductance (Self de choc) de 33 nH (cf. Figure IV.33).

Ligne Be ahaute

Self de choc idoes PIN impédance -
// ‘\, . N \
/| 4 I Y
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Capacités de. . ,:-f / ~—
découplage T

Figure V. 33: Schéma de la technique de polarisation proposee.

En se basant sur les études et les analyses faites plus haut, un prototype de 1’antenne
filtrante est fabriqué a I’aide de la fraiseuse a commande numérique LPKF. Une photographie
du prototype réalisé est présentée sur la Figure IV.34(a). Les mesures ont été effectuées a I’aide
de I’analyseur de réseau vectoriel Anritsu, modele MS2028C. Les résultats de simulation et de
mesure du coefficient de réflexion pour les deux états des diodes ont été comparés et présentés

sur la Figure 1V.34(b).
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Figure IV. 34: (a) Photographie de I’antenne filtrante réalisée et (b) les résultats de simulation et de mesure du
coefficient de réflexion pour chaque état de polarisation.

Pour sélectionner le mode ULB, le filtre SRR est découplé de la ligne d’alimentation, en
polarisant simultanément les deux diodes PIN avec une tension de 1.2 V. Le fonctionnement de
détection ULB est obtenu sur toute la bande 1.25 — 6 GHz, avec un bon accord observe entre
les résultats de simulation et de mesure. En revanche, pour sélectionner le mode bande étroite,
le filtre est couplé a I’antenne via les deux gaps, en laissant les deux diodes sans polarisation
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(OV). L’antenne filtrante, dans ce mode (I’¢état OFF), présente une bande passante relativement
étroite d’environ 850 MHz autour de la fréquence centrale 2.45 GHz, correspondant a la bande
LTE 38. Comme nous pouvons le constater, la bande passante de 1’antenne filtrante est réglable
électroniquement entre 4.75 GHz et 850 MHz. Nous avons alors obtenu une structure au

comportement extrémement flexible, parfaitement adaptée aux futurs systemes cognitifs.

Nous pouvons également remarquer qu’il y a une légeére différence entre les résultats
simulés et ceux issus des mesures, particulierement aux fréquences élevées. Ceci peut étre
expliqué par les pertes d’insertion des diodes qui deviennent significatives lorsqu’on monte en
fréquence. En outre, les tolérances de fabrication et de mesure et les parasites associés au boitier
de la diode, aux composants utilisés dans le circuit de polarisation, et a la soudure de ces
composants peuvent contribuer considérablement au décalage fréquentiel. Par ailleurs, nous
pouvons constater que I’utilisation des interrupteurs a diodes PIN entraine un décalage de la
fréquence de résonance de plus de 50 MHz vers les hautes fréquences par rapport aux résultats
obtenus en utilisant des commutateurs idéaux. Ceci est, bien entendu, di au fait que les diodes
et les capacités insérées dans le plan de masse modifient sa longueur électrique effective,

contribuant ainsi a un décalage fréquentiel plus ou moins léger.

Pour évaluer davantage I’effet des diodes sur le comportement de 1I’antenne, nous avons
comparé le gain de la structure utilisant les commutateurs idéaux et celle utilisant les
commutateurs réels. Le Tableau IV.7 présente les résultats de cette comparaison. Nous pouvons
constater, sur ce tableau, que le gain en mode de détection ULB est inférieur de 2 dBi a celui
en mode communication. Ceci peut s’expliquer par le fait que la tiche de communication a
besoin d’un gain ¢élevé dans la direction de la cible (1’utilisateur secondaire ou opportuniste
pour notre cas, voir chapitre 1) pour maintenir une liaison point a point robuste. Tandis que, la

tache de détection spectrale ne requiert pas un gain tres important.

Mode ULB a 2.4 GHz Mode bande étroite a 2.45 GHz
Commutateurs Commutateurs Commutateurs Commutateurs
idéaux réels idéaux réels
Gain (dBi) 3.9 3.55 6.61 5.12

Tableau IV. 7: Comparaison du gain de I’antenne filtrante dans les deux modes.

D’autre part, la structure avec les commutateurs idéaux posséde 1.49 dBi de gain

supplémentaire par rapport a celui de la structure avec les commutateurs réels. Ceci peut étre
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expliqué par les pertes d’insertion des commutateurs a diodes PIN et des composants du circuit

de polarisation DC, qui sont liées a leurs résistances internes.

Jusqu’ici, nous avons vu que 1’antenne filtrante proposée est capable d’atteindre une agilité
discréte assez importante en bande passante. Dans ce qui suit, nous allons évaluer la capacité

de I’antenne filtrante proposée a offrir une agilité continue en fréquence centrale.
3.4.2. Adgilité en fréquence centrale

Comme mentionné plus haut, la tdche de communication est obtenue a une seule fréquence
du standard LTE. Pour faire fonctionner la structure proposée sur plusieurs fréquences LTE, la
fréquence de résonance de 1’antenne filtrante en mode bande étroite doit étre accordable. Pour
obtenir I’agilité en fréquence centrale de la bande étroite, les ponts (les positions du court-
circuit) sont remplacés par des diodes varactor. La diode varactor est placée a la position du
pont pour faire varier la taille effective de la fente annulaire et, par conséquent, régler sa
fréquence de fonctionnement. Deux diodes varactor BB145 du fabricant NXP Semiconductors
[TV.24], dont la capacité peut étre accordée dans une plage qui s’étend de 2.55 pF a 7.2 pF pour
une tension de polarisation variant respectivement de 4 VV a1 V (voir Annexe E), ont été insérées

dans les fentes annulaires a I’emplacement du pont (cf. Figure IV.35).
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Figure IV. 35: Schéma de la technique de polarisation proposée avec les diodes varactor.
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Figure 1V. 36: Circuit équivalent de la diode varactor, avec Cj = 2.5 — 7.2 pF.

Pour modéliser cette diode dans les simulateurs électromagnétiques, nous avons utilisé le
circuit équivalent présenté sur la Figure 1V.36, qui est donné par le fabricant (voir la fiche
technique de la diode, Annexe E). Puisque la structure proposee contient des diodes PIN et

varactor, dont la méthode de polarisation est différente, leurs circuits de polarisation DC doivent
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donc étre correctement congus et sépares de maniere a ne pas affecter négativement les unes les
autres. Le réseau de polarisation DC des diodes varactor est similaire a celui utilisé pour les
diodes PIN, avec des DC blocks de 22 pF et des selfs de choc de 33 nH. En outre, une inductance
de 33 nH est insérée dans chaque fente pour préserver la continuité des courants DC vers la
masse (cf. Figure IV.35). La photographie de I’antenne filtrante finale réalisée est présentée sur
la Figure 1V.37(a). Un générateur DC de marque GW Instek AFG-2112 est utilisé pour fournir
une tension de polarisation constante et variable pour polariser respectivement les diodes PIN

et varactor.
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Figure IV. 37: (a) Photographie de la structure finale réalisée et les résultats de simulation (b) et de mesure (c) du
coefficient de réflexion en mode bande étroite pour différentes tensions de polarisation des varactors.

Les résultats de simulation et de mesure du coefficient de réflexion pour différentes valeurs
de la capacité des varactors sont présentés respectivement dans les figures 1V.37(b) et IV.37(c).
Ces résultats montrent qu’en faisant varier les tensions de polarisation des varactorsde 1V a 4
V, avec un pas de 1 V, (autrement dit, en diminuant la valeur de leur capacité de 7.2 pF a 2.5
pF), la frequence de fonctionnement peut étre réglée de 2.55 GHz a 3.2 GHz de fagon continue,
ce qui correspond a une plage de réglage de 1.26 (soit une agilité de 25.5%). Ces bandes
couvrent les bandes LTE 7 (2.5 — 2.57 GHz), 38 (2.57 — 2.62 GHz), 40 (2.3 — 2.4 GHz), et 41
(2.496 — 2.69 GHz). Tandis que la plage d’accord simulée est de 2.6 GHz a 3.4 GHz, avec une
assez bonne concordance avec les resultats expérimentaux. Les légeres différences entre les
résultats expérimentaux et ceux de la simulation peuvent étre attribuées aux inexactitudes de

197



fabrication, aux fortes pertes diélectriques du substrat, a ’erreur de contréle de la tension de
polarisation et a I’absence d’une modélisation réaliste des composants discrets (actifs et passifs)
dans le simulateur électromagnétique. En outre, la soudure des composants discrets et du
connecteur SMA, qui n’est pas modélisée dans le simulateur EM, peut également introduire
une légere différence.

3.4.3. Influence des diodes varactor sur le comportement de I’antenne

Le role principal des varactors dans notre structure est d’accorder de facon continue la
fréquence centrale de I’antenne filtrante en mode bande étroite. Mais leur impact sur le
fonctionnement du systeme en mode ULB doit également étre pris en considération. Pour cela,
nous avons mesureé les coefficients de réflexion pour les deux valeurs extrémes des capacités
des varactors, lorsque les diodes PIN sont polarisées (1’état ON). Les résultats de mesures sont
illustrés par la Figure 1VV.38. Comme nous pouvons le constater sur cette figure, le coefficient
de réflexion reste pratiguement inchange sur toute la bande fréquentielle étudiée. Néanmoins,
une légére différence peut étre observée notamment aux fréquences hautes, mais cette variation
est négligeable puisque la largeur de la bande passante a —10 dB reste stable. Ceci peut
s’expliquer par le fait que les condensateurs fixes et variables (DC blocks et varactors) insérés
dans le plan de masse provoquent une modification de la longueur électrique effective de

I’antenne, ce qui entraine, par conséquent, un léger décalage fréquentiel.
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Figure 1V. 38: Coefficients de réflexion mesurés de ’antenne filtrante en mode ULB pour deux tensions de
polarisation des varactors.

L’impact des diodes varactor sur le gain d’antenne filtrante est également étudié, afin de
s’assurer que I’agilité fréquentielle continue n’affecte pas les caractéristiques de rayonnement
du systeme filtre-antenne proposé. Pour ce faire, nous avons étudié 1’évolution du gain réalisé
pour différentes valeurs de la capacité des varactors, lorsque 1’antenne filtrante fonctionne en

198



mode bande étroite (les diodes PIN sont bloquantes, a 1’état OFF). Les résultats sont présentés

sur la Figure 1V.39.
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Figure IV. 39: Gain de I’antenne filtrante proposée en mode bande étroite pour différentes tensions de
polarisation des varactors.

Nous pouvons observer que le gain varie de 2.2 dBi a 5.6 dBi, avec un gain maximal a la
fréquence de fonctionnement de chaque tension de polarisation. L’effet du filtre SRR est
clairement observé dans 1’évolution du gain. Ce comportement indique que I’antenne filtrante
lors du fonctionnement en mode communication élimine les fréquences indésirables, qui sont
considérées comme du bruit. Toutefois, les diodes varactor n’ont quasiment pas d’impact sévere
ni sur le comportement de la structure en mode détection (ULB) ni sur le gain réalisé de

I’antenne filtrante en mode communication.
3.4.4. Efficacité et diagrammes de rayonnement

L’efficacité de rayonnement du systéme antenne-filtre proposé dans les deux modes de
fonctionnement est également mesurée en utilisant la méthode de la Wheeler Cap [1V.25]. Cette
expérience est conceptuellement tres simple. Elle nécessite une mesure de I’impédance d’entrée
de la structure en espace libre et une autre mesure quand la structure est entourée par une cavité
conductrice placée a une distance de A/2m de la structure [IV.26]. Cette distance, qui est le
rayon de la radiansphere, correspond a la distance de transition entre le champ proche ou
I’énergie électromagnétique est stockée dans 1’antenne et le champ lointain ou celle-ci est
propagée.

La partie réelle de 'impédance d’entrée de la premiere mesure (en espace libre) est égale
a la somme de la résistance de pertes Rpertes €t de celle de rayonnement Ryay. Par contre, dans la

deuxiéme mesure, la résistance de rayonnement est supposée court-circuitée par la cavité

[TV.27]. Cela implique que la partie réelle de I'impédance d’entrée mesurée, dans ce cas,
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représente exclusivement la résistance de pertes Rpertes. En utilisant les équations suivantes, nous
pouvons calculer I’efficacité du rayonnement pour les deux modes de fonctionnement de

I’antenne filtrante réalisée.

L’efficacité de rayonnement est donnée par la formule suivante:

Py Rray
= = V.15
nray Pr+Pp Rray +Rpertes ( )

ou Py et Py désignent respectivement la puissance rayonnée et la puissance perdue au sein de

I’antenne.

Lorsque la structure est dans la cavité conductrice, on a:

Ry =2 V.16
ray 0 1-S11w ( )
Par contre, lorsque la structure est en espace libre, on a la relation suivante :
_ 1+S11F
Rray + Rpertes - ZO 1-Sq1F (IV-17)

En utilisant les deux dernieres équations dans la premiére équation, nous obtenons :

1— (1+S117)(1-S11w)

_ (1-S11p)(1+S11w)

77ray - (1-S11p)(1+S11w)
1—

(1+S117)(1=S11w)

Si S11r < Stw (IV.18)

St S11F > S1aw

ou Si11r et Sy1w sont respectivement les coefficients de réflexion de la structure en espace libre
et dans la cavité.

Le SiiF pourra étre supérieur ou inférieur au Suaw. 1l faudra donc utiliser la bonne équation

dans (IV.18) pour éviter d’avoir une efficacité >1.
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Figure IV. 40: Efficacité de rayonnement mesurée de I’antenne filtrante en mode ULB (ligne pointillée) et en
mode bande étroite (ligne solide).
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La Figure IV.40 montre 1’efficacité de rayonnement mesurée pour les deux modes de
fonctionnement en fonction de la fréquence. Il est important de noter que la tension de
polarisation des varactors est fixée a 1 V, ce qui implique que la fréquence de fonctionnement
est de 2.5 GHz.

A partir de ces résultats, nous pouvons noter que I’efficacité de rayonnement en mode ULB
est supérieure a 69% sur toute la bande passante. Tandis qu’en mode bande étroite, 1’efficacité
est supérieure a 79% avec une efficacité maximale mesurée de 92 % a la fréquence de
fonctionnement 2.5 GHz. La différence entre ’efficacité du mode ULB et celle du mode bande
étroite réside dans la résistance intrinseque des diodes PIN, lorsqu’elles sont passantes (mode
ULB), qui entraine des pertes par effet Joule et fait donc chuter I’efficacité de I’antenne filtrante
par rapport au mode bande étroite, ou les diodes PIN sont bloquées.

Les diagrammes de rayonnement de I’antenne filtrante pour les deux modes de
fonctionnement sont présentés sur la Figure 1V.41. Les diagrammes du mode ULB sont tracés
aux fréquences suivantes : 1.5, 3.5 et 5 GHz, correspondant aux fréquences d’extrémités et la
fréquence centrale de la bande passante. Tandis qu’en mode bande étroite, ils sont tracés a la

fréguence de fonctionnement de ce mode.
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60 60

90 90

[Plan YZ]

60 300 60

90

270 90

120

1.5GHz 3.5GHz 5GHz 2.5GHz
[Mode ULB] [Mode ULB] [Mode ULB] [Mode bande étroite]

Polarisation principale
---- Polarisation croisée

Figure 1V. 41: Diagrammes de rayonnement de ’antenne filtrante proposée.
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Nous pouvons remarquer que les diagrammes de rayonnement du mode ULB sont quasi
omnidirectionnels sur toute la bande de fonctionnement, avec un faible niveau de polarisation
croisée, qui est d’environ 20 dB inférieur a celui de la polarisation principale dans la direction
du maximum de rayonnement. Néanmoins, il semble, au vu de ces courbes réparties sur
I’ensemble de la bande passante de notre structure, que les diagrammes de rayonnement ne
changent pas brusquement. Par contre, les diagrammes de rayonnement, en mode bande étroite,
ont une forme torique, avec de faibles niveaux de polarisation croisée, particulierement dans le
plan XZ. Cette forme de diagramme de rayonnement peut s’expliquer par le fait qu’a des
fréquences de résonance élevées, la longueur électrique effective du plan de masse devient
beaucoup plus grande que la longueur d’onde, ce qui conduit a une division du diagramme de

rayonnement.
3.5. Récapitulatif des performances

Pour mieux apprécier les performances mesurées de 1’antenne filtrante proposée, nous les
avons comparées avec celles d’autres structures récemment publiées dans la littérature. Ces
résultats sont indiqués sur le Tableau 1V.8. Nous pouvons clairement observer que notre
structure comporte un nombre minimal de composants actifs. La majorité des configurations
rapportées en comportent un nombre plus élevé ou utilisent des composants trés codteux,
comme le cas des transistors a effet de champ (FET). En outre, la taille de la structure finale
réalisée est plus petite que celle des autres structures rapportées, en fonction de leur fréquence

de fonctionnement la plus basse.

Réf Agilité fréquentielle de  Bande passante du Nombre de commutateurs Taille

' bande étroite (GHz) Mode ULB (GHz) (A4 X 4g)
[1v.28] 3.92a4.82 3.8-6 Une diode PIN et 2 varactors 1.24 x 0.56
[1V.29] 24;42;33;54 2-10 2 transistors a effet de champ  0.69 x 0.69
[1V.30] 0.58; 0.86; 1.1; 2.48 0.7-3.44(—6dB) 2diodes PIN et 2 varactors 0.49 x 0.27
[Iv.31] 1.1,2.25;3.1 1.0-3.2 8 diodes PIN 1.06 x 1.04
[1V.32] 2.75; 2.86; 3.1; 3.26 2.63-3.7 12 diodes PIN 1.22 x0.91
Notre . . ) .

2.55;2.84; 3.05; 3.2 1.35-6.2 2 diodes PIN et 2 varactors 0.73 x 0.54

structure

Tableau IV. 8: Comparaison des performances de 1’antenne filtrante proposée avec celles des travaux connexes.
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IVV. Conclusion

Dans ce dernier chapitre, nous avons présenté la derniére approche des systémes
antennaires de la RC qui consiste a utiliser une seule antenne pour effectuer les deux taches
principales de la RC, a savoir la détection des ressources disponibles et la communication sur
ces bandes de fréquences non-utilisées. Cependant, pour faire fonctionner une seule antenne
dans des scénarios différents, nous avons eu recours aux antennes reconfigurables, dites actives.
Au cours de ce chapitre, nous avons pu voir qu’il est possible de catégoriser les structures
actives, selon 1’emplacement des composants actifs (cf. Figure IV.1), en structures quasi-
intégrées ou entierement intégrées. Afin de couvrir toutes les approches possibles, ce chapitre

a été divisé en deux parties ; chacune d’elles traite une catégorie.

Dans la premiere partie de ce chapitre, un simple filtre reconfigurable et commutable a été
présenté, en utilisant seulement deux diodes PIN, pour les frontaux RF et spécialement pour les
applications de RC. En contrélant simultanément la tension de polarisation de ces deux diodes,
le filtre réalisé peut étre reconfiguré de bande passante a coupe bande et commuté entre 2.4 et
5 GHz. Le filtre proposé a été fabriqué et les résultats expérimentaux montrent un bon accord
avec ceux issus des simulations électromagnétiques. De plus, ce filtre présente un retard de
groupe plat d’environ 0.45 a 0.8 ns sur toute la bande passante pour chaque état des diodes. Les
résultats obtenus indiquent que le filtre réalisé semble étre un bon candidat pour étre intégré
dans la chaine de transmission des systéemes cognitifs (cf. Figure 1V.2) ou des systemes
fonctionnant dans les bandes 802.11 b/g/n/s et WiMAX. En outre, le filtre proposé pourrait étre
une solution efficace pour résoudre le probléme des interférences entre les utilisateurs (primaire
et secondaire) dans les réseaux cognitifs ou entre les dispositifs fonctionnant aux bandes 2.4 et
5 GHz.

Au niveau de la deuxieme partie de ce chapitre, nous avons présenté une antenne filtrante
électroniquement reconfigurable et agile pour des applications de RC fonctionnant dans les
bandes LTE. La structure de base de 1’antenne filtrante proposée est constituée d’une antenne
monopodle ULB alimentée par une ligne CPW et d’un filtre SRR intégré au pied d’antenne. Pour
faire commuter la structure entre le mode de détection ULB et le mode de communication a
bande étroite, deux diodes PIN sont utilisées pour coupler ou découpler le filtre de la ligne
d’alimentation de 1’antenne monopdle. Ceci nous a permis d’obtenir une agilité discrete assez
importante en bande passante qui varie de 4.95 GHz (132.9%) a 673 MHz (28.33%). Par contre,

pour obtenir 1’agilité fréquentielle continue afin de régler de fagon continue la fréquence de
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résonance du mode de communication, deux diodes varactor sont insérées dans les fentes
annulaires du filtre pour changer leur taille effective. La fréquence de fonctionnement du mode
bande étroite peut étre réglée de 2.55 GHz a 3.2 GHz de facon continue, ce qui correspond a
une plage de réglage de 1.26 (soit une agilité de 25.5%). Par conséquent, le systeme filtre-
antenne proposé est capable de couvrir intégralement les bandes LTE 1/2/7/33-41. Quatre
prototypes ont été fabriqués et caractérisés expérimentalement pour valider le fonctionnement
de la structure proposée. Chaque prototype pourrait étre considéré comme une évolution du
prototype précédent. Le gain, I’efficacité et les diagrammes de rayonnement montrent que les
mécanismes d’agilit¢ fréquentielle et de reconfiguration sont accomplis sans affecter
négativement le fonctionnement désiré de I’antenne filtrante, qualifiant ainsi notre structure

pour étre utilisé dans de nombreuses applications de RC.

A noter que les travaux présentés dans ce chapitre ont été valorisés par trois publications

dans des revues internationales et par 2 conférences internationales.
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Conclusion générale et perspectives

L’objectif des travaux menés dans le cadre de cette thése est de concevoir et de réaliser de
nouvelles configurations d’antennes dédié¢es aux systémes cognitifs de la quatriéme génération.
Au cours de ce mémoire de thése, nous nous sommes attelés a présenter les diverses approches
des systemes antennaires utilisées dans les frontaux RF des systemes cognitifs. Cela nous a
permis de recenser les différentes approches possibles, mais également de présenter plusieurs
méthodes permettant d’améliorer les performances globales du systeme (bande passante,
adaptation, rayonnement, flexibilité...). En vue de couvrir toutes les configurations, nous avons

consacré a chacune d’elles un chapitre.

Dans un premier temps, une étude bibliographique étendue sur les différents types
d’antennes et leurs techniques d’alimentation a été effectuée afin d’avoir une vue d’ensemble
sur les différents types d’antennes pour les communications mobiles. De plus, a travers cette
présentation, nous avons pu voir les différents probléemes auxquels les systemes antennaires de
nouvelle génération doivent faire face, a savoir la rareté du spectre RF alloué par les organismes
de régulation qui devient de plus en plus sévere et les phénoménes d’interférences et
d’évanouissements de signaux qui réduisent considérablement les performances des systemes

de communication en termes de capacité, de couverture et de qualité du signal.

L’état de I’art nous a permis également de recenser les différentes techniques et technologies
utilisées dans les systemes de nouvelle génération pour surmonter ces problémes, a savoir les
techniques de diversité et la radio cognitive. Ceci nous a amené a proposer des solutions
innovantes et originales pour améliorer considérablement les performances électriques et de
rayonnement des systemes antennaires. Toutes les solutions proposées dans cette thése reposent
sur la combinaison des techniques de diversité et de la technologie de radio cognitive afin de

concevoir un systeme antennaire plus performant et intelligent.

Pour rendre cette thése innovante, nous avons rigoureusement traité toutes les configurations
possibles des structures antennaires utilisées dans les front-ends RF des systemes cognitifs. De
ce fait, chaque chapitre de ce manuscrit a été consacré a 1’une des configurations dans laquelle

une ou plusieurs techniques de diversité ont été combinees.

La premiére solution proposée consiste a combiner deux techniques de diversité (angulaire

et de polarisation) et deux technologies antennaires (MIMO et ULB) dans la premiére
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configuration de la premiére approche des systéemes antennaires de la RC. Cette configuration
utilise un seul systéme antennaire large bande qui permet d’effectuer la tache de détection
spectrale dans un processus en paralléle avec celui de la communication, aussi connue sous le
terme anglais « underlay ». Le but derriére cette combinaison est d’améliorer la capacité du
canal et de réduire les phénoménes d’interférences et d’évanouissement de signaux dans les

environnements urbains et intrabatiment.

Afin de valider la solution proposée, un prototype d’un réseau d’antennes alimenté par une
matrice de Butler a été réalisé et caractérisé expérimentalement. Les résultats des mesures ont
montré que le systeme antennaire fabriqué présente une trés large bande passante (39 ~ 49%)
et il peut basculer entre quatre faisceaux dans des directions différentes et entre deux sens de
polarisation circulaire (RHCP et LHCP), en changeant son port d’entrée. Les quatre faisceaux
sont obtenus & 12°, —40°, 42°, et —18°. Ces faisceaux présentent une diversité de polarisation
circulaire, puisque les faisceaux a 12° et —18° ont la RHCP, tandis que les faisceaux a —40° et
42° ont la LHCP. En outre, les mesures d’efficacité, de gain réalisé, et du coefficient de
corrélation d’enveloppe montrent que la structure proposée offre de bonnes performances en

rayonnement et en diversité sur toute la bande passante de fonctionnement du systeme.

La deuxiéme solution étudiée consiste a employer la diversité de rayonnement dans la
deuxieme configuration de la premiére approche des systemes antennaires de la RC. Nous avons
proposé d’intégrer, dans un seul systeme antennaire, deux antennes de bandes passantes
différentes. Celle possédant une large bande est dédiée a la détection spectrale et I’autre a bande
étroite est responsable de la tiche de communication. Cependant, 1’utilisation de deux antennes
co-localisées peut induire un couplage mutuel entre elles. Pour pallier ce probléme, nous avons
opté pour I'utilisation de la technologie CPW pour augmenter I’isolation. Cette technologie
permet d’améliorer significativement 1’isolation par la séparation des deux antennes par le plan

de masse.

Nous avons présenté deux systémes antennaires. La différence entre les deux réside dans
I’antenne de communication, tandis que ’antenne de détection reste la méme pour les deux
structures. La premiére structure antennaire possede une antenne dipdle mono-bande, tandis
que la deuxiéeme comprend une antenne IFA multibande. La deuxieme structure peut étre
considérée comme une version améliorée de la premicre structure, car avec I’antenne IFA, la
tache de communication peut étre effectuée dans plusieurs bandes de fréquences distinctes. Les

deux structures antennaires ont été fabriquées et mesurées afin de valider cette approche. Les
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prototypes realises présentent de bonnes performances en termes d’adaptation, d’isolation entre
les deux antennes, de rayonnement, et de gain réalisé. De plus, le coefficient de corrélation
d’enveloppe mesuré pour les deux structures montre que les deux antennes de chaque structure

peuvent fonctionner simultanément sans aucun chevauchement ou interférence entre eux.

Finalement, comme toutes les structures développées et réalisées sont passives, et avec des
caractéristiques figées non modifiables, nous avons pensé a développer des structures actives
dites reconfigurables. Ces structures pourront mieux répondre aux exigences de la deuxiéme
approche des systéemes antennaires de la RC. Cette approche permet par 1I’emploi d’une seule
antenne reconfigurable d’effectuer les deux taches. Chaque tache est effectuée lorsque la qualité
de la liaison de communication est inférieure aux seuils définis par le systeme. Nous avons pu
voir qu’il est possible de classer les structures actives, selon I’emplacement des composants
actifs, en deux groupes : les structures quasi-intégrées et les structures entierement intégrées.

Afin de couvrir toutes les approches possibles, nous avons traité chaque catégorie a part.

Nous avons commencé par 1’étude et I’implémentation de la configuration quasi-intégrée.
Pour notre étude, nous avons choisi d’intégrer ces composants dans un filtre qui sera situé avant
ou apres I’antenne dans une chaine de transmission émetteur-récepteur. Pour répondre a cet
objectif, un simple filtre reconfigurable et commutable a été présenté, en utilisant seulement
deux diodes PIN, pour les frontaux RF et specialement pour les applications de RC. En
contrélant simultanément la tension de polarisation de ces deux diodes, le filtre proposé peut
étre reconfiguré de passe bande a coupe bande et commuté entre 2.4 et 5 GHz. Cette structure
a éte realisée, ce qui a permis de valider son fonctionnement par la mesure. Ce filtre peut donc
étre une solution efficace pour résoudre le probléeme des interférences entre les utilisateurs
(primaire et secondaire) dans les réseaux cognitifs ou entre les dispositifs fonctionnant aux
bandes 2.4 et 5 GHz.

Ensuite, nous avons abordé la configuration entierement intégrée. De ce fait, nous avons
choisi d’intégrer les éléments actifs dans un filtre SRR qui est lui-méme inséré au pied de
I’antenne. Cette configuration est communément connue sous le nom d’antenne filtrante. Pour
cela, nous avons présenté une antenne filtrante électroniqguement reconfigurable et agile pour
des applications de RC fonctionnant dans les bandes LTE. Quatre prototypes ont été fabriqués
et caractérisés expérimentalement pour valider le fonctionnement de la structure proposee.
Chaque prototype pourrait étre considéré comme une évolution du prototype précédent. Les

résultats de mesure ont montré que I’antenne filtrante peut commuter entre deux modes de
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fonctionnement : le mode de détection ULB et le mode de communication & bande étroite. Le
fonctionnement de détection ULB est obtenu sur une bande passante de 132.9%, de 1.255 & 6.2
GHz. Tandis que la fréquence de fonctionnement du mode bande étroite peut étre réglée de 2.55
a 3.2 GHz de fagon continue, ce qui correspond a une plage de réglage de 1.26 (soit une agilité
de 25.5%). Par conséquent, le systeme filtre-antenne proposé est capable de couvrir
intégralement les bandes LTE 1/2/7/33-41. Cette antenne filtrante est une candidate tres
pertinente pour étre utilisée dans les frontaux RF des systemes cognitifs, puisqu’elle comporte
a la fois un mode de fonctionnement UWB, pour détecter ou sonder son environnement
électromagnétique proche, et une fonctionnalité de communication bande étroite accordable qui

permet une utilisation optimale du spectre disponible.

Ces travaux nous ont permis de créer des prototypes a faibles codts et a faibles pertes RF.
Grace a I’utilisation de substrat bas colt de type FR4 et a I’utilisation de diodes PIN et varactor
tres performantes, ces dispositifs peuvent supporter des puissances RF importantes sans
distordre le signal RF modulé. Ces prototypes sont simples a fabriquer et a utiliser, ce qui peut

étre facilement industrialisable.

Pour conclure, nous croyons que les objectifs de cette thése ont été atteints. Des aspects
techniques et pratiques de la combinaison des techniques de diversité dans toutes les
configurations antennaires possibles de radio cognitive ont été analysés, et des prototypes ont

été réalisés et mesurés. D’autres aspects ont été identifiés et feront 1’objet de travaux futurs.

En ce qui concerne les perspectives associées a ces travaux, plusieurs axes de recherche

peuvent se dégager.

Tout d’abord, il serait intéressant de réaliser un circuit de commutation RF d’une voie vers
4 (SPAT, Single Pole 4 Throw en anglais), a base de MEMS RF. Ce systéeme pourrait étre utilisé
pour commuter entre les quatre ports d’entrée du systéme antennaire présenté dans le chapitre
2. Ceci permet de basculer entre les quatre faisceaux et les deux sens de polarisation circulaire
de fagcon dynamique et autonome. Le systeme antennaire serait alors a la fois flexible et
intelligent, autrement dit reconfigurable et cognitif.

Ensuite, puisque la totalité des structures développées au cours de cette thése fonctionnent
dans la gamme de fréquences entre 2 et 5 GHz, il serait donc intéressant d’exploiter de nouvelles
fréguences, notamment les plus basses. Les bandes de fréquences allant de 470 MHz a 862
MHz, connues sous le nom TVWS (TV White Spaces), qui sont des parties inutilisées du
spectre de télévision (espaces blancs), sont trés attrayantes pour les futurs systémes 4G.
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Cependant, les systemes antennaires proposes dans ce travail de these ont des structures
simples, ce qui permet facilement de les transposer pour fonctionner a des fréquences trés

basses ou tres élevées.

Un autre axe de développement concerne les caractéristiques de rayonnement des systéemes
réalisés. Le gain obtenu des structures développées varie entre 5 et 8 dBi, ce qui est relativement
moyen. Il serait, par conséquent, intéressant d’utiliser des techniques connues d’augmentation
du gain, comme par exemple I’utilisation des métamatériaux ou des résonateurs diélectriques.

L utilisation de la technologie multicouche est également envisageable.

En ce qui concerne le filtre agile en fréquence, nous pouvons envisager d’aller encore plus
loin a partir de la topologie développée. Nous souhaitons associer ce filtre a une antenne passive
afin d’aboutir a un systéme antennaire plus mature et intelligent. De plus, ce filtre pourrait étre
utilisé comme un duplexeur afin d’aiguiller les signaux de 1’antenne vers la chaine de réception

ou de la chaine d’émission vers [’antenne en isolant la chaine non utilisée.

Les structures reconfigurables présentées dans cette these ouvrent de nouvelles
perspectives sur le plan de commande numérique de leur reconfiguration. En effet, il serait
intéressant d’étudier I’organe de commande qui pourrait étre réalisé a 1’aide d’une carte a base
de microcontroleur. Ce systéme pourrait étre utilisé pour piloter I’état des diodes ou le port
d’entrée. Ceci permettrait de concevoir une structure reconfigurable pilotable avec plus

d’autonomie.

Enfin, nous pourrions envisager la possibilité de mixer la diversité angulaire avec celle de

fréquence ou de polarisation pour le cas de I’antenne filtrante.
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Annexe B. Equations de passage des parametres ABCD, Y,

et Z aux parametres S.

Paramétres S en termes des parametres ABCD, Y et Z
ABCD Y Z
A+ E —CZ,—D
S Zy 0 Yo — Y1) (Yo +Yao) + Y15Yo1  (Z11 — Zo)(Z2z + Zo) — Z12Z24
11
A+ ZE +CZy+D (Yo + Y1) (Yo + Y22) = Y12 Yo1  (Z1a + Z0)(Zaz + Zo) — Z12224
0
. 2(;”) —BO) _2Y,,Y, 27,57,
12
A+ Zy +CZy+D (Yo +Y1)(Yo+Yan) —VioYor (Z11 +Z0)(Zop + Zo) — Z12254
2
S 5 —2Y51 Y, VARV
21
A+ Zy +CZy+D (Yo +Y1)(Yo+Yap) —YioYor (Z11 +Z0)(Zop + Zo) — Z12254
—a+Z —czy+D
S Zy 0 Yo + Vi)Yo — Yap) + VipYay  (Zin +Z0)(Zap — Zo) — Z12221
A+ ZE +CZy+D (Yo + Y1) (Yo + Yz2) = Yi2Yor  (Z11 + Z0)(Z22 + Zo) — Z12Z21
0

Les équations de passage des parametres S, Y, et Z aux parametres ABCD.

Paramétres ABCD en termes des parameétres S, Y et Z
S Y Z
A (1+ 85101 = S332) + 5125721 R Zn
2‘5‘21 Y21 ZZl
B 7 (1 + 511)(1 + 522) - 512521 _ i lezZZ - ZlZZZI
0 2521 Y21 ZZl
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Annexe C. Polarisation

Un parametre trés important pour la caractérisation d’une antenne est sa polarisation. La
polarisation d’antenne est un paramétre critique, car si deux antennes présentent des
polarisations différentes ou non adaptées 1’une a 1’autre, la puissance transmise sera fortement
faible, voire nulle. La polarisation d’antenne dans une direction donnée est définie comme la
polarisation de I’onde rayonnée (ou captée) par 1’antenne. Si la direction n’est pas indiquée, la
polarisation d’antenne est observée dans la direction de gain maximal de I’antenne. En pratique,
la polarisation du champ rayonné varie en fonction de la direction du centre d’antenne, de sorte

que différentes parties du diagramme de rayonnement peuvent avoir différentes polarisations.

Axe majeur Axe mineur

(@) (b)

Figure C. 1: (a) Propagation d’onde électromagnétique en fonction du temps et (b) sa polarisation elliptique a Z=0.

La polarisation d’onde rayonnée est décrite par la figure tracée par I’extrémité de la fleche
(vecteur) représentant le champ électrique en champ lointain. Le champ doit étre observé le
long de la direction de propagation, comme indiqué dans la Figure C.1. D’apres cette figure, on
peut constater que le champ électrique d’une onde plane se décompose souvent en deux

composantes orthogonales. Le champ électrique peut étre écrit comme suit :
E(z,t) = Ex(z,t) Xuy + E; (z,t) X u, (C.1)
oU Ex(zt) = Re(Exe/@ttk2)) = Re(E,oe/(@t=+2+92)) = E, cos(wt — kz + ¢)  (C.2)

Ey(z,t) = Re(E,e/@t+kD)) = Re(EyOej(“’t"kZ+¢y)) = Eyo cos(wt —kz + ¢,) (C.3)
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avec Ey, et Ey, sont, respectivement, les magnitudes maximums des composantes du champ

électrique en x et y. ¢ représente la phase de chaque composante.
En effet, on peut distinguer trois types de polarisations :
e La polarisation linéaire (verticale ou horizontale)
e La polarisation circulaire (gauche ou droite)

e La polarisation elliptique

La polarisation est considérée comme linéaire lorsque la différence de phase entre les deux

composantes doit étre :
Ap = ¢y — ¢y, =nm, n=0,123,.. (C.4)

La polarisation linéaire est dite verticale lorsque le vecteur du champ électrique appartient
au plan perpendiculaire au plan horizontal. Par contre, une polarisation linéaire est horizontale

lorsque le vecteur du champ électrique appartient au plan parallele au plan horizontal.

Tandis que la polarisation circulaire est obtenue lorsque les amplitudes des deux

composantes sont égales et la différence de phase, entre elles, est des multiples impairs de /2.

C’est-a-dire, |Ex| = |Ey| = Exo = Eyo (C.5)

2
1
— (E + Zn) m,n = 0,1,2,3,....pour le sens anti — horaire (C.7)

1
+ (— + 2n> m,n = 0,1,2,3, ....pour le sens horaire (C.6)
Ap = ¢y — ¢y =

Si le déphasage vaut 90°, comme indiqué par 1I’équation (C.6), la polarisation circulaire est
dite de main gauche (LHCP, Left Hand Circular Polarization en anglais). Alors que si le
déphasage vaut -90°, comme illustré par 1’équation (C.7), la polarisation circulaire est dite de

main droite (RHCP, Right Hand Circular Polarizattion en anglais).

La polarisation elliptique, dont la polarisation circulaire est un cas particulier, ne peut étre
obtenue que lorsque la différence de phase entre les deux composantes est un multiple impair
de n/2 et leurs amplitudes ne sont pas identiques, ou bien lorsque la différence de phase entre
les deux composantes n’est pas égale a des multiples de /2 (quelle que soient leurs amplitudes),

comme illustré par les équations suivantes.

Lorsque, |Ex| # |Ey| = Exo # Eyo (C.8)
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1
+ (— + 2n> m,n = 0,1,2,3,....pour le sens horaire (C.9

2
Ap =y — =1
— (E + Zn) m,n = 0,1,2,3,....pour le sens anti — horaire (C.10)
oi Ab = b — b = + 7T = {> 0 pour le sens horaire (C.11)
! P=¢y— b FE5 = < 0 pour le sens anti — horaire '

Un autre paramétre pour évaluer la polarisation d’une antenne est le rapport axial (AR,
Axial Ratio en anglais) ou le taux d’ellipticité, qui est le rapport entre I’axe majeur, OA, et I’axe

mineur, OB, comme indiqué dans la Figure C.1(b), et qui s’exprime selon 1’équation (C.12).

04 |Ero/Eyo+1+ [(Bxo/Eyo)* +1+2(Exo/Byo)* cos(2ap)
AR =2 = 1< AR < o (C.12)
(Exo/Eyo)+1= [(Exo/Eyo)* +1+2(Exo/Eyo)? cos(2A)

EJE, Polarisation verticale

.......... ’. easae cenes * esssse
. N 4 » N
RHCP LHCP
.................... R ——
: » # » P 4
p || sl KO v [“'""'} P ¥y e A S
Polarisation horizontale
0
0] -180° -135° -90° -45° 0 45° 90° 135° 180°

Figure C. 2: Polarisation en fonction de I’amplitude et du déphasage de deux composantes Ex et Ey.

Afin de bien comprendre les différents types de polarisation de I’antenne en fonction de
I’amplitude et du déphasage de deux composantes, un tableau comparatif est illustré dans la
Figure C.2, qui résume ce qu’on a présenté précédemment. D’aprés la Figure C.2, la
polarisation est considérée linéaire lorsqu’a chaque instant, le champ électrique est orienté
suivant une seule direction. Dans ce cas, la polarisation est dite verticale, lorsque le champ

électrique est orienté seulement suivant I’axe y, donc le champ électrique suivant ’axe x devient
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nul, et par conséquent, le rapport axial vaut I’infini. La méme chose lorsque le champ ¢électrique
est orienté suivant I’axe x, le rapport axial devient z€éro, alors la polarisation dans ce cas est dite
horizontale. En revanche, comme mentionné précédemment, la polarisation est circulaire si les
deux composants sont en quadrature de phase et ont la méme amplitude, ce qui signifie que le
rapport axial doit étre égal a 1, mais on considere communément que la polarisation est
parfaitement circulaire si 1<AR<2, ce qui signifie que le rapport axial doit étre inférieur a
—3 dB. Toutefois, si la polarisation n’est ni linéaire ni circulaire, elle est alors elliptique. Pour

les autres cas, la polarisation est elliptique, comme illustré sur la Figure C.2.

Comme mentionné plus haut, la désadaptation entre la polarisation de 1’onde regue et celle
de I’antenne de réception peut énormément provoquer un affaiblissement bien plus important
de puissance regue par 1’antenne. Les affaiblissements théoriques entre les différents types de

polarisation sont montrés dans le tableau C.1.

Polarisation de I’antenne de réception
Linéaire Elliptique Circulaire
Verticale  Horizontale 45° 135° Droite gauche

@ | Verticale | 0dB o 3d8  -3¢gg 398 3B
) 3
S c
€| 3 | Horizontale | oo 0dB 3d8 -3g8 348 308
o
[<5]
2] 3 45° -3dB -3dB 0dB o -3d8 -3dB
S| g
- S
[ =
il 135° -3dB -3dB % ogg  -3dB  -3dB
2
=
£ 3

5 Gauche -3dB -3dB -3dB -3dB o 0dB

Tableau C. 1: Pertes de polarisation pour diverses combinaisons d’antennes.
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Annexe D.  Fiche technique de la diode PIN BAR88-02V

(infineon,

Silicon PIN Diode

¢ Optimized for low current antenna switches
in hand held applications

e Very low forward resistance
(typ. 1.5Q @ I =1 mA)

e | ow capacitance at zero volt reverse bias
at frequencies above 1 GHz (typ. 0.28 pF)

¢ Very low signal distortion

¢ Pb-free (ROHS compliant) package

BAR88-02LRH

BAR88-02V

b’—ai#ﬂ

Type Package Configuration Lg(nH) |Marking
BAR88-02LRH TSLP-2-7 single, leadless 04 (U8
BAR88-02V SC79 single 06 |U
Maximum Ratings at Tp = 25°C, unless otherwise specified

Parameter Symbol Value Unit
Diode reverse voltage VR 80 \Y
Forward current I 100 mA
Total power dissipation Piot mW
BAR88-02LRH T < 133°C 250

BAR88-02V, T5 < 123°C 250

Junction temperature Tj 150 °C
Operating temperature range Top -55...125

Storage temperature Tstg =565 ... 150
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Thermal Resistance

Parameter Symbol Value Unit
Junction - soldering point") Rinis K/w
BAR88-02LRH <65

BAR88-02V <105

Electrical Characteristics at T = 25°C, unless otherwise specified

Parameter Symbol Values Unit

min. ‘ typ. | max.

DC Characteristics

Breakdown voltage V(BR) 80 = - |V
/(BR) =5 UA

Reverse current R = = 50 |nA
VR=60V

Forward voltage VE \'
E=1mA - 075 | 09
Ir =100 mA - 095 | 12
1For calculation of Ry, s please refer to Application Note Thermal Resistance

Electrical Characteristics at T4 = 25°C, unless otherwise specified

Parameter Symbol Values Unit

min. I typ. I max.

AC Characteristics

Diode capacitance Cr pF
VR=1V,f=1MHz - 0.3 0.4
VR=0V, f=100 MHz - 0.4 =
VR=0V, f=1GHz - 0.28 -
VR=0V, f=1.8GHz - 0.25 -
Reverse parallel resistance Rp kQ
VR=0V, f=100 MHz - 65 -
VR=0V,f=1GHz - 25 -
VR=0V,f=18GHz - 1.5 -
Forward resistance rs Q
Ir=1mA, f=100 MHz - 1.5 2.5
Ir=5mA, f=100 MHz - 0.8 -

Ir =10 mA, f=100 MHz - 0.6 -
Charge carrier life time Tir . 500 - |ns
IF=10mA, Ir =6 mA, measured at IR = 3 mA,

RL=100 Q

I-region width W - 13 - pm
Insertion loss?) I dB
le=1mA, f=18 GHz - 0.11 -
le=5mA f=18GHz - 0.07 -
lr=10mA, f=1.8 GHz - 0.06 -
Isolation™) Iso

VR=0V, f=0.9GHz - 15 -
VR=0V, f=1.8GHz - 1" -
VR=0V, f=245GHz - 9 -

1BAR88-02LRH in series configuration, Z = 50Q



Forward current /g = [ (Tg)

Forward current /g = [ (Tg)

Diode capacitance Ct = [ (VR)

BAR88-02LRH BAR88-02V f= Parameter
120, 120 05
mA mA
pF
20 90 0.4
1 MHz
80| 80 100 MH:
» \ L & 0T 16H :
70 /1.8 GHz
60 4

2
g 3
| et

Tau

Vi

\ 025
40| 40 ‘
30 30 \ 0.2
0 0

0.15
10 10
% 15 30 45 60 75 90 105 120 C 150 % 15 30 45 80 75 90 105 120 'C 150 \710 2 4 6 8 10 12 14 168 V 20
— = Ts — Ts — W

Permissible Puls Load Ryns = [ (p)
BAR88-02LRH

Rihus

Permissible Puls Load Ryys = f (£p)
BAR88-02V

102

KW

Rinus

—

10°

110 A
1 A

10° 10* 10? 10° (]

107
10

— {D

Insertion loss /| = Sy |2 = ()
Ir = Parameter
BARB88-02LRH in series configuration, Z = 500

Permissible Pulse Load
femax! froc = [ (tp), BAR8B-02LRH

102

Fmax/iFpc

—

Permissible Pulse Load

lrmax! frpc = f (tp)
BAR88-02V

102,

IFmax/iFoc

Isolation Igp = Sx¢|2 = [(f)
VR = Paramter
BAR88-02LRH in series configuration, Z = 50Q

Forward resistance r; = f (/g)

F=

100MHz

Reverse parallel resistance Rp = [(VR)
f= Parameter

—
[ ]

8 10 12 14 16

=
]

— = W

Forward current /g = [ (V)
Ta = Parameter

0 0
B
@B
[ e s |
01
= p
o e o
L | LIREPT L [T % A
9 015 o \\ %)
\ L
10mA
0 5mA 4
1mA A
05mA ‘ “Jov
025 g S - | v
b 10V
03 “\\
25
035
04y 1 2 3 4 GHz 6 ) 1 2 3 4 GHz
— f -

Package Outline

Cathode
marking

Foot Print

Marking Layout (Example)

2005, June
Date code
BARB3-02V
Type code
Calhode marking
Laser marking
Standard Packing
Reel 3180 mm = 3.000 Pieces/Resl
Reel 180 mm = 8.000 Pieces/Reel (2 mm Pitch)
Reel 330 mm = 10.000 Pleces/Reel
Real with 2 mm Phich
0
086
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Package Outline

Top view
0.39:%%
— -
0.05 MAX.
e
m 1
Cathode
marking

Bottom view
0.6:0.05
[
[te) 2|1
S
S : 8
8y | — |
= ]
1) =
0.50.035 §
o
+
wn
N
o

1) Dimension applies to plated terminal

Foot Print

For board assembly information please refer to Infineon website "Packages”

0.6
I

[ Copper [1 Solder mask

Marking Layout (Example)

R9

5. 0.925 ..

0.375

L
~
SV}

o
[ Stencil apertures

BAR90-02LRH
Type code

Cathode marking

Standard Packing

Reel 8180 mm = 15.000 Pieces/Reel
Reel 8330 mm = 50.000 Pieces/Reel (optional)

4
g
r ;
BRCARCAIE
| el K2
jeooog
A \
Cathode > (076
marking

Laser marking
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Annexe E. Fiche technique de la diode varactor BB145

DISCRETE SEMICONDUCTORS

DATA SHEET

BB145C
Low-voltage variable capacitance
diode
Preliminary specification 2001 Dec 11
Philips

Semiconductors

PHILIPS
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Philips Semiconductors Preliminary specification
|

Low-voltage variable capacitance diode BB145C
e
FEATURES PINNING
e Ultra small plastic SMD package PIN DESCRIPTION
¢ Very low capacitance spread 1 cathode
» High capacitance ratio 2 anode

C1 to C4 ratio: min. 2.39, max. 2.53.

APPLICATIONS
Voltage Controlled Oscillators (VCO).

1P 2
DESCRIPTION O ] —I:I_—

The BB145C is a variable capacitance diode, fabricated in
planar technology and encapsulated in the SOD523 ultra
small plastic SMD package.

MBK441

Cathode side indicated by a bar.

MARKING
JrPEAUMGER MARSIN CaIle Fig.1 Simplified outline (SOD523) and symbol.
BB145C K3

LIMITING VALUES
In accordance with the Absolute Maximum Rating System (IEC 60134).

SYMBOL PARAMETER CONDITIONS MIN. MAX. UNIT
VR continuous reverse voltage - 10 Vv
Vaum peak reverse voltage in series with a 10 kQ resistor | — 12 Vv
I continuous forward current - 20 mA
Tstg storage temperature -55 +150 °C
T; operating junction temperature -55 +150 °C
CHARACTERISTICS
T; = 25 °C unless otherwise specified
SYMBOL PARAMETER CONDITIONS MIN. MAX. UNIT
Ir reverse current Vg =15V, see Fig.3 - 3 nA
VR=15V;T;=85°C - 30 nA
[ diode series resistance Vg=1V;f=470 MHz - 0.6 Q
Cq diode capacitance Vg=1V;f=1MHz 6.4 7.2 pF
VR=4V;f=1MHz 2.55 2.85 pF
Cyc1v) capacitance ratio f=1MHz 2.39 2.53
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Philips Semiconductors Preliminary specification

Low-voltage variable capacitance diode BB145C

GRAPHICAL DATA

MGU539
10
Cq
(PF)
N
8 A
N
N
. \\
4 \\
\\
I
2 h\
0
1071 1 10 102
VR (V)
Fig.2 Diode capacitance as a function of reverse voltage; typical values.
9 02 MGU540 1 0_3 MGU541
TC
I d
(n'Z) (K“) N
// ™
v N
/| ‘
10 A 104
7
V.
P
7
P
/1
1 1075 1 2
0 20 40 60 80 100 10 1 10 10
T ¢0) R (V)
Fig.4 Temperature coefficient of diode
Fig.3 Reverse current as a function of junction capacitance as a function of reverse
temperature; maximum values. voltage; typical values.
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PACKAGE OUTLINE

Plastic surface mounted package; 2 leads SOD523
|
1 / | \
Y |
b [\ | /
X :
- Hg =[v@[A]
D P—.A
. 0 0.5 1mm
;
I
y . % l . scale
E b A ‘ } DIMENSIONS (mm are the original dimensions)
i
i / ! UNIT | A | by c D E | Hg v
i = i | 02 [oes |02 [ u8 |08 [ 17 [ gae
(1) 0.5 0.25 0.1 1.1 0.7 1.6 ’
Note
1. The marking bar indicates the cathode.
OUTLINE REFERENCES EUROPEAN
VERSIOH IEC JEDEC EIAJ PROJECTION | ISSUEDATE
SOD523 SC-79 = @ 98-11-25
DATA SHEET STATUS
PRODUCT
(1)
DATA SHEET STATUS STATUS® DEFINITIONS
Objective data Development | This data sheet contains data from the objective specification for product
development. Philips Semiconductors reserves the right to change the
specification in any manner without notice.
Preliminary data Qualification | This data sheet contains data from the preliminary specification.
Supplementary data will be published at a later date. Philips
Semiconductors reserves the right to change the specification without
notice, in order to improve the design and supply the best possible
product.
Product data Production This data sheet contains data from the product specification. Philips
Semiconductors reserves the right to make changes at any time in order
to improve the design, manufacturing and supply. Changes will be
communicated according to the Customer Product/Process Change
Notification (CPCN) procedure SNW-SQ-650A.
Notes

1. Please consult the most recently issued data sheet before initiating or completing a design.

2. The product status of the device(s) described in this data sheet may have changed since this data sheet was
published. The latest information is available on the Internet at URL http://www.semiconductors.philips.com.

DEFINITIONS

Short-form specification — The data in a short-form
specification is extracted from a full data sheet with the
same type number and title. For detailed information see
the relevant data sheet or data handbook.

Limiting values definition — Limiting values given are in
accordance with the Absolute Maximum Rating System
(IEC 60134). Stress above one or more of the limiting
values may cause permanent damage to the device.
These are stress ratings only and operation of the device
at these or at any other conditions above those given in the
Characteristics sections of the specification is not implied.
Exposure to limiting values for extended periods may
affect device reliability.

Application information — Applications that are
described herein for any of these products are for
illustrative purposes only. Philips Semiconductors make
no representation or warranty that such applications will be
suitable for the specified use without further testing or
modification.

DISCLAIMERS

Life support applications — These products are not
designed for use in life support appliances, devices, or
systems where malfunction of these products can
reasonably be expected to result in personal injury. Philips
Semiconductors customers using or selling these products
for use in such applications do so at their own risk and
agree to fully indemnify Philips Semiconductors for any
damages resulting from such application.

Right to make changes — Philips Semiconductors
reserves the right to make changes, without notice, in the
products, including circuits, standard cells, and/or
software, described or contained herein in order to
improve design and/or performance. Philips
Semiconductors assumes no responsibility or liability for
the use of any of these products, conveys no licence or title
under any patent, copyright, or mask work right to these
products, and makes no representations or warranties that
these products are free from patent, copyright, or mask
work right infringement, unless otherwise specified.
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Publications personnelles

Revues internationales avec comité de lecture :

1. H. Nachouane, A. Najid, A. Tribak, F. Riouch, “Two-Port Antenna for Cognitive Radio
Front-Ends,” International Journal of Microwave and Optical Technology, vol.11, no.1, pp. 45—
52, January 2016.

2. H. Nachouane, A. Najid, A. Tribak, F. Riouch, “Dual Port Antenna Combining Sensing and
Communication Tasks for Cognitive Radio,” International Journal of Electronics and
Telecommunications, vol. 62, no. 2, pp. 121-127, 2016. doi: 10.1515/eletel-2016-0016

3. H. Nachouane, A. Najid, A. Tribak, F. Riouch, “A switchable bandstop-to-bandpass
reconfigurable filter for cognitive radio applications,” International Journal of Microwave and
Wireless Technologies, pp.1-8, 2016. doi: 10.1017/S175907871600074X.

4. H. Nachouane, A. Najid, A. Tribak, F. Riouch, “Beamforming Antenna Array Combining
Pattern and Polarization Diversity for Cognitive Radio Applications,” Wireless Personal
Communications, vol. 91, no. 2, pp. 957-973, July 2016. Doi: 10.1007/s11277-016-3507-2

5. H. Nachouane, A. Najid, A. Tribak, F. Riouch, “Reconfigurable and Tunable Filtenna for
Cognitive LTE Femtocell Base Stations,” International Journal of Microwave Science and
Technology, vol. 2016, pp.1-10, 2016. D0i:10.1155/2016/9460823

6. H. Nachouane, A. Najid, A. Tribak, F. Riouch, “Electronically Reconfigurable Filtenna for
Cognitive Radios,” Microwave and Optical Technology Letters, vol. 59, no. 2, pp. 399-404,
February 2017. Doi: 10.1002/mop.30299

Conférences internationales avec actes et comité de lecture :

1. H. Nachouane, A. Najid, A. Tribak, F. Riouch, “A Compact Proximity Coupled Fed Antenna
for Millimetre-Wave Applications,” 9th International Conference on Intelligent Systems:
Theories and Applications (SITA’14), 07-08 May 2014 Rabat, Morocco.

2. H. Nachouane, A. Najid, A. Tribak, F. Riouch, “Broadband 4x4 Butler matrix using
wideband 90 hybrid couplers and crossovers for beamforming networks,” International
Conference on Multimedia Computing and Systems (ICMCS’14), 14-16 April 2014, Marrakech,
Morocco.

3. H. Nachouane, A. Najid, A. Tribak, F. Riouch, “Wideband 3x4 Butler matrix using
Wilkinson divider for MIMO applications,” Fifth International Conference on Next
Generation Networks and Services (NGNS), 28-30 May 2014, Casablanca, Morocco.

4. H. Nachouane, A. Najid, A. Tribak, F. Riouch, “A Low-Cost and Simple Reconfigurable
and Switchable Filter for Cognitive Radio Applications,” Mediterranean Conference on
Information & Communication Technologies, 07-09 May 2015, Saidia.

5. H. Nachouane, A. Najid, A. Tribak, F. Riouch, “Reconfigurable Antenna Combining
Sensing and Communication Tasks for Cognitive Radio Applications,” Mediterranean
Conference on Information & Communication Technologies, 07—09 May 2015, Saidia.

229



