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INTRODUCTION GÉNÉRALE

Contexte

Au cours des trois dernières décennies, la démocratisation des moyens de télécommu-
nications personnels a généré de nouveaux besoins de compacité chez les utilisateurs : les
dispositifs se doivent d’être portables et peu encombrants. Le développement des mobiles
s’accompagne de la disparition des antennes externes au profit de solutions technologiques
totalement intégrées au produit. Par le biais d’innovations successives, les antennes filaires
ont été remplacées dans un premier temps par des pièces en tôle métallique pliée, puis
par des pistes métalliques reportées directement sur le plastique constituant le mobile, via
la plastronique. Ainsi, les utilisateurs des smartphones actuels sont en contact quotidien
avec ces dispositifs communicants compacts rendus réalisables par la plastronique : une
discipline qui combine la plasturgie et l’électronique. Si l’industrie des télécommunica-
tions a su saisir les opportunités offertes par ce domaine pour la production de masse,
il existe encore peu d’applications ayant recours à des antennes obtenues par procédés
plastroniques de nos jours.

Parallèlement, de nouveaux besoins émergent actuellement avec le déploiement ré-
cent de réseaux maillés de capteurs communicants dans le cadre de l’Internet des Objets
(IoT - Internet of Things). Ces équipements renseignent désormais de manière omnipré-
sente l’évolution de nombreux indicateurs comme la température, l’humidité, la pollution
ou le contrôle d’accès pour différentes applications à grande échelle, notamment dans
le cadre des réseaux à faible puissance et à longue portée (LPWAN - Low Power Wide
Area Network). Tout comme les réseaux des opérateurs mobiles pour les smartphones,
les LPWAN se basent généralement sur des protocoles de communication qui utilisent la
bande UHF (Ultra Hautes Fréquences, 300-3000 MHz). Par ailleurs, la taille des capteurs
communicants développés actuellement est souvent similaire voire inférieure à celle des
smartphones. Pourtant, la plastronique ne s’est pas encore imposée pour la conception
d’objets connectés, qui utilisent pour la plupart des antennes externes, comme pour les
premiers téléphones portables. Dans ce contexte, il est intéressant de tester les possibilités
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d’intégration qu’offre la plastronique pour que les antennes des objets connectés suivent
la même trajectoire que celle des smartphones.

Pour mener à bien cette évaluation de la plastronique, la société LACROIX Impulse
a souhaité investir des moyens pour la recherche et le développement d’antennes com-
pactes pour les objets connectés. LACROIX Impulse est la principale entité en charge
des développements électroniques pour la société LACROIX Electronics, elles sont toutes
deux des filiales de LACROIX Group. LACROIX Impulse conçoit et industrialise des
cartes électroniques dans les domaines de l’automobile, de la Défense, et l’industrie 4.0,
principalement pour des applications de contrôle commande, d’IHM (Interface Homme
Machine) et de capteurs. Plus récemment, la société s’est recentrée autour de solutions de
capteurs connectés pour des applications IoT. Au regard des problématiques actuelles de
dimensionnement des cartes électroniques pour les capteurs communicants, la taille des
antennes mises en jeu est devenue une préoccupation majeure dans les développements. Ce
constat initial justifie la volonté d’Impulse d’explorer les possibilités offertes par la plas-
tronique pour la réduction de l’encombrement des dispositifs connectés via l’intégration
et la miniaturisation des antennes.

Objectifs

Afin de présenter in fine la plastronique comme une brique technologique applicable
aux développements de LACROIX Impulse, plusieurs buts sont identifiés, parmi lesquels :

— La validation technico-économique d’une méthode de fabrication plastronique : du
prototypage à l’industrialisation, la solution technologique sélectionnée doit mon-
trer des résultats satisfaisants en comparaison de développements plus classiques,
tout en justifiant d’un apport sur la miniaturisation du produit et d’un équilibre
financier cohérent.

— La réalisation d’une ou plusieurs antennes mono-bande compactes pour des com-
munications en protocole LoRa (Long Range). Pour cela, un exemple de produit
déjà commercialisé par Impulse sera retenu, l’antenne devra pouvoir s’intégrer dans
ce cas d’étude.

— La déclinaison de la solution mono-bande en une solution multi-bandes de fré-
quences de fonctionnement. Le but est de valider la solution technologique retenue
pour des applications multi-bandes ou pour l’existence de plusieurs protocoles de
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communication depuis l’objet connecté.
— L’évaluation de la plastronique pour les antennes Ultra Large Bande (ULB). L’ob-

jectif est là aussi de valider la solution technologique retenue, mais aussi d’étendre
l’analyse pour valider celle-ci sur des applications plus hautes fréquences.

Ces différentes finalités nécessitent d’approfondir les notions inhérentes aux dévelop-
pements plastroniques et aux bases de la conception d’antennes compactes.
Ce travail de thèse a été mené entre octobre 2018 et octobre 2021 dans le cadre dune
convention industrielle de formation par la recherche (CIFRE) entre la société LACROIX
Impulse, à Cesson-Sévigné (35) et Quimper (29), et lInstitut dÉlectronique et des Tech-
nologies du numéRique (IETR), à La Roche-sur-Yon (85) et Nantes (44). Ces recherches
ont aussi été menées partiellement à mon domicile, équipé d’une imprimante 3D et d’un
analyseur de réseau portable pendant ces longues périodes de confinement.

Organisation du mémoire

Ce mémoire est organisé en quatre chapitres afin de traiter les différents objectifs men-
tionnés précédemment.

Le premier chapitre présente le domaine de la plastronique et les principales techno-
logies associées. Il aborde les développements antennaires existants suivant de multiples
secteurs d’applications. La sélection d’une méthode de fabrication plastronique est pré-
sentée à partir de critères d’évaluation essentiels pour le développement d’antennes en
prototypage et en série. Ce chapitre traite dans un second temps des matériaux utilisés
en plastronique, ainsi que des méthodes de caractérisation diélectrique. Deux techniques
d’extraction sont sélectionnées puis mises en uvre pour caractériser trois matériaux.

Le second chapitre introduit les notions théoriques fondamentales sur les antennes
miniatures et les techniques de miniaturisation des antennes. Le cas d’usage final et le
support antennaire sont sélectionnés par la suite, en justifiant le choix par une compacité
forte et par la nature cylindrique de la pièce plastique envisagée. Le chapitre 2 est aussi
consacré à la conception, la réalisation et aux mesures de deux prototypes d’antennes
plastroniques compactes sur support cylindrique pour des communications en protocole
LoRa à 868 MHz.
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Le troisième chapitre étend la problématique de conception antennaire mono-bande
aux cas des antennes à deux bandes de fréquences et aux antennes ULB. Dans chaque
situation, une étude théorique est menée afin d’expliciter les choix de design et les moti-
vations sous-jacentes à ces études. Une optimisation de l’antenne ULB est conduite pour
maximiser ses performances dans le cadre d’un cas d’usage détaillé.

Le quatrième chapitre aborde un aspect plus général de la plastronique et traite de
l’intégration d’une antenne mono-bande au sein d’un capteur communicant. La carte élec-
tronique associée est détaillée et l’ensemble des problématiques induites par l’utilisation
de la plastronique pour une partie d’un système est discuté. L’étude s’élargit aux consi-
dérations sur la suppression de la connectique entre la carte et l’antenne : une structure
rayonnante basée sur un couplage de proximité est évaluée. Les performances des proto-
types sont mesurées, comparées à un développement non plastronique, puis discutées au
regard d’un cas d’usage concret.

Enfin, la conclusion générale recense les performances atteintes pour les différents
prototypes d’antennes. Les contributions principales de la thèse y sont aussi renseignées,
tout comme les perspectives offertes par l’utilisation de la plastronique sans contact avec
la carte électronique, entre autres.
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Chapitre I

TECHNOLOGIES PLASTRONIQUES :
PRÉSENTATION GÉNÉRALE, SÉLECTION

ET IMPLÉMENTATION

Le premier chapitre constitue le point de départ de la réflexion sur l’apport de la plas-
tronique pour la réalisation d’antennes compactes. Après avoir défini la plastronique, les
différentes technologies de réalisation de ce type de dispositifs sont présentées et compa-
rées. En regard des contraintes du projet, une technologie est sélectionnée pour la suite
des développements, le Laser Direct Structuring (LDS).

Dans un second temps, l’évaluation de la technologie LDS est menée par le biais de
dispositifs de caractérisation diélectrique sur plusieurs matériaux spécifiques. Les résul-
tats permettent à la fois de juger de la qualité de fabrication de la technologie retenue,
mais aussi de connaître les constantes diélectriques des matériaux, indispensables pour la
conception d’antennes.
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I.1 La plastronique : définition et contexte industriel

I.1.1 Généralités sur la plastronique

La plastronique est un mot-valise provenant des mots plasturgie et électronique. Par
abus de langage, elle qualifie l’ensemble des dispositifs réalisés via cette co-conception
entre les domaines de l’électronique et de la plasturgie [1]. A partir de la définition précé-
dente, de nombreux dispositifs de la vie courante peuvent être classés dans les circuits dits
plastroniques. La carte à puce, dont la puce repose sur un substrat en PVC (polyvinyle de
chlorure) ou les tags RFID (Radio Frequency Identification) situés sur des étiquettes po-
lymères sont parmi les exemples les plus simples pour la combinaison des deux domaines
de conception [2].

En général, deux catégories de développements peuvent être considérés comme plastro-
niques : les cartes PCB flexibles (FPCB - Flexible Printed Circuit Board), et les dispositifs
interconnectés moulés (DIM). Les FPCB sont très présents dans les milieux de l’automo-
bile, avec des nappes d’interconnexions entre cartes, ou du grand public, avec des rubans
de LED (light Emitting Diode) notamment, Fig.I.1(a-b). L’utilisation du polyimide (un
polymère flexible) permet des réalisations de nappes flexibles reliant entre elles de mul-
tiples surfaces planes d’un circuit. Le développement peut être considéré comme étant
en 2,5 dimensions (2,5D). Outre la flexibilité apportée par les FPCB, cette technologie
permet de remplacer les câbles par des nappes qui sont alors directement intégrées dans
un système. Par exemple, des dispositifs bio-médicaux compacts sont aussi réalisés pour
des examens du corps humain in-situ [3], Fig.I.1.

(a) (b) (c)

Figure I.1 – Exemples de réalisations par FPCB : (a) carte automobile ; (b) ruban LED ; (c) capsule
pour endoscopies [3]
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Bien qu’ils soient considérés comme de la plastronique, les développements par FPCB
ne permettent pas d’exploiter pleinement une surface 3D complexe, mais plutôt une suc-
cession de plans. De plus, les FPCB traitent en majorité des problématiques d’intercon-
nexions via la réalisation de nappes, ils permettent rarement de développer des antennes
[4]. Les travaux relatifs à ce mémoire n’exploitent donc pas ces technologies.

Les méthodes de réalisation vers lesquelles s’oriente la réflexion concernent la seconde
catégorie de dispositifs plastroniques, regroupés sous la dénomination DIM. En métalli-
sant des zones jusqu’alors inutilisées, les technologies DIM apportent de nouvelles fonc-
tions aux pièces plastiques d’un produit. Il peut s’agir de fonctions d’interconnexion, de
blindage CEM (Compatibilité Électro-Magnétique), de capteurs, d’antennes ou de déco-
ration fonctionnelle (on parle alors de déco-plastronique). Les travaux présentés dans ce
mémoire concernent la conception d’antennes à l’aide des DIM. Avant de présenter plus
en détails les réalisations relatives aux DIM, il est nécessaire d’introduire des notions de
base sur les matériaux utilisés en plastronique.

I.1.2 Matériaux pour la plastronique

Bien que les travaux présentés dans ce mémoire ont pour dominante l’électronique RF
et la conception antennaire, une introduction succincte des matériaux pour la plastronique
permet de mieux comprendre les choix techniques réalisés par la suite. La quasi-totalité
des DIM repose sur l’utilisation de substrats polymères. Il s’agit de la combinaison de
plusieurs molécules chimiques regroupées en chaînes (les monomères) et agencées de ma-
nière répétitive pour aboutir à un composé macromoléculaire [5]. Le processus de création
d’un polymère à partir de multiples monomères est la polymérisation. Le polystyrène (PS)
résulte par exemple de la polymérisation d’un monomère, le styrène.

Suivant l’organisation macroscopique des monomères constituant un polymère, il con-
vient de classer les substrats selon 3 grandes familles : les thermodurcissables, les élas-
tomères et les thermoplastiques. Comme leur nom l’indique, l’organisation moléculaire
des thermodurcissables implique une rigidification irréversible de ce type de matériaux
sous l’effet de la chaleur. Les élastomères possèdent des propriétés qui leur confèrent une
possibilité de déformation relative (caractère élastique du matériau). Enfin, les thermo-
plastiques présentent une organisation macro-moléculaire avec des interactions faibles, qui
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se rompent au delà d’un certain apport d’énergie thermique délimité par la température
de transition vitreuse. Au delà de cette température, le matériau est malléable et son état
convient à des processus d’injection et de moulage pour la réalisation d’objets plastiques.
L’organisation de la structure moléculaire des polymères thermoplastiques permet aussi
de les séparer en deux catégories : amorphes (structure non-organisée) et semi-cristallins.
On ne fait pas de distinguo entre ces deux catégories par la suite car le choix du matériau
est avant tout décidé par ses caractéristiques diélectriques et mécaniques, sans rentrer
dans le détail de sa structuration.

En raison de leurs propriétés de moulage et d’injection favorables aux développements
de DIM, seuls les thermoplastiques seront employés pour les réalisations. Les polymères
thermoplastiques se dérivent en de nombreuses familles de matériaux que l’on peut classer
suivant leur résistance en température, Fig. I.2 [6]. Une stabilité thermique importante est
un avantage car elle permet d’envisager des applications où la résistance à la température
est critique (milieux automobile, spatial), ou de réaliser de la soudure sur thermoplastique,
possible avec le LCP (Liquid Crystal Polymer) par exemple. Ces hautes performances
s’accompagnent généralement d’un coût plus élevé du matériau.

Figure I.2 – Classification des thermoplastiques suivant leur stabilité thermique et l’organisation de
leur structure moléculaire

On distingue trois grandes catégories qui représentent aussi l’occurrence d’emploi des
familles considérées : le polymère technique est d’usage courant, il représente un compro-
mis faible coût, faibles performances.
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A l’inverse, les polymères hautes performances répondent à des besoins spécifiques peu
communs et suivent un compromis coût élevé, hautes performances. L’ensemble des acro-
nymes utilisés pour désigner les matériaux du graphique sont renseignés dans le glossaire.
Les familles ABS-PC, PP, COP et LCP seront les seules exploitées dans ce document,
elles correspondent aux descriptions suivantes :

— ABS-PC (Acrylonytrile Butadiène Styrène/Polycarbonate). Il s’agit d’un mélange
de deux familles de thermoplastiques (aussi appelé blend). L’ABS donne un aspect
lisse aux pièces, il est utilisé pour des développements destinés à être visibles. Le
PC apporte plus de rigidité à l’ensemble et une meilleure résistance mécanique et
thermique. Ce matériau est utilisé entre autres dans le secteur automobile pour les
pièces plastiques de l’habitacle (tableau de bord, boîte à gants).

— PP (Polypropylène). Comme pour l’exemple du polystyrène, le polypropylène vient
de la polymérisation d’un monomère : le propylène. Cette famille de matériaux est
couramment utilisée pour ses propriétés de résistances aux acides, c’est pourquoi
on retrouve du PP dans la vaisselle en plastique, par exemple.

— COP (Polymère d’Oléfine Cyclique - Cyclic Olefin Polymer) La dénomination
COP concerne des matériaux dont les monomères s’agencent de manière cyclique.
Lorsqu’il n’est pas coloré par un adjuvant, le COP est très transparent, ce qui
lui vaut d’être utilisé pour des applications relatives à l’optique. Le COP présente
aussi une forte rigidité mécanique et une faible absorption de l’eau, il est entre
autres employé à des visées médicales, pour les seringues par exemple.

— LCP (Polymère à Cristaux Liquides - Liquid Crystal Polymer). Les polymères à
cristaux liquides jouissent d’une résistance mécanique extrêmement importante de
par leur structuration sous forme de cristaux rigides. Ils sont à ce titre à l’origine
de matériaux très résistants comme le Kevlar. Leur utilisation s’étend aussi aux
milieux extrêmes pour des pièces automobiles à proximité d’une source de chaleur,
ou à destination de l’aérospatial grâce à leur très bonne résistance thermique et
aux composés acides. Comme indiqué précédemment, les LCP sont des thermo-
plastiques sur lesquels il est possible de réaliser des soudures. Leur coût est très
élevé en comparaison des familles présentées auparavant (10 à 100 fois supérieur à
quantité égale suivant les références).
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Dans la littérature, l’étude des matériaux pour la plastronique a déjà concerné des
familles telles que l’ABS/PC, le PC ou le LCP [7] [8]. Ces travaux ont permis de véri-
fier les données techniques, notamment sur les résistances. D’après ces études, il existe
généralement peu de différences entre les données des fournisseurs et les données de me-
sures pour ces propriétés. Les résistances sont généralement des caractéristiques propres
à chaque famille de matériaux, et sont bien renseignées dans la littérature. En revanche,
les propriétés diélectriques varient souvent pour des références de matériaux différentes,
même au sein d’une même famille. Deux références distinctes de PP auront donc le plus
souvent des performances mécaniques et thermiques quasi-identiques, mais un comporte-
ment diélectrique différent. C’est pourquoi une phase de caractérisation diélectrique sera
menée une fois la technologie de réalisation de DIM identifiée.

I.1.3 Secteurs d’application de la plastronique

I.1.3.1 Secteur Automobile

A l’instar des technologies FPCB, les DIM sont de plus en plus utilisés pour répondre
au besoin croissant de systèmes électroniques dans les véhicules. Ce besoin s’accompagne
d’une nécessité de miniaturisation et de réduction de poids des circuits, propriétés que les
DIM peuvent apporter. Certaines technologies DIM sont très bien adaptées à la produc-
tion série industrielle, comme l’injection bi-matière qui réalise en deux temps l’injection
du support plastique et de la métallisation (détaillée paragraphe I.2.1), ou le Laser Direct
Structuring qui active des zones plastiques via un laser pour métalliser des parties spéci-
fiques d’un produit (détaillé paragraphe I.2.2). Utilisées à bon escient, elles permettent de
réduire drastiquement les coûts d’assemblage en réduisant le nombre de pièces nécessaires
pour une fonction, tout en allégeant le système par le remplacement des câbles par des
pistes métalliques.

Depuis quelques années, les fonctions satisfaites par l’emploi de DIM dans les véhicules
se multiplient : antennes, capteurs, et surtout circuits. Le constructeur automobile BMW
constitue un exemple d’utilisation de DIM réussie par son emploi au sein d’un commodo
de moto (série K46) ayant permis une réduction des coûts de fabrication de 50% [9],
Fig.I.3(a). De la même manière, la marque a modifié les interconnexions dans le volant
de la série Z4 (économies de coûts non communiquées), Fig.I.3(b). Enfin, le troisième
exemple, Fig.I.3(c), représente un module d’éclairage miniature pour des systèmes de
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caméras. Cette pièce, produite à hauteur de 5000 pièces par an par la société Harting est
un bon exemple de combinaison entre les technologies PCB classiques et les DIM [10]. Dans
le cadre de ce produit, l’agencement 3D des LED a été simplifié par l’emploi de ce dispositif
qui est assemblé comme un composant sur le PCB. De nombreuses interconnexions ont été
simplifiées par l’utilisation de pistes métalliques à même le plastique, plutôt que d’utiliser
des fils.

(a) (b) (c)

Figure I.3 – Utilisation de DIM dans le secteur automobile : (a) commodo de moto ; (b) volant de
BMW Z4 ; (c) module déclairage miniature

Ces exemples illustrent de manière probante que les DIM sont d’ores et déjà em-
ployés dans des développements industriels pour des fonctions spécifiques, le plus souvent
pour simplifier les interconnexions. Cet usage se justifie par la réduction du poids des
composants utilisés ainsi que la simplification des processus d’assemblage des pièces. Les
matériaux utilisés supportent la soudure pour assurer le report des composants : il s’agit le
plus souvent de familles de matériaux hautes performances qui supportent des hautes tem-
pératures, comme le LCP ou le PEEK. L’utilisation des DIM dans ce secteur est en pleine
expansion et s’oriente progressivement vers les fonctions antennaires [8]. Néanmoins, leur
généralisation à l’ensemble des fonctions est pour le moment grandement compromise par
le courant maximal supporté par les pistes, environ 1A [1].

I.1.3.2 Secteurs médical et biomédical

Comme évoqué en introduction, la plastronique permet la miniaturisation des disposi-
tifs grâce à une forte densité d’intégration induite par l’utilisation de la 3D. En combinant
les possibilités offertes par une utilisation efficiente de l’espace et la précision désormais
atteignable en micro moulage (quelques micromètres [11]), des dispositifs miniatures à
portée médicale ont pu voir le jour. La société Harting a par exemple commercialisé un
outil de détection de caries dont le design initial en PCB a été totalement adapté en
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technologie plastronique, Fig. I.4(a). Outre la réduction de poids induite par le report
des pistes métalliques sur le plastique, les temps d’assemblage ont été fortement réduits.
Pour certaines parties, la durée d’assemblage est diminuée d’un facteur 16 (de 330 à 20
secondes), induisant une réduction des coûts de production de ce DIM de 78% [12]. Dans
un domaine d’application similaire, plusieurs entreprises ont développé des aides audi-
tives à base de DIM afin de réduire leur poids, et augmenter l’ergonomie du produit pour
l’utilisateur, Fig I.4(b). Comme pour le secteur automobile, l’emploi de matériaux à très
hautes performances (bonne résistance thermique, grande stabilité mécanique) se justifie
par le besoin de soudure. Bien que ces matériaux soient onéreux, la miniaturisation des
pièces implique une faible quantité nécessaire, et par conséquent un coût matière réduit.

(a) (b)

Figure I.4 – Utilisation de DIM dans le secteur médical : (a) outil de diagnostic des caries ; (b) aide
auditive

Plus récemment, la plastronique a été utilisée dans le cadre d’un bracelet comportant
des capteurs pour l’e-santé [13]. L’antenne est dimensionnée pour des communications
suivant le protocole LoRa à 868 MHz. Partant du constat que l’antenne est un élément
encombrant sur le PCB à cette fréquence (comme il sera détaillé dans le chapitre suivant),
la technologie LDS est employée pour reporter le motif d’antenne directement sur le
boîtier du produit. Ce faisant, la diminution de l’encombrement de la partie RF a permis
de maîtriser le volume du bracelet, désormais limité par la taille de la batterie et non
plus par celle de l’élément rayonnant, Fig. I.5. On remarque que pour les deux secteurs
présentés, la plastronique est avant tout employée pour transformer des produits existants
issus des technologies classiques.
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(a) (b) (c)

Figure I.5 – Utilisation de DIM pour un bracelet d’e-santé : (a) bracelet ; (b) batterie ; (c) antenne
plastronique

I.1.3.3 Secteur des télécommunications

Si les exemples précédents concernent en majorité des fonctions d’interconnexions
rendues possibles par la plastronique, le secteur des télécommunications est véritablement
celui qui tire le plus parti de ce domaine. Avec la miniaturisation des dispositifs mobiles
ces 30 dernières années, l’antenne hélicoïdale externe a progressivement laissé place aux
antennes internes, intégrées dans le boîtier du smartphone. Sachant que les dimensions
du mobile ne sont pas critiques pour obtenir des performances satisfaisantes avec ce genre
d’antennes (le plus souvent des IFA, Inverted F-Antenna), les technologies de réalisation
n’ont cessé d’évoluer pour réduire au maximum le poids des systèmes [14]. Ainsi, les
premières antennes internes étaient conçues à partir de tôle pliée ou de FPCB, mais
la technologie LDS a progressivement remplacé ces dernières, faisant du smartphone le
DIM le plus couramment utilisé dans le monde. Compte-tenu de sa flexibilité dans le
design et sa forte capacité d’industrialisation, le LDS répond parfaitement aux besoins
du marché des télécommunications. Les exemples ci-dessous représentent les antennes
internes du Samsung Galaxy Note 10, Fig. I.6(a) et les antennes LDS accordables en
fréquence réalisées dans le cadre de la thèse de F.Sonnerat pour divers standards radio
[15], Fig. I.6(b).

(a) (b)

Figure I.6 – Utilisation de la technologie LDS pour des antennes intégrées dans des smartphones :(a)
Galaxy Note 10 ; (b) thèse F.Sonnerat
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L’utilisation de DIM dans le domaine des télécommunications ne se limite pas aux
dispositifs mobiles, on retrouve aussi des développements concernant les stations de base
de nouvelle génération. Face à la multiplication des bandes de fréquences allouées pour la
5e génération de communications sans fil, les stations de bases seront amenées à recourir
à de nombreuses antennes. Afin de réduire le poids des infrastructures et diminuer la
complexité des interventions de maintenance (en réduisant le nombre de câbles), la plas-
tronique peut être utilisée. La technologie LDS étant adaptée à la production industrielle,
Chen et al. ont conçu une station de base 5G double polarisation à base de réseau d’an-
tennes pour la bande 41 (24962690 MHz) [16]. La structure, compacte et légère, repose sur
un substrat de type PPS (PolySulfure de Phénylène) renforcé par 40% de fibre de verre
pour assurer la solidité de l’ensemble. Les lignes d’alimentation, les éléments rayonnants,
les lignes de retards ainsi que la masse de l’antenne ont été réalisés par LDS, en gris sur
la Fig. I.7.

Figure I.7 – Utilisation de la technologie LDS pour une station de base 5G

A partir des exemples précédents, on constate que l’émergence des nouvelles généra-
tions de standards de télécommunications (5G puis 6G) représente un marché d’avenir
sur le long terme pour la plastronique.

I.1.3.4 Autres secteurs

Afin d’enrichir le spectre des applications couvertes par la plastronique, il est intéres-
sant de mentionner d’autres secteurs où ces technologies peuvent être mises en uvre. Au
même titre que pour les applications pour smartphone, la plastronique a permis d’exploi-
ter les capacités de miniaturisation des antennes pour des communications VHF (30-300
MHz) de radiomessagerie [17]. L’extrême compacité obtenue par technologie plastronique
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s’accompagne d’un encombrement réduit sur la carte électronique utilisée car l’antenne
est reportée sur la surface extérieure du boîtier, Fig. I.8(a).

Le secteur bancaire contient lui aussi des applications ayant trait à la plastronique,
comme une capsule de sécurité produite par Harting offrant un blindage CEM lors des
transactions bancaires [10], Fig. I.8(b). Cette application est représentative des possibilités
offertes par les DIM : les pistes métalliques de 150 µm séparées de 150 µm sont réparties
sur la totalité de la surface interne du boîtier. La plastronique offre une flexibilité dans le
design qui permet de s’adapter à tout type de boîtier, ce qui serait beaucoup plus délicat
à gérer avec un PCB ou un FPCB (dans la gestion des angles notamment). La production
de ce produit est estimée à 350 000 pièces par an, ce qui renforce l’idée que les DIM sont
arrivés à maturité industrielle dans d’autres secteurs que les télécommunications.

(a) (b) (c)

Figure I.8 – Autres secteurs d’utilisation de DIM : (a) communications VHF ; (b) capsule de protection
pour terminal bancaire ; (c) antenne pour radar sur drône

Enfin, le secteur de la défense profite lui aussi des possibilités de design offertes par la
plastronique, même si les informations disponibles dans ce domaine sont moins accessibles.
On peut raisonnablement estimer que dans des contextes de développements de systèmes
miniaturisés à formes 3D complexes où la réduction de poids est un facteur clé, les DIM
sont des solutions privilégiées. Le développement de réseau d’antennes sur surface cônique
pour applications RADAR à 5,2 GHz destinées à des drônes a été explicité dans [18], Fig.
I.8(c). Outre l’utilisation d’un substrat plastique pour aboutir à une antenne légère (moins
de 300g), l’utilisation de la plastronique permet une meilleure précision de réalisation.
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I.1.4 Contexte industriel de l’étude et motivations

Les exemples de réalisations plastroniques précédemment cités témoignent de la di-
versité des domaines d’utilisation apportée par les différentes technologies. Le secteur des
télécommunications a su largement profiter des possibilités offertes par la plastronique
pour l’intégration des antennes. Initialement positionnées à l’extérieur des dispositifs, les
antennes ont ensuite été intégrées à la structure interne des téléphones, soit imprimées
sur PCB, ou réalisées en 3D en tôle métallique pliée. L’arrivée de la plastronique a permis
une intégration plus poussée des antennes au sein même du boîtier plastique, répondant
ainsi aux besoins de miniaturisation des dispositifs.

Les DIM proposent aussi des conceptions alternatives de produits dans de nombreux
secteurs, justifiées par des besoins de miniaturisation et de réduction de poids ou d’en-
combrement des systèmes. Du point de vue mondial, leur marché représentait 684 millions
de dollars en 2017. Fort d’un besoin croissant en dispositifs miniatures dans de nombreux
secteurs, une hausse annuelle de 15% de ce marché est estimée pour atteindre un montant
total de 1800 millions de dollars environ en 2023 [19]. La révolution actuelle du secteur des
objets connectés s’apparente à celle des télécommunications mobiles au début des années
2000, avec l’essor de nouveaux protocoles et des projections sur le nombre total de dis-
positifs en constante hausse années après années. Pourtant, hormis le bracelet d’e-santé
dont l’antenne est réalisée à partir de la technologie LDS [13], peu de développements
pour l’IoT font aujourd’hui usage des possibilités apportées par les DIM. Au regard de
la maturité des technologies plastroniques existantes et des similitudes entre les besoins
actuels des développements d’objets connectés et ceux des années 2000 pour les mobiles,
la plastronique se présente donc comme une solution de choix pour le domaine de l’IoT.

Comme détaillé dans le chapitre 2, la miniaturisation des antennes implique nécessaire-
ment une réduction de leurs performances en rayonnement (à bande passante constante).
Aussi, les concepteurs de cartes sont limités par la nécessité de maintenir un compromis
acceptable entre miniaturisation et efficacité de l’antenne, c’est pourquoi il est nécessaire
de prévoir une surface minimale non négligeable sur les cartes pour le report de l’antenne.
Si l’on prend l’exemple de développements industriels de LACROIX Impulse pour des
cartes utilisant le protocole LoRa, on remarque que l’espace dédié aux antennes sur le
PCB représente une partie importante de la surface de la carte (environ 40%), Fig I.9.
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Figure I.9 – Exemple de développement IoT par LACROIX Impulse, mise en évidence des zones
d’antennes

La taille de l’antenne détermine l’encombrement de l’objet. Aussi, l’objectif principal
de la présente étude est de concevoir des antennes compactes en technologie plastronique
afin de répondre à ce besoin de miniaturisation des systèmes. En supprimant la surface
de PCB précédemment occupée par l’antenne, un nouveau degré de compacité est en-
visageable pour les objets connectés. En d’autres termes, le but dans l’utilisation de la
plastronique est de ne plus considérer l’élément rayonnant d’un produit comme son critère
principal de dimensionnement. Certaines antennes DIM extrêmement compactes sont déjà
commercialisées (WiFi et GPS, voir Tab.I.1). Les antennes Tab.I.1(b-c) sont notamment
des solutions dont l’encombrement est inférieur à 5 mm3, tout en présentant des perfor-
mances en rayonnement satisfaisantes pour des applications embarquées. Néanmoins, ces
solutions du commerce présentent plusieurs inconvénients :

— Elles sont traitées comme des composants montés en surface (CMS) classiques, il
n’y a pas de fonctionnalisation du boîtier plastique de l’objet.

— Elles nécessitent un plan de masse et/ou une aire de dégagement conséquents, in-
compatibles avec le besoin de miniaturisation souhaité.

Dans ce mémoire, les développements présentés sont adaptés au support plastique
considéré. De ce fait, on souhaite réduire au maximum non seulement la taille de l’élé-
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(a)
Référence [20]

(b)
Référence [21]

(c)
Référence [22]

Fréquence(s) de
fonctionnement

(GHz)
1, 55 2, 4 2, 4/5

Gain max 1 dBi 3 dBi 1 dBi
Dimensions

antenne (mm3) 11, 8×11, 5×5, 95 3 × 3 × 4 5 × 3 × 4

Dimensions plan
de masse (mm2) 100 × 100 100 × 40 100 × 40

Table I.1 – Récapitulatif des performances de 3 antennes LDS disponibles dans le commerce

ment rayonnant, mais aussi celle du plan de masse nécessaire à son bon fonctionnement.
Pour ce faire, une solution est l’exploitation réfléchie de la 3D dans le développement et
la pleine fonctionnalisation des pièces plastiques. Aussi, l’utilisation des technologies plas-
troniques pour la réduction de l’encombrement des antennes implique nécessairement de
réaliser une étude sur-mesures du support plastique. On tâchera malgré tout de présenter
des règles de design génériques, permettant d’étendre la méthode de conception à tous les
supports.

Maintenant que le concept de plastronique et ses principales applications sont pré-
sentés, on souhaite déterminer la technologie à utiliser pour les développements relatifs
à cette thèse. Une présentation détaillée des solutions envisageables est menée dans la
partie I.2, conduisant à la technique employée pour la suite des développements.

I.2 État de l’art des technologies plastroniques exis-
tantes

À partir des exemples de DIM évoqués dans la partie précédente, on remarque que la
majeure partie des développements est réalisée en technologie LDS. Si elle présente des
avantages qui permettent son utilisation en masse pour le secteur des télécommunications
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notamment, il existe d’autres méthodes de conception potentiellement utilisables pour
cette étude. Les prochains paragraphes ont pour but de présenter brièvement ces techno-
logies, en mettant en lumière certains critères techniques énumérés Tab. I.2 ci-dessous.

1. Flexibilité du design : liberté relative dans les motifs appli-
cables

2. Adaptation au prototypage pour les tests préliminaires, ainsi
qu’à la production en série (technologie mature)

3. Coûts de prototypage relativement modérés
4. Diversité des matériaux utilisables
5. Précision des pistes métalliques (largeur minimale attei-

gnable pour les lignes et interlignes)
6. Coûts des équipements pour la réalisation (machines, sup-

ports...)
7. Capacité de soudure sur la pièce, si possible

Critères de choix de la technologie plastronique envisagée

Table I.2 – Spécifications de la technologie plastronique envisagée

D’une manière générale, il est possible de classer les technologies suivant le mode de
d’obtention de la pièce plastique. On distingue plusieurs techniques : la simple injection,
l’impression 3D, l’injection en deux temps, et le moulage avec insertion de film conducteur.
En pondérant les différents critères mentionnés dans la littérature pour la comparaison
des méthodes de production [1, 23], il sera possible de converger vers la technologie la
plus adaptée aux besoins des travaux.

I.2.1 Injection bi-matière

L’injection bi-matière (aussi appelée 2-shot molding) se base sur une injection en deux
temps des matériaux nécessaires à la réalisation du produit. Dans un premier temps, la
structure du dispositif est moulée par simple injection en utilisant un matériau plastique
non métallisable, Fig. I.10(a). Lors de la seconde injection, un plastique métallisable est
utilisé pour remplir les zones définies pour accueillir la métallisation, Fig. I.10(b). Enfin,
la pièce est placée dans des bains électrolytiques afin de métalliser les zones plastiques
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injectées lors de la seconde étape, Fig. I.10(c). Certaines variantes existent pour cette mé-
thode, consistant à métalliser le plastique conducteur avant de réaliser la seconde injection
[24]. Les performances atteintes dans les deux cas restent pour autant similaires.

(a) (b) (c)

Figure I.10 – Étapes de fabrication en injection bi-matière (adaptée de [1]) : (a) première injection ;
(b) seconde injection ; (c) métallisation

Si l’injection bi-matière permet l’utilisation de très nombreuses familles de matériaux,
une attention particulière doit néanmoins être portée sur la résistance du composite obtenu
par adhésion des deux couches. En effet, les couples de matériaux ne s’assemblent pas de
manière similaire suivant leur rugosité de surface, entre autres [1]. La précision des pistes
et interpistes métalliques actuellement recensée pour cette technologie est de l’ordre de
150 µm minimum. Cette méthode de production de DIM est adaptée aux grandes séries :
elle permet une relative liberté de design des pièces 3D et les moules utilisés assurent
une précision uniforme pour de grands volumes de production. Cependant, les moules
sont coûteux (quelques dizaines de milliers d’euros) et tout changement de design de la
pièce implique une modification de l’outillage. De fait, cette méthode de production est
peu appropriée pour du prototypage, bien que certains développements en micro injection
(pour aide auditive) en font mention dans la littérature scientifique [25].
Un des exemples les plus réussis d’utilisation de l’injection bi-matière dans l’industrie est
le capteur de pression DS8 de la marque Bosch, Fig. I.11. L’utilisation de la technologie
plastronique a permis une réduction de 50% du volume occupé par le produit, plus de 50
millions de pièces ont été fabriquées depuis son lancement commercial en 2011.

Figure I.11 – Capteur de pression DS8 de la marque Bosch réalisé par injection bi-matière
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I.2.2 Laser Direct Structuring

La technologie de structuration laser direct (LDS) est l’une des méthodes les plus
couramment utilisées pour la production de DIM, comme évoqué en introduction avec
l’exemple du secteur des télécommunications. Brevetée par la société LPKF, elle repose
sur quatre étapes de fabrication.
Dans un premier temps, une pièce plastique est produite par simple injection. Les em-
placements des pistes à métalliser sont ensuite irradiés par un laser à Nd-YAG (Grenat
d’Yttrium-Aluminium dopé au Néodyme), permettant la création du motif désiré sur la
pièce. Cette étape de structuration est responsable à la fois d’une ablation de matière
plastique de 1 à 2 µm d’épaisseur en surface, et d’une activation de l’additif contenu
dans le matériau plastique en ionisant la surface. Ce faisant, les zones activées peuvent
accueillir des ions métalliques. La pièce est alors déposée dans des bains électrolytiques
pour la métallisation, le plus souvent à base de cuivre, nickel et or (Cu/Ni/Au). Pour fi-
nir, la quatrième étape consiste à reporter les éventuels composants en surface de la pièce
plastiques, par soudure ou par colle conductrice suivant le grade de matériau sélectionné,
Fig. III.9.

Figure I.12 – Étapes de fabrication de la technologie LDS

La structuration laser directe ne sera pas effective sur un matériau plastique injecté
quelconque, en effet, les matériaux disponibles pour le LDS sont spécifiquement additi-
vés pour l’usage cette technologie. Pour autant, une variante récente de la technologie
consiste à utiliser une pièce plastique non additivée spécifiquement (injectée ou réalisée
par impression 3D) sur laquelle on dépose une laque permettant l’activation laser et la
métallisation. Cela induit une réduction des coûts liés à l’achat de la matière compatible
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LDS et éventuellement à l’injection plastique. Néanmoins, l’inhomogénéité de l’épaisseur
du dépôt de laque peut engendrer des dégradations de performances en comparaison avec
la méthode classique pour du prototypage [8, 18].

La largeur minimale recommandée pour des pistes métalliques et interpistes par LDS
est de 150 µm, bien que certains développements aient atteint 50 µm [26]. Généralement,
les largeurs de pistes et interpistes sont fixées à 200 µm, voire 400 µm dans le cadre de
production en série pour pallier les dérives liées aux dimensions des pièces injectées. Le
principal avantage du LDS réside dans sa capacité à être adapté à la fois pour le prototy-
page et pour les productions en grande série (plusieurs dizaines de milliers de pièces par
an), en témoignent les développements en laboratoire et dans l’industrie précédemment
décrits dans l’introduction générale. De plus, une fois que les zones activables par le laser
sont définies, il suffit de modifier la programmation du laser pour adapter la réalisation à
différents motifs : le LDS offre une grande flexibilité dans le design.

La nécessité d’utiliser des matériaux additivés spécifiques à la technologie représente
l’un de ses plus grands inconvénients. Une centaine de références est disponible, avec très
peu de diversité dans les familles de matériaux proposées 1. Par conséquent, il est très dé-
licat d’envisager un développement reposant sur une famille de matériaux qui ne présente
qu’une référence. Les caractéristiques diélectriques des matériaux n’étant pas renseignées
par les fournisseurs, la majeure partie des travaux sont toujours effectués avec les mêmes
références, dont les informations ont été extraites lors des premières réalisations. Cela
induit une forte demande sur certaines références en particulier, et des ruptures de stock
générant de longs délais d’approvisionnement de matière.

I.2.3 Impression jet d’encre

La technologie d’impression jet d’encre (ou Inkjet Printing) se base sur les mêmes
principes que les imprimantes à jet d’encre grand public, à la différence près que l’encre
est conductrice. Cette méthode de fabrication est très répandue pour la fabrication des
tags RFID sur étiquette ou carton. Le dépôt de l’encre liquide est réalisé par une buse

1. Nombres de références compatibles par famille de matériaux : ABS (× 2) , PC/ABS (× 25), PC
(× 33), PA/PPA (× 33), PBT (× 3), COP (× 1), PPE (× 1), LCP (× 4), PEI (× 2), PEEK (× 1), PPS
(× 1)
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d’impression en continu ou goutte par goutte pour plus de précision. Une fois cette étape
effectuée, un temps de séchage ou de chauffage est nécessaire pour le frittage de l’encre
et l’adhérence au substrat.

Cette technologie est très bien adaptée à la production de prototypes : les substrats
utilisables sont nombreux et les coûts de réalisation assez faibles. La flexibilité dans le
design est grande car il suffit de re-paramétrer l’imprimante pour un nouveau motif. Une
bonne précision en termes de largeurs de piste et inter-pistes est possible, jusque 50µm

généralement [1]. De plus, l’exemple des tags RFID démontre que l’impression jet d’encre
peut être transposée pour des applications grand public à bas coût.

L’accessibilité de l’impression jet d’encre liée à son coût de fabrication comparative-
ment faible par rapport aux technologies plastroniques présentées précédemment explique
la multiplication des publications sur le sujet. Des antennes Ultra Large Bande (ULB)
fonctionnelles sur substrats plans divers sont présentées dans [27] et [7], Fig. I.13.

(a) (b)

Figure I.13 – Antennes ULB réalisées par impression jet d’encre : (a) sur papier [27] ; (b) sur ABS/PC
[7]

Cependant, les limites pour son utilisation sont nombreuses. Pour commencer, les
développements par impression jet d’encre sont généralement en 2D sur substrats rigides,
ou sur des substrats flexibles légèrement pliés par la suite. La technologie se rapproche
donc plus du FPCB que des DIM, où la nature tri-dimensionnelle des développements
est plus présente. Certaines solutions existent pour réaliser de l’impression jet d’encre
sur des supports 3D, mais leur utilisation reste marginale [28]. En dépit de sa relative
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simplicité, des points de vigilance sont à prendre en compte pour assurer une bonne
impression. Il faut gérer la température de chauffe pour ne pas induire de craquelures
dans la métallisation, traiter la surface de dépôt et l’aplanir pour assurer une bonne
adhérence et une impression correcte, et gérer les projections d’encre indésirables pouvant
provoquer des court-circuits. Pour finir, le principal défaut de cette méthode concerne la
conductivité électrique des encres utilisées. Les encres à base de nano-particules d’argent
présentent en effet des conductivités électriques au maximum dix fois plus faibles que le
cuivre [27, 7]. Aussi, les dépôts d’encre ont une épaisseur standard de 2 µm environ :
il est donc nécessaire de multiplier les impressions pour un même motif si l’on souhaite
augmenter la conductivité des pistes et réduire l’épaisseur de peau. Cette phase peut
générer des défauts de fabrication suivant la précision des appareils de dépôt.

I.2.4 Autres méthodes existantes

Les trois technologies plastroniques précédentes sont parmi les plus utilisées dans le
domaine industriel et dans le cadre de développements universitaires pour la conception
d’antennes. Elles présentent chacune leurs avantages et inconvénients au regard des cri-
tères définis initialement dans le cadre de ce mémoire. Si la réflexion s’articule autour
de ces trois méthodes de production, d’autres méthodes auraient pu être envisagées pour
mener à bien les travaux.

L’impression 3D, méthode additive permettant de produire des pièces par dépôt de
filaments thermoplastiques fondus par couches successives via une buse. La métallisation
peut être obtenue soit par dépôt de filament, soit par bains électrolytiques, ou encore
par activation UV des pistes métalliques désirées. Cette technologie permet une précision
d’une dizaine de microns dans l’épaisseur des couches déposées et pour les pistes et inter-
pistes métallisées. Le nombre de substrats disponibles (thermoplastiques ou résines) est
en augmentation, avec des fournisseurs spécialisés dans les substrats HF qui indiquent les
caractéristiques diélectriques des matériaux. L’impression 3D offre une grande flexibilité
dans le design et est très appropriée pour le prototypage. Des nombreux développements
relatifs aux dispositifs RF ont vu le jour, notamment des antennes Ultra Large Bande
[29] ou pour la 5G en bande D (140 GHz) [30], démontrant les larges possibilités offertes
par cette technologie. Pour autant, l’impression 3D est encore trop peu mature pour un
transfert industriel : les temps d’impressions sont trop longs (quelques heures pour des
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volumes de l’ordre de plusieurs centimètres cube).

Les technologies de moulage par insertion de film conducteur durant l’injection (Film
Insert molding), de microtamponnage [2] (dépôt d’encre conductrice par tamponage de
la pièce souhaité), d’électronique étirable [31] (utilisation de matériaux de types élasto-
mères), Fig. I.14(a) ou de sérigraphie [32] (procédé proche de l’impression jet d’encre avec
dépôt par buse), Fig. I.14(b) représentent elles aussi des alternatives intéressantes pour la
plastronique. Elles pâtissent néanmoins d’un niveau de maturité encore trop faible pour
être envisagées en production industrielle. C’est aussi le cas des technologies Plasmadust
[33] (utilisation d’un plasma froid sous forme de faisceau pour réaliser une activation
et un dépôt de métallisation conjoints), Fig. I.14(c), ADDIMID [34] (dépôt de métallisa-
tion par aérosol), et Flamecon [35] (dépôt thermo-cinétique sur toutes sortes de substrats).

D’autres méthodes basées sur une activation laser sans nécessiter l’utilisation de po-
lymères spécifiques comme pour le LDS sont en cours d’évaluation, comme la LISA [36]
(Laser Induced Selective Activation) ou la SSAIL [37] (Selective Surface Activation Indu-
ced by Laser). Principalement dédiées à des applications tournées traitement du signal,
elles feront à termes office de concurrentes directes au LDS.
Enfin, les recherches sur les technologies applicables ont écarté les méthodes détenues par
un unique distributeur comme MIPTEC [38] de Panasonic. Cette technologie nécessite
une métallisation totale de la pièce avant de réaliser une activation sélective des zones
d’intérêt en appliquant un laser sur une sur-couche de résine photo-résistante.

(a) (b) (c)

Figure I.14 – (a) Électronique étirable [31] ; (b) sérigraphie [32] ; (c) Plasmadust [33]
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I.2.5 Conclusion sur les technologies

Suite à la présentation des différentes méthodes envisageables, le Tab. I.3 récapitule les
caractéristiques des trois technologies principales évoquées précédemment [1]. Un système
de notation par étoiles est mis en uvre conformément aux critères établis dans le Tab. I.2.
Les deux critères les plus importants pour la sélection sont le coût du prototypage et la
capacité de transfert industriel de la technologie.

Technologies Injection
bi-matière

Laser Direct
Structuring

Impression jet
d’encre

Flexibilité du
design * ** **

Prototypage * ** ***
Coût

prototypage * ** ***

Transfert
industriel vers la

série
*** *** *

Diversité
matériaux *** ** *

Coût
équipements

(série)
** ** *

Précision ** ** **
Possibilité de

soudure * ** -

Total 14 17 13
*** : Critère validé très favorablement ; ** : Critère validé favorablement

* : Critère validé peu favorablement ; - : Critère non atteint

Table I.3 – Tableau comparatif des technologies plastroniques

La technologie LDS propose le meilleur compromis entre les performances de réalisa-
tion, le coût de prototypage et la possibilité de production en série : elle est choisie pour
les développements. La partie suivante traite des considérations sur le choix des maté-
riaux avec cette technologie et les méthodes de caractérisation diélectrique. L’utilisation
de thermoplastiques pour la conception d’antennes nécessite de connaître leurs propriétés
diélectriques pour le dimensionnement des antennes. Cette étape de caractérisation préa-
lable au développement des antennes est indispensable car les propriétés diélectriques des
matériaux employés pour le LDS sont inconnues en hautes fréquences.
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I.3 Extraction des caractéristiques diélectriques de
matériaux injectés et activés par technologie LDS

La conception des pièces plastiques est avant tout une question de design en 3D. Pour
un circuit, la plastronique apporte des degrés de liberté supplémentaires pour la concep-
tion. La seule différence pour le concepteur de circuit réside dans la prise en compte
des angles morts relatifs à la technologie sélectionnée (zones d’ombre non métallisables
pour le LDS car non accessibles par le laser). Lorsque la réflexion se porte sur un design
d’antenne ou d’un circuit RF, le concepteur doit inclure la composante mécanique dans
le développement. De même, les dimensions et les performances d’un élément rayonnant
étant directement liées au matériau sur lequel il repose, ce dernier doit être étudié au
préalable.

Dans cet esprit de co-conception entre électronique et plasturgie, la caractérisation
diélectrique des matériaux tient une place centrale. De la connaissance des propriétés
principales des matériaux support après process (la permittivité relative εr et la tangente
de pertes tan(δ) ) à la fréquence de fonctionnement envisagée découle le bon fonctionne-
ment du dispositif.

I.3.1 Sélection des matériaux parmi les références compatibles
avec la technologie LDS

Les matériaux ont des propriétés mécaniques communes, connues et stables dans la
majorité des domaines d’utilisation. En plasturgie, le choix d’un matériau pour la création
d’un objet dépend essentiellement de ses propriétés mécaniques. Certains travaux appro-
fondissent l’étude des propriétés mécaniques des matériaux compatibles avec la technologie
LDS [7], [8]. Ceux-ci indiquent un bon accord des données fournisseurs avec les mesures
pour toutes les familles testées. On considère dans ce mémoire que les données mécaniques
fournies par les fiches techniques sont justes, leur étude est ne sera pas menée. A contrario,
les caractéristiques diélectriques dépendent fortement du domaine d’utilisation. L’usage
dans les fiches techniques est de réaliser les caractérisations électro-magnétiques mono-
fréquence des matériaux, le plus souvent avec des techniques plutôt réservées aux basses
fréquences (<1 MHz), ce qui ne correspond pas aux bandes de fréquence ciblées et ne
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fournit pas d’informations suffisantes. Aussi, la permittivité relative peut varier fortement
avec la fréquence, ce qui justifie la nécessité de disposer de valeurs fiables en RF.

Pour disposer d’une vision large des propriétés diélectriques de matériaux compatibles
LDS, 3 matériaux sont choisis avec des propriétés assez différentes. Deux sont des poly-
mères techniques, un autre un polymère à très hautes performances, d’après la Fig. I.2.
Ces références sont mécaniquement distinctes, l’objectif est de vérifier que cela se traduit
aussi au niveau des caractéristiques diélectriques. Le tableau I.4 renseigne les informations
à leur sujet, issues des fiches techniques des fournisseurs.

Matériau
Fournisseur Famille Avantages Inconvénients Propriétés

diélectriques

Xantar 3710
MEP

ABS-
PC Faible coût

Non
compatible

soudure

εr = 2, 8
tan(δ) < 1.10−3

(à 1 GHz)

Zeon RS420
Zeonex COP Faibles pertes

Non
compatible

soudure

εr = 2, 2
tan(δ) = 8, 10−4

(à 1 GHz)
Tecacomp
4107
Ensinger

LCP Permet la
soudure Coût élevé

εr = 4, 0
tan(δ) = 1, 6.10−2

(à 1 kHz)

Table I.4 – Tableau récapitulatif des 3 matériaux sélectionnés (informations fournisseurs)

Les trois matériaux sont choisis du plus courant, l’ABS-PC Xantar 3710 (renommé
"ABS-PC X3710" par la suite, matériau à bas coût et performances mécaniques relati-
vement faibles) au plus performant, le LCP Tecacomp 4107 (renommé "LCP T4107"),
afin de disposer d’un éventail de choix pour la suite des réalisations. Le LCP T4107 est
intéressant pour les développements plastroniques car sa résistance à la soudure est un
atout pour les circuits imprimés et sa permittivité relative élevée permet une miniaturi-
sation plus importante que les autres matériaux sélectionnés. Cependant, dans le cadre
d’une antenne, des matériaux présentant des pertes faibles et une permittivité relative
plus faible sont plus intéressants car il permettent de mettre l’accent sur l’efficacité de
leur rayonnement, comme le COP Zeon RS420 sélectionné (renommé "COP Z420" ensuite).

Tout l’intérêt de cette phase de caractérisation est de vérifier les valeurs indiquées par
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les fournisseurs sur un unique point de mesure et de relever le comportement HF de ces
matériaux, notamment le LCP T4107 dont les informations manquent au-delà de 1 kHz.
Certaines références de matériaux compatibles avec la technologie LDS ont déjà été carac-
térisées en HF par le passé [7]. Pour autant, il ne s’agit pas de celles présentées ici (pour les
familles LCP et ABS-PC), ou à des fréquences beaucoup plus hautes que celles envisagées
dans le développement (à 28 GHz pour le COP Z420, [39]), ce qui témoigne partiellement
du comportement du matériau. Dans le but de mener à bien l’extraction des caractéris-
tiques diélectriques des matériaux sélectionnés, plusieurs méthodes sont présentées, puis
deux seront mises en pratique.

I.3.2 Sélection des méthodes de caractérisation diélectrique

D’une manière générale, il est possible de séparer les méthodes de caractérisation di-
électriques en deux grandes familles : les méthodes résonantes et les méthodes continues.
Les premières se basent sur des dispositifs résonants dimensionnés pour apporter des
informations discrètes aux multiples de la fréquence de résonance fondamentale f0. Les
secondes n’exploitent pas de phénomènes résonants et donnent des informations de ma-
nière continue sur une bande de fréquence d’étude. Par souci de brièveté, seules les deux
techniques utilisées sont décrites dans les prochains paragraphes. Une synthèse décrit au
préalable les caractéristiques des différentes méthodes étudiées mais non retenues.

I.3.2.1 Synthèse des méthodes existantes

Huit méthodes de caractérisation diélectrique ont été abordées durant la phase de
sélection. Trois d’entre elles sont résonantes (anneau, T et cavité) et cinq continues (ca-
pacité Métal-Isolant-Métal (M-I-M), espace libre, triplaque, sonde coaxiale et lignes de
transmission). Chacune de ces techniques présente des avantages et inconvénients suivant
leur simplicité de mise en uvre et leurs limitations en fréquences par exemple. La caractéri-
sation diélectrique envisagée doit prendre en compte des matériaux activés par technologie
LDS, pour s’assurer que l’action du laser ne modifie pas localement les propriétés diélec-
trique du matériau. Disposer des informations sur un matériau activé et métallisé permet
aussi de se rapprocher des conditions de réalisation pour les futures antennes.
Les informations relatives aux méthodes de caractérisations sont renseignées sous forme
de synthèse, Tab. I.5.

D’après le Tab. I.5, deux méthodes résonantes et deux méthodes continues se basent
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Méthode Maté-
riau Avantages Inconvénients

Anneau
résonant Métallisé

Bon compromis entre
dimensions des

échantillons et nombre de
points de mesures

Limitée pour les substrats
à très faibles pertes

diélectriques
(tan(δ)<1.10−3)

T résonant
(Annexe A) Métallisé Dimensionnement et

calculs simples

Deux fois moins de points
de mesures que la

méthode des anneaux à
dimensionnement

équivalent

Cavité
résonante
(Annexe B)

Brut Grande précision

Dimensions des
échantillons

Disponibilité du dispositif
de mesure

Capacité
M-I-M

(Annexe C)
Métallisé Simplicité de calcul Très sensible à la

précision de métallisation

Espace libre
(Annexe D) Brut

Très large bande (limité
seulement par les

antennes de mesures)

Dispositif de mesures
complexe

Triplaque
(Annexe E) Brut Extrait ε∗

r et µ∗
r

Limité à 7 GHz
Disponibilité du dispositif

de mesure

Sonde
coaxiale
(Annexe F)

Brut Très large bande

Peu adaptée pour les
solides

Disponibilité du dispositif
de mesure

Lignes de
transmission Métallisé Très large bande Nécessite plusieurs lignes

Table I.5 – Tableau de synthèse des méthodes de caractérisation

sur des matériaux activés et métallisés : on privilégie ces solutions pour la sélection. Le
choix de la méthode résonante se tourne vers l’anneau, structure relativement proche
du T qui permet à dimensionnement similaire d’exploiter deux fois plus de points de
mesures. Les lignes de transmission sont quant à elles choisies comme méthode continue
complémentaire. En effet à la différence de la capacité M-I-M, les lignes ne nécessitent
pas une précision de métallisation très fine. Une présentation plus complète des méthodes
non retenues et de leur implémentation est disponible en Annexes A à F.
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Comme mentionné en Annexe C, la capacité M-I-M présente une déviation des mesures
importantes pour une précision de métallisation inférieure à ± 10 µm. Or la technologie
LDS offre une précision d’activation et de métallisation d’environ ± 20 µm. On choisit
donc la méthode par lignes de transmission car ces dernières sont moins affectées par la
précision de métallisation (légère modification d’impédance caractéristique de la ligne).
Les deux techniques retenues sont détaillées ci-après.

I.3.2.2 Méthode de l’anneau résonant

L’anneau résonant est une structure planaire dimensionnée pour présenter des réso-
nances en transmission. Introduit en 1969 par Troughton [40], l’anneau résonant était
d’abord utilisé pour des mesures de constante de phase et de dispersion dans les lignes
microrubans. Son utilisation a ensuite dérivé vers la détermination d’épaisseur de substrat,
de paramètres de discontinuité et des caractéristiques diélectriques [41]. Ce dispositif est
constitué de deux lignes d’accès et d’une structure en anneau séparées d’une distance gap.
La figure I.15 présente la structure de l’anneau en vue de dessus.

Figure I.15 – Structure de l’anneau résonant

Comme indiqué précédemment, l’anneau résonant présente des pics en transmission
directement reliés à ses dimensions. La permittivité relative εr est obtenue à l’aide de la
position de ces pics de résonance, tandis que la tangente de pertes du substrat s’obtient par
calcul du facteur de qualité Q de la structure. L’équation de design de l’anneau résonant
se base sur la valeur théorique de la permittivité relative effective du substrat utilisé et
la fréquence principale de résonance f0. Le rayon central de l’anneau est dimensionné à
l’aide de la formule I.1 suivante :
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rm = nc

2πf0
√

εr,eff

(I.1)

L’anneau présente une résonance à chaque ordre n. Par conséquent, seule la fréquence
de résonance f0 peut être prise en compte pour fixer une taille maximale à l’anneau si on
exploite le premier ordre de résonance, obtenu pour n = 1. Dans le cadre des travaux, la
bande de fréquence d’intérêt est [0 ;10] GHz. Afin de bénéficier d’au moins 10 points de
mesures, il faudra choisir une fréquence f0 de 1 GHz maximum. Cette dernière sera ajus-
tée pour résonner aux fréquences autour desquelles on souhaite extraire les paramètres de
caractérisation. Au delà de cette valeur, l’anneau serait plus compact mais ne permettrait
pas d’obtenir un nombre satisfaisant de points d’estimation des paramètres diélectriques.
Dans la littérature, Thompson et al. ont présenté des anneaux aux dimensions millimé-
triques [42], pour f0 = 10 GHz. L’anneau résonant a aussi été utilisé pour la caractérisation
de substrats textiles [43] pour f0 = 5 GHz, et mousse [44] pour f0 = 1 GHz. Enfin, la
caractérisation de matériaux LCP a déjà été effectuée avec cette méthode pour f0 = 3,85
GHz [45], [46].

La valeur de la permittivité relative est calculée à partir de la permittivité relative
effective de l’anneau, directement liée au dimensionnement de la structure. Le calcul de
εr,eff s’obtient à l’aide des pics de résonance en transmission. En relevant les positions
des pics et l’ordre n de la résonance, on obtient εr,eff à partir de l’équation (I.1). En
appliquant le modèle de ligne microruban de Hammerstad [47], il est possible de déduire
la valeur de εr.

Le calcul de la tangente de pertes fait appel à la connaissance du facteur de qualité de
la structure. Dans un premier temps, on calcule le facteur de qualité global de l’anneau, Q0

pour en déduire la constante d’atténuation globale associée. A partir d’une approximation
sur les pertes par rayonnement αr et d’un modèle pour le calcul des pertes conductrices
αc en technologie microruban, on en déduit les pertes diélectriques du substrat.
Afin d’obtenir le facteur de qualité global Q0 de l’anneau, on utilise trois valeurs mesu-
rables [41] :

— fn, la n-ième fréquence de résonance de l’anneau
— L, la valeur du coefficient de transmission à la fréquence fn en dB
— BW3dB, la bande passante à -3 dB associée à ce pic de résonance à fn

On retrouve ces quantités dans l’équation I.2 suivante :
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Q0 = QL

1 − 10−L/20 ; QL = fn

BW3dB

(I.2)

α = 20π

Q0ln(10)λg

(I.3)

En considérant la constante d’atténuation liée aux pertes par rayonnement négligeable
(αr), il est possible de déduire la valeur de la constante d’atténuation αd à partir de de la
constante d’atténuation globale α et celle liée aux pertes conductrices, αc (équation I.4).

αd = α − αc si αr → 0 (I.4)

L’estimation de l’atténuation liée aux pertes conductrices pour les lignes microrubans
se base sur le principe d’inductance incrémentale énoncé par Wheeler [48]. Ce dernier
stipule que les pertes conductrices d’une ligne peuvent être déduites de la dérivée de son
inductance, à la condition que l’épaisseur du conducteur soit suffisamment grande (3 fois
l’épaisseur de peau minimium).

Heinola et al. [49] comparent notamment deux des approximations les plus utilisées
pour estimer l’atténuation liée aux pertes conductrices, appliquées à l’extraction de la
tangente de pertes pour un anneau résonant. En suivant la même logique, on utilisera la
formule proposée par Schneider [50] pour ce calcul, équation (I.5). On se place dans le cas
où l’épaisseur de métallisation est au moins 3 fois supérieure à l’épaisseur de peau. De
même, les formules suivantes sont valides pour un rapport w/h ≥ 1/2π ≈ 0.16, entre la
largeur de ligne w et l’épaisseur du substrat h. Dans le cas présent, ce rapport est toujours
supérieur à 2.
À partir du raisonnement de Wheeler sur le principe d’inductance incrémentale, Schnei-
der propose en 1969 sa méthode de calcul analytique des pertes conductrices dans une ligne
microruban [50]. L’équation (I.5) ci-dessous est valide pour un rapport w/h strictement
supérieur à 1. Dans le cas contraire, une autre approximation est proposée, ne faisant pas
apparaître la permittivité relative effective du substrat.

αc[dB] = 20
ln(10)

εr,effZcRs

hη2
0

w

h
+ 6h

w

(1 − h

w

)5

+ 0.08
[1 + h

w

(
1 + ∂w

∂t

)]
(I.5)

Avec t l’épaisseur de métallisation, Rs la résistance de surface de la métallisation
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(explicitée équation I.6), Zc l’impédance caractéristique de la ligne, εr,eff la permittivité
relative effective de la structure, et η0 l’impédance caractéristique du vide (

√
µ0/ε0 ≈

120πΩ). Le calcul de la dérivée partielle de w par rapport à t est fonction de l’épaisseur
du substrat, comme indiqué ci-dessous, équation (I.6).

∂w

∂t
= 1

π
ln
(

2h

t

)
; Rs =

√
πµrf

σ
(I.6)

La résistance de surface de la métallisation est quant à elle fonction de la fréquence
de mesure f , la perméabilité du matériau µr et la conductivité du métal σ.
Enfin, la tangente de pertes diélectriques est intrinsèquement liée aux pertes diélectriques
αd, elle s’exprime comme suit [51] :

tan(δ) =
αdλ0

√
εr,eff (εr − 1)

πεr(εr,eff − 1) (I.7)

On voit dans l’équation (I.7) que seule la valeur de αd est inconnue dans le cas présent,
car les permittivités relatives et effectives ont déjà été déduites précédemment.

I.3.2.3 Méthode par lignes de transmission

La seconde technique de caractérisation diélectrique présentée dans ce document est
la méthode des lignes de transmission. De nombreuses références mentionnent cette tech-
nique, souvent utilisée pour sa simplicité de réalisation : contrairement à la méthode par
anneau résonant présentée auparavant, celle-ci ne nécessite que des lignes de transmission
et un VNA pour les mesures. De même, elle présente l’avantage de permettre une carac-
térisation du matériau après process.
Le principe de base de cette méthode propagative consiste à relever le coefficient de
transmission de lignes, réalisées le plus souvent en technologie microruban ou en lignes
coplanaires blindées (GCPW - Grounded Co-Planar Waveguide) ou non. En effet, le com-
portement en transmission d’une ligne est directement lié à l’interaction entre l’onde et le
substrat, la métallisation et l’air entourant la structure. A partir de modèles analytiques
spécifiques à chaque technologie de ligne, il est ainsi possible de calculer les caractéristiques
diélectriques d’un matériau. Cette méthode par ligne a l’avantage d’être très large bande :
sous réserve d’utiliser des équipements adaptés, elle a déjà été utilisée jusque 220 GHz [52].
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Les développements récents concernant les DIM ont amené les chercheurs à explorer
différentes technologies de lignes pour réaliser la caractérisation de matériaux compatibles
avec le LDS. Unnikrishnan [53] présente notamment des résultats pour des lignes en tech-
nologies stripline, microruban, et GCPW . Dao et al. [54] ont quant a eux effectué des
mesures sur lignes CPW. Indépendamment du type de ligne, on peut donc relever la valeur
de εr,eff et de tan(δ) d’un matériau donné. Seules les équations analytiques et les dimen-
sions de la ligne diffèrent avec la technologie. Dans le cas présent, seule la technologie
GCPW est détaillée au cours des paragraphes suivants car c’est elle qui a été utilisée pour
la caractérisation des matériaux utilisés pour les réalisations mises en oeuvre au cours de
ces travaux de thèse.

Pour le calcul de la permittivité relative du substrat, on utilise les approches de Das et
al. [55] ainsi que celle de Mangan et al. [56], détaillées ci-après. L’extraction de la tangente
de pertes est quant à elle réalisée à partir de la représentation de la ligne en éléments
localisés (équation des télégraphistes)[51]. Si certaines méthodes par lignes se basent sur
une mesure de paramètres S pour une ligne seule [57], la majorité des publications utilisent
deux lignes de longueurs différentes [7][55][56][58]. On considère dans cette section deux
lignes de longueurs différentes l1 et l2, avec l1 < l2, Fig. I.16.

Figure I.16 – Lignes GCPW de longueurs différentes considérées dans la section

A partir de la mesure des paramètres S des lignes et du nombre d’onde à la fréquence
d’étude (k = 2π/λ0), on détermine la constante de phase β pour aboutir à la permittivité
relative effective (I.8)[59].

εr,eff =
(

β

k

)2

(I.8)
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Deux techniques principales existent pour relever la valeur de la constante de phase :
soit on la calcule directement à partir de la phase des coefficients de transmission des
lignes, soit on mesure la constante de propagation des deux lignes γ = α + jβ et on
extrait sa partie imaginaire.
La première méthode requiert une étape de calibration pour s’affranchir de l’effet des
connecteurs sur les mesures. Elle ne nécessite que la connaissance des longueurs des lignes,
dimensionnées pour présenter une impédance caractéristique proche de 50Ω, et la phase
des coefficients de transmission [55](I.9).

εr,eff =
(

∆Φ
β∆lp

)2

; ∆Φ = 6 S21,l2 − 6 S21,l1 ; ∆lp = l2 − l1 (I.9)

Toutefois, l’étape de calibration nécessite la réalisation d’un kit de calibration afin
de s’affranchir de l’effet des connecteurs utilisés pour la mesure. La seconde méthode,
explicitée par la suite, permet l’extraction de la constante de propagation des ligne sans
nécessiter l’utilisation d’un kit de calibration spécifique pour supprimer l’effet des connec-
teurs, car leur effet est pris en compte numériquement [56]. Une fois que la permittivité
relative effective est extraite, on se base sur l’expression analytique de la ligne GCPW
détaillée par Wadell pour calculer la permittivité relative [60] (I.10).

εr =
εr,eff

(
1 + K(k′

0)
K(k0)

K(k1)
K(k′

1)

)
− 1

K(k′
0)

K(k0)
K(k1)
K(k′

1)

(I.10)

Cette expression fait apparaître les quantités k0 et k1 et leurs compléments k′
0 et k′

1,
calculés à partir des dimensions physiques de la ligne (I.11). La fonction K() représente
l’intégrale elliptique du premier type, avec :

k0 = w

w + 2gap
; k′

0 =
√

1 − k2
0 ; k1 =

(
tanhπw

4h

)
tanh

(
π(w+2gap)

4h

) ; k′
1 =

√
1 − k2

1 (I.11)

Où w est la pulsation de mesure, h la hauteur du substrat et gap la largeur des
interlignes.

Pour s’affranchir de l’effet des connecteurs et aboutir à une extraction précise des
constantes diélectriques, Mangan et al. [56] proposent une méthode de de-embedding
pour les mesures sur lignes de transmission. Le de-embedding est l’ensemble des méthodes
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mathématiques de post-traitement permettant d’isoler les performances d’un dispositif en
supprimant les contributions de la connectique ou d’autres composants présents lors des
mesures. On se place dans le même cas que précédemment, avec 2 lignes de transmission
l1 et l2 (l1 < l2) considérées parfaitement symétriques.

A partir de la connaissance de la matrice chaîne ABCD du tronçon de longueur l2 − l1,
on obtient les valeurs de l’impédance caractéristique du tronçon et sa constante de pro-
pagation (I.12). Les développements permettant d’aboutir à ces résultats sont explicités
dans la publication [56], puis repris dans [7].

ZC =
√

B

C
[Ω] ; γ = cosh−1(A)

l2 − l1
(I.12)

Dès lors, il suffit d’utiliser la partie imaginaire de la constante de propagation dans
l’équation (I.8) pour le calcul de la permittivité relative effective du tronçon de ligne. La
permittivité relative est ensuite déduite par l’équation de Wadell (I.10). La méthode de
Mangan est basée sur du calcul matriciel, ce qui la rend implémentable sur Matlab.

Le principe de calcul de la tangente de pertes est basé sur la représentation en éléments
localisés d’une ligne de transmission. Contrairement à la méthode par anneau résonant
qui nécessite le calcul des pertes conductrices dans la ligne, la seule connaissance de la
constante de propagation de la ligne utilisée et son impédance caractéristique suffit pour
en déduire la tangente de pertes diélectriques. Cette méthode peut être utilisée pour tout
type de ligne, et convient pour un tronçon de longueur l2−l1 vu dans la section précédente.

Figure I.17 – Circuit équivalent en éléments localisés d’une portion de ligne de longueur infinitésimale
[51].

Avec R et L la résistance et l’inductance linéiques en série, G et C la conductance
et la capacitance linéiques en parallèle, et ∆z l’unité de longueur infinitésimale. A partir
de cette représentation en éléments localisés, la constante de propagation de la ligne est
reliée à R,L,C et G [51].
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γ = α + jβ =
√

(R + jωL)(G + jωC) (I.13)

Zc = R + jωL

γ
=
√

R + jωL

G + jωC
(I.14)

On aboutit donc aux relations suivantes :

R + jωL = γZc (I.15)

G + jωC = γ/Zc (I.16)

En exprimant la capacitance C et la conductance G de la ligne de la sorte, on peut
extraire la valeur de la tangente de pertes :

C = Im[γ/Zc]/ω ; G = Re[γ/Zc]/ω (I.17)

tan(δ) = G

ωC
(I.18)

Les différentes méthodes mises en uvre dans la littérature pour l’extraction de la
tangente de pertes s’attachent par conséquent à calculer les valeurs de la constante de
propagation et de l’impédance caractéristique de la ligne.

I.3.3 Dimensionnement et mesures des structures de caractéri-
sation diélectrique

Une fois les modèles analytiques d’extraction des caractéristiques diélectrique par an-
neau résonant et lignes de transmission présentés, on détaille les précautions de dimension-
nement des deux structures. Les dispositifs sont ensuite réalisés par technologie LDS puis
mesurés. Les lignes de transmissions sont notamment utilisées pour lever une ambigüité
sur des valeurs de permittivité relative.
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I.3.3.1 Anneaux résonants

Comme évoqué dans la section I.3.2.2, l’anneau consiste en une structure microruban
simple, constituée de deux lignes d’accès et d’un anneau. Le rayon de l’anneau est le fac-
teur déterminant pour la création de résonances à des fréquences spécifiques. L’équation
I.1 présentée dans cette section permet d’obtenir le rayon nécessaire pour aboutir à des
résonances tous les f0. Pour le dimensionnement de l’anneau on utilise n = 1 pour que f0

soit la première fréquence de résonance. La permittivité relative effective εr,eff est estimée
à partir de la valeur théorique de εr issue des fiches techniques en basses fréquences et
de l’utilisation des équations de Hammerstad pour les lignes microruban [47]. Sachant
que cette relation implique une augmentation du rayon de l’anneau lorsque l’on diminue
la fréquence de résonance, il faut au préalable fixer les dimensions maximales pour le
prototypage. Les principaux paramètres de dimensionnement d’un anneau résonant sont
illustrés Fig. I.18.

Figure I.18 – Schéma et paramètres de l’anneau résonant

A partir des recommandations de design évoquées dans [41], les anneaux sont dimen-
sionnés pour résonner à f0 = 900 MHz. Présenter une résonance à cette fréquence permet
d’obtenir des informations sur les caractéristiques diélectriques des matériaux à proximité
des fréquences d’usage des antennes par la suite (communications LoRa à 868 MHz). Les
différents paramètres de design de l’anneau suivant le matériau étudié sont renseignés,
Tab. I.6.
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Paramètre ABS-PC
X3710 COP Z420 LCP T4107

Rayon de l’anneau
r (mm) 35,11 38,77 30,26

Largeur du
substrat W (mm) 87,14 97,51 73,70

Longueur ligne
d’accès La (mm) 24,82 27,40 21,4

Largeur ligne
d’accès Wa (mm) 4,23 4,99 3,28

Coupling gap (µm) 707 763 638

Table I.6 – Dimensions des anneaux résonants pour f0 = 900 MHz

Une fois les anneaux dimensionnés, ils sont réalisés en technologie LDS pour les trois
matériaux retenus. Les différentes étapes de fabrication pour l’anneau résonant sont pré-
sentées Fig. I.19.

Figure I.19 – Étapes de réalisation LDS d’un anneau résonant

Un contrôle visuel permet de constater que lactivation laser est homogène, sans traces
de brûlures ou de manque local. La couleur de dorure diffère légèrement dun matériau à
un autre du fait dune différence de rugosité. Les largeurs de lignes et dinterlignes sont
vérifiées à laide dune station de mesure microscopique.

Après observation, la précision obtenue sur les prototypes réalisés en LDS est de lordre
de 10 µm. En comparaison avec les largeurs de lignes et dinterlignes mises en jeu dans
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les designs, on aboutit à une marge derreur de 5% environ sur les dimensions des pistes
métalliques des dispositifs. Le contrôle des épaisseurs de métallisation est effectué à laide
dun spectromètre par fluorescence. Trois points caractéristiques de chaque pièce font lobjet
de 5 mesures consécutives de 30 secondes chacune pour sassurer des valeurs relevées. Les
résultats de mesures obtenus pour les couches de cuivre, dor et de nickel sont renseignés
dans le Tableau. I.7 . Lépaisseur de métallisation totale des trois matériaux présente moins
de 5% décart avec les 18 µm souhaités. La différence relevée est due à un temps de bain
électrolytique trop court pour l’ABS-PC X3710 et le COP Z420, et trop long pour le LCP
T4107.

Épaisseur ABS-PC
X3710 COP Z420 LCP T4107

Cu (µm) 13,25 13,28 15,38
Ni (µm) 3,97 4,28 3,27
Au (µm) 0,10 0,11 0,12

Total (µm) 17,32 17,67 18,77

Table I.7 – Épaisseurs de métallisation mesurées pour les anneaux résonants

Deux anneaux résonants sont utilisés par matériau afin de vérifier la répétabilité de
la méthode. Les valeurs de permittivité relative sont stables sur la bande de fréquences
de travail, Fig. I.20(a). Pour chaque matériau, les résultats sont similaires pour les deux
anneaux résonants utilisés et présentent un écart relatif inférieur à 1%. Les valeurs de
tangente de pertes extraites par anneaux résonants sont renseignées Fig. I.20(b).

(a) (b)

Figure I.20 – Caractéristiques diélectriques des matériaux extraites par anneaux résonants : (a)
permittivité relative ; (b) tangente de pertes
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Les résultats d’extraction de la permittivité relative permettent de constater que les va-
leurs sont stables sur l’ensemble de la bande d’étude pour les trois matériaux. Néanmoins,
l’ABS-PC X3710 est la seule des trois références à présenter une valeur de permittivité
relative cohérente avec celle indiquée par le fournisseur à 1 GHz (moins de 5% de déca-
lage). En effet, pour le COP Z420 et le LCP T4107 les résultats de mesures ont plus de
10% d’écart relatif avec les données fournisseurs, Tab. I.8.

Les valeurs de tangente de pertes sont quant à elles relativement stables sur la totalité
de la bande d’étude pour l’ABS-PC X3710 et le LCP T4107. De plus, elles sont cohérentes
avec les données issues de leur fiche technique, Tab. I.8. Le COP Z420 présente quant à
lui un tan(δ) croissant avec la fréquence. Il est à préciser que le premier point de mesure
pour le COP Z420 n’est pas exploitable car la valeur de tangente de pertes y est inférieure
à 1.10−4, difficilement évaluable par cette méthode de caractérisation (voir Tab. I.5). Ceci
est cohérent avec les données du fournisseur pour ce matériau à 1 GHz.

Matériau εr - fiche
technique

εr

extrait

tan(δ)
fiche

technique

tan(δ)
extrait

ABS-PC X3710 2,8
(à 1 GHz) 2,87 8,8.10−3

(à 1 GHz) 7.10−3

COP Z420 2,2
(à 1 GHz) 2,49 < 1.10−3

(à 1 GHz) 2.10−3

LCP T4107 4,0
(à 1 kHz) 3,40 1,6.10−2

(à 1kHz) 1,5.10−2

Table I.8 – Valeurs moyennes des caractéristiques diélectriques extraites par anneaux résonants

A la suite de cette étape de caractérisation par anneaux résonants, seule une des trois
références (l’ABS-PC X3710) montre des résultats de mesures cohérents avec sa fiche
technique pour la permittivité relative et la tangente de pertes. Les deux autres références
présentent quant à elles des écarts conséquents au niveau de la permittivité relative. Les
différences observées ont des explications diverses : des travaux menés à 28 GHz sur le
COP Z420 ont déjà pointé cette différence avec la fiche technique et convergent vers une
valeur de 2,46 [39]. Pour le LCP T4107 l’écart relevé peut être lié à la fréquence de test du
matériau par le fournisseur (1 kHz). Ces décalages observés en mesures sont tout de même
problématiques car une information fiable sur la permittivité relative est nécessaire pour le
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dimensionnement des antennes. La méthode de caractérisation par lignes de transmission
est donc utilisée afin de lever cette ambigüité.

I.3.3.2 Lignes coplanaires blindées

Comme indiqué dans la section I.3.2.3, la caractérisation HF de substrats par la mé-
thode des lignes de transmission peut être réalisée avec tout type de ligne. Une fois les
valeurs de permittivité relative effective relevées, seules les équations pour aboutir à la
permittivité relative diffèrent suivant le type de ligne. Dans le cadre de ces travaux, la mé-
thode résonante fait intervenir la technologie microstrip pour l’alimentation de l’anneau.
Afin de diversifier les méthodes et d’avoir une vision plus complète sur le comportement
des thermoplastiques avec différentes topologies, les lignes utilisées sont de type GCPW.

Pour chaque thermoplastique, les lignes de transmission ont été dimensionnées à l’aide
de l’outil LineCalc disponible sur le logiciel Adavanced Design System (ADS) afin d’obte-
nir une impédance caractéristique de ligne proche de 50Ω. Les dimensions des lignes étant
directement liées à la valeur de permittivité relative du matériau, on utilise les valeurs
données dans les fiches techniques pour le calcul. L’épaisseur H du substrat est fixée à 1,6
mm et l’épaisseur de métallisation T à 18 µm. La figure I.21 illustre le schéma de principe
de la ligne coplanaire blindée.

Figure I.21 – Ligne GCPW, vue de coupe

Le tableau I.9 présente les dimensions des largeurs de ligne W et de gaps S calculées
sur ADS, puis vérifiées à l’aide du modèle analytique sur Matlab afin de présenter une
impédance d’entrée proche de 50Ω.

La différence de longueur de lignes utilisée doit être suffisante pour pouvoir observer un
déphasage exploitable (2 [56] à 4 fois [53] suivant les références). Les longueurs des lignes
doivent aussi être suffisamment grandes pour pouvoir être mesurées précisément avec les
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Matériau W
(mm) S (mm)

ABS-PC
X3710 3.2 0.56

COP Z420 3.2 0.29
LCP T4107 3 1.32

Table I.9 – Dimensions des largeurs de ligne et de gaps pour les 3 matériaux sélectionnés - Lignes
GCPW

moyens disponibles. Une faible variation de ∆lp par rapport à sa dimension réelle pourrait
entrainer de grandes variations sur la valeur de permittivité relative effective extraite car
εr,eff est inversement proportionnelle au carré de ∆lp. La longueur de la plus longue ligne
est fixée à 100 mm pour des raisons de facilité de fabrication. Le seconde ligne, plus petite
est réduite d’un rapport 1/3, afin de se situer dans la moyenne des rapports relevés dans
la littérature. Les différentes étapes de fabrication LDS d’une des lignes de l’étude sont
illustrées Fig. I.22.

Figure I.22 – Étapes de réalisation LDS d’une ligne GCPW

Le contrôle qualité des prototypes de lignes suit le même protocole que pour les an-
neaux, une vérification visuelle de l’état de surface des matériaux et des métallisations, la
mesure au microscope des dimensions critiques (largeurs de ligne et interlignes ici), puis
le contrôle de l’épaisseur de métallisation par spectroscopie à fluorescence. Étant donné
que les pièces plastiques pour les anneaux et les lignes ont été métallisées en même temps,
les épaisseurs de métallisation sont totalement identiques (voir tableau I.7). De même,
les observations visuelles et microscopiques indiquent un état de surface correct et une
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précision de réalisation satisfaisante sur les dimensions des lignes et interlignes (environ
± 10 µm). Les permittivités relatives des trois matériaux obtenues par la méthode des
lignes de transmissions GCPW sont présentées Fig. I.23.

Figure I.23 – Permittivité relative des matériaux extraite par lignes GCPW

Les résultats de mesures montrent de légères fluctuations liées aux variations de phase
en transmission sur la bande de fréquences de travail. Les valeurs moyennes de permittivité
relative extraites entre 500 MHz et 8,5 GHz sont les suivantes :

— 2,85 pour l’ABS X3710
— 2,48 pour le COP Z420
— 3,35 pour le LCP T4107
Ces résultats sont en accord avec ceux obtenus par la méthode de lanneau résonant,

avec moins de 0,5% décart entre les valeurs moyennes relevées pour les deux techniques.
L’utilisation d’une deuxième méthode de caractérisation permet donc de confirmer les
valeurs de permittivités relatives apparemment éloignées des fiches techniques fournisseur
pour le COP Z420 et le LCP T4107. Bien que la principale préoccupation de cette mé-
thode était de lever l’ambigüité sur εr, les perturbations sur la constante de phase en
mesures n’ont pas permis d’exploiter correctement les tangentes de pertes extraites via la
méthode des lignes de transmission. Les informations concernant ce paramètres ne seront
donc pas présentées ici.
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Dans cette section, la caractérisation diélectrique de trois thermoplastiques activés par
technologie LDS a été menée dans le but didentifier leur potentiel pour des applications
dantennes plastroniques. La méthode de caractérisation par anneau résonant a été menée
pour la première fois au-delà de 3 GHz pour un substrat compatible LDS. Dans le but de
confirmer les résultats obtenus par les anneaux résonants, une seconde méthode de carac-
térisation est utilisée : les lignes de transmission GCPW. Les deux solutions procurent des
résultats cohérents et similaires sur la totalité de la bande de fréquences détude. Moins de
0,5% décart est observé entre les différents méthodes. Les faibles valeurs de permittivités
relatives relevées consolident lintérêt de ces deux références pour la conception déléments
rayonnants pour les objets connectés, sensibles aux écarts des matériaux et des procédés
de fabrication.

I.4 Conclusion du chapitre 1

Dans ce chapitre, le domaine de la plastronique est présenté de manière globale à
l’aide de nombreux exemples de réalisations. Une brève introduction sur les familles de
matériaux polymères thermoplastiques a été menée pour mieux comprendre les caracté-
ristiques des références étudiées. Les développements issus de l’état de l’art illustrent la
pluralité des secteurs dans lequels les DIM sont employés de manière courante, notamment
les secteurs automobile, médical et des télécommunications. Au regard de la maturité des
technologies plastroniques existantes et des similitudes entre les besoins actuels des déve-
loppements d’objets connectés et ceux des années 2000 pour les mobiles, la plastronique
se présente comme une solution de choix pour le domaine de l’IoT.

A partir de la description des technologies permettant la conception de dispositifs
plastroniques, le LDS a été choisi pour les réalisations. La flexibilité dans le design et la
capacité à être adaptée pour le prototypage et la série en font une technique intéressante
pour la conception d’antennes 3D avec une vocation de transfert industriel. Le LDS né-
cessite l’emploi de thermoplastique spécifiquement additivés permettant l’activation et la
métallisation des pistes désirées. Trois références de substrats ont d’abord été sélection-
nées sur leur propriétés mécaniques et leur coût. Les informations sur les caractéristiques
diélectriques de ces matériaux sont peu renseignées dans les fiches techniques, il est donc
nécessaire de réaliser une caractérisation des références envisagées pour le développement.
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L’enjeu de la connaissance des caractéristiques diélectriques des matériaux compa-
tibles avec la technologie LDS a par la suite été détaillé. A partir de ce constat, diverses
méthodes de caractérisation discrètes et continues (résonantes et larges bandes) issues de
l’état de l’art ont été présentées. Trois références de matériaux ont été sélectionnées pour
être caractérisées par les méthodes des anneaux résonants et des lignes de transmissions
GCPW. Les faibles valeurs de permittivités relatives relevées et leur constance sur une
large bande de fréquences consolident lintérêt de ces trois références pour la conception
déléments rayonnants pour les objets connectés, sensibles aux écarts de constantes diélec-
triques des matériaux et des procédés de fabrication. Lextraction de la tangente de pertes
de ces matériaux par la seule méthode des anneaux résonants indique de faibles valeurs de
tangente de pertes, conformes à celles spécifiées par les fiches techniques des fournisseurs.
Ces résultats confirment la pertinence des méthodes de caractérisation hyperfréquences
en anneau résonant et en lignes coplanaires blindées, ainsi que lintérêt des matériaux
sélectionnés pour la réalisation dantennes plastroniques.
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Chapitre II

ANTENNES COMPACTES POUR

APPLICATIONS IOT PAR TECHNOLOGIE

PLASTRONIQUE : CONCEPTS ET

APPLICATIONS

Ce chapitre présente les notions théoriques inhérentes aux antennes miniatures et les
techniques usuelles de réduction de leur taille. On s’attache dans un premier temps à défi-
nir la notion de compacité appliquée aux éléments rayonnants par le biais des principaux
travaux de référence. Une fois la revue des solutions pour réduire l’encombrement des an-
tennes dressée, le cas d’usage sélectionné est discuté. Par la suite, on propose une méthode
de développement d’antennes sur support cylindrique. Enfin, celle-ci est appliquée pour
la réalisation d’antennes compactes sur substrat cylindrique via la technologie LDS.
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II.1. DÉFINITION D’UNE ANTENNE COMPACTE ET TECHNIQUES DE MINIATURISATION

II.1 Définition d’une antenne compacte et techniques
de miniaturisation

Le contexte mondial actuel de prolifération des dispositifs connectés de petite taille
impose naturellement de sintéresser à la miniaturisation des fonctions circuit et antenne.
Si la réduction des circuits a pu profiter de la loi de Moore qui stipule que l’on réduit
continuellement lespace nécessaire pour un même nombre de transistors, ce n’est pas le
cas pour la conception antennaire. En effet, un volume spatial minimal est nécessaire pour
qu’un champ EM se développe et que la transition entre le mode guidé de l’alimentation et
propagé dans un milieu s’effectue. De fait, la compréhension des mécanismes de réduction
de l’encombrement des éléments rayonnants est requise pour la miniaturisation des objets
connectés. En considérant par exemple une antenne dipôle - dont la longueur correspond
à une demie longueur donde - on conçoit que les fréquences utilisées pour les protocoles
de communication pour les objets connectés impliquent des antennes de grande taille par
rapport aux objets auxquelles elles sont rattachées. Pour une communication en protocole
LoRa à 868 MHz, la longueur donde dans le vide associée est denviron 346 mm : une
antenne dipôle a donc une longueur de 173 mm. Cela peut s’avérer très encombrant si
on considère un objet connecté de quelques centimètres cube. Ce chapitre traite de la
notion dantenne électriquement petite et des compromis que la réduction de taille impose
en termes de performances. Différentes techniques de miniaturisation d’antennes sont
présentées dans les sections suivantes.

II.1.1 Antenne Électriquement Petite (AEP)

La notion de compacité appliquée à une antenne est avant tout relative. Dans l’exemple
donné en introduction, une antenne dipôle de 173 mm de long à 868 MHz présente une
longueur égale à la moitié de la longueur d’onde associée à sa fréquence de fonctionne-
ment dans le vide, ce qui ne la place pas dans la catégorie des antennes compactes, comme
détaillé ci-après. Cette antenne peut même être qualifiée d’encombrante si on considère
les contraintes dimensionnelles du produit auquel elle est destinée. Pour autant, on ne
peut pas affirmer qu’une antenne qui logerait de manière satisfaisante dans un produit de
même taille soit compacte.

On peut raisonnablement se demander comment qualifier une antenne compacte ?
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Quatre usages du terme compacité appliqué aux antennes ont été recensés dans [61]. Il
s’agit des dénominations "physiquement contrainte", "fonctionnellement petite", "physi-
quement petite" et "électriquement petite", comme rappelé dans [62]. Les trois premières
appellations ne sont pas directement liées à des critères physiques objectivement me-
surables. Seule la définition d’"électriquement petite" est pertinente car objectivement
quantifiable par des indicateurs détaillés. Leur présentation fait l’objet des prochains pa-
ragraphes.

Usuellement, on parle donc d’AEP (Antenne Électriquement Petite), ou ESA (Elec-
trically Small Antenna) pour qualifier une antenne compacte. Wheeler [63] puis Chu [64]
sont les premiers à avoir formalisé l’étude des AEP, en s’intéressant particulièrement à
l’énergie stockée en champ proche pour le premier, puis en étendant cette réflexion au
champ lointain rayonné pour le second.

Cette notion met en relation la taille physique de l’antenne et la longueur d’onde
associée à sa fréquence de fonctionnement dans le vide, λ. L’encombrement de l’antenne
est quantifié par son occupation de l’espace à l’aide de la sphère de Chu, la plus petite
sphère de rayon a englobant l’antenne [64]. Chu définit la condition à satisfaire pour
qu’une antenne soit qualifiée d’AEP comme suit, eq. (II.1).

ka < 1 ≡ a <
λ

2π
(II.1)

avec k = 2π
λ

, le nombre d’onde associé à la longueur d’onde de fonctionnement.

Ainsi, une antenne est considérée comme une AEP dès lors que la circonférence de
sa sphère de Chu est inférieure à la longueur d’onde de travail dans le vide. D’un point
de vue théorique, la sphère satisfaisant a = λ

2π
correspond généralement à la limite entre

les zones de champ proche et champ lointain d’une antenne [65]. En deçà de la limite de
l’équation (II.1), l’énergie stockée par l’antenne augmente et son comportement devient
de plus en plus réactif. Ce phénomène accroît le facteur de qualité de l’antenne, présenté
dans les prochains paragraphes. L’obtention de performances satisfaisantes en termes de
bande passante et d’efficacité devient alors un véritable challenge.
Depuis la proposition de la définition par Chu, de nombreuses conceptions d’antennes ont
réalisé ce critère d’AEP tout en conservant une efficacité élevée, comme présenté dans la
revue menée par Pfeiffer [66]. Si le critère ka < 1 est toujours utilisé de nos jours, on
peut raisonnablement estimer que les antennes présentées comme électriquement petites
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satisfont désormais ka < 0, 5 [67] [68], certaines atteignant même ka < 0.1 [69]. Cela
confirme les limites rappelées par Best dans sa discussion sur les limites fondamentales
des AEP, impliquant des dimensions beaucoup plus faibles que ka < 1, allant jusqu’à
ka < 0, 25 [70].

II.1.2 Travaux de référence et limites fondamentales des AEP

Si le produit ka est un bon indicateur du degré de compacité d’une antenne, il ne reflète
pas les performances de cette dernière. C’est pourquoi on utilise le facteur de qualité Q de
l’antenne, paramètre renseignant à la fois sur la bande passante du dispositif BW et son
efficacité de rayonnement ηray. Chu propose aussi une relation reliant le facteur de qualité
au produit ka, eq.(II.2). Elle met en évidence le compromis sous-jacent qui existe entre
la bande passante d’une antenne et son efficacité de rayonnement à facteur de qualité
constant.

Q = 1
BW × ηray

= 1
ka

+ 1
(ka)3 (II.2)

De façon analogue à l’étude des circuits, le facteur de qualité d’une antenne définit
sa sélectivité fréquentielle. Il peut aussi être exprimé comme le rapport entre la partie
imaginaire et la partie réelle de l’impédance d’entrée de l’antenne, Zin [64]. Chu propose
de relier Q au rapport entre le produit de la pulsation d’étude ω et l’énergie électro-
magnétique stockée par l’antenne dans sa zone de champ proche réactive non rayonnée,
WNF et la puissance totale dissipée dans l’antenne Ptot, eq. (II.3). On note que cette
puissance représente la somme des puissances de rayonnement et de pertes de l’antenne,
respectivement Pray et Ploss.

Q = ={Zin}
<{Zin}

= ω × WNF

Ptot

; Ptot = Pray + Ploss (II.3)

On conçoit aussi à l’aide de l’équation (II.3) que l’augmentation de l’énergie électro-
magnétique stockée par l’antenne dans la zone de champ proche réactive non rayonnée
entraîne une croissance du facteur de qualité. Or, c’est précisément ce phénomène qui
apparaît lors de la miniaturisation des antennes. La puissance stockée dans la zone ré-
active proche, et la réactance d’entrée des antennes électriquement petites ont tendance
à être élevées. Il en résulte des antennes au facteur de qualité élevé, intrinsèquement in-
compatibles avec un comportement large bande pour une efficacité donnée. Tout l’intérêt
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des travaux menés par le passé sur le facteur de qualité des antennes miniatures réside
dans l’évaluation du facteur de qualité minimum atteignable pour une antenne suivant sa
configuration, afin d’en maximiser la bande passante et l’efficacité de rayonnement.

Dans le but d’aboutir à un compromis entre compacité et bande passante, il est donc
nécessaire de quantifier le facteur de qualité minimum Qmin atteignable suivant les di-
mensions d’une antenne donnée. Depuis les travaux initiés par Wheeler [63] en 1947 , puis
Chu [64], les chercheurs se sont intéressés à définir des expressions de Qmin pour des AEP.
Dans leurs publications, Collin [71] et Mc Lean [72] rejoignent la définition de Chu et
Wheeler, eq. (II.2). Mc Lean propose par la suite une expression estimant la valeur de
Qmin inférieure à la précédente équation en se basant sur le calcul des énergies électriques
et magnétiques stockées par l’antenne en champ proche (quand l’équation de Chu ne trai-
tait qu’une composante). Il en résulte une des approximations donnant les valeurs les plus
faibles du facteur de qualité minimum, eq. (II.4).

Q = 1
2

(
2

ka
+ 1

(ka)3

)
(II.4)

Hansen [73] avait auparavant formulé sa propre équation en se basant sur les travaux
de Chu et les complétant par la prise en compte des différents modes de propagation
supportés par l’antenne considérée. L’expression qui ressort de son étude est similaire à
celle de Chu et donne des résultats comparables, eq. (II.5).

Q = 1 + 3(ka)2

(ka)3[1 + (ka)2] (II.5)

Enfin, Gustafsson [74] a plus récemment développé une théorie autour des antennes
en conducteur électrique parfait (PEC - Perfect Electric Conductor), introduisant dans
son modèle la directivité de l’antenne D, son efficacité η et la polarisabilité normalisée
de l’antenne γnorm

1 , dont les valeurs sont explicitées par l’auteur pour différentes formes
d’antennes, eq.(II.6).

Q = D

η

1
2(ka)3γnorm

1
(II.6)

Cette théorie présente l’avantage de prendre en compte la forme de l’antenne, le mo-
dèle est ajustable via la polarisibilité de l’antenne γnorm

1 , recalculée pour chaque design.
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Dans la synthèse sur les facteurs de qualité réalisée par Diop [75], on réalise que tous
les modèles convergent de façon identique : Q tend vers 0 lorsque ka augmente, et il tend
vers l’infini quand ka diminue. Les limites de Qmin font consensus jusque ka = 0, 5, puis
on observe une grande dispersion dans les valeurs calculées par les modèles. L’expression
de Mc Lean propose les valeurs de Qmin les plus faibles, tandis que le modèle de Gus-
tafsson génère des valeurs plus élevées. Les approximations de Hansen et Chu sont très
proches et font office de références médianes dans les modèles proposés. Plus on diminue
ka et plus l’écart est grand entre les modèles : on observe des valeurs de Qmin allant du
simple au double dès ka = 0, 3. Aussi, le sujet des limites fondamentales des AEP fait
encore débat et les recherches continuent pour identifier de nouvelles limites.

A titre d’exemple, trois antennes sont utilisées pour évaluer différentes expressions
de Qmin dans le cadre de dipôles fonctionnant à 868 MHz, Tab. II.1. L’expression de
Gustafsson nécessite des précisions sur la géométrie de l’antenne et ses performances qui
ne sont pas détaillées ici, cette évaluation de Qmin n’est donc pas calculée. On se place dans
les cas où les antennes occupent la sphère de Chu de telle sorte que ka = 1, ka = 0, 75
et ka = 0, 5. Les techniques qui permettent d’obtenir ces degrés de compacité seront
discutées par la suite.

ka Qmin,Chu Qmin,McLean Qmin,Hansen

1 1 1 1
0,75 3,7 2,5 4,1
0,5 10 6 11,2

Table II.1 – Facteurs de qualité minimums calculés par différentes méthodes pour 3 valeurs d’encom-
brement

Les résultats témoignent de la forte augmentation du facteur de qualité à mesure que
l’encombrement de l’antenne se réduit. Conformément à l’eq.(II.2), augmenter le facteur
de qualité d’une antenne d’un facteur 10 revient à réduire son produit entre bande passante
et efficacité de ce même facteur. On comprend donc la difficulté d’obtenir des antennes
à la fois compactes, large bande et efficaces. Par la suite, l’approximation de Chu sera
employée pour le calcul du facteur de qualité minimal de l’antenne à partir de son produit
ka. Les antennes mono-bande développées dans ce mémoire sont considérées comme des
AEP car leur produit ka est égal à 0,44. La prochaine section s’attache à décrire les
principales méthodes de miniaturisation employées dans la littérature.
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II.1.3 Techniques de miniaturisation d’antennes

La réduction de l’encombrement d’une antenne s’accompagne donc d’une dégradation
des performances de l’élément rayonnant, mais comment maîtriser cette diminution ? Dans
les prochains paragraphes on s’intéresse aux techniques de miniaturisation d’antennes les
plus communes. Les concepts présentés s’articulent autour de deux notions qui permettent
la réduction effective de la taille de l’antenne : la modification du motif et la modification
du substrat utilisé. Notons que ces techniques sont généralement cumulées car un chan-
gement de la structure de l’antenne s’accompagne le plus souvent d’une modification de
son impédance d’entrée.

II.1.3.1 Géométries dérivées de l’utilisation d’un plan de masse : Monopole
quart d’onde, Inverted F Antenna (IFA)

L’utilisation d’un plan de masse métallique est parmi les méthodes les plus efficaces
pour réduire l’encombrement d’une antenne suivant une de ses dimensions. Le principe
des images stipule qu’un plan de masse métallique parfaitement conducteur de dimensions
supposées infinies se comporte comme un plan d’antisymétrie pour les courants. A titre
d’exemple, un monopole quart d’onde consiste en un brin métallique dont l’alimentation
se situe au niveau du plan de masse, Fig. II.1(b) (le brin rayonnant issu du principe des
images est représenté en pointillés). Cette antenne a la même fréquence de résonance
qu’un dipôle demi-onde équivalent [76]. Si le plan de masse est infini, le rayonnement est
confiné dans une moitié de l’espace par rapport au dipôle, ainsi la directivité du monopole
quart d’onde est en général 3 dB supérieure à celle du dipôle.

Pour réduire encore l’encombrement en hauteur de la structure en monopole quart
d’onde, le brin est souvent replié de sorte à être parallèle au plan de masse métallique :
il s’agit alors d’une antenne ILA (Inverted L Antenna). Cependant, la proximité du brin
avec la masse de l’antenne peut entraîner des effets de couplages capacitifs qui dégradent
la qualité de l’adaptation de l’antenne. C’est pourquoi on introduit couramment une ligne
de court-circuit pour compenser ces effets. La forme de l’antenne ressemble alors à un F
inversé, c’est une IFA, Fig. II.1(c). Le concept d’IFA avec des brins rayonnants a par la
suite été étendu aux antennes imprimées ou en tôle métallique pliée. L’élément rayonnant
et le court-circuit sont alors des plaques métalliques [76]. Cette topologie d’antenne IFA
planaire est nommée PIFA (Planar IFA), Fig. II.1(d).
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(a) (b) (c)

(d)

Figure II.1 – Schémas de principe de structure d’antennes (masse circulaire grise supposée infinie) :
(a) dipôle demi-onde ; (b) monopole quart d’onde ; (c) antenne IFA ; (d) antenne PIFA

L’emploi d’un plan de masse permet donc une miniaturisation d’un dipôle d’un fac-
teur deux en théorie. Sa simplicité de mise en uvre est une des raisons qui explique que
cette solution est très utilisée pour le développement d’antennes, notamment pour les
télécommunications mobiles. Bien que ces structures ont déjà été implémentées à l’aide
de technologies plastroniques pour des antennes IFA impriméees compactes destinées au
protocole 4G [77] [78], et des PIFA pour des communications à proximité du corps humain
[79], leurs performances sont grandement dépendantes des dimensions du plan de masse et
de leur position par rapport celui-ci [80]. L’utilisation de cette méthode est donc soumise
à la disponiblité d’un plan de masse adéquat.
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II.1.3.2 Méandration du motif

La méandration de l’antenne consiste à multiplier les repliements des bras de l’antenne
de manière régulière ou non tout en conservant une longueur effective lui permettant de
résonner à la fréquence de fonctionnement souhaitée. Cette technique permet d’aboutir
à des motifs beaucoup plus compacts que l’antenne initiale. En prenant l’exemple d’une
antenne dipôle quelconque, l’utilisation de méandres et de replis permet d’obtenir des
motifs plus compacts que l’antenne originale, Fig. II.2.

Figure II.2 – Exemples de miniaturisation d’un dipôle par méandration et replis

Les travaux sur la méandration des antennes sont amorcés par Rashed [81], avant d’être
détaillés par Wanagiris [82] sur le comportement en rayonnement du design obtenu. Ce-
pendant, si les méandres réduisent l’empreinte de l’antenne, cela s’accompagne aussi d’une
modification de la répartition du champ électrique et des courants sur l’antenne [83]. Ces
repliements successifs plus ou moins réguliers engendrent des effets inductifs et capacitifs
parasites en raison de la proximité des lignes de courant. Dans le cadre de la miniatu-
risation, une attention particulière doit être apportée au sens des courants au sein des
lignes couplées résultantes. Une structure présentant des lignes couplées avec les courants
de même sens augmentera le potentiel de miniaturisation, à l’inverse des courants de sens
opposés [83].

Enfin, réduire l’empreinte d’une antenne revient à diminuer le rayon de sa sphère de
Chu, donc à diminuer sa résistance de rayonnement, et augmenter de fait sa réactance.
Ainsi, la multiplication des méandres induit un fort potentiel de compacité aux dépens de
la bande passante et des performances en gain et efficacité de l’antenne. Par conséquent,
la méthode de miniaturisation par replis et méandres doit s’accompagner d’une phase
d’optimisation en simulation pour aboutir à un compromis acceptable au niveau du rap-
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port compacité sur performances. Souvent, la méandration est utilisée pour la conception
de tags RFID [84], [85], [86]. Cette application ne nécessite ni une large bande passante
(flux de données limité), ni une efficacité importante car il s’agit de communications de
proximité. La faible résistance de rayonnement et la forte valeur de réactance obtenues
sont particulièrement efficaces pour l’adaptation à des circuit intégrés [87]. Le design des
méandres est principalement dicté par les résultats de simulations bien qu’il existe des
méthodes d’optimisation analytique [88] ou par algorithme génétique [89].

II.1.3.3 Antennes fractales

Le concept d’antenne fractale est avant tout une extension de l’utilisation de méandres
et de repliements dans le but d’aboutir à un remplissage optimum de l’espace disponible.
Les figures fractales sont intéressantes car leur auto-similarité permet d’aboutir à une
occupation efficace de la surface disponible pour une antenne, en comparaison avec des
replis ou méandres aléatoires. Initialement proposée par Cohen [90], l’application des
formes fractales aux antennes a connu un essor remarquable depuis le début des années
2000. Dès lors, les concepteurs se sont attachés à appliquer les motifs fractals les plus
connus à des formes d’antennes, parmi lesquels on retrouve les motifs de Koch [91], Hil-
bert [92], Sierpinski [93] ou encore Minkowski [94], Cantor [95] et Peano [96]. Certains
exemples de design ayant recours à des motifs fractals sont présentés Fig.II.3.

(a) (b) (c)

Figure II.3 – Exemples d’antennes à motif fractal : (a) Koch [91] ; (b) Hilbert [92] ; (c) Sierpinski [93]

Aussi, l’utilisation de motifs fractals pour la miniaturisation d’antenne a été expéri-
mentée en combinaison avec le domaine de la plastronique, Fig II.4. Par le biais de ces
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deux techniques, les auteurs ont réduit l’encombrement en épaisseur de l’antenne initiale
en céramique de 20%, tout en allégeant de 25% le système antennaire obtenu [97].

Figure II.4 – Réalisation en plastronique d’une antenne fractale basée sur le motif d’Hilbert [97]

II.1.3.4 Miniaturisation par modification du substrat

Lorsque l’antenne repose sur un substrat (antenne imprimée), on introduit la notion de
longueur d’onde guidée afin de prendre en compte l’effet du matériau sur la propagation
de l’onde dans le milieu, λg. Cette grandeur est directement liée à la longueur d’onde dans
le vide à la fréquence de fonctionnement λ, ainsi qu’à la permittivité relative εr et à la
perméabilité magnétique relative µr du milieu (II.7).

λg = λ
√

εrµr

(II.7)

Aussi, une méthode pour réduire l’ encombrement relatif des antennes consiste à modi-
fier le substrat utilisé [98]. Cela revient à modifier la longueur d’onde guidée dans le milieu
suivant ses caractéristiques magnéto-diélectriques. Pour une même taille d’antenne, l’utili-
sation d’un substrat à forte constante diélectrique ou magnétique réduit de fait la longueur
d’onde guidée et permet un fonctionnement à plus basse fréquence (en comparaison avec
un matériau à faible constante diélectrique ou magnétique). Néanmoins, utiliser un sub-
strat magnéto-diélectrique présente l’inconvénient d’ajouter des pertes magnétiques en
comparaison d’un substrat diélectrique. En dépit d’une miniaturisation accrue, l’efficacité
de l’antenne peut être dégradée.
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II.1.3.5 Antennes volumiques

La plupart des références d’antennes présentées jusqu’à présent sont planes et reportées
sur des substrats diélectriques, de sorte à être intégrées à proximité d’un circuit imprimé.
De fait, les degrés de liberté disponibles pour réduire l’encombrement d’un motif planaire
sont limités. Comme évoqué précédemment, la miniaturisation des antennes doit s’ac-
compagner d’une occupation optimale de la sphère de Chu. Ainsi, la seule réduction de
l’empreinte planaire de l’antenne ne permet pas d’optimiser au mieux le compromis entre
encombrement et performance de l’élément rayonnant. L’utilisation efficace de l’espace
d’une sphère de Chu donnée sous-entend nécessairement une réalisation en trois dimen-
sions : les antennes en 1-D ou 2-D étant de mauvaises solutions de ce point de vue [99].

Dans le but d’exploiter au mieux l’espace disponible, des antennes volumiques com-
pactes ont été présentées dans la littérature. Pour obtenir un degré de compacité élevé,
Best [70] propose des antennes filaires remplissant une sphère de rayon donné, Fig. II.5. En
allongeant la longueur de l’élément rayonnant tout en le maintenant dans une sphère de
rayon fixe (quelle que soit sa forme) il montre que la fréquence de résonance de l’antenne
diminue. De ce fait, il parvient à des facteurs de miniaturisation importants : ka << 1.
Il détaille par exemple une antenne hélice multi-bras avec un produit ka = 0, 2, tout en
conservant une efficacité de rayonnement proche de 90% et un facteur de qualité relative-
ment faible (proche de la limite de Chu) [100].

(a) (b)

Figure II.5 – Antennes volumiques évaluées par Best [100] : (a) hélice mono-brin à stub (b) hélice à
6 brins

En complément des références précédentes qui s’intéressent à des antennes filaires,
l’avènement récent des technologies de fabrication additive ouvre la voie à de nouveaux
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développements. Les éléments rayonnants sont alors directement reportés sur des surfaces
imprimées en 3D pour une meilleure occupation de l’espace [101]. L’impression 3D per-
met aussi de réaliser des formes complexes volumiques en remplacement de l’utilisation
de feuilles métalliques [102].

II.2 Antenne plastronique conformée : présentation
du cas d’usage et approche théorique

Pour pouvoir identifier les choix d’antennes à retenir et les solutions de miniaturisation
à mettre en place, le cas d’usage retenu doit désormais être présenté. On introduit dans
cette partie le cas d’usage sélectionné pour le développement plastronique : il s’agit d’un
luminaire cylindrique sur lequel sera reportée une antenne compacte permettant la mise en
place d’une liaison par protocole LoRa. Au delà des techniques de miniaturisation les plus
communes, le fait même d’imposer un support de forme non conventionnelle permet une
première miniaturisation en utilisant la troisième dimension. La conformation du motif
antennaire sur un support cylindrique nécessite une étude approfondie des effets de la
miniaturisation sur le comportement de l’antenne, menée dans les prochains paragraphes.

II.2.1 Présentation du cas d’usage

Au regard des possibilités offertes par les technologies plastroniques -en particulier
le LDS- pour le développement de dispositifs IoT, LACROIX Impulse souhaite disposer
d’un objet connecté compact pour des communications LoRa à 868 MHz.

Le sujet d’étude pour la réalisation d’antennes plastroniques concerne donc une évo-
lution d’un luminaire produit par LACROIX Impulse. Le but est d’ajouter de nouvelles
fonctionnalités connectées à ce dispositif, par le biais de la technologie LDS. Le luminaire
connecté intégrera des fonctions de capteurs et de communications radio lui permettant
de transmettre des données. On peut imaginer ce type de produit à destination du grand
public pour une gestion automatisée du chauffage pièce par pièce d’un domicile (domo-
tique), pour le contrôle de la température en diverses positions d’un entrepôt ou d’une
serre (Industrial IoT, agriculture 4.0), ou en tant que point d’accès pour de la localisation
indoor dans ces mêmes environnements. Le constat initial est le suivant : l’espace dispo-
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nible pour le report d’une antenne sur la carte PCB utilisée ne permet pas d’assurer des
performances en rayonnement satisfaisantes. La plastronique, par le biais de la technologie
LDS, permet de considérer des surfaces inutilisées pour développer des antennes intégrées
au produit. Il s’agit ici de reporter l’élément rayonnant sur le bouchon situé à une des
extrémités du luminaire. Une vue globale et détaillée du luminaire et de son bouchon est
présentée, Fig.II.6(a),(b) et (c).

(a) (b) (c)

Figure II.6 – Vues du produit sélectionné : (a) Luminaire fixé à un mur ; (b) Bouchon avec carte
électronique : (c) Vue éclatée de l’insertion du bouchon

La problématique consiste donc à développer une ou plusieurs antennes sur un support
cylindrique. L’antenne doit tenir les spécifications renseignées dans le Tab II.2. Le cylindre
étudié est creux et n’est métallisable que sur sa face extérieure. De ce fait, les solutions
antennaires basées sur des technologies micro-ruban ne sont pas exploitables car elles né-
cessitent une métallisation double face. Compte tenu des dimensions du support d’étude,
de la fréquence envisagée et de l’absence d’espace dédié au plan de masse, les antennes
de type dipôles sont sélectionnées. Cependant, en reportant un dipôle sur un cylindre, on
modifie la distribution des courants le parcourant et par conséquent son impédance d’en-
trée, Zin. La prise en compte de cette modification de Zin induite par la conformation est
primordiale dans le design de l’antenne car elle permet de mettre en place des solutions
de compensation. Les paragraphes suivants traitent de cette problématique.

II.2.2 Travaux de référence

La problématique de la conception des dipôles conformés sur cylindre n’est pas com-
plètement nouvelle : elle est par exemple rencontrée lors de développements sur substrats
textiles. Les antennes sont dimensionnées pour être utilisées en configuration plane. Ceci
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Caractéristiques RF
Fréquence
centrale de

fonctionnement
868 MHz

Bande passante
(-10dB) 10 MHz min.

Gain max. > 0 dBi
Polarisation Linéaire

Diagramme de
rayonnement De préférence hémisphérique

Impédance
d’entrée 50 Ω

Connectique SMA, ufl (pour le test), autres (pour implémentation système)
Caractéristiques mécaniques

Dimensions 48 × 48 × 17 mm3 (0,14 λ868 × 0,14 λ868 × 0,05 λ868 )
Matériau Compatible LDS

Table II.2 – Principales spécifications de l’antenne

étant, la souplesse du matériau support, le tissu, amène à une déformation de l’antenne
qui adopte alors une position qui modifie son comportement électromagnétique. Il s’agit
dans ce cas d’un comportement transitoire qui constitue un cas limite du fonctionnement,
Fig. II.7 [103, 104].

(a) (b)

Figure II.7 – Dipôles incurvés sur textile : (a) référence [104] ; (b) référence [103]

D’autres références s’intéressent également au comportement des dipôles standards
ainsi qu’aux dipôles dits "bowtie" (en nud-papillon), caractérisés par une largeur de mé-
tallisation fine proche de la zone d’alimentation et progressivement évasée pour devenir
large aux extrémités, reportés sur des substrats cylindriques fixes [105, 106, 107]. Dans
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ce cas, les antennes sont réalisées sur substrats flexibles collés dans un second temps sur
une surface courbe [105] ou directement sur le substrat cylindrique [106, 107]. Si les deux
premières références ne s’attardent pas sur les mécanismes inhérents au fonctionnement
des antennes dipôles conformées, Gao et al. [107] soulignent la différence entre le fonction-
nement des dipôles conformés standards et bowtie. Le dipôle simple, alors 20% plus long
que le bowtie équivalent, présente des courants de surface qui s’annulent aux extrémités
des bras du fait de la courbure du substrat. En utilisant un dipôle bowtie sur le même
support, les courants de surface aux extrémités des bras du dipôle sont moins en regard
ce qui génère moins de dégradation du rayonnement en champ lointain.

Ainsi, lorsque que le dipôle est conformé de telle sorte que ses extrémités sont en regard,
des dégradations ont été observées sur le rayonnement. Dans le but de formaliser cette
observation pour différentes longueurs de dipôles et divers substrats, Arumugam et al. ont
mis en relation la courbure K avec la dégradation des performances d’un dipôle standard
[108]. On nomme Rcurv le rayon de courbure : il correspond au rayon du cylindre sur
lequel est conformé le dipôle. K représente l’inverse du rayon de courbure, (K = 1/Rcurv).
Suivant les observations de [108], on distingue trois zones de fonctionnement du dipôle
selon sa courbure, exprimée par rapport à la longueur d’onde associée à sa fréquence de
fonctionnement λ. Le tableau II.3 renseigne les observations réalisées suivant les différentes
zones. Les informations concernant le produit ka et le facteur de qualité minimal suivant
l’expression de Chu y sont aussi précisées.

Lors du développement d’antenne flexible ou conformée, il est donc primordial de s’in-
téresser à la courbure appliquée à la structure pour anticiper d’éventuelles dégradations
de performances. Dans le cas présent, le rayon de courbure appliqué à l’antenne est de
23,5 mm, ce qui induit une courbure K = 42, 5. A 868 MHz, les données du Tab. II.3
indiquent une très forte dégradation du fonctionnement du dipôle car sa courbure est su-
périeure à la valeur limite calculée à 27,4. Pour compléter ces observations empiriques sur
le comportement des dipôles flexibles, on peut se référer aux spécificités des AEP évoquées
précédemment. Conformer un dipôle sur une surface cylindrique revient à réduire le rayon
de la sphère de Chu qu’il occupe. Ce faisant, on augmente sa réactance et on modifie par
conséquent son impédance d’entrée Zin. Aussi, le décalage de la fréquence de résonance
d’une antenne pour une courbure élevée est directement induit par une modification de
l’impédance d’entrée du dipôle conformé par rapport à son équivalent plan.
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Courbure
K

ka Qmin,Chu Observations

0
(cas plan) 1,56 0,90 -

<π/λ (9,1
à 868
MHz)

>1,52 <0,94 Pas de dégradation significative des performances
par rapport au dipôle plan

∈
[π/λ; 3π/λ]
[9, 1; 27, 4]

∈
[0,67 ;
1,52]

∈
[0,94 ;
4,81]

Impacts notables sur le fonctionnement du
dipôle :

• Réduction du gain
• Réduction de l’efficacité de l’antenne

• Dégradation de l’adaptation et léger décalage de
la fréquence de résonance

>3π/λ
(27,4 à 868

MHz)
<0,67 >4,81

Fonctionnement du dipôle très dégradé :
• Réduction importante du gain

• Forte dégradation de l’efficacité de l’antenne
• Forte modification de l’adaptation et grand

décalage de la fréquence de résonance

Table II.3 – Comportement d’un dipôle incurvé en fonction de la courbure (d’après [108])

La détermination de Zin pour un dipôle conformé est donc primordiale pour ajuster le
circuit d’adaptation nécessaire au bon fonctionnement de l’antenne. Toutes les références
citées précédemment dans cette section se basent sur une approche via simulateur électro-
magnétique 3D pour obtenir l’impédance résultant de la conformation du dipôle. Leung
décrit la détermination de la fréquence de résonance de l’antenne en fonction de ses dimen-
sions et de la courbure appliquée [109]. Une méthode analytique a aussi été développée
par Tang pour déterminer directement Zin à partir du calcul des courants circulant dans
l’antenne [110]. Ces expressions sont valables pour des dipôles à conducteur cylindrique
dans l’air, quelle que soit la longueur des bras, le rayon de courbure et la fréquence de
travail sélectionnée (Annexe H). La nature coplanaire des lignes métallisées du projet ne
permet pas d’utiliser cette méthode dans le cas d’étude.

II.2.3 Application au cas d’usage

Conformément au cas d’usage présenté Fig. II.6, le support d’étude pour les antennes
plastroniques est un bouchon de luminaire, Fig.II.8(a). Si sa forme cylindrique est idéale
pour appliquer les modèles théoriques de détermination de l’impédance d’entrée des di-
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pôles conformés, elle l’est moins pour l’implémentation des connecteurs en simulations ou
en mesures. Dans ces deux cas, on préfère utiliser des surfaces planes dont le traitement
est plus facile en simulations, et qui sont mieux adaptées pour la pose de composants. Afin
de simplifier le traitement de la pièce sans dénaturer son aspect cylindrique, un méplat
de 19, 2 × 17 mm2 est aménagé sur le sommet du bouchon.

L’ajout du méplat répond donc à des objectifs relatifs à l’aspect électronique de la
plastronique : d’autres modifications dépendent quant à elles de la conception mécanique
de la pièce. Le bouchon initial présente en effet des zones évidées et des ajouts de matière
latéraux destinés à faciliter son insertion dans le luminaire et lui procurer l’étanchéité
requise, Fig.II.8(a). S’ils sont utiles d’un point de vue mécanique, ceux-ci complexifient
la pièce et sa réalisation. En effet, la forme à injecter n’est pas réalisable de manière
directe (simple remplissage d’une cavité d’injection), elle nécessite plusieurs mouvements
pour que la matière plastique donne lieu à ces formes complexes. Dans une démarche de
réduction des coûts de prototypage, la forme du bouchon est simplifiée de sorte à ce que
son injection ne nécessite qu’un mouvement de matière. Les zones évidées et les ajouts de
matière latéraux sont donc supprimés, donnant lieu au bouchon modifié, Fig.II.8(b). La
fonction d’insertion du bouchon est toujours assurée par un méplat situé sous la pièce et
son étanchéité par un capuchon externe présenté dans le chapitre 4. Cette réflexion illustre
la notion de co-conception inhérente à la plastronique : le support plastique doit être
pensé pour la fonction électronique dans une démarche incluant les contraintes technico-
économiques de la réalisation au niveau plasturgie. Le moule réalisé pour l’injection est
présenté Fig.II.9.

(a) (b)

Figure II.8 – Bouchons considérés dans l’étude : (a) modèle initial ; (b) version modifiée
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Figure II.9 – Outillage d’injection réalisé pour le bouchon modifié

Il est important de noter qu’une nouvelle référence de matériau est utilisée pour l’in-
jection, le Thermocomp DX11355. Par rapport aux réalisations planes précédentes (lignes
GCPW et anneaux résonants), l’injection du bouchon entraîne un coût d’outillage élevé
chez le fournisseur qui réalise l’injection des pièces et l’activation LDS. Pour réduire les
coûts de production, l’injection est sous-traitée à une société tierce. Compte-tenu de la
forte demande en matériaux LDS évoquée dans le chapitre 1, les réalisations se sont orien-
tées vers la seule référence disponible au moment de la première phase de prototypage. Il
s’agit d’un polycarbonate (PC, proche de l’ABS-PC X3710) compatible avec la technolo-
gie LDS dont les caractéristiques diélectriques ont été estimées en laboratoire, a posteriori
de la première phase de caractérisation présentée au chapitre 1, par la méthode du T ré-
sonant. Le T est réalisé sur une découpe de bouchon injecté, dont la plus grande zone
plane disponible est de 27 × 18 × 0, 8 mm3, Fig. II.10(a). Le motif en scotch cuivré est
découpé à la fraiseuse à défaut de pouvoir l’intégrer à un lot de réalisations de prototypes
en LDS, Fig. II.10(b).

En raison des dimensions du T, les mesures sont effectuées à la première résonance,
à 3,45 GHz. Elles indiquent des valeurs satisfaisantes pour le dimensionnement d’élé-
ments rayonnants (faibles permittivité relative et tangente de pertes) : εr = 2, 58 et
tan(δ) = 0, 007. Ces valeurs présentent un décalage notable avec les données précisées par
le fabricant à 1 GHz [111] (εr = 2, 92 à 1 GHz). Cet écart sera discuté lors des mesures
sur les prototypes d’antennes.
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(a) (b)

Figure II.10 – Caractérisation du Thermocomp DX11355 : (a) Identification de la zone de découpe ;
(b) T résonant utilisé

A 868 MHz et pour les dimensions de l’étude, les développements de la section précé-
dente sur les dipôles incurvés montrent que la courbure contrainte par le bouchon entraîne
nécessairement des dégradations de performances par rapport à un équivalent plan. Cela
se traduit entre autres par une modification de l’impédance d’entrée de l’antenne. Afin
de dimensionner l’antenne LDS sur le bouchon, on s’intéresse dans un premier temps à
quantifier la dégradation de l’adaptation de l’antenne autour de la fréquence de fonction-
nement lorsqu’elle est conformée. Deux modèles sont étudiés : une antenne dipôle plane
sur un substrat de 150 × 17 × 2 mm3, Fig. II.11(a), et son équivalent conformé à un rayon
de courbure de 23, 5 mm correspondant à celui du bouchon, Fig. II.11(b).

(a) (b)

Figure II.11 – Dipôles de l’étude préliminaire : (a) version plane ; (b) version conformée

Le dipôle plan a été conçu de manière à présenter une fréquence de résonance à 868
MHz. Les simulations sont réalisées sur HFSS (High Frequency Structure Simulator) entre
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800 MHz et 950 MHz pour évaluer le comportement du coefficient de réflexion en entrée
des deux configurations, Fig. II.12. Les résultats indiquent que l’antenne résonne comme
attendu à 868 MHz dans sa version plane, avec une bande passante à -10dB de 90 MHz.
Une fois le dipôle conformé, la modification de l’impédance d’entrée ne lui permet plus
d’être adapté sur l’ensemble de la bande de fréquence d’étude. Le coefficient de réflexion
en entrée n’est jamais inférieur à -4 dB entre 800 MHz et 950 MHz.

Figure II.12 – Coefficient de réflexion du dipôle plan et conformé

On conçoit à partir de cet exemple que l’antenne dipôle conformée ne peut pas pré-
senter de performances satisfaisantes sans compensation de la dégradation de l’impédance
d’entrée liée à sa courbure. Il est donc nécessaire d’utiliser une technique d’adaptation
d’impédance pour envisager un bon fonctionnement. Deux techniques seront mises en uvre
dans le cadre de la réalisation de prototypes en technologie LDS.

II.3 Réalisation d’antennes mono-bande compactes
en technologie LDS par adaptation en T

II.3.1 Concept général

De nombreuses techniques existent pour réaliser l’adaptation d’impédance d’un dipôle,
à commencer par l’adjonction d’un réseau de composants discrets constitué de capacités
et d’inductances en série ou parallèle. Cette technique est couramment utilisée car elle est
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facilement implémentable, certains logiciels comme ADS permettant de concevoir direc-
tement le circuit d’adaptation à partir de l’impédance d’entrée de l’antenne désadaptée.
Cette méthode d’adaptation a déjà été utilisée pour des antennes compactes en technolo-
gie LDS [77, 112]. Néanmoins, sa mise en place est délicate dans le cadre de cette étude,
car le thermoplastique utilisé ne supporte pas la soudure et l’encombrement des compo-
sant est incompatible avec l’espace disponible.

Une seconde solution consiste à utilise un dipôle asymétrique. Supprimer la symétrie
de l’antenne revient à réduire la longueur d’un des bras du dipôle et à allonger le se-
cond. Cette modification de la position relative de l’alimentation de l’antenne modifie son
impédance d’entrée [99]. A partir de la connaissance de l’impédance d’entrée du dipôle
conformé, on peut alors adapter l’antenne en ajustant son asymétrie. Cette solution n’est
toutefois pas employée car la modification de la symétrie du dipôle entraîne un chan-
gement d’orientation du diagramme de rayonnement de l’antenne. Sachant que le point
d’alimentation est fixé au niveau du méplat sur la partie supérieure du bouchon, la direc-
tion obtenue par cette méthode ne permettait pas d’orienter le maximum de rayonnement
vers l’utilisateur dans le cadre du produit final. Plus de détails concernant le dipôle asy-
métrique sont disponibles en Annexe G.

Les structures à base de lignes de transmission permettent de réaliser l’adaptation
d’impédance. Les solutions à base de stub (simple, double ou triple) sont surtout dévelop-
pées dans le cadre de circuits RF. Ces techniques présentent l’avantage de pouvoir adapter
n’importe quelle impédance suivant la configuration sélectionnée. Elles sont néanmoins
trop encombrantes pour le projet si l’on considère les dimensions du support plastique
utilisé et la fréquence de fonctionnement sélectionnée.
Les lignes quart d’onde sont communément employées pour réaliser des transitions d’im-
pédance caractéristique entre deux tronçons. Lorsque l’impédance à adapter est réelle, il
suffit de dimensionner le tronçon quart d’onde de telle sorte que son impédance caracté-
ristique Ztronon soit égale à la racine carrée du produit des deux impédances à adapter Z0

et Z1, eq. (II.8).

Ztronon =
√

Z0Z1 (II.8)

L’équation (II.8) est valable dans le cas où les deux impédances à adapter sont réelles.
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Or, les antennes dipôles conformées présentent une impédance d’entrée complexe. Dans
ce cas, on place la ligne quart d’onde d’adaptation à une distance donnée de la charge
à adapter de sorte à ce que la partie imaginaire de la charge soit nulle à cette distance
[99]. Cette solution est très avantageuse pour des lignes micro-rubans car le contrôle de
l’impédance est réalisé par la largeur des lignes. Ceci étant, une ligne quart d’onde est
encombrante compte-tenu des dimensions du projet.

Enfin, une des méthodes pour réaliser l’adaptation d’impédance d’un dipôle est d’utili-
ser une structure d’adaptation en T (appelée T-match par la suite). Le T-match consiste à
utiliser un dipôle de longueur L inférieure à celle du dipôle à adapter, situé à une distance
b et relié en ses extrémités au dipôle principal, Fig. II.13.

Figure II.13 – Schéma de principe de l’adaptation en T

Initialement proposée par Uda [113], cette technique a par la suite été reprise dans de
nombreuses publications, parmi lesquelles Balanis [99], Marrocco [114] et Zamora [115]
plus récemment détaillent son fonctionnement. D’un point de vue circuit, le T-match se
comporte comme un transformateur d’impédance de rapport (1+α), avec α le rapport de
division de courant entre les deux dipôles. L’impédance d’entrée Zin au niveau du point
d’alimentation peut être calculée comme suit, eq.(II.9).

Zin = 2Zt(1 + α)2ZA

2Zt + (1 + α)2ZA

(II.9)

Où Zt = jZ0tan(kL/2) est l’impédance de la ligne en court-circuit de longueur L/2
constituée de la ligne du T et du dipôle principal, et Z0 ≈ 276log(b/

√
reqr′

eq) l’impédance
caractéristique des deux lignes séparées d’une distance b. ZA correspond à l’impédance
d’entrée du dipôle en l’absence de la structure d’adaptation. La méthodologie de design
décrite par Balanis dans [99] pour des conducteurs cylindriques a ensuite été adaptée
pour des lignes imprimées par Marrocco [114]. Les paramètres req et r′

eq correspondent
aux rayons équivalents des conducteurs cylindriques associés aux lignes imprimées de lar-
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geurs w et w′ (req = 0, 25w et r′
eq = 8, 25w′). Certaines variantes existent avec un T

renversé comme proposé par Wang et al. [116], la structure d’adaptation est alors placée
après le dipôle principal, Fig. II.14(a). Marrocco [114] a aussi souligné la grande similitude
du T-match avec la structure d’adaptation par boucle couplée, Fig. II.14(b).

(a) (b)

Figure II.14 – Variantes de l’adaptation en T (alimentation en pointillés) : (a) T inversé [116] ; (b)
boucle couplée [114]

Au regard des qualités du T-match, il représente une bonne solution pour adapter l’im-
pédance d’entrée du dipôle conformé. Usuellement appliqué pour adapter des impédances
complexes de circuits intégrés pour des tags RFID, il est utilisé ici pour la compensa-
tion de la dégradation de l’impédance d’entrée du dipôle induite par la conformation. En
reprenant l’exemple initial de la Fig. II.11, on dimensionne un T de sorte à adapter l’im-
pédance d’entrée du dipôle conformé Zin calculée à (8 + j39)Ω à l’alimentation 50Ω. Les
coefficients de réflexion en entrée des trois antennes étudiées sont renseignés Fig. II.15.

Figure II.15 – Coefficients de réflexion du dipôle plan, conformé avec et sans T-match

Seule la contribution de l’antenne dipôle T-match conformée est nouvelle, en vert sur
la Fig. II.15. On remarque que le T-match permet à l’antenne de résonner à 868 MHz
(S11 = −15 dB) grâce à l’adaptation d’impédance réalisée. Une bande passante à -10 dB
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de 10 MHz est obtenue, ce qui est beaucoup plus étroit que celle du dipôle plan (90 MHz).
Cela s’explique tout d’abord par la faible largeur de bande d’adaptation du T-match :
la structure est dimensionnée pour apporter une compensation autour de 868 MHz, au
delà les lignes ne présentent plus la même impédance au dipôle. Aussi, la conformation
entraîne une variation très forte de la partie imaginaire de l’impédance d’entrée du dipôle
avec la fréquence, comme étudié dans la section précédente.

(a)

(b)

Figure II.16 – Impédance d’entrée du dipôle conformé entre 800 et 950 MHz : (a) partie réelle ; (b)
Partie imaginaire

Le T-match permet une adaptation relativement bonne à 868 MHz, mais médiocre dès
lors que l’on s’en écarte car l’impédance d’entrée du dipôle est très différente. En effet,
le tracé de l’impédance d’entrée du dipôle avec et sans la structure d’adaptation, Fig.
II.16, témoigne de la variation rapide des composantes réelle et imaginaire. On remarque
aussi que la valeur de la partie imaginaire n’est pas tout à fait égale à 0, ce qui explique
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la moins bonne adaptation pour le modèle avec T que pour le dipôle plan observée Fig.
II.15. Néanmoins, une bande passante de 10 MHz est suffisante à l’antenne pour satis-
faire les contraintes du protocole LoRa. L’adaptation par structure T-match présente des
résultats intéressants pour compenser la dégradation de l’impédance d’entrée du dipôle
engendrée par la conformation. Cette technique est retenue pour la réalisation d’antennes
par technologie LDS.

II.3.2 Dimensionnement du balun

Une fois la problématique d’adaptation d’impédance du dipôle traitée, il est nécessaire
de s’intéresser plus en détail à son alimentation. Une antenne dipôle est une structure sy-
métrique (balanced). Si elle est alimentée par un système asymétrique (unbalanced) tel
un câble coaxial ou une ligne CPW, une partie du courant injecté à l’antenne ne lui est
pas transmise et retourne vers le point d’alimentation. Ce courant de retour parasite peut
dégrader le coefficient de réflexion en entrée de l’antenne et altérer son comportement en
rayonnement [117].

Pour assurer une transition entre un mode asymétrique et un mode symétrique, on uti-
lise un symétriseur ("balun" dont le nom vient de la contraction de balanced-unbalanced).
Les baluns constituent un pan complet de l’électronique, ils se retrouvent sous des formes
multiples pour des domaines de fréquences différents. La problématique de l’alimentation
aurait pu être traitée de manière dissociée de la réalisation de l’antenne, en utilisant un
balun uniquement lors des mesures, comme il est parfois rencontré [118]. Cependant, on
souhaite disposer d’une solution technologique qui intègre un maximum de fonctionnali-
tés, dans une démarche de réduction des étapes d’assemblage initiée par l’utilisation de
la plastronique.

La problématique majeure du développement du balun pour l’antenne plastronique est
de respecter les contraintes d’encombrement et de planarité évoquées précédemment pour
les circuits d’adaptation à composants discrets. Aussi, la solution technologique sélection-
née ne présentera pas des performances optimales d’un point de vue RF mais préservera
sa compacité. Dans la littérature, la majeure partie des baluns planaires sont basés sur
le balun de Marchand [117]. Ce dernier utilise un stub quart d’onde sur le conducteur
extérieur afin de supprimer la contribution des courants à une fréquence donnée.
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La solution proposée par Thaysen et al. [119] est à la fois plane et très large bande,
Fig. II.17. Pour autant, elle est relativement encombrante en raison de la multiplicité
des tronçons de saut d’impédance utilisés. En prenant en compte la permittivité effective
du substrat de l’étude par rapport à celui de la référence [119], on voit que même une
réduction du nombre de tronçons ne suffirait pas à satisfaire la contrainte d’espace liée au
bouchon. Dans le cas présent, le balun ne doit pas nécessairement être large bande, car on
a vu que le T-match utilisé ne permettait de compenser la modification de l’impédance
d’entrée du dipôle conformé que sur une bande étroite. Le premier critère de choix du balun
plan permettant une transition CPW-CPS (Coplanar Stripline) est donc sa compacité.

(a) (b)

Figure II.17 – Solution de balun large bande planaire proposée par Thaysen et al. [119] : (a) schéma
de principe ; (b) réalisation en "back to back"

A ce titre la transition CPW-CPS présentée dans [120] est intéressante, Fig.II.18(a).
Le principe de ce balun est basé sur le concept d’adaptation d’impédance entre les deux
topologies de lignes. En minimisant la différence d’impédance caractéristique entre la ligne
CPW et la ligne CPS, on limite le courant de retour vers le point d’alimentation. Une
des lignes de masse de la ligne CPW se termine en circuit ouvert, ce qui contribue à la
suppression des courants parasites entre les deux modes. Une version raccourcie de balun
a été proposée par Anagnostou et al. en modifiant le design initial pour réduire le nombre
de tronçons [121], Fig.II.18(b).
Ce balun, utilisé pour réaliser des transitions entre quelques MHz et 60 GHz a d’ailleurs
été implémenté avec succès pour une antenne dipôle large bande [122]. Pour autant, cette
solution présente deux problématiques à résoudre avant de l’appliquer au cas d’étude.

1. Les dimensions mentionnées dans la publication [121] pour les lignes et interlignes
sont de l’ordre de quelques dizaines de micromètres. La technologie LDS est limitée
en prototypage à des largeurs de 200 µm avec une précision de l’ordre de plus ou
moins 20 µm. Il est donc inconcevable d’utiliser la transition en l’état.
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2. Les auteurs de la publication ont utilisé un substrat sur plusieurs couches leur per-
mettant d’obtenir un εr > 6. Aucun des matériaux compatibles LDS sélectionné
ne présente une telle valeur, ce qui sous-entend que les lignes ne pourront pas at-
teindre la valeur de 50 Ω désirée. Les impédances caractéristiques des lignes CPW
et CPS sont à la fois liées à leur largeur, mais aussi à la permittivité relative et à
la hauteur du substrat. Les lignes CPS en particulier sont fortement affectées par
la permittivité relative. A dimensions constantes, plus la permittivité relative est
élevée et plus l’impédance caractéristique est faible. A partir des équations de di-
mensionnement des lignes CPW et CPS, et des limites de réalisation, on détaillera
par la suite les valeurs limites d’impédances caractéristiques obtensibles.

(a) (b) (c)

Figure II.18 – Étapes de conception de la transition CPW-CPS : (a) modèle initial [120] ; (b)
simplification de Anagnostou et al. [121] (c) version finale

Pour traiter la première problématique dans le design du balun, on fait en sorte de
fixer la largeur des interlignes au minimum possible par technologie LDS (200 µm). De
plus, on applique une simplification supplémentaire dans le design. La partie biseautée
de la ligne CPW est supprimée : à 868 MHz, on estime que les dimensions mises en jeu
pour le biseau dans le balun sont négligeables. La transition sera moins performante à
plus hautes fréquences, mais on a spécifié qu’un comportement large bande n’était pas
nécessaire pour l’application. Cette remarque vaut aussi pour la suppression des bridges
qui sont des liaisons entre les lignes utilisées pour supprimer les modes non-CPW sur une
large bande en hautes fréquences.
La deuxième problématique est plus difficilement traitable, on fixe donc l’impédance ca-
ractéristique de la ligne CPS au plus faible possible avec les limites de réalisation (86 Ω),
tout en sachant que des pertes par désadaptation seront observées. Le schéma de principe
de la transition CPW-CPS est illustré Fig. II.18(c).

95



CHAPITRE II. ANTENNES COMPACTES POUR APPLICATIONS IOT PAR TECHNOLOGIE
PLASTRONIQUE

Dans le but de vérifier le fonctionnement du balun modifié, un prototype est réalisé
à l’IETR. Le substrat utilisé est du Rogers RO4003 (εr = 3,38 ; tan(δ) ≈ 2,7.10−3 à 1
GHz, épaisseur 1,52 mm), dont les propriétés se rapprochent des matériaux envisagés en
injection. Il est dimensionné de sorte à faire le double de la longueur de la transition
utilisée pour lantenne (34 mm), Fig. II.19(a). La longueur du balun a été choisie de sorte
à ce que la moitié de la transition corresponde à la distance entre alimentation et le dipôle
dans le cas dusage final. Les pertes de transmissions sont estimées en divisant par deux les
résultats de transmission en back-to-back (deux transisitions placées consécutivement).

Les mesures en transmission sont réalisées entre 500 MHz et 1500 MHz puis comparées
avec les résultats de simulations, Fig. II.19(b).

(a) (b)

Figure II.19 – Validation du fonctionnement de la transition CPW-CPS : (a) Photo du prototype ;
(b) Coefficient de transmission en "back to back"

On voit que le coefficient de transmission est inférieur à -1dB jusque 950 MHz, ce qui
indique des pertes en transmission inférieures à 0,5 dB dans l’implémentation finale à 868
MHz. A titre de comparaison, de multiples références de baluns (avec ou sans transfor-
mation d’impédance) sont mentionnées ci-dessous, Tab. II.4.

En raison de ses faibles pertes d’insertion, cette transition CPW-CPS compacte sera
donc implémentée pour la réalisation des antennes mono-bande en technologie LDS. Les
différentes topologies d’antennes évaluées sont présentées dans les prochaines sections.
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Référence Fournisseur
Dimensions
L × W × h

(mm3)

Bande de
fréquences

(MHz)

Pertes
d’insertion

(dB)
SRIDB4432 Coil Master 4,50 × 5,50 × 3,50 25 - 3300 3
2450BM15A Johanson 2,00 × 1,25 × 0,70 2400 - 2500 1,7
0896BM15A Johanson 2,00 × 1,25 × 0,70 863 - 928 1,55
BALF-NRG-

02D3 ST Micro. 1,38 × 0,80 × 0,60 2300 - 2600 1,35

BALF-SPI2 ST Micro 2,00 × 1,50 × 0,58 868 - 928 1,8

Prototype IETR 8,5 × 12,5 × 0,017 500 - 1500 0,43 (à 868
MHz)

Table II.4 – Comparaison des performances de balun du commerce et du prototype

II.3.3 Antenne dipôle T-match : simulations et mesures

Une fois le concept du design explicité on l’applique non plus à une forme cylindrique
canonique, mais au bouchon support. L’antenne n’est pas totalement cylindrique du fait
du méplat sur la partie supérieure du bouchon et du chanfrein d’insertion, pour autant
ces changements sont mineurs et la méthodologie de conception reste applicable. En se
basant sur la connaissance de l’impédance d’entrée du dipôle seul projeté sur le bouchon à
868 MHz, on dimensionne la structure d’adaptation en T. Enfin, une phase d’optimisation
est suivie sur le logiciel de simulation HFSS dans le but de maximiser la bande passante
de l’antenne en simulation. Le design de l’antenne T-match retenu est constitué du balun,
du circuit d’adaptation en T et des bras du dipôle, Fig. II.20. Sans compter la transition
CPW-CPS, le motif de l’antenne est conditionné par 6 paramètres renseignés Tab. II.5.

Figure II.20 – Dimensions du dipôle T-match
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L W Ld Lt Wd b
150 17 142 12, 2 2 6

Table II.5 – Paramètres de l’antenne dipôle T-match (unités : mm)

La réalisation des prototypes suit le même procédé que pour les dispositifs de caracté-
risation diélectrique du chapitre précédent. Dans un premier temps, la pièce plastique est
injectée. Un laser active ensuite les zones à métalliser conformément au motif Fig. II.20.
Enfin, la pièce est placée dans des bains électrolytiques pour métalliser les pistes activées.
Le connecteur SMA est fixé par colle conductrice pour les mesures. Les trois étapes de
réalisation sont illustrées Fig. II.21.

(a) (b) (c)

Figure II.21 – Étapes de réalisation LDS de l’antenne T-match : (a) pièce injectée ; (b) activation
laser ; (c) métallisation

Le contrôle de l’épaisseur de métallisation est effectué par spectroscopie à fluorescence
sur trois points distincts de l’antenne. Les mesures indiquent une épaisseur moyenne de
5,7 µm de cuivre, 3,5 µm de nickel et 0,4 µm d’or, pour une épaisseur moyenne totale de
9,6 µm. Afin de s’assurer du respect des dimensions entre le modèle 3D de l’antenne et
le prototype, un contrôle optique est réalisé sur 8 paramètres, Fig. II.22.Les résultats de
mesures sont présentés Tab. II.6.

On remarque un bon accord entre le modèle 3D et les données mesurées sur le prototype
pour la majorité des paramètres. Les tronçons pour lesquels l’écart relatif entre le modèle
et le prototype est supérieur à 5% sont indiqués en rouge. L’écart de 158 µm relevé sur le
paramètre E (-16%) n’est pas critique car cette différence témoigne d’une translation du
motif antennaire entier vers le rebord du bouchon, sans déformation.
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(a) (b) (c) (d)

Figure II.22 – Mesure optique des paramètres de design de l’antenne T-match : (a) transition CPW-
CPS ; (b) dipôle ; (c) position de la masse latérale ; (d) bras du dipôle (vue de dessous du bouchon)

Paramètres A B C D E F G H
Modèle 3D 200 200 200 2000 1000 2190 2380 4290
Prototype 200 200 210 2044 842 2188 2494 3306

Table II.6 – Contrôle optique des dimensions de l’antenne T-match (unités : µm)

La différence mesurée pour le paramètre H est de 984 µm, soit 23% d’erreur relative.
Contrairement à l’écart sur le paramètre E, il s’agit d’une différence importante qui mo-
difie la longueur de bras du dipôle. Au delà du décalage de la fréquence de résonance de
l’antenne directement induit par cette différence, cela sous-entend une modification de
l’impédance d’entrée du dipôle incurvé. A partir du modèle de Tang [110] détaillé en An-
nexe H pour un dipôle cylindrique dans l’air ayant les même caractéristiques de courbure
et de longueurs de bras que le cas d’étude à 868 MHz, une différence de 1 mm entraîne
une modification de la partie imaginaire de l’impédance d’entrée de 15% (la partie réelle
est moins affectée). Autrement dit, le circuit d’adaptation en T est susceptible de ne plus
être dimensionné pour ramener l’impédance adéquate, entraînant une dégradation du co-
efficient de réflexion en entrée de l’antenne.

La mesure du coefficient de réflexion en entrée de l’antenne T-match est réalisée sur
un VNA (Vector Network Analyzer) Rhode et Schwarz ZNB20 après une calibration TRL
(Thru-Reflect-Line). La Fig. II.23 illustre les résultats obtenus.

Les mesures initiales présentent un décalage de la fréquence de résonance de 30 MHz
(3,5%) par rapport aux 868 MHz souhaités en simulations, courbe verte Fig. II.23. En rai-
son de l’étroitesse de la bande de fréquence d’adaptation de l’antenne (environ 22 MHz),
cet écart rend impossible l’utilisation de l’antenne pour le protocole LoRa (S11 > -5 dB à
868 MHz).
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Figure II.23 – Coefficient de réflexion de l’antenne T-match (simulations et mesures, avant et après
ajustement)

Cette différence s’explique en partie par une sous-estimation de la permittivité relative
du matériau : caractérisée à environ 2,58, cette valeur est plutôt proche de 2,84 via rétro-
simulations. Une seconde caractérisation du matériau menée par la méthode des lignes de
transmission en topologie micro-ruban a par la suite confirmé ce résultat de 2,84 à 868
MHz, Fig. II.24.

Figure II.24 – Lignes de transmission micro-ruban utilisées pour la seconde caractérisation du Ther-
mocomp DX11355

L’écart sur l’extraction de la permittivité relative par structure à stub peut s’expli-
quer par la qualité de la réalisation (structure en T non découpée en laboratoire). Du
fait de l’erreur sur la permittivité relative, il a fallu réduire la valeur du paramètre H
afin de réajuster la fréquence centrale de fonctionnement. Les bras du dipôle sont alors
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légèrement raccourcis en retirant la couche métallique aux extrémités de l’antenne. Ainsi
la résonance est décalée vers les hautes fréquences et centrée autour de 868MHz, courbe
bleue Fig. II.23. L’antenne conserve une adaptation satisfaisante et une bande passante
de 22 MHz, ce qui la rend utilisable pour le protocole ciblé.

Les diagrammes de rayonnement de l’antenne ont été mesurés dans la chambre ané-
choïque de LACROIX Impulse. Compte tenu de la courbure du dipôle, il est nécessaire de
préciser la définition des plans de mesures retenus. Deux plans sont généralement utilisés
pour caractériser le rayonnement d’une antenne, le plan E et le plan H. Ceux-ci désignent
les plans contenant la direction du maximum de rayonnement de l’antenne et le vecteur
de champ électrique (plan E) ou le vecteur de champ magnétique (plan H) [76]. Dans le
cas d’un dipôle plan, comme celui présenté Fig. II.11(a), le diagramme de rayonnement
dans le plan E (ou Oxz) présente une forme de ’8’ et celui dans le plan H (ou Oyz) a une
forme de ’0’, en rouge et bleu Fig. II.25(a). Conformément à cette convention, les plans
de mesures des dipôles incurvés sont définis comme indiqué en Fig. II.25(b).

(a) (b)

Figure II.25 – Représentation des plans E et H pour la mesure des digrammes de rayonnement des
antennes : (a) dipôle plan ; (b) dipôle incurvé

Les résultats de mesures dans les plans E et H à 868 MHz sont présentés Fig. II.26. On
peut voir que les valeurs de polarisations croisées mesurées dans les deux plans sont très
supérieures à celles des simulations (jusque 30 dB d’écart). Le câble utilisé en mesures
peut expliquer ces différences avec les simulations en étant responsable d’une partie du
rayonnement mesuré lors de l’évaluation de la polarisation croisée.
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(a) (b)

Figure II.26 – Diagrammes de rayonnement simulés et mesurés de l’antenne dipôle T-match à 868
MHz : (a) plan E ; (b) plan H

En considérant que la transition CPW-CPS utilisée réfléchit une partie de l’énergie qui
lui est fournie vers le câble, ce dernier peut devenir une source de rayonnement parasite
[123]. Pour s’assurer de cette hypothèse, des rétro-simulations sont menées en prenant
en compte un câble de 200 mm de long dans le modèle. Les polarisations croisées simu-
lées dans cette configuration sont représentées en pointillés verts sur les Fig.II.26 (a) et (b).

Un bon accord est observé entre les données de mesures en co-polarisation et celles de
simulations prenant en compte l’influence du câble de mesures. En configuration d’utilisa-
tion (sans câble de mesures), on peut considérer que l’antenne ne rayonne pas des niveaux
de composantes croisées aussi élevés. Malgré l’augmentation de la contribution des com-
posantes croisées à cause du câble de mesures, l’antenne présente un gain maximum de 1,3
dBi. Compte-tenu de sa relative compacité (ka = 0, 42) et de la bande passante obtenue
(22 MHz), on peut considérer que ces résultats sont satisfaisants. Des tests d’implémen-
tation au sein d’un système complet sont menés dans le chapitre 4 pour qualifier cette
antenne en situation d’utilisation.
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II.4 Réalisation d’antenne mono-bande compacte en
technologie LDS par ligne d’adaptation circu-
laire

Comme évoqué lors de la présentation du cas d’usage, la principale difficulté pour
concevoir une antenne fonctionnelle à 868 MHz réside dans l’adaptation d’impédance à
prévoir pour compenser l’effet de la courbure sur l’impédance d’entrée du dipôle. Pour ce
faire, l’adaptation par circuit en T est une solution qui a montré des résultats satisfaisants
dans la section précédente. Néanmoins, dans le cadre d’une production en série il peut
être intéressant de chercher à élargir la bande passante de cette solution. Ce faisant, le
fonctionnement de l’antenne à 868 MHz serait assuré quelles que soient les dérives fré-
quentielles liées aux tolérances de fabrication des pièces plastiques et de l’activation laser.

L’utilisation de motif bowtie a été introduit précédemment comme une méthode d’élar-
gissement de la bande passante. Cependant, l’emploi du circuit d’adaptation en T réduit
l’espace disponible et empêche la réalisation de ce genre d’antenne. Pour pallier cette
limitation, on aborde dans cette section une nouvelle méthode d’adaptation d’impédance,
la ligne circulaire. Cette technique que l’on pourrait qualifier de "T inversé" a été utili-
sée sous des formes légèrement différentes dans [116] pour des applications UWB (Ultra
Wide Band) et dans [124] pour des tags RFID (utilisation de deux lignes). Elle permet de
réduire la surface nécessaire pour réaliser l’adaptation d’impédance et rend possible l’uti-
lisation d’une structure bowtie. Les paragraphes suivants explicitent le dimensionnement
et le fonctionnement de cette méthode d’adaptation.

II.4.1 Concept général

La conception du dipôle à ligne d’adaptation circulaire s’inspire de l’antenne présentée
auparavant. La problématique d’alimentation symétrique est traitée par l’utilisation de la
même transition CPW-CPS. Le design de l’antenne en projection plane dans le plan Oxy

est présentée Fig. II.27. Les bras du dipôle ont été raccourcis pour des raisons de lisibilité.
D’après la représentation plane de l’antenne, on voit que la ligne CPS ne se divise plus
en deux lignes comme pour le T, mais qu’elle est directement reliée aux bras du dipôle.
Ces derniers sont effilés, leur largeur s’accroît progressivement de 0,5 mm à 16 mm afin
d’obtenir un motif en nud papillon favorable à l’élargissement de la bande passante.
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Figure II.27 – Dimensions du dipôle à ligne d’adaptation circulaire (vue projetée à plat)

Longueurs (mm) Angles (ř)
L W La Wa Ws r α β

150 17 122 16 2 2 48, 5 62

Table II.7 – Paramètres de l’antenne dipôle à ligne d’adaptation circulaire

Les valeurs des différents paramètres de la Fig. II.27 sont renseignées dans le tableau
II.7. D’un point de vue circuit, la ligne circulaire peut être considérée comme une ligne
inductive représentée par une inductance en série et une inductance en parallèle [124]. A
l’instar de l’adaptation en T, les dimensions de la ligne conditionnent la valeur de l’im-
pédance ramenée. A partir d’une co-simulation circuit et modèle électromagnétique 3D
menée via ADS et HFSS, on peut qualifier l’effet des paramètres du design sur le modèle
électrique équivalent de l’antenne.

Le circuit équivalent de l’antenne dipôle sans ligne d’adaptation circulaire se base sur
le circuit proposé par King pour les dipôles [125], puis détaillé par Hamid et al. [126]. Une
inductance La qui témoigne du comportement en hautes fréquences du dipôle est montée
en série avec une capacité Ca qui modélise le comportement en basses fréquences du
dipôle. Ces éléments sont placés en série avec une cellule RLC constituée de L

′
a, C

′
a et Ra,

encadré bleu Fig. II.28. A partir de cette représentation, il est possible de dimensionner
les composants du modèle pour présenter le même comportement en impédance que le
dipôle incurvé sur le bouchon. En conservant les valeurs obtenues, on réalise ensuite la co-
simulation pour le dipôle avec la ligne d’adaptation circulaire. Cette dernière est modélisée
par les inductances L1 et L2, encadré rouge Fig. II.28.
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Figure II.28 – Modèle électrique équivalent de l’antenne dipôle à ligne d’adaptation circulaire

La Ca Ra L
′
a

30.52 nH 0.91 pF 34.75 Ω 2.24 nH
C

′
a L1 L2 Zin

3.84 pF 6.24 nH 5.54 nH 50 Ω

Table II.8 – Valeurs des paramètres du modèle électrique équivalent de l’antenne dipôle à ligne
d’adaptation circulaire

Les valeurs des paramètres du modèle sont renseignées Tab. II.8. A l’aide d’une étude
paramétrique sur le rayon r de la ligne circulaire et sa largeur Ws, il apparaît que chacune
de ces dimensions peut être associée à un composant discret du modèle. Le rayon r de
la ligne permet d’ajuster la fréquence centrale d’adaptation, il correspond à l’inductance
en parallèle L2. La largeur Ws conditionne quant à elle la qualité de l’adaptation à une
fréquence donnée. La co-simulation a montré que le paramètre Ws est relié l’inductance
série L1 du modèle électrique équivalent. La cohérence du modèle avec les valeurs de
simulations et mesures est abordée dans la section suivante.

II.4.2 Antenne dipôle à ligne d’adaptation circulaire : simula-
tions et mesures

Après optimisation des dimensions pour obtenir une bande passante à -10dB la plus
large possible autour de 868 MHz, l’antenne dipôle à ligne d’adaptation circulaire est
réalisée par technologie LDS, Fig. II.29.
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(a) (b) (c)

Figure II.29 – Étapes de réalisation LDS de l’antenne dipôle à ligne d’adaptation circulaire : (a)
pièce injectée ; (b) activation laser ; (c) métallisation

Le prototype a été conçu suivant les mêmes spécifications de précision et de métallisa-
tion que pour l’antenne T match. Le contrôle de l’épaisseur de métallisation est réalisé par
spectroscopie à fluorescence sur trois points distincts de l’antenne. Les mesures indiquent
une épaisseur moyenne de 7,8 µm de cuivre, 4,0 µm de nickel et 0,4 µm d’or, pour une
épaisseur moyenne totale de 12,2 µm. Pour s’assurer du respect des dimensions entre le
modèle 3D de l’antenne et le prototype, un contrôle optique est effectué sur 6 paramètres,
Fig. II.30. Les résultats sont présentés Tab. II.9, en indiquant en rouge les valeurs qui
présentent plus de 5% d’écart avec le modèle.

(a) (b)

Figure II.30 – Mesure optique des paramètres de design de l’antenne dipôle à ligne d’adaptation
circulaire : (a) face supérieure ; (b) face inférieure
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Paramètres A B C D E F
Modèle 3D 200 200 200 900 2700 2700
Prototype 209 195 205 815 2686 1711

Table II.9 – Contrôle optique des dimensions de l’antenne dipôle à ligne d’adaptation circulaire
(unité : µm)

Comme pour l’antenne T-match, le paramètre D témoigne d’une translation du motif
d’antenne de quelques dizaines de µm vers l’extérieur du bouchon, sans modification des
proportions du design. Aussi, les mesures sur le paramètre F indiquent environ 1 mm
d’écart avec le modèle : le bras gauche du dipôle est raccourci. Ce n’est pas critique, au
contraire, étant donné que la permittivité relative du substrat a été surestimée, obtenir
des bras de dipôle plus courts permet de compenser la déviation de la fréquence de réso-
nance (comme pour l’antenne T-match).

La mesure du coefficient de réflexion en entrée de l’antenne T-match est réalisée sur
un VNA Rhode et Schwarz ZNB20 après une calibration TRL. La Fig. II.31 illustre les
résultats obtenus. La courbe de S11 obtenue par le modèle électrique équivalent est ajoutée
à titre de comparaison en pointillés noirs.

Figure II.31 – Coefficient de réflexion de l’antenne dipôle à ligne d’adaptation circulaire (simulations,
circuit équivalent et mesures)

107



CHAPITRE II. ANTENNES COMPACTES POUR APPLICATIONS IOT PAR TECHNOLOGIE
PLASTRONIQUE

On observe tout d’abord un bon accord entre les simulations 3D et le modèle élec-
trique équivalent de l’antenne sur l’ensemble de la bande de fréquence d’étude [800 - 950]
MHz. Ainsi, la modélisation de la ligne d’adaptation circulaire par une inductance série et
une inductance parallèle peut être considérée comme appropriée. Les données de mesures
montrent un décalage relatif de la fréquence de résonance de l’antenne de l’ordre de 1%,
à 860 MHz au lieu de 868 MHz. Pour autant, cela n’empêche pas l’utilisation pour le
protocole LoRa, dont les fréquences de fonctionnement sont mises en évidence en orange
sur le graphe, étant donné qu’une adaptation satisfaisante (S11 < -10dB) est obtenue à
868MHz. La bande passante de cette antenne est d’environ 30 MHz, soit environ 35%
d’amélioration par rapport à l’antenne T-match. On remarque enfin une excellente adap-
tation à la fréquence de résonance (S11 ≈ -50 dB), ce qui indique que les décalages sur la
permittivité relative et la longueur des bras du dipôle se sont compensés.

Les diagrammes de rayonnement de l’antenne ont été mesurés dans la chambre ané-
choïque de LACROIX Impulse. Ce design d’antenne repose sur la transition CPW-CPS
comme l’antenne présentée auparavant. Par conséquent, les mêmes dégradations au niveau
des composantes croisées de polarisation sont attendues. Les diagrammes de rayonnement
dans les plans E et H à 868 MHz sont présentés Fig. II.32. Des mesures complémentaires
à la fréquence de résonance (860 MHz) montrent des résultats similaires. Les composantes
croisées dans les deux plans sont représentées par des pointillés noirs pour l’antenne seule,
et en pointillés verts pour illustrer l’impact du câble de mesures de 200 mm.

Un bon accord est observée entre les données de mesures et celles de simulations pre-
nant en compte l’influence du câble de mesures. En configuration d’utilisation (sans câble
de mesures), on peut considérer que l’antenne ne rayonne pas des niveaux de composantes
croisées aussi élevés. Malgré l’augmentation de la contribution des composantes croisées
à cause du câble de mesures, celles-ci restent 10 dB à 15 dB inférieures aux niveaux
des copolarisations. L’antenne présente un gain maximum de 1,2 dBi, avec une forme de
diagramme de rayonnement typique des dipôles, un ’8’ dans le plan E et un ’0’ dans le
plan H. Ces comportements en rayonnement confirmés par simulations 3D impliquent un
maximum de propagation dans la direction Oz, ce qui correspond dans le cas d’usage
considéré à la position de l’utilisateur, Fig. II.33. Compte-tenu de ses performances en
bande passante et en rayonnement, l’antenne dipôle à ligne d’adaptation circulaire répond
favorablement aux spécifications du projet.
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(a) (b)

Figure II.32 – Diagrammes de rayonnement simulés et mesurés de l’antenne dipôle à ligne d’adap-
tation circulaire à 868 MHz, (a) plan E, (b) plan H

Figure II.33 – Diagramme de rayonnement 3D simulé de l’antenne dipôle à ligne d’adaptation
circulaire à 868 MHz

109



CHAPITRE II. ANTENNES COMPACTES POUR APPLICATIONS IOT PAR TECHNOLOGIE
PLASTRONIQUE

II.5 Conclusion sur l’apport de la plastronique pour
la conception d’antenne mono-bande compactes

Dans ce chapitre, les principales notions inhérentes aux antennes compactes sont pré-
sentées. Le compromis entre compacité et facteur de qualité d’une antenne a été discuté
en mettant en regard différentes évaluations du facteur de qualité Q. Il apparaît que la
miniaturisation d’un élément rayonnant s’accompagne d’une dégradation de son efficacité
de rayonnement et de sa bande passante. Certaines méthodes de conception d’AEP ont
été introduites et leur compatibilité avec un développement plastronique discutée. Elles
impliquent pour la plupart une modification de la géométrie de l’antenne, ou l’utilisation
de matériaux spécifiques. L’occupation efficace de la sphère de Chu en prenant en compte
la 3e dimension est une technique de miniaturisation compatible avec la technologie LDS
qui permet une intégration forte et intéressante pour le développement de dispositifs pour
l’IoT.

La présentation d’un cas d’usage concret est ensuite menée dans le but de justifier
de l’intérêt de la plastronique pour l’IoT. Les considérations technico-économiques de
la technologie LDS impliquent une réflexion sur la conception de l’outillage d’injection
pour que la pièce support soit à la fois économiquement intéressante, et qu’elle prenne en
compte les besoins RF. Le développement de dipôle sur support cylindrique est abordé,
avec une attention particulière sur la modification de l’impédance d’entrée de 1’antenne.
Une solution basée sur la technique d’adaptation en T est présentée pour compenser la
dégradation de l’impédance liée à la conformation.

L’antenne dipôle T-match est ensuite réalisée par technologie LDS. Les mesures op-
tiques et spectroscopique attestent de la conformité du prototype avec le modèle 3D. Les
performances de l’antenne T-match en bande passante (22 MHz) et en gain (1,3 dBi max.)
valident à la fois les spécifications établies pour la communication LoRa envisagée, ainsi
que l’utilisation de la plastronique pour réaliser une antenne compacte (ka = 0,42) et
performante.

Dans le but répondre à un besoin de bande passante plus important, une structure
de type dipôle bowtie est envisagée. L’utilisation d’une ligne d’adaptation circulaire en
remplacement du T a permis de réduire la surface nécessaire pour réaliser la compensation
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sur l’impédance d’entrée du dipôle conformé. Cette modification libère un espace suffi-
sant pour reporter un motif bowtie. L’antenne réalisée en technologie LDS répond aux
exigences de fabrication et présente des resultats de mesures satisfaisants. La bande pas-
sante obtenue est élargie d’environ 35% par rapport au dipôle T-match, tout en conservant
des performances en rayonnement équivalentes (1,2 dBi max.). L’amélioration significative
des performances en bande passante confirme l’intérêt de ce genre motif pour l’optimisa-
tion des antennes compactes.
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Chapitre III

ANTENNES COMPACTES POUR

APPLICATIONS DUAL-BAND ET ULB EN

TECHNOLOGIE PLASTRONIQUE

Après avoir démontré la faisabilité des antennes dipôles cylindriques compactes en
technologie LDS, la réflexion est étendue à différents protocoles de communications pour
les objets connectés. En modifiant les bandes de fréquences d’étude, on change de pro-
blématique pour la conception antennaire. La difficulté réside alors principalement dans
la cohabitation entre deux éléments rayonnants plus que dans l’obtention de la compa-
cité, car un élément dimensionné pour une bande de fréquence au delà de 868 MHz sera
moins encombrant. Le but de ce chapitre est alors d’identifier les problématiques liées
à la réalisation de dispositifs dual-band et ULB au niveau du design antennaire. Cer-
taines limitations de la technologie LDS seront aussi abordées. Des solutions pratiques
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III.1. CONCEPTION D’UNE ANTENNE DUAL-BAND COMPACTE EN TECHNOLOGIE
PLASTRONIQUE

III.1 Conception d’une antenne dual-band compacte
en technologie plastronique

Le principal objectif de cette partie est de procéder à une évolution des antennes mono-
bande afin d’étendre leur fonctionnement à une ou plusieurs autres bandes de fréquences.
A partir des concepts théoriques introduits précédemment, on verra que le support cy-
lindrique se prête naturellement à l’ajout d’éléments rayonnants résonants à d’autres
fréquences. Une courte introduction présente le choix de la bande ajoutée et son intérêt
dans le cadre de dispositifs connectés.

III.1.1 Motivations et solutions multi-bandes

La définition du facteur de qualité d’une antenne établie dans le chapitre précédent sti-
pule qu’il est physiquement incompatible de concevoir une antenne à la fois relativement
compacte, large bande et efficace en rayonnement car ces caractéristiques de performances
sont concurrentes. Pour couvrir différents protocoles de communications à l’aide d’un
même élément rayonnant compact, une technique consiste à multiplier les résonances de
l’antenne. Il peut alors être possible de conjuguer plusieurs bandes étroites tout en conser-
vant des niveaux de compacité et de performances satisfaisants.
Si le cas d’usage et le support sélectionnés justifient la conception d’antennes pour le pro-
tocole LoRa (ou tout autre standard de radiocommunication dans la bande ISM 868 MHz),
il peut aussi être intéressant de considérer d’autres bandes de fréquences plus utilisées en
intérieur. Dans ce but, les standards WiFi et Bluetooth sont des solutions envisageables.
L’utilisation de ces deux bandes de fréquences permet d’allier le caractère longue portée et
faible quantité d’informations à transmettre du LoRa à celui courte portée et haut débit
du WiFi ou du Bluetooth.

L’état de l’art fait mention de plusieurs techniques pour concevoir une antenne multi-
bandes. Parmi elles, à partir d’un principe utilisant des diodes PIN, il est possible de
reconfigurer la fréquence de résonance d’une antenne en activant ou désactivant diffé-
rentes zones résonantes. Le contrôle des zones activées est réalisé par la gestion de la
tension aux bornes des diodes [127], Fig.III.1(a). De manière similaire, l’utilisation de
diodes varactors permet par exemple de modifier la charge de l’antenne suivant la tension
appliquée à la diode. Ce faisant, la fréquence de résonance est contrôlable et l’antenne
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(a) (b) (c)

(d) (e) (f)

Figure III.1 – Revue des solutions d’antennes multi-bandes

peut couvrir plusieurs bandes de fréquences distinctes [128], Fig.III.1(b). On parle alors
d’agilité fréquentielle pour quantifier l’étendue des fréquences couvertes par l’antenne re-
configurable. Ces deux solutions sont intéressantes, mais elles nécessitent l’utilisation de
composants externes et d’une gestion de leur tension d’alimentation. Les contraintes de
compacité et de simplicité d’assemblage souhaitées pour le design ne permettent pas de
les mettre en place.

Dans le but de générer des résonances supplémentaires, multiplier les chemins dispo-
nibles pour les courants en surface de l’antenne via l’ajout de fentes est une solution inté-
ressante. Généralement utilisée pour les antennes patch, cette technique est relativement
simple en termes de conception car la gestion des fréquences de résonance est directement
liée aux paramètres des fentes ajoutées (longueur et largeur) [129], Fig.III.1(c). Cette mé-
thode a également été utilisée pour concevoir une antenne dipôle dual-band à 868 MHz
et 2,45 GHz [130], Fig.III.1(d).
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Les fentes ne sont pas les seuls artifices permettant la modification des chemins em-
pruntés par les courants de surface pour générer de nouvelles résonances. En modifiant
directement la géométrie de l’antenne, on peut combiner son mode de fonctionnement
initial à un ou plusieurs autres générés par la circulation des courants dans de nouvelles
zones de l’antenne. On retrouve cette solution appliquée à un monopole [131], ou un
dipôle constitué de plusieurs bras parallèles résonants à des fréquences distinctes [132],
Fig.III.1(e,f). Cette technique permet de se baser sur un design pré-existant pour ajouter
les nouvelles fréquences de résonances. Elle semble donc adaptée au besoin du projet.
De plus, son concept a déjà été expérimenté pour des dipôles opérant sur les bandes 900
MHz GSM et WiFi à 2,45 GHz [133] [134]. Néanmoins, le caractère cylindrique de la
structure nécessite des modifications de design pour permettre un fonctionnement accep-
table en basses fréquences. Les paragraphes suivants détaillent la mise en uvre de cette
dernière technique pour obtenir des résonances à 868 MHz et 2,45 GHz à partir du design
de dipôle T-match proposé dans le chapitre précédent.

III.1.2 Présentation du concept

Lors de l’analyse des antennes dipôles sur substrat cylindrique, la courbure K a été
introduite comme un facteur déterminant de la dégradation des performances [108]. Au
delà d’une valeur fixée à π/λ, la courbure engendre une variation de l’impédance d’en-
trée du dipôle et affecte son rayonnement. Lorsque la courbure dépasse 3π/λ, les effets
de la conformation sont alors plus importants et ils nécessitent la mise en place de tech-
niques pour compenser leurs effets. Cette étude de la courbure appliquée aux dipôles
dimensionnés pour résonner à 868 MHz a mené à l’utilisation de structures d’adaptation
d’impédance dans le chapitre précédent.

Pour une antenne dipôle résonant à 2,45 GHz, on conçoit que la longueur des bras est
réduite par la diminution de la longueur d’onde par rapport au cas d’étude précédent. Par
conséquent, l’antenne s’étend moins loin sur le support et subit l’effet de la conformation
de manière réduite. Afin d’identifier les effets induits par la courbure du support plastique
sur un dipôle à 2,45 GHz, on renseigne les valeurs de courbure délimitant les niveaux de
dégradation des performances, Tab. III.1. Pour comparer les développements, le tableau
précise les valeurs calculées lors de l’étude à 868 MHz.
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Courbure K f = 868 MHz f = 2, 45 GHz
K < π/λ K < 9,1 K < 25,7

K ∈ [π/λ; 3π/λ] K ∈ [9,1 ; 27,3] K ∈ [25,7 ; 77,0]
K > 3π/λ K > 27,3 K > 77,0

Table III.1 – Délimitation des zones de dégradation des performances d’un dipôle en fonction de la
courbure à 868 MHz et 2,45GHz

Comme indiqué précédemment, la courbure K induite par le support cylindrique est de
42,5. Une dégradation moins importante des performances d’un dipôle incurvé à 2,45 GHz
est attendue par rapport à 868 MHz, ou cette valeur se situe dans la zone de dégradation
critique.

Les simulations menées sur HFSS permettent de qualifier l’effet de la courbure à cette
fréquence de fonctionnement. Pour cela, on compare les coefficients de réflexion en entrée
d’un dipôle plan dimensionné pour résonner à 2,45 GHz et ce même motif projeté sur
un cylindre présentant la courbure du projet, Fig. III.2(a). Les motifs reposent sur un
substrat de Thermocomp DX11355 précédemment présenté de dimensions 150 × 17 × 2
mm3. La longueur des bras des dipôles ajustée en simulations est de 21,85 mm et les ports
d’alimentation 50Ω sont représentés en vert au milieu des antennes.

(a) (b)

Figure III.2 – (a) Modèles 3D des dipôles plan et cylindrique dimensionnés pour résonner à 2,45
GHz ; (b) Coefficients de réflexion en entrée simulés

A l’inverse des dipôles dimensionnés à 868 MHz, ici la courbure ne dégrade pas la
qualité de l’adaptation mais elle modifie la fréquence de résonance, Fig. III.2(b). En effet,
on observe un décalage de la résonance d’environ 150 MHz (6%) vers les hautes fréquences
lorsque l’antenne est conformée. Pour autant, la bande passante du coefficient de réflexion
à -10 dB des deux versions est similaire, environ 315 MHz. A cette fréquence et pour cette

118



III.1. CONCEPTION D’UNE ANTENNE DUAL-BAND COMPACTE EN TECHNOLOGIE
PLASTRONIQUE

courbure, l’effet de la conformation est donc modéré, comme anticipé par la théorie. En
d’autres termes, cela signifie que la conception d’une antenne à 2,45 GHz sur le support
cylindrique de l’étude ne nécessite pas l’emploi de technique d’adaptation particulière. La
longueur de l’élément rayonnant devra simplement être allongée légèrement par rapport
à son équivalent plan, ce qui est facilement réalisable en simulation. On peut ajouter à
cela le fait que le méplat présent sur le bouchon étudié limitera grandement la courbure
appliquée au dipôle.

A partir de la connaissance de l’impact de la courbure sur les performances du dipôle
à 2,45 GHz, on détaille par la suite le design de l’antenne dual-band. La solution envisa-
gée consiste à combiner l’antenne T-match à 868 MHz à un dipôle standard résonant à
2,45GHz. Dans le but d’obtenir une bande passante la plus large possible autour de 868
MHz, on modifie les bras simples du dipôle T-match (Fig. III.3(a)) en s’inspirant d’une
structure bowtie Fig. III.3(b). Il en résulte une disposition qualifiée de "semi-bowtie", Fig.
III.3(c). Celle-ci favorise une augmentation la bande passante par l’élargissement progres-
sif des bras du dipôle, tout en conservant de l’espace pour reporter un second dipôle sur
le support considéré.

(a) (b) (c)

Figure III.3 – Configurations de dipôles : (a) bras simples ; (b) bowtie ; (c) semi-bowtie

L’utilisation du semi-bowtie permet donc de libérer de l’espace pour un second dipôle,
mais il faut aussi pouvoir reporter la structure d’adaptation en amont. Dans l’optique de
maximiser l’espace disponible pour le second dipôle, le T d’adaptation est modifié par
rapport au T initial, Fig. III.4(a). Ce dernier est moins large et plus long pour disposer de
plus d’espace sur le méplat du bouchon, tout en incluant le motif semi-bowtie, Fig.III.4(b).
Cependant, réduire la largeur du T d’adaptation ne permet pas d’ajuster correctement
l’impédance d’entrée du dipôle. C’est pourquoi une structure en ’U’ est ajoutée à l’intérieur
du T d’adaptation, Fig. III.4(c). Cette modification du design proche de la ligne circulaire
utilisée dans le chapitre précédent permet d’allonger légèrement les bras du dipôle et
apporte un meilleur contrôle de l’impédance.
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(a) (b) (c)

Figure III.4 – Gestion de l’adaptation d’impédance du dipôle : (a) T-match initial ; (b) semi-bowtie ;
(c) semi-bowtie avec ’U’

Pour s’assurer du fonctionnement des antennes présentées Fig. III.4, on trace les co-
efficients de réflexion en entrée simulés pour les antennes T-match et semi-bowtie sans et
avec ’U’, Fig. III.5. Les bras des deux antennes semi-bowtie sont de longueurs identiques.

Figure III.5 – Coefficients de réflexion en entrée simulés pour les antennes T-match et semi-bowtie
sans et avec ’U’

Conformément aux précisions apportées lors de la réduction du T d’adaptation, la
version semi-bowtie avec ’U’ apporte un meilleur contrôle de l’adaptation d’impédance
que la version sans ’U’. L’utilisation d’une structure de bras en semi-bowtie favorise l’élar-
gissement de la bande passante autour de 868 MHz : celle-ci est de 20 MHz, contre 14
MHz pour le dipôle T-match initial (+40 %). Ce design d’antenne remplit les contraintes
d’optimisation de l’espace au niveau du T, tout en présentant une bande passante relati-
vement large. On conserve donc cette structure pour couvrir la bande basse de l’antenne
dual-band, et la réflexion autour de la seconde résonance de l’antenne peut être abordée.

En plaçant un dipôle court en amont du circuit d’adaptation en T, il n’est pas influencé
par ce dernier. Une antenne dont l’impédance d’entrée est compensée seulement en basses
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fréquences est donc ainsi réalisable. Le design s’appuie sur celui de l’antenne semi-bowtie
avec ’U’, auquel on adjoint un dipôle plus court, dimensionné pour résonner autour de
2,45 GHz. Malgré l’attention portée pour réduire le T d’adaptation, le dipôle court est
replié afin de ne pas intersecter le motif semi-bowtie. La vue de principe de cette antenne
dual-band est illustrée Fig. III.6. L’alimentation de l’antenne est assurée par le port défini
par le rectangle vert, pour simplifier la visualisation des courants de surface par la suite.

Figure III.6 – Vue de principe du dipôle dual-band sur substrat cylindrique

Pour s’assurer de la conformité de cette antenne, on étudie son coefficient de réflexion
en entrée autour des deux bandes de fréquences d’intérêt, entre 0,75 et 1 GHz puis entre
2 et 3 GHz, Fig. III.7(a) et III.7(b). On affiche aussi les courants de surface sur le motif
antennaire à 868 MHz et 2,45 GHz afin d’identifier les zones responsables des résonances,
Fig. III.7(c) et Fig. III.7(c). L’antenne ne présente pas de résonance entre 1 GHz et 2
GHz, ni au-delà de 3 GHz.

Les résultats de simulations montrent que l’antenne présente deux résonances, à 868
MHz et 2,47 GHz. La valeur du coefficient de réflexion témoigne d’une bonne adaptation
pour les deux bandes, avec des minima de S11 proches de -20 dB et -30 dB. La bande
passante à -10 dB en bande basse est de 15 MHz environ (soit 1,7 %).. En bande haute, on
relève une bande passante de 97 MHz (soit 3,7 %). Ces résultats permettent d’envisager
une utilisation de l’antenne à la fois pour les communications ISM 868 MHz type LoRa, et
pour les standards WiFi ou Bluetooth. L’étude des courants de surface de l’antenne révèle
que leur intensité est plus forte dans la partie supérieure (bras longs) que dans la partie
inférieure (bras courts) à 868 MHz, et inversement à 2,45 GHz. Les deux fonctionnements
sont séparés suivant la bande de fréquences utilisée : la structure d’adaptation en T permet
d’assurer cette séparation fréquentielle. Cela témoigne de la validité du concept proposé
pour concevoir l’antenne dual-band.

121



CHAPITRE III. ANTENNES COMPACTES POUR APPLICATIONS DUAL-BAND ET ULB EN
TECHNOLOGIE PLASTRONIQUE

(a) (b)

(c) (d)

Figure III.7 – Coefficient de réflexion et courant de surface simulés du dipôle dual-band : (a) S11
bande basse ; (b) S11 bande haute ; (c) courants à 868 MHz ; (d) courants à 2,45 GHz

III.1.3 Réalisation et mesures

Le design de l’antenne en projection plane dans le plan Oxy est présenté Fig. III.8(a).
Les principaux paramètres du design sont détaillés Fig. III.8(b). Ceux-ci sont optimisés
pour maximiser la bande passante autour des fréquences de résonance désirées, Tab. III.2.

(a)

(b)

Figure III.8 – Vues plane de l’antenne dual-band : (a) vue complète ; (b) vue détaillée
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L W La Wa Lt Wt L1 L2 L3
150 17 127 15, 3 5, 1 0, 8 10 7 5

Table III.2 – Paramètres de l’antenne dual-band (unités : mm)

Lantenne dipôle dual-band est réalisée par technologie LDS à partir du motif et des
dimensions précisées, Fig. III.9. Le prototype est conçu suivant les mêmes spécifications
de précision et de métallisation que pour les antennes mono-bandes.

(a) (b) (c)

Figure III.9 – Étapes de réalisation LDS de lantenne dipôle dual-band : (a) injection ; (b) activation
laser ; (c) métallisation

Le contrôle de l’épaisseur de métallisation est effectué par spectroscopie à fluorescence
sur quatre points distincts de l’antenne. Les mesures indiquent une épaisseur moyenne de
7,9 µm de cuivre, 4,2 µm de nickel et 0,5 µm d’or, pour une épaisseur moyenne totale de
12,6 µm. Pour s’assurer du respect des dimensions entre le modèle 3D de l’antenne et le
prototype, un contrôle optique est effectué sur huit paramètres, Fig. III.10.

(a) (b)

Figure III.10 – Mesure optique des paramètres de design de l’antenne dipôle dual-band : (a) vue de
dessus ; (b) vue de dessous
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Les résultats de mesures sont présentés Tab. III.3. Seul le paramètre F présente plus de
5% d’écart avec le modèle, ce décalage témoigne d’un rétrécissement de la masse latérale de
la ligne CPW de quelques dizaines de µm. Pour autant, ce décalage est sans conséquence
pour le fonctionnement de l’antenne (pas de modification de son impédance d’entrée).

Paramètres A B C D E F G H
Modèle 3D 200 200 200 1750 200 2170 4390 6400
Prototype 196 193 196 1823 203 2285 4429 6413

Table III.3 – Contrôle optique des dimensions de l’antenne dipôle dual-band (unités : µm)

La mesure du coefficient de réflexion en entrée de l’antenne T-match est réalisée sur
un VNA Rhode et Schwarz ZNB20 après une calibration TRL. La Fig. III.11 illustre les
résultats obtenus.

(a) (b)

Figure III.11 – Coefficient de réflexion de l’antenne dipôle dual-band : (a) bande basse ; (b) bande
haute

On observe un bon accord entre les valeurs mesurées et les simulations en basses fré-
quences, Fig. III.11 (a). L’antenne résonne à 862 MHz avec une adaptation satisfaisante
(S11 < −30dB) et couvre une bande passante de 20 MHz. La fréquence de résonance
présente un décalage de 6 MHz (< 1%) par rapport aux simulations, ce qui n’entrave
pas son fonctionnement à 868 MHz. Ces valeurs sont comparables à celles obtenues pour
les antennes mono-bande, ce qui confirme le potentiel de cette solution sur la bande basse.

En hautes fréquences, on remarque tout d’abord que l’antenne avec la transition CPW-
CPS présente deux résonances, autour de 2,45 GHz et 2,9 GHz, contrairement aux ré-
sultats présentés sans cette transition, Fig. III.7(b). Les résultats de mesures corrèlent
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moins bien avec les simulations qu’en basses fréquences, mais la réponse fréquentielle de
l’antenne mesurée est globalement proche des simulations. Le prototype présente une qua-
lité d’adaptation moindre par rapport aux simulations, à -15 dB environ pour chacune
des résonances. L’antenne couvre une bande passante de 325 MHz autour de la première
fréquence de résonance (2350-2675 MHz) et 460 MHz pour la seconde (2900-3360 MHz).
Un léger décalage fréquentiel est notable sur la seconde résonance, sans conséquence sur
le fonctionnement de l’antenne. Il est à noter que le coefficient de réflexion se maintient à
des niveaux faibles (≈ −9 dB) entre les deux résonances, conférant à l’antenne un com-
portement quasi-large bande.

La présence d’une résonance à plus haute fréquence lors de l’ajout de la transition
CPW-CPS peut être expliquée par l’étude des courants de surface de l’antenne à 2,9
GHz, Fig. III.12(a). L’ajout de la transition entraîne l’apparition d’un mode supplémen-
taire qui engendre une nouvelle résonance à cette fréquence.

De plus, les différences entre simulations et mesures pour le coefficients de transmission
de la transition CPW-CPS peuvent justifier les écarts entre les niveaux d’adaptation
observés pour l’antenne dual-band au-delà de 3 GHz, Fig. III.12 (b). La transition présente
plus de pertes en transmission en mesures, ce qui laisse penser que le niveau du coefficient
de réflexion de l’antenne plus faible en mesures est liée à une adaptation sur des pertes.

(a) (b)

Figure III.12 – Potentielles causes d’écart entre simulations et mesures pour l’antenne dual-band (a)
courants de surface simulés à 2,9 GHz ; (b) coefficient de transmission de la transition CPW-CPS entre
500 MHz et 4000 MHz

En dépit de ces écarts entre simulations et mesures, l’antenne dual-band couvre de
manière satisfaisante chacune des bande de fonctionnement établie en amont de la concep-
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tion.
Les diagrammes de rayonnement en gain de l’antenne ont été mesurés dans la chambre
anéchoïque de LACROIX Impulse. Les résultats de mesures dans les plans E et H à 868
MHz sont présentés Fig. III.13.

(a) (b)

Figure III.13 – Diagrammes de rayonnement en gains simulés et mesurés de l’antenne dipôle dual-
band à 868 MHz, (a) plan E, (b) plan H

On peut voir que les valeurs de polarisations croisées mesurées dans les deux plans
sont supérieures à celles des simulations. Étant donné que le design de cette antenne est
basé sur la même transition CPW-CPS que les antennes mono-bande, on ajoute en poin-
tillés vert les simulations réalisées en prenant compte d’un câble de mesures de 200 mm
de long. De la même manière que pour les antennes précédentes, on voit que le câble est
une source de rayonnement parasite qui dégrade la qualité des mesures [123].

On remarque un bon accord entre simulations et mesures en co-polarisation dans le
plan E, la forme du diagramme de rayonnement dans le plan H est correcte, mais à des
valeurs globalement moins élevées qu’en simulations à cause du niveau de polarisation
croisée élevé. L’antenne présente un gain maximum de 0,9 dBi. Compte-tenu de sa rela-
tive compacité (ka = 0, 42) et de la bande passante obtenue (20 MHz), on peut considérer
que ces résultats sont satisfaisants. On s’intéresse ensuite au fonctionnement en hautes
fréquences. Les résultats de mesures dans les plans E et H à 2,45 GHz sont présentés Fig.
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(a) (b)

Figure III.14 – Diagrammes de rayonnement en gains simulés et mesurés de l’antenne dipôle dual-
band à 2,45 GHz, (a) plan E, (b) plan H

III.14.

Les résultats de mesures sont cohérents avec les diagrammes de rayonnement obte-
nus par simulations à 2,45 GHz. L’antenne dual-band a un gain maximum de 1,2 dBi,
légèrement inférieur à la valeur de 2,0 dBi établie en simulations. Contrairement à la
bande basse de fonctionnement, les niveaux de polarisation croisée dans les deux plans
sont élevés en simulations sans prendre en compte le câble de mesures de 200 mm. Les
simulations ne montrent d’ailleurs pas de différence significative sur les valeurs de polari-
sations croisées avec ou sans le câble. Ceci peut être lié à l’angle droit des bras du dipôle
court, favorisant le rayonnement dans une direction perpendiculaire à celle souhaitée. Ces
valeurs importantes de polarisations croisées détériorent le caractère linéaire de la polari-
sation de l’antenne, mais tout comme en bande basse, elles demeurent 10 dB inférieures
aux polarisations colinéaires dans la direction principale d’utilisation (entre 330◦ et 30◦).

Au regard des résultats détaillés ci-avant, on peut considérer que l’antenne dual-band
couvre de manière satisfaisante les deux bandes de fréquences d’intérêt à 868 MHz et
2,45 GHz. Les mesures réalisées sur le prototype en technologie LDS valident la métho-
dologie de conception qui consiste à adjoindre un élément rayonnant court avant l’étage
d’adaptation des basses fréquences.
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III.2 Réalisation d’antenne Ultra Large Bande en tech-
nologie plastronique

Une fois que les solutions mono-bande et multi-bandes ont été évaluées en technologie
LDS, on envisage d’étendre la réflexion aux antennes Ultra Large Bande (ULB). Lors des
développements présentés jusqu’à maintenant, les dimensions des antennes ont été optimi-
sées afin d’en maximiser la bande passante. Bien que les protocoles de télécommunications
sur la bande ISM 868 sont bande étroite (LoRa, SigFox [135, 136]), on optimise la largeur
de bande passante des antennes pour prévenir d’éventuelles dérives sur la fréquence de
résonance lors de la réalisation. Ainsi, plus la bande passante est large, moins les chances
d’obtenir une antenne non fonctionnelle à cause des tolérance de fabrication sont élevées.
L’augmentation de la bande passante trouve aussi tout son intérêt dans le cadre des
transmissions via le standard Ultra Wide Band (UWB). C’est cette problématique qui est
abordée dans cette section

Dans un premier temps, on définit donc la notion d’ULB et le standard associé avant
de dresser un tour d’horizon des antennes ULB compactes existantes. Les spécifications
du projet sont précisées par la suite pour mieux cibler le design à utiliser. Enfin, une
description de l’antenne est effectuée, puis on présente les résultats de simulations et des
mesures sur prototype.

III.2.1 Ultra Large Bande et standard Ultra Wide Band

Tout d’abord, il est important de faire la différence entre le caractère Ultra Large
Bande d’une antenne, qui caractérise ses performances en adaptation d’impédance, et le
standard UWB définissant les spécifications des télécommunications sur une bande de fré-
quences donnée. Dans un souci de clarté, l’abréviation ULB est associée aux performances
de l’antenne et UWB désigne la norme pour la suite de ces travaux.

Deux critères établis par la commission fédérale américaine (FCC - Federal Commu-
nications Commission) définissent le caractère ULB d’une antenne [137]. L’un des deux
est basé sur la notion de bande passante fractionnelle, FBW. Elle est calculée à partir des
fréquences limites basse et haute de la bande, respectivement fL et fH , eq. (III.1).

FBW = fH − fL

0, 5(fH + fL) (III.1)
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A partir de la définition précédente, la FCC indique qu’une antenne est considérée
ULB dans les cas suivants [137] :

1. FBW > 25%

2. (fH − fL) > 1500 MHz, si la fréquence centrale de la bande (fc = 0, 5(fH + fL))
est supérieure à 6 GHz

On peut alors confirmer qu’aucune des antennes réalisées précédemment ne satisfait
ce critère, avec une FBW de 3% pour les antennes mono-bande et dual-band en basses
fréquences et d’environ 15% pour la dual-band en hautes fréquences.

La FCC détaille aussi le standard UWB, et sa bande de fréquences allouée, entre
3,1 GHz et 10,6 GHz [137]. Cette large bande de fréquences permet d’étaler le spectre
utilisé pour les communications et de réduire la densité spectrale de puissance des signaux
utilisés en comparaison d’autres standards [138]. L’UWB se base sur des impulsions de
très courte durée (≈ 1 ns) sur un large spectre permettant une résolution temporelle fine
intéressante pour les applications de radio-imagerie et la localisation indoor [139].

Ainsi, le standard UWB est par exemple mis en uvre pour la détection de cellules
tumorales [140]. La diversité des fréquences mises en jeu permet d’obtenir à la fois une
bonne pénétration dans les tissus en basses fréquences, et une résolution fine de la taille
des tumeurs par les hautes fréquences [141]. Son utilisation s’étend aussi et surtout à la
localisation indoor. Les signaux émis par différents émetteurs positionnés sur les objets
ou personnes à localiser sont reçus par plusieurs points d’accès. Une des méthodes est
basée sur la différence temporelle d’arrivée du signal émis aux différents récepteurs, la
time-difference-of-arrival (TDOA) [142]. Les résultats expérimentaux basés sur des so-
lutions UWB du commerce présentent des valeurs de précision décimétriques dans des
environnements complexes [143] [144].

III.2.2 Motivations et spécifications de l’antenne ULB recher-
chée

Le besoin d’antenne ULB intégrée au support d’étude répond à la volonté d’évaluation
de la technologie LDS sur la bande de fréquences du standard UWB. Cette technologie n’a
à la connaissance de l’auteur pas été exploitée pour le standard ciblé. Aussi, le bouchon
de luminaire représente un cas d’usage à fort potentiel pour l’utilisation de l’UWB pour
la localisation indoor.
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En effet, les études mentionnées en introduction utilisent des récepteurs UWB faisant
office de points d’accès qui sont soit positionnés temporairement sur des supports prévus
à cet effet [145], soit déployés stratégiquement dans un environnement industriel [142]
[144]. La principale problématique réside dans le maillage d’un milieu complexe avec des
multi-trajets et des propagations en lignes de vue non directes (Non Line-of-Sight, NLOS).
Dans ces situations, la portée maximale des dispositifs UWB est de l’ordre de 10-15 m, ce
qui augmente substantiellement le nombre de points d’accès à utiliser [145]. En ajoutant
une fonctionnalité UWB à un luminaire, on conçoit que le déploiement de points d’accès
peut être grandement simplifié. On prend l’exemple de l’environnement industriel étudié
pour la localisation indoor par UWB présenté dans [142], Fig. III.15 (a).

(a)

(b) (c)

Figure III.15 – Exemple de déploiement d’antenne pour localisation indoor par UWB : (a) Envi-
ronnement complexe issu de [142] ; (b) Disposition des points d’ancrage dans [142] ; (c) Simplification du
maillage par utilisation des luminaires comme points d’ancrage

130



III.2. RÉALISATION D’ANTENNE ULTRA LARGE BANDE EN TECHNOLOGIE
PLASTRONIQUE

Dans le contexte de la Fig. III.15(a), les points d’accès (access points) sont indiqués par
des flèches et entourés. Un encadré rouge est ajouté pour mettre en évidence les luminaires
présents dans cette salle. La Fig. III.15(b) représente la répartition des points d’accès
proposée dans [142]. Ceux-ci sont situés à des hauteurs diverses et sur certains supports
mobiles. A titre de comparaison, on présente une disposition hypothétique des points
d’accès dans les luminaires qui offrirait un maillage simple et complètement indépendant
de l’agencement de l’environnement, Fig. III.15(c).

A partir de cet exemple, on souhaite concevoir une antenne ULB compacte couvrant
au maximum la bande de fréquences du standard UWB (3,1-10,6 GHz). Le développe-
ment est mené sur le même bouchon support que les antennes précédentes : il est donc
impossible d’avoir recours à une métallisation double face. Le design doit reposer sur la
surface cylindrique équivalente à un rectangle de dimensions 150 × 17 mm2 . Enfin, le
cas d’usage exige une direction de propagation principale orientée vers le haut du bou-
chon, afin d’être orienté vers l’utilisateur. Les principales solutions d’antennes ULB sont
maintenant présentées avant de sélectionner la topologie la plus adaptée au sujet.

III.2.3 Antennes ULB dans la littérature

Afin de répondre aux spécifications du standard UWB principalement basé sur des
impulsions courtes sur une large bande, les caractéristiques à satisfaire par les antennes
ULB ont été détaillées dans la littérature [146] [147]. Au delà de l’adaptation d’impédance
sur une très large bande de fréquences, une efficacité de rayonnement et une directivité
élevées sont par exemples indispensables pour des applications UWB de mesures ou de
radar. Pour les communications UWB, on souhaite aussi un temps de propagation de
groupe constant avec la fréquence. Ce paramètre caractérise la dépendance fréquentielle
du retard des signaux émis par l’antenne, aussi exprimé comme la dérivée de la phase du
signal émis par rapport à la fréquence.

Partant des caractéristiques à satisfaire par une antenne ULB pour répondre aux
contraintes du standard UWB, plusieurs structures ont été proposées. Elles sont généra-
lement basées sur des topologies à onde progressive, ou des motifs auto-complémentaires,
constamment adaptés avec la fréquence, ou encore exploitant des résonances multiples.
Une description détaillée de chacune de ces structures est disponible dans de nombreux
ouvrages [146] [147], [62] : elles ne seront pas abordées ici. Pour autant, dans le but de
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sélectionner une antenne ULB adaptée au cas d’usage, il est intéressant de classer les diffé-
rentes topologies recensées suivant leurs principales caractéristiques. A ce titre, différentes
solutions d’antennes ULB et les applications UWB associées sont illustrées Fig. III.16.

Figure III.16 – Synthèse sur la classification des antennes ULB et de leurs applications, inspirée de
[148]

Quatre grands types de fonctionnements apparaissent à partir de cette synthèse :

1. Multi-bandes omnidirectionnelles

2. Multi-bandes directionnelles

3. Structures progressives directionnelles

4. Structures progressives omnidirectionnelles

Le concept d’antennes ULB à multi-bandes repose sur le prolongement du raisonne-
ment mené pour l’antenne dual-band : il s’agit de créer une multitude de fréquences de
résonance suffisamment proches pour que leurs bandes d’adaptation à -10 dB se recoupent
et forment une unique et large bande passante. Cette méthode a pour inconvénients de
stocker de l’énergie réactive et de générer des temps de propagation de groupe importants
[148]. On note aussi que les fractales, précédemment mentionnées comme des solutions
pour réaliser des AEP sont aussi utilisées pour concevoir des antennes ULB [149]. Qu’elles
soient omnidirectionnelles ou directionnelles, ces antennes ne sont pas adaptées pour des
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communications UWB à base d’impulsions, elles trouvent cependant un intérêt pour cou-
vrir de multiples standards à bande étroite sur diverses bandes [150, 151, 152].

Les solutions volumiques comme les cornets ne sont pas conçues à partir de résonances
multiples et offrent par conséquent des performances en directivité et efficacité relative-
ment meilleures que les topologies multi-bandes. De plus, leur caractère progressif assure
un temps de propagation de groupe constant et génère peu d’oscillations sur le signal
émis [99]. Les principaux inconvénients des cornets sont leur poids et leur encombrement.
Certains développements à base de technologie additive tendent à réduire drastiquement
le poids des réalisations à l’aide de fentes et matériaux plastique (-50% [153]). Pour au-
tant, les cornets restent encombrants et leur grande directivité peut ne pas convenir pour
des applications de communication UWB telles que la localisation indoor. Pour réduire
l’empreinte de ces antennes, la mise en réseaux d’éléments large bande planaires peut être
utilisée. Au regard de leurs caractéristiques, les designs concernés par cette catégorie sont
principalement utilisés pour des applications de radar ou de mesures EM [154, 155]. Ce
genre d’antenne a aussi été évalué avec succès dans le cadre d’un développement plastro-
nique [156].

La dernière catégorie tirée de la Fig. III.16 concerne les antennes progressives om-
nidirectionnelles. Initialement développées en 3D, les monocônes et bicônes [157, 158]
ont ensuite été adaptées à des développements plans [159, 160, 161, 162]. En se basant
sur des motifs évasés, ces structures assurent une transition d’impédance douce et large
bande, tout en conservant des temps de propagation de groupe et oscillations satisfai-
sants. C’est le principe d’élargissement progressif du motif dipolaire qui a été mis en uvre
pour augmenter la bande passante des antennes présentées auparavant. La compacité de
ces solutions, leur large bande d’adaptation et leur rayonnement omnidirectionnel en font
des candidates idéales pour les communications UWB, en particulier pour la localisation
indoor. Les monopoles circulaires plans sont d’ailleurs les solutions embarquées dans les
développements industriels pour ce type de produit, Fig III.17 [163, 164].
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(a) (b)

Figure III.17 – Exemples d’antennes pour localisation indoor par UWB : (a) [163] ; (b) [164]

III.2.4 Design de l’antenne ULB

Conformément à la synthèse des différents types d’antennes ULB, le design envisagé
pour la suite est un monopole planaire. Contrairement au cas des antennes à plus basses
fréquences, la conception du motif de l’antenne ULB n’est pas trop contrainte par la
nature cylindrique du support. Comme évoqué lors du design de l’antenne dual-band,
augmenter la fréquence de résonance ciblée revient à réduire la longueur d’onde associée
et par conséquent la taille de l’antenne à mettre en uvre. On a vu que le design précédent
était très peu affecté par la conformation. En ciblant un développement de 3,1 GHz à
10,6 GHz, on peut considérer que l’influence de la conformation est faible à 3 GHz, et de
moins en moins sensible au fur et à mesure que la fréquence de fonctionnement augmente.
De plus, les effets mineurs engendrés par la conformation comme le décalage fréquentiel
ne sont pas critiques dans le cadre d’un développement large bande.

L’antenne proposée est un monopole circulaire alimenté par une ligne coplanaire pliée
en angle droit, Fig. III.18(a). Cette solution est inspirée des développements proposés
par Honda [159], Fig. III.18(b). Les règles de conception de l’antenne développée par
Honda ont ensuite été définies par Agrawall [160]. Ce dernier stipule que la fréquence
basse d’adaptation fL pour un VSWR égal à 2 (correspondant au critère S11 < −10 dB)
est liée au rayon de l’élément circulaire r et à la distance p entre l’extrémité des masses
latérales et le cercle. Il indique que cette fréquence peut être calculée approximativement
en assimilant la surface du monopole circulaire imprimé à celle d’un monopole quart
d’onde filaire de hauteur L = 2r et de rayon de conducteur rcyl = 0, 25r.
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(a) (b)

Figure III.18 – Antennes ULB monopoles circulaires : (a) version à angle droit proposée ; (b) design
initial [159]

Afin d’obtenir une antenne dont l’impédance d’entrée est réelle, la longueur du mono-
pole est définie comme suit, eq. (III.2) [99].

L = 0, 24λ − rcyl ⇒ λ = L + rcyl

0, 24 (III.2)

La connaissance de λ permet de calculer la fréquence de résonance fL du monopole
circulaire, eq. (III.3). Elle s’exprime en GHz en prenant en compte les paramètres L, rcyl,
et r en cm.

fL = c

λ
= 30 × 24

L + rcyl

= 7, 2
2r + r/4 [GHz] (III.3)

Afin de prendre en compte la distance p entre le monopole et la masse, l’équation
(III.3) devient [165] :

fL = 7, 2
2r + r/4 + p

[GHz] (III.4)

Ce développement initialement mené dans le vide a été étendu pour les antennes
imprimées sur substrat diélectrique [166]. Les auteurs proposent une modification de l’ex-
pression (III.4) pour tenir compte de l’influence du substrat sur la fréquence basse de
résonance de l’antenne. Pour ce faire, ils introduisent une variable k déterminée empiri-
quement pour de l’Epoxy FR-4 (εr = 4, 4), eq. (III.5).

fL = 7, 2
(2r + r/4 + p) × k

[GHz] (III.5)

Le support plastronique utilisé pour le développement présente une permittivité rela-
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tive trop éloignée de l’Epoxy-FR4 pour pouvoir utiliser la valeur empirique de k issue de
[166]. Néanmoins, on peut estimer que la prise en compte du substrat revient à prendre en
compte la longueur d’onde effective dans le milieu via le calcul de la permittivité relative
effective εeff . Pour la suite des développements, on fait l’hypothèse que k = √

εeff , où
εeff est la permittivité relative effective calculée pour les dimensions du bouchon et une
ligne coplanaire. La présence de la racine carrée traduit le passage de la longueur d’onde
dans le vide à celle guidée dans le substrat.

Suivant l’eq. (III.5), et en considérant la permittivité relative effective du substrat
plastronique environ égale à 1,86 pour la topologie de ligne CPW (calculs détaillés dans
le prochain chapitre), les paramètres r et p de l’antenne peuvent être fixés respectivement
à 7,1 mm et 0,4 mm pour obtenir fL = 3,1 GHz. A partir de cette première approximation,
on réalise ensuite une phase d’optimisation en simulation pour ajuster ces valeurs. Les
différents paramètres de design de l’antenne ULB, sont représentés Fig. III.19.

Figure III.19 – Dimensions de l’antenne UWB, zoom sur la portion encadrée en rouge

Les valeurs des différents paramètres renseignées dans le tableau III.4. Après optimisa-
tion, les paramètres r et p ont subi des modifications mineures. L’approximation réalisée
sur l’évaluation du paramètre k peut expliquer ces écarts.

W LGND WGND W1 W2 L1 L2 r s p
17 12, 9 16 2, 5 5 9, 5 8, 15 6 0, 2 0, 43

Table III.4 – Paramètres de l’antenne ULB (unités : mm)
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III.2.5 Simulations et mesures

Lantenne ULB est réalisée par technologie LDS à partir du motif et des dimensions
précisées, Fig. III.20. Le prototype est conçu suivant les mêmes spécifications de précision
et de métallisation que pour les antennes mono-bandes.

Figure III.20 – Antenne ULB réalisée en technologie LDS

Le contrôle de l’épaisseur de métallisation est effectué par spectroscopie à fluorescence
sur 3 points distincts de l’antenne. Les mesures indiquent une épaisseur moyenne de 13
µm de cuivre, 8 µm de nickel et 0,13 µm d’or, pour une épaisseur moyenne totale de
21,13 µm. Pour s’assurer du respect des dimensions entre le modèle 3D et le prototype,
un contrôle optique est effectué sur 4 paramètres au niveau de la ligne d’alimentation de
l’antenne, Fig. III.21. Les résultats sont présentés Tab. III.5, en indiquant en rouge les
valeurs qui présentent plus de 5% d’écart avec le modèle.

Figure III.21 – Mesure optique des paramètres de design de l’antenne ULB
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Paramètres A B C D
Modèle 3D 200 200 200 200
Prototype 189 182 178 196

Table III.5 – Contrôle optique des dimensions de l’antenne ULB (unités : µm)

En raison du faible nombre de pièces plastiques restantes pour la réalisation de cette
antenne, il n’a pas été possible de réaliser de pré-prototype pour ajuster les paramètres
du laser lors de l’activation par technologie LDS. Cela explique pourquoi trois des quatre
paramètres mesurés pour la ligne d’alimentation présentent des écart supérieurs à 5% avec
les valeurs souhaitées. Ces défauts de fabrication induisent des variations de l’impédance
caractéristique de la ligne qui peuvent par conséquent perturber l’adaptation large bande
de l’antenne.

La mesure du coefficient de réflexion en entrée de l’antenne est réalisée sur un VNA
Rhode et Schwarz ZNB20 après une calibration TRL. La Fig. III.22 illustre les résultats
obtenus.

Figure III.22 – Coefficients de réflexion simulés et mesurés de l’antenne ULB

Contrairement aux résultats de simulations, le coefficient de réflexion de l’antenne dé-
passe la limite des -10 dB sur deux bandes, entre 4,35 GHz et 5,85 GHz, puis entre 6,38
GHz et 8 GHz. Néanmoins, ces remontées sont respectivement inférieures à -8 dB et -6dB,
ce qui n’entrave pas totalement le fonctionnement de l’antenne sur l’ensemble de la bande
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de fréquences ciblée. On observe aussi une adaptation inférieure à -10 dB jusqu’à 12 GHz,
soit 2,5 GHz de plus qu’en simulations.

Plusieurs causes peuvent être avancées pour expliquer ces écarts, comme la qualité
de la liaison électrique entre le connecteur et les pistes métallique, la méconnaissance
de la valeur des caractéristiques diélectriques aux fréquences étudiées, où la qualité de
fabrication du prototype. Compte-tenu des contraintes industrielles du projet, il n’était
pas possible de réaliser de nouveaux prototypes. Malgré quelques décalages au niveau des
résonances de l’antenne, le prototype présente des résultats intéressants pour des commu-
nications utilisant le standard UWB.

Les diagrammes de rayonnement en gain de l’antenne ont été mesurés dans la chambre
anéchoïque de l’IETR, site de Nantes. Les résultats de mesures dans les plans E et H à
3,5 GHz, 6 GHz et 9 GHz sont présentés respectivement Fig. III.23, Fig. III.24 et Fig.
III.25.

A 3,5 GHz, on note un très bon accord entre les résultats de simulations et de mesures
dans le plan E. Dans ce même plan à 6 GHz et 9 GHz, la correspondance est légèrement
moins bonne, mais les résultats restent satisfaisants. Les écarts observés dans le plan H
peuvent être liés au placement de l’antenne sous test lors des mesures. A plus hautes
fréquences, l’accord des diagrammes est moins bonne, néanmoins leurs formes restent co-
hérentes avec celles des diagrammes simulés. De manière identique aux observations sur le
coefficient de réflexion de l’antenne, plusieurs causes peuvent être avancées pour expliquer
ces écarts comme la qualité de la liaison électrique entre le connecteur et l’antenne, ou
l’absence de données sur les caractéristiques diélectriques du matériau. Par ailleurs, la
présence de niveaux de polarisation croisée élevés peut être liée à la géométrie coudée de
la ligne d’alimentation de l’antenne. Comme pour l’antenne dual-band, la présence d’un
repli en angle droit peut en être responsable.

Les gains maximum relevés à 3,5 GHz, 6 GHz et 9 GHz sont respectivement de 3,1 dBi,
3,1 dBi, et 2,2 dBi. On remarque par ailleurs dans le plan E la propension de l’antenne à
rayonner favorablement vers le dessous du bouchon, entre 120◦ et 180◦ surtout à 6 GHz,
comme indiqué Fig. III.26.
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(a) (b)

Figure III.23 – Diagrammes de rayonnement de l’antenne ULB à 3,5 GHz : (a) plan E ; (b) plan H

(a) (b)

Figure III.24 – Diagrammes de rayonnement de l’antenne ULB à 6 GHz : (a) plan E ; (b) plan H

(a) (b)

Figure III.25 – Diagrammes de rayonnement de l’antenne ULB à 9 GHz : (a) plan E ; (b) plan H
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III.3 Modification de la directivité par ajout d’un ré-
flecteur métallique

L’antenne ULB offre des performances satisfaisantes en termes de bande passante au
regard de sa relative compacité. Néanmoins, les mesures en rayonnement indiquent que
la direction principale de propagation est orientée vers le bas du bouchon. Dans cette
section, on précise pourquoi ce comportement n’est pas idéal pour le cas d’usage ciblé
avant de mettre en place une solution pour modifier la directivité de l’antenne.

III.3.1 Motivations

En se replaçant dans le contexte du cas d’usage de la localisation indoor (Fig. III.15),
on conçoit que les antennes intégrées aux luminaires doivent rayonner favorablement vers
le sol, c’est à dire vers le haut du bouchon, afin d’assurer l’objectif de couverture radio
des objets connectés proches du sol. Par ce biais, la couverture UWB est assurée dans
l’environnement et la communication est réalisable. Or, on remarque à l’aide des résultats
de mesures et simulations en rayonnement que l’antenne rayonne de manière plus impor-
tante vers le bas du bouchon que vers le haut, Fig. III.23 à III.25. La simulation 3D du
gain de l’antenne permet de confirmer cette observation, Fig. III.26.

Figure III.26 – Diagramme de rayonnement 3D simulé à 6GHz de l’antenne ULB
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Pour quantifier la propension de l’antenne à rayonner vers la direction souhaitée, on
introduit le rapport avant/arrière du gain. Aussi appelé Front-to-back ratio (FBR), il
s’obtient par la différence de gain entre le lobe principal et les lobes diffus à -180ř de
l’antenne. Dans le cas d’étude, on considère que la direction principale de propagation est
vers le haut du bouchon. Le FBR calculé dans la configuration actuelle est négatif car le
rayonnement est plus important dans la direction inverse de celle souhaitée, eq. (III.6).

FBR[dB] = Gainlobe principal[dB] − Gainlobe diffus −180◦ [dB] (III.6)

Les données de simulations et mesures de la section précédente donnent un FBR de
-1,5 dB à 6 GHz. Une fois intégrée au luminaire fixé au mur, cette antenne propage la
majorité de son rayonnement vers le bas du bouchon, donc vers le mur. La qualité de
la liaison UWB à établir est alors dégradée en comparaison avec une antenne dont la
direction de propagation serait inversée. Le but de cette section est de mettre en place
une solution qui permet de réorienter le diagramme de rayonnement de l’antenne afin que
la direction maximale de propagation soit vers le haut du bouchon, donc vers l’utilisateur
dans le cas d’étude. Par conséquent, le FBR de l’antenne optimisée doit être à minima
positif.

III.3.2 Modification de la directivité de l’antenne

La modification de la directivité d’une antenne ULB planaire peut être réalisée par
de multiples techniques comme l’utilisation de composants actifs , de directeurs [113] ou
d’éléments parasites [140]. Pour les raisons évoquées dans les parties précédentes, on ne
souhaite pas utiliser de composants actifs. Les solutions à base de directeurs ou de pa-
rasites sont quant à elles limitées car elles ne permettent le plus souvent d’augmenter la
directivité de l’antenne que dans le plan où le motif est imprimé. Autrement dit, elles
ne peuvent modifier la direction de propagation que dans le plan Oxy de l’antenne (Fig.
III.19), alors que c’est principalement dans la direction Oz que la directivité doit être
modifiée.

Pour ce faire, il est possible d’utiliser un réflecteur afin d’orienter l’énergie rayonnée
vers la direction souhaitée. Les réflecteurs se déclinent du simple plan à la parabole et
leur utilisation est historiquement rattachée aux antennes volumiques [99]. Pour autant,
de nombreuses références ont recours à des réflecteurs pour des antennes ULB imprimées
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dans le but d’accroître leur directivité [140, 167, 168, 169]. Leur mise en uvre consiste
généralement à prolonger la masse de l’antenne sur un côté pour contraindre le rayon-
nement dans la direction opposée, ou utiliser un élément métallique sous l’antenne, Fig.
III.27.

(a) (b)

Figure III.27 – Utilisation de réflecteur pour les antennes ULB : (a) [167] ; (b) [168]

On conçoit que cette solution permet aussi de modifier principalement la directivité
dans le plan Oxy pour l’exemple Fig. III.27(a), ce qui ne différencie pas cette méthode des
précédentes. En revanche, l’utilisation d’un réflecteur sous l’élément rayonnant entraine
un comportement en rayonnement quasi-hémisphérique, Fig. III.27(b), ce qui est recher-
ché dans le cas d’étude. L’impossibilité de métallisation double face du substrat empêche
nénamoins de suivre cette méthode dans le cas du développement LDS. Pour pallier cela,
on utilise la surface circulaire extérieure du bouchon comme support du réflecteur.

Bien que légèrement décalée sur l’axe Ox par rapport au motif antennaire, la surface
circulaire extérieure du bouchon offre la possibilité de reporter des motifs métalliques.
En plaçant un réflecteur sur cette surface, on souhaite rediriger une portion de l’énergie
rayonnée vers le haut du bouchon. A partir des règles de design des antennes Yagi-Uda,
le réflecteur est initialement positionné à environ 0,25λg de l’élément rayonnant (à la
fréquence de fonctionnement la plus basse, environ 3 GHz) [99]. Ce dimensionnement im-
plique de placer le réflecteur au centre de la surface circulaire du bouchon. Néanmoins, les
contraintes de réalisation ne permettent pas de reporter le motif à cet emplacement. En
effet, l’outillage d’injection utilisé pour le moulage du bouchon impose un point d’injec-
tion de matière au centre de la surface circulaire extérieure de la pièce, Fig. II.9. La zone
d’injection est impropre à l’activation LDS car son état de surface n’est pas satisfaisant.
Par conséquent, on règle la position du réflecteur métallique en se basant sur les règles de
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design puis par optimisation en simulations pour ne pas le reporter sur une zone interdite.
Le réflecteur est aussi conçu de sorte à être légèrement plus long que l’antenne ULB ini-
tiale. Sa largeur est un paramètre qui influe peu sur sa capacité à réorienter le diagramme
de rayonnement : elle est fixée par optimisation en simulations, en s’assurant que le motif
est réalisable en technologie LDS. Le réflecteur choisi est circulaire plutôt que droit car il
présente de meilleurs résultats en termes d’amélioration de la directivité en simulations.
L’antenne ULB avec réflecteur est présentée Fig. III.28(a). Le motif circulaire de l’antenne
est identique à celui de la Fig. III.19, avec les dimensions indiquées Tab. III.6. La vue dans
le plan Oyz fait apparaître les variables de positionnement du réflecteur, Fig. III.28(b).

(a) (b)

Figure III.28 – Schéma et dimensions de l’antenne ULB avec réflecteur (unités : mm)

w L d
2 23, 5 33

Table III.6 – Paramètres du réflecteur de l’antenne ULB (unités : mm)

III.3.3 Simulations et mesures

Lantenne ULB avec réflecteur est réalisée en technologie LDS à partir du motif et des
dimensions précisées. Le prototype est conçu suivant les mêmes spécifications de précision
et de métallisation que pour les antennes mono-bandes. L’antenne initiale et sa version
avec réflecteur sont présentées Fig. III.29. L’angle de vue permet de distinguer le point
d’injection de matière qui a impliquer le déplacement du réflecteur.
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Figure III.29 – Prototypes de lantenne ULB initiale et avec réflecteur

Le contrôle de l’épaisseur de métallisation est effectué par spectroscopie à fluorescence
sur 3 points distincts de l’antenne. Les mesures indiquent une épaisseur moyenne de 10
µm de cuivre, 8 µm de nickel et 0,15 µm d’or, pour une épaisseur moyenne totale de 18,15
µm. Pour s’assurer du respect des dimensions entre le modèle 3D de l’antenne et le pro-
totype, un contrôle optique est effectué sur 4 paramètres, Fig. III.30. Les résultats sont
présentés Tab. III.7, en indiquant en rouge les valeurs qui présentent plus de 5% d’écart
avec le modèle.

Figure III.30 – Mesure optique des paramètres de design de l’antenne ULB avec réflecteur

De la même manière que pour l’antenne précédente, le faible nombre de pièces plas-
tiques restantes pour la réalisation impliquant l’absence de phase de pré-prototypage
explique pourquoi deux paramètres présentent des écart supérieurs à 5% avec les valeurs
souhaitées.
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Paramètres A B C D
Modèle 3D 200 200 200 200
Prototype 202 179 179 190

Table III.7 – Contrôle optique des dimensions de l’antenne ULB avec réflecteur (unités : µm)

La mesure du coefficient de réflexion en entrée de l’antenne est réalisée sur un VNA
Rhode et Schwarz ZNB20 après une calibration TRL. La Fig. III.31 illustre les résultats
obtenus.

Figure III.31 – Coefficients de réflexion simulés et mesurés de l’antenne ULB avec réflecteur

Les résultats de mesures sont relativement proches de ceux de l’antenne ULB sans le
réflecteur. Son ajout modifie assez peu le comportement de l’antenne pour ce paramètre.
Malgré un décalage fréquentiel de -500 MHz par rapport aux simulations observé sur cer-
taines résonances de l’antenne (mesurées à 3,5 GHz, 4,5 GHz et 6,5 GHz), le prototype
couvre une bande passante plus large que l’antenne ULB précédente. Entre 3 GHz et 12
GHz, seule une bande de fréquences comprises entre 4,7 GHz et 5,7 GHz ne satisfait pas
la limite des -10 dB sur le coefficient de réflexion. La valeur maximale atteinte dans cette
bande moins bien adaptée est d’environ -7 dB.

Par conséquent, on peut estimer que l’antenne ULB à réflecteur couvre de manière
satisfaisante la quasi-totalité de la bande de fréquences allouée au standard UWB.
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Les diagrammes de rayonnement en gain de l’antenne ont été mesurés dans la chambre
anéchoïque de l’IETR, site de Nantes. La qualité des résultats de mesures pour l’antenne
ULB avec réflecteur est globalement similaire à celle de l’antenne ULB initiale, avec des
différences de niveaux de gains entre les simulations et les mesures. Ces écarts de niveaux
peuvent être liés au placement de l’antenne sous test lors des mesures. Les différences de
niveaux sont aussi causées par les raisons évoquées précédemment, notamment le coude
de la ligne d’alimentation de l’antenne, la qualité de la connectique et la méconnaissance
des caractéristiques diélectriques aux fréquences étudiées.

Pour apporter une information témoignant de l’effet du réflecteur sur le diagramme
de rayonnement de l’antenne, on compare les résultats obtenus pour l’antenne ULB sans
et avec réflecteur en co-polarisation dans les plans E et H à 3,5 GHz, 6 GHz et 9 GHz.
Ces diagrammes sont présentés respectivement Fig. III.32, Fig. III.33 et Fig. III.34.

Les gains maximum relevés à 3,5 GHz, 6 GHz et 9 GHz sont respectivement de 3,1 dBi,
5,4 dBi, et 2,4 dBi pour l’antenne ULB avec réflecteur. Si les diagrammes de rayonnement
à 3,5 GHz et 9 GHz subissent peu de modifications par l’ajout du réflecteur, on note une
modification sensible du diagramme de rayonnement à 6 GHz. Dans le plan E, le FBR
mesuré de l’antenne ULB initiale était d’environ -5 dB. Avec le réflecteur, cette valeur
est estimée à environ 0 dB ce qui témoigne de l’effet du réflecteur. Néanmoins, la qualité
des résultats de mesures ne permettent pas d’affirmer que l’ajout du réflecteur métallique
modifie la directivité de l’antenne dans la direction souhaitée. C’est pourquoi on compare
les diagrammes de rayonnement 3D simulés à 6 GHz pour l’antenne ULB initiale Fig.
III.35 (a) et sa version modifiée III.35 (b) en situation d’usage. Les figures représentent
une vue de côté les antennes ULB insérées dans le luminaire de l’étude (vue d’une portion
uniquement).
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(a) (b)

Figure III.32 – Comparaison des diagrammes de rayonnement en co-polarisation de l’antenne ULB
sans et avec réflecteur à 3,5 GHz : (a) plan E ; (b) plan H

(a) (b)

Figure III.33 – Comparaison des diagrammes de rayonnement en co-polarisation de l’antenne ULB
sans et avec réflecteur à 6 GHz : (a) plan E ; (b) plan H

(a) (b)

Figure III.34 – Comparaison des diagrammes de rayonnement en co-polarisation de l’antenne ULB
sans et avec réflecteur à 9 GHz : (a) plan E ; (b) plan H

148



III.4. CONCLUSION SUR L’APPORT DE LA TECHNOLOGIE LDS POUR LE
DÉVELOPPEMENT DE SOLUTIONS RAYONNANTES MULTI-BANDES ET ULB

(a) (b)

Figure III.35 – Diagrammes de rayonnement 3D simulés à 6 GHz de l’antenne ULB en situation
d’utilisation : (a) sans réflecteur ; (b) avec réflecteur

On voit que l’antenne modifiée présente un comportement en rayonnement plus propice
pour les communication UWB, avec un diagramme de rayonnement 3D orienté dans la
direction opposée au mur. Une légère inclinaison du diagramme autour de l’axe Oy est
observée : le réflecteur est situé dans un plan décalé par rapport au plan de l’élément
rayonnant. Cela entraine un tilt du diagramme de rayonnement de l’antenne.

III.4 Conclusion sur l’apport de la technologie LDS
pour le développement de solutions rayonnantes
multi-bandes et ULB

Après avoir validé la méthodologie de conception des antennes dipôles conformées sur
surface cylindrique en technologie LDS, ce chapitre s’est attaché à étendre la réflexion de
nouvelles bandes de fréquences. La possibilité d’exploiter deux standards de télécommu-
nications par l’intermédiaire d’une unique antenne permet de simplifier le développement
d’un produit et ajoute de la compacité au système. Pouvoir allier le standard LoRa aux
protocoles WiFi ou Bluetooth répond à un besoin de disposer à la fois d’une solution de
communication à bas débit longue portée et une solution haut débit courte portée.

A partir des développements d’antennes mono-bande du chapitre 2, le dimensionne-
ment de l’antenne dual-band a été abordé. Compte-tenu de la faible longueur de bras
nécessaire pour un dipôle à 2450 MHz en comparaison à un dipôle à 868 MHz, le dimen-
sionnement de l’élément rayonnant en hautes fréquences est faiblement impacté par la
conformation induite par le support cylindrique.
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Les études préliminaires ont validé le design d’antenne sélectionné en simulation, et les me-
sures sur prototype témoignent du bon fonctionnement de cette antenne sur deux bandes
de fréquences, à 868 MHz et 2450 MHz.

La conception d’antennes ULB a ensuite été abordée. Une fois les spécifications du
standard UWB abordées, diverses topologies d’antennes ULB ont été présentées. Le cas
d’usage initial du luminaire connecté peut aussi être considéré sur le standard UWB : la
position murale des luminaires convient à la réalisation de points d’accès pour de la loca-
lisation indoor. Les contraintes de réalisation ont permis de converger vers une solution
d’antenne à base de monopole circulaire. En raison d’un rayonnement orienté majoritai-
rement dans la direction opposée de l’utilisateur, ce design a été modifié en adjoignant un
réflecteur métallique. Les prototypes présentent des résultats en accord avec les simula-
tions, avec notamment une bande passante comprise entre 3 GHz et 12 GHz comprenant
deux bandes au delà de -10 dB (4,35 - 5,85 GHz et 6,38 - 8 GHz), ainsi qu’un gain maxi-
mum de 3,1 dBi. L’apport du réflecteur n’a pas pu être vérifié formellement en raison de
la qualité des résultats de mesures. Une réduction locale du FBR de l’antenne à réflecteur
est néanmoins observée à 6 GHz. Ces observations sont confirmées par les diagrammes de
rayonnement 3D simulés.

Les résultats présentés dans ce chapitre permettent de conclure sur la validation de la
technologie LDS utilisée pour la conception d’antennes mono, multi ou ultra large bande.
Bien que les résultats de mesures pour l’antenne ULB n’atteignent pas les performances
attendues, le développement d’antennes ULB en technologie LDS présente un intérêt pour
l’augmentation des performances de ces antennes, en termes de directivité ou de bande
passante, par l’utilisation de surface inutilisées jusque là.
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Chapitre IV

ÉVALUATION D’UNE ANTENNE

PLASTRONIQUE DANS UN OBJET

CONNECTÉ ET APPORTS DE LA

TECHNOLOGIE SANS CONTACT

Le but de ce chapitre est d’évaluer les performances d’une antenne plastronique au
sein d’un système communicant via le protocole LoRa. On présente dans un premier
temps le système électronique utilisé ainsi que les contraintes et limites de développement
inhérentes à la plastronique. Les performances du dispositif seront mesurées et confron-
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IV.1 Conception du système

Les antennes développées dans les chapitres précédents répondent à la volonté d’utiliser
la technologie LDS pour la conception d’objets connectés afin d’optimiser leur encombre-
ment, leurs performances et leur coût de fabrication. Les prototypes montrent des résultats
satisfaisants au regard des performances souhaitées, que ce soit en bande passante ou en
gain. Hormis pour la direction de propagation principale, les conditions d’utilisation du
produit dans son environnement d’usage ont rarement été abordées. Dans cette section,
les caractéristiques du système raccordé à l’antenne sont donc présentées, à commencer
par les spécifications du protocole LoRa, puis de la carte de communication conçue pour
le projet. Compte-tenu de la nature déportée de l’antenne sur le bouchon, il a aussi été
nécessaire d’envisager une solution de connectique sur-mesures. Celle-ci est présentée et
mise en uvre par la suite.

IV.1.1 Spécifications de la liaison LoRa

Le protocole LoRa permet de déployer des réseaux de communications sans fil à faible
consommation énergétique et longue portée (LPWAN - Low Power Wide Area Network).
Particulièrement adapté aux problématiques IoT émergentes, qui nécessitent la multi-
plication de capteurs communicants à bas débit sur une grande distance, LoRa utilise
une modulation par étalement de spectre d’un signal émis en bande ISM sub-GHz (863-
870 MHz en Europe, 902-928 MHz aux États-Unis) [170]. Les réseaux LPWAN sont des
réseaux étendus : ils reposent sur un ensemble de capteurs communicants vers un ou
plusieurs points d’accès répartis pour mailler une zone. La notion de longue distance an-
noncée pour ces réseaux est relative et se doit d’être illustrée.

Petäjäjärvi et al. [171] ont testé les distances limites atteignables pour une communi-
cation LoRa dans un environnement dégagé. Il apparaît que 80% des paquets envoyés sont
reçus de manière satisfaisante jusqu’à 5 km. Entre 5 km et 10 km, ce nombre est réduit à
60%. Enfin, la quasi-totalité des paquets sont perdus au delà de 10 km. Pour autant, en
testant une liaison LoRa dans des conditions de ligne de vue quasi directe (aucun obstacle
entre l’émetteur et le récepteur), les auteurs sont parvenus à établir une communication
jusqu’à une distance maximale de 30 km. Ces résultats sont en accord avec l’étude de
Oliveira et al. [172], qui mentionne une distance maximale de communication estimée à
5 km en milieu rural dégagé et 2 km en milieu urbain (pour un pourcentage de réception
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proche de 100%). Pour finir, le protocole LoRa peut aussi être déployé pour des com-
munications en intérieur [173]. Le critère de la distance maximale de réception n’est plus
prédominant, mais il faut assurer une communication suffisamment robuste pour gérer
des environnements complexes.

Pour établir les performances à satisfaire par le système, on définit un cas d’usage
basé sur le luminaire connecté. Il peut être utilisé dans le cadre de l’agriculture 4.0 pour
transmettre des informations sur la température et l’hygrométrie dans des serres, Fig.
IV.1(a). Le luminaire peut aussi servir comme éclairage d’abri voyageurs connecté tout
en récupérant des informations sur la qualité de l’air en différents points d’une ville, Fig.
IV.1(b). Le protocole LoRa a d’ailleurs déjà été envisagé pour ce type d’application [174].

(a) (b)

Figure IV.1 – (a) cas d’usage agriculture 4.0 ; (b) cas d’usage abri pour voyageurs connecté

Lors d’une communication LoRa, chaque symbole à transmettre est codé par un
nombre de bits défini par le facteur d’étalement de la liaison (SF - Spreading Factor)
allant de 7 à 12. Plus le spectre est étalé (nombre de bits codant le symbole important),
et plus le débit de la communication est faible. Dans les cas d’usage envisagés, on peut
considérer un débit faible, donc un SF élevé. Aussi, pour assurer une cohérence avec les
produits utilisant le protocole LoRa développés par LACROIX Impulse, on utilise par
ailleurs une configuration déjà déployée. Par conséquent, la bande passante du signal est
fixée à 125 kHz et le SF à 12. Conformément à la fiche technique du transceiver LoRa
utilisé [175], cette configuration induit une sensibilité du récepteur de -137 dBm. A titre
de comparaison, un SF égal à 7 assure un débit plus élevé car l’étalement du spectre
est moindre, mais la sensibilité du récepteur est alors de -124 dBm. En dépit d’un faible
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débit lié à la durée importante des symboles transmis, choisir un SF égal à 12 assure une
transmission plus sûre et une plus longue portée qu’avec un SF faible.

Aussi, les spécifications du produit doivent tenir compte des normes fixées par l’insti-
tut européen des normes de télécommunications (ETSI - European Telecommunications
Standards Institute) sur les niveaux de puissance rayonnée pour des communications uti-
lisant le protocole LoRa. D’après la norme ETSI EN 300 220-1 [176], la Puissance Isotrope
Rayonnée Équivalente (PIRE) dans le cadre d’une modulation LoRa ne doit pas excéder
+14 dBm. En se basant sur les valeurs de puissance mesurées en sortie de l’amplificateur
de puissance monté sur la carte, l’antenne plastronique devra présenter un gain le plus
haut possible dans le but de réduire de la consommation énergétique du produit. En effet,
un gain plus élevé implique un niveau de puissance de sortie plus faible pour obtenir 14
dBm de PIRE. Les résultats de l’antenne plastronique seront comparés à ceux d’une an-
tenne PCB qui aurait pu être reportée sur la carte dans un développement plus classique.

IV.1.2 Présentation de la carte communication LoRa

La carte de communication LoRa doit remplir deux critères principaux : contenir les
composants nécessaires pour la récupération et l’envoi de données en protocole LoRa, et
satisfaire les contraintes mécaniques imposées par l’insertion dans le luminaire.

(a) (b)

Figure IV.2 – Carte de communication LoRa : (a) dans le bouchon ; (b) insérée dans le luminaire
(portion)
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A partir des modèles 3D du bouchon support de l’antenne et du luminaire complet, il
est possible de définir les dimensions maximales de la carte ainsi que sa forme. Grâce à la
connaissance des empreintes des composants et de leur encombrement, la carte doit être
conçue de sorte à ne pas gêner l’insertion du bouchon dans le luminaire. Une préfiguration
de la carte en situation d’insertion dans le bouchon et dans le luminaire est présentée Fig.
IV.2.

Pour détailler la conception de la carte, on définit plusieurs zones par type de compo-
sants ou par fonctionnalités :

— Les zones restreintes représentent les surfaces où le report de composants n’est
pas possible. Il peut s’agir des zones en bordure de carte, ou celles qui empêchent
d’insérer la carte dans le bouchon.

— La zone antenne correspond à l’espace dédié à la connectique de l’antenne plastro-
nique sur le bouchon.

— Les blocs digitaux, qui comprennent les composants permettant une interaction
logicielle comme un bouton poussoir, une LED de contrôle, un connecteur pour le
debug et un micro-contrôleur (MCU - Main Control Unit).

— Les blocs sensibles, qui concernent les horloges (32 kHz et 32 MHz) et la partie RF
(piste 50Ω, transceiver, zone d’adaptation éventuelle)

— Un bloc de puissance, constitué d’un régulateur de tension linéaire (LDO - Low
Dropout Regulator)

— Les zones de connecteurs, qui incluent l’alimentation de la carte (DC IN - entrée
du courant continu), la connectique vers les LEDs du luminaire, un connecteur ufl
pour les tests RF, et la connectique vers l’antenne.

Après avoir identifié ces zones, on place les différents composants de sorte à ce que leur
intégration soit réalisable. La partie RF est placée en premier lieu au plus proche de la zone
antenne, les connecteurs pour l’antenne sont assignés à une zone fixe, et les connecteurs
d’alimentation sont situés à l’autre extrémité de la carte. Une fois ces premiers blocs
positionnés, les autres composants sont répartis pour satisfaire les contraintes mécaniques
identifiées. Cette phase de pré-positionnement aboutit à un schéma bloc, Fig. IV.3. La
carte réalisée a pour dimensions 66,8 × 27,3 × 1,6 mm3, elle comporte 103 composants
et 4 couches de métallisation. Les fonctionnalités de communication LoRa sont assurées
par un micro-contrôleur STM32WLE5 de ST Microelectronics, qui intègre un transceiver
Semtech de type SX1262 spécifiquement dédié à ce protocole [175].
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(a) (b)

Figure IV.3 – Schéma de pré-positionnement des fonctions de la carte de communication : (a) face
supérieure ; (b) face inférieure

IV.1.3 Considérations sur la connectique carte-antenne

Les problématiques de connectiques mécanique et électrique représentent des sujets
à part entière dans les développements plastroniques. La pluralité des matériaux mis en
uvre et la présence de zones métallisées inédites (sur plastique) imposent une réflexion
sur les méthodes à employer pour inclure un module plastronique au sein d’un système
complet [1]. La majorité des techniques d’interconnexions électriques de modules plastro-
niques a été décrite par Peitz [24]. On retrouve parmi celles-ci l’utilisation de fils soudés,
de colle conductrice, de pogo-pins, de lamelles de contact ou encore de contact mécanique
direct entre deux pistes métalliques.
Les antennes réalisées par technologie LDS dont l’alimentation est déportée utilisent gé-
néralement une solution à base de pogo-pins pour assurer un contact électrique [112, 17,
177]. Les pogos-pins sont des cylindres métalliques à ressort constitués d’une partie mo-
bile, le piston, qui permet de faire varier la hauteur du cylindre suivant l’étendue de la
course du ressort. Cette méthode a été employée pour des antennes fonctionnant jusqu’à
2,7 GHz sans engendrer de dégradation de performances notable [178]. On peut donc es-
timer que cette solution est fonctionnelle à 868 MHz pour le cas d’usage.
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La métallisation simple face du bouchon ne permet pas l’emploi de cette méthode seule,
car la zone de contact n’est pas située sous le bouchon. Pour pallier cette limitation,
on combine deux méthodes d’interconnexion : les pogo-pins et des lamelles de contact. Il
s’agit de fines plaques métalliques repliées de manière à pouvoir être montées en extrémité
d’un support. En fixant les lamelles au niveau de la ligne CPW de l’antenne on prolonge
la métallisation sous le substrat plastique. Il devient alors possible d’établir une connexion
entre l’antenne et la source en assurant le contact entre les pogos-pins et les lamelles. Un
prototype pour l’évaluation de cette connectique a été réalisé et mesuré, Fig. IV.4.

(a) (b)

Figure IV.4 – Dispositif d’évaluation de la connectique : (a) Modèle HFSS ; (b) Prototype

Le prototype est composé de deux lignes de transmission CPW réalisées sur substrat
Téflon (εr = 2, 35 ; tan(δ) = 0,001), la première ligne supporte les pogo-pins et la seconde
les lamelles de contact. Le substrat Téflon a été choisi en raison de sa disponibilité au
laboratoire et pour ses caractéristiques diélectriques voisines de celles du thermoplastique
utilisé pour les prototypes d’antennes. Le coefficient de transmission de la ligne avec la
connectique est comparé avec celui d’une ligne seule de longueur équivalente. La contri-
bution de la connectique est extraite par une méthode de de-embedding [179], Fig. IV.5.

On observe tout d’abord un léger décalage entre les résultats de simulations et de
mesures qui témoigne de la précision de modélisation de la connectique, de la qualité de
la réalisation, et de la différence de pertes diélectriques entre le substrat pris en compte en
simulations et celui du prototype. Ensuite, on remarque un bon accord entre les valeurs de
coefficients de transmission calculées pour la connectique extraite seule (courbes rouges).
A 868 MHz, la valeur du coefficient de transmission mesurée pour la connectique seule
est d’environ -0,17 dB. En extrapolant à la mise en pratique avec l’antenne, cela signifie
que 96% de la puissance du signal est transmise de la ligne d’alimentation de la carte à
l’antenne. Cette valeur sera prise en compte dans le bilan de liaison du système.
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Figure IV.5 – Coefficient de transmission de la connectique hybride

Pour conclure, on peut estimer que la connectique hybride à base de pogo-pins et
de lamelles de contact est satisfaisante car elle permet de répondre à un impératif de
connexion électrique qui n’aurait pas pu être satisfait avec un autre type de connectique.
Les pertes en transmissions induites par cette méthode sont faibles à 868 MHz et per-
mettent de considérer cette méthode pour la suite des mesures. Une vue détaillée de la
zone de connectique est illustrée Fig. IV.6. Pour faciliter les mesures de puissances et
les tests, un connecteur ufl est également présent sur la carte en complément des pogo-
pins. La sélection de l’une ou l’autre des méthodes de connexion s’effectue en sortie d’un
interrupteur RF (switch) aiguillant à l’aide d’une résistance 0 Ω le signal.

Figure IV.6 – Zoom sur les différentes connectiques implémentées sur la carte LoRa
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IV.1.4 Effet du boîtier plastique sur les performances anten-
naires : modification du design d’antenne

Jusqu’à présent, les performances des antennes ont été établies sans boîtier dans un
but de validation des designs et d’évaluation de la technologie LDS. Pour se rapprocher des
conditions d’utilisation du produit, il est nécessaire de tenir compte de son environnement
proche, c’est à dire l’influence du boîtier plastique du luminaire sur les caractéristiques
de l’antenne. Dès lors, il sera possible de mesurer les performances du système complet.

On présente les différentes étapes de l’insertion de l’antenne dans le luminaire (vue
d’une portion), Fig. IV.7. Le bouchon est tout d’abord fixé dans le corps principal du
support, Fig. IV.7(b), puis un capuchon est ajouté pour assurer l’étanchéité du produit,
Fig. IV.7(c).

(a) (b) (c)

Figure IV.7 – Différentes configurations du bouchon : (a) en espace libre ; (b) inséré dans le luminaire ;
(c) inséré dans le luminaire avec capuchon étanche

Les caractéristiques diélectriques du matériau dont est constitué le boîtier plastique
modifient la permittivité effective de l’ensemble à considérer et ajoutent des pertes diélec-
triques. Cela se traduit par une modification de l’impédance caractéristique des lignes de
transmission utilisées, du circuit d’adaptation de l’antenne, et par une dégradation de la
qualité du rayonnement. Le coefficient de réflexion du dipôle T-match en espace libre et
celui du dipôle T-match une fois inséré dans le luminaire sont comparés pour illustrer la
nature des modifications, Fig. IV.8.

Conformément aux résultats du chapitre 2, l’antenne résonne à 868 MHz en espace
libre. Lorsque le boîtier est pris en compte, la fréquence de résonance est décalée vers les
basses fréquences (centrée autour de 790 MHz) et la qualité de l’adaptation est dégradée.
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Figure IV.8 – Coefficients de réflexion simulés de l’antenne initiale en espace libre et dans le boîtier

Avec le boîtier, la réduction de la longueur d’onde guidée dans le milieu implique
un sur-dimensionnement des bras de l’antenne pour résonner à 868 MHz. Aussi, le cir-
cuit d’adaptation en T n’est plus correctement dimensionné pour compenser l’effet de la
conformation sur l’impédance d’entrée de l’antenne à 790 MHz, ce qui explique la dégra-
dation du S11. Dans les paragraphes suivants, on s’intéresse à la description des solutions
apportées pour limiter les effets du boîtier sur les performances de l’antenne.

IV.1.4.1 Modification de l’impédance caractéristique des lignes de transmis-
sion

Le boîtier du luminaire est réalisé en polypropylène (PP), dont les caractéristiques
diélectriques ont été extraites par la méthode des lignes de transmission (εr = 2,3 ; tan(δ)
= 0,06 à 868 MHz). Lorsque le bouchon support de l’antenne est inséré dans le luminaire,
il est complètement entouré d’une couche de matériau différent de l’air. Par conséquent,
le changement de topologie des lignes CPW doit être pris en compte pour le calcul de
leur impédance caractéristique. Les deux situations sont illustrées en vue de coupe dans
le plan Oyz, Fig. IV.9. Une couche d’air très fine peut également être intercalée entre le
bouchon et le boîtier en condition d’utilisation. Cependant, elle est de l’ordre de quelques
micromètres et n’est pas considérée dans le modèle.

Assurer une impédance caractéristique de 50Ω pour les lignes d’alimentation CPW de
l’antenne est essentiel pour minimiser les pertes par désadaptation et pour rester dans les
limites de fonctionnement de la transition CPW-CPS décrite précédemment. L’impédance
caractéristique des deux topologies de lignes est donc réestimée avec et sans le boîtier pour
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quantifier son influence. Les modèles analytiques utilisés sont décrits par Gevorgian et al
[180]. Les variables du modèle utilisées pour le calcul de l’impédance sont renseignées Tab.
IV.1.

(a) (b)

Figure IV.9 – Configuration des lignes d’alimentation CPW : (a) en espace libre ; (b) avec le boîtier

h1 h2 w gap
1, 65 2, 15 2, 5 0, 2

Table IV.1 – Dimensions de la ligne CPW prises en compte pour le calcul de l’impédance caracté-
ristique (unités : mm)

Le calcul de l’impédance caractéristique des lignes dans le cadre de la Fig. IV.9 (b)
est explicité eq.(IV.1). Elle dépend de la valeur de la permittivité effective de la structure
eq.(IV.2) et des dimensions de la ligne eq.(IV.3-IV.5)[180].

Zc = 30π
√

εeff

K(k′
0)

K(k0)
(IV.1)

εeff = 1 + q1(εr1 − 1) + q2(εr2 − 1) (IV.2)

qi = 1
2

K(k′
0)K(ki)

K(k0)K(k′
i)

(i = 1, 2) (IV.3)

k0 = w/2
w2 + gap

; ki =
sinh

(
π(w/2)

2hi

)
sinh

(
π(w/2+gap)

2hi

) (i = 1, 2) (IV.4)

k′
j =

√
1 − k2

j (j = 1, 2, 3) (IV.5)
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Sans boîtier Avec boîtier
εeff 1,86 2,47

Zc(Ω) 54 47

Table IV.2 – Permittivité effective et impédance caractéristique des lignes d’alimentation CPW avec
et sans boîtier

Lorsque l’on prend en compte le boitier, l’impédance caractéristique de la ligne CPW
vaut environ 47 Ω, Tab. IV.2. La permittivité relative faible du boitier en PP limite la
dégradation de l’impédance caractéristique de la ligne. A titre d’exemple, on renseigne
la valeur de l’impédance caractéristique de la ligne CPW pour des permittivités relatives
du matériau du boitier allant de 1 à 5, Fig. IV.10. La légère surestimation de la valeur
de Zc dans le vide (≈ 54 Ω) permet d’obtenir une impédance caractéristique correcte en
conditions d’utilisation sans modifier les dimensions de la ligne.

Figure IV.10 – Variation de l’impédance caractéristique d’une ligne CPW suivant la permittivité
relative du matériau de la couche supérieure

IV.1.4.2 Modification du circuit d’adaptation et de la longueur de l’antenne

Tout comme l’impédance caractéristique, la permittivité effective de la structure est
modifiée par l’influence du boîtier. Celle-ci augmente car la permittivité relative du ma-
tériau du boîtier est supérieure à celle de l’air. Pour la ligne CPW, elle dépend à la fois
des dimensions et des permittivités relatives de chaque substrat, eq.(IV.2). La longueur
d’onde guidée dans le milieu, directement dépendante de εeff , est aussi impactée. En
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espace libre, la permittivité effective est évaluée à 1, 86, induisant une longueur d’onde
guidée de 253 mm. En prenant en compte le boîtier, ces deux valeurs sont calculées res-
pectivement à 2, 47 et 220 mm. Par conséquent, l’antenne et le circuit d’adaptation en
T dimensionnés pour résonner à 868 MHz dans le vide ne satisfont plus des conditions
d’adaptation optimales en présence du boîtier.

A l’aide de la méthodologie de design de l’antenne T-match présentée dans le chapitre
2, un nouveau design est conçu pour la prise en compte du boitier plastique. Les deux
versions de l’antenne T-match sont représentées Fig. IV.11. Le design adapté à l’influence
du boîtier plastique présente un T d’adaptation plus long que celui de la version en espace
libre. Les bras du dipôle sont quant à eux raccourcis légèrement pour prendre en compte
la réduction de la longueur d’onde guidée. Ces paramètres ont été ajustés en simulation
pour optimiser la bande passante autour de 868 MHz.

(a) (b)

Figure IV.11 – Versions de l’antenne dipôle T-match : (a) design initial ; (b) design adapté à l’in-
fluence du boîtier

Pour conclure sur la prise en compte des modifications apportés à l’antenne T-match,
on compare le coefficient de réflexion de l’antenne en espace libre et dans le boîtier plas-
tique, Fig. IV.12. L’antenne ajustée pour prendre en compte l’effet du boîtier présente des
performances en adaptation comparables à la précédente dans l’air : elle résonne à 868
MHz avec une bande passante d’environ 25 MHz. Celle-ci peut donc être utilisée au sein
du dispositif de communication basé sur le protocole LoRa envisagé.
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Figure IV.12 – Coefficients de réflexion simulés de l’antenne initiale en espace libre et dans le boîtier,
et de l’antenne ajustée dans le boîtier

IV.2 Mesures et évaluation de l’objet connecté

Dans cette section, l’antenne T-match ajustée est qualifiée par mesure de son coef-
ficient de réflexion en entrée en condition d’insertion dans le luminaire. L’évaluation du
diagramme de rayonnement de l’antenne dans le luminaire est ensuite menée. Ces résultats
permettent d’établir le bilan de liaison de la solution. Afin de confirmer l’apport de la plas-
tronique dans le développement d’antennes compactes pour capteur IoT, la comparaison
des performances est effectuée avec une antenne compacte reportée sur PCB.

IV.2.1 Évaluation des performances de l’antenne dans le lumi-
naire

L’antenne T-match ajustée au luminaire est réalisée par technologie LDS suivant les
mêmes spécifications que l’antenne T-match initiale, Fig. IV.13(a). Les contrôles de mé-
tallisation et dimensions par spectrographie et microscope indiquent une épaisseur de
métallisation moyenne de 20,18 µm, et une bonne concordance du prototype avec le mo-
dèle 3D. Une fois insérée dans le luminaire avec le capuchon d’étanchéité, on mesure le
coefficient de réflexion en entrée de l’antenne ajustée, Fig. IV.13(b).

Les résultats de simulations et mesures présentent un bon accord. L’effet du luminaire
sur la fréquence de résonance a été correctement anticipé : la fréquence de résonance de
l’antenne est mesurée à 869 MHz, avec une adaptation de -13,5 dB.
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(a) (b)

Figure IV.13 – (a) Prototype LDS de l’antenne T-match ajustée ; (b) Coefficient de réflexion de
l’antenne T-match ajustée dans le luminaire avec capuchon d’étanchéité

L’antenne a une bande passante de 23 MHz (858 - 881 MHz), elle peut être utilisée
pour les communications via le protocole LoRa.
Le rayonnement de l’antenne T-match ajustée dans le luminaire avec capuchon d’étan-
chéité est ensuite mesuré. L’impact du boîtier plastique sur ses performances peut ainsi
être évalué. Les diagrammes de rayonnement obtenus sont représentés Fig.IV.14.

(a) (b)

Figure IV.14 – Diagrammes de rayonnement en gains simulés et mesurés de l’antenne T-match dans
le luminaire à 868 MHz, (a) plan E, (b) plan H
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De la même manière que pour les précédents résultats, on peut voir que les valeurs
de polarisations croisées mesurées dans les deux plans sont très supérieures à celles des
simulations. En prenant en compte l’effet du câble de 200 mm, les valeurs de polarisations
croisées simulées se rapprochent des mesures.
On observe un bon accord entre les données de mesures en co-polarisation et celles de si-
mulations dans les deux plans. Malgré l’augmentation de la contribution des composantes
croisées à cause du câble de mesures, l’antenne insérée dans le luminaire présente un gain
maximum de 0,15 dBi.

A partir de ces informations, le bilan de liaison d’une communication LoRa en espace
libre à 868 MHz pour le système plastronique peut donc être établi, Fig.IV.15. Ce bilan de
liaison tient compte de la puissance d’émission de l’amplificateur de puissance, PP A, des
pertes en transmission de la connectique hybride utilisée, Lcon, du gain de l’antenne insérée
dans le luminaire GANT e, de la sensibilité du récepteur et de son antenne de réception
GANT r, ainsi que des pertes en espace libre à 868 MHz, FSL (Free space Loss).

Figure IV.15 – Bilan de liaison pour une communication LoRa en espace libre à 868 MHz pour le
système plastronique

Sachant que le gain de l’antenne ajustée dans le luminaire est de 0,15 dBi et que les
pertes liées à la connectique sont estimées à 0,17 dB à 868 MHz, la PIRE (= PP A +
Lcon +GANT e) du système est déterminée par la puissance d’émission du PA. Pour évaluer
les performances du système conçu pour une telle liaison radio, on détermine la distance
maximale, dmax permettant de satisfaire une communication avec une marge de 10 dB,
eq. (IV.6 - IV.9). A partir des spécifications du transceiver LoRa [175], on se place dans le
pire cas de figure pour la réception, avec GANT r fixé à 2,5 dBi. La moins bonne sensibilité
possible pour une communication LoRa avec ce composant est de -117 dBm.
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PIRE + FSL + GANT r + Lcon = Sensibilit + 10 (IV.6)

14 + FSL + 2, 5 − 0, 17 = −117 + 10 (IV.7)

FSL = 20log10(dmax) + 20log10(868[MHz]) − 27, 55 ≈ −123, 5[dB] (IV.8)

dmax ≈ 40km (IV.9)

Une communication avec une marge de 10 dB peut être établie théoriquement jusqu’à
environ 40 km avec le système plastronique. Comme indiqué en introduction sur le pro-
tocole LoRa, cette valeur de quelques dizaines de kilomètres de portée est relativement
courante pour les dispositifs LoRa.
En condition d’utilisation, la distance maximale permettant une communication avec une
marge de 10 dB est néanmoins affectée par les multi-trajets et les obstacles environnants.
Ce résultat est donné à titre indicatif à des fins de comparaison avec un système qui
n’utilise pas la plastronique.

IV.2.2 Comparaison avec une solution PCB

Les performances des antennes réalisées par technologie LDS sont satisfaisantes, et
l’étude système valide leur potentiel pour un cas d’usage basé sur la technologie LoRa.
Pour s’assurer de l’apport manifeste de la plastronique dans ce genre de développement,
on compare les résultats obtenus à ceux que l’on pourrait attendre avec une conception
d’antenne planaire sur PCB. Afin que les solutions soient comparables, on se place dans
les mêmes conditions d’encombrement que pour l’antenne plastronique, comme si le motif
planaire ne pouvait occuper que l’espace restant sur le PCB.

La surface disponible étant restreinte (27, 5×15 mm2), des techniques de miniaturisa-
tions sont mises en uvre pour le design de l’antenne : il s’agit d’une IFA méandrée (M-IFA
- Meander-IFA), Fig. IV.16. Les différents paramètres de l’antenne sont optimisés en si-
mulation pour maximiser sa bande passante et obtenir la meilleure adaptation possible
autour de 868 MHz, Tab. IV.3. On compare tout d’abord le coefficient de réflexion de la
M-IFA à celui de l’antenne T-match, Fig.IV.17.
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Figure IV.16 – Dimensions de l’antenne M-IFA

L W L1 L2 Lcc W1 W2 ∗
27, 5 15 3 1 0, 5 13 11 1

Table IV.3 – Paramètres de l’antenne M-IFA (unités : mm)

Figure IV.17 – Coefficients de réflexion simulés de l’antenne T-match et de l’antenne M-IFA

Les deux solutions présentent des résultats comparables : leur bande passante est de
14 MHz, bien que l’antenne T-match soit légèrement mieux adaptée à la fréquence de
résonance (environ -31 dB contre -15 dB pour la M-IFA).
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Sur le point de l’adaptation d’impédance pour ce cas de figure, il n’y pas d’avantage
significatif à choisir la plastronique plutôt qu’un développement PCB classique. L’étude
se poursuit en comparant les diagrammes de rayonnement des antennes à 868 MHz dans
les plans E et H, Fig. IV.18.

(a) (b)

Figure IV.18 – Gains simulés de l’antenne T-match et de l’antenne M-IFA à 868MHz en espace
libre : (a) plan E ; (b) plan H

On remarque une nette différence de gain maximum dans les deux plans pour les com-
posantes en co-polarisation. La valeur atteinte pour l’antenne M-IFA est d’environ -1,9
dBi, contre 1,3 dBi pour l’antenne plastronique. La différence relevée est donc approxima-
tivement 3 dB, ce qui signifie que l’antenne M-IFA rayonne deux fois moins d’énergie que
l’antenne plastronique. Ce constat s’explique par la compacité relative de l’antenne M-IFA
par rapport à l’antenne plastronique. A partir des équations de Chu, on peut calculer le
produit ka des deux designs et comparer leur facteur de qualité minimum théorique (eq.
(II.1) et (II.2)). Les performances des deux antennes sont récapitulées Tab. IV.4.

Solution S11,min

(dB)
BW

(MHz)
Gain max.

(dBi) ka Qmin,Chu

M-IFA −15 14 −1, 9 0, 29 44, 5
T-match −31 14 1, 3 0, 44 14, 3

Table IV.4 – Récapitulatif des performances simulées des antennes M-IFA et T-match
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On sait que l’efficacité de rayonnement d’une antenne est directement reliée à son fac-
teur de qualité et à sa bande passante (eq. (II.2)). Or l’antenne M-IFA présente une bande
passante équivalente au dipôle T-match, mais un facteur de qualité plus élevé. Par consé-
quent, l’efficacité de rayonnement de l’antenne M-IFA est inférieure à celle de l’antenne
plastronique. La technologie LDS peut donc être présentée comme un moyen d’optimiser
les performances des dispositifs rayonnants compacts en exploitant des surfaces jusque là
inutilisées. Par ce biais, elle permet l’augmentation de la sphère de Chu de l’antenne.

Pour conclure la comparaison, on réalise le bilan de liaison d’une communication LoRa
en réutilisant les données de sensibilité et de puissance d’émission précédentes. L’impact
du boîtier du luminaire a été évalué à environ 1,15 dB de dégradation sur le gain max.
de l’antenne. Pour l’antenne M-IFA, on considère donc un gain max. de -3,05 dBi. On
néglige aussi les pertes liées à la piste RF entre le PA et l’antenne (Lcon), très faibles par
rapport à celles de la connectique hybride de la plastronique, eq. (IV.2.2 - IV.2.2).

PIRE + FSL + GANT r = Sensibilit + 10

(14 − 3, 05) + FSL + 2, 5 = −117 + 10

FSL = 20log10(dmax) + 20log10(868[MHz]) − 27, 55 ≈ −117, 5[dB]

dmax ≈ 20km

Tout d’abord, la PIRE du système ne peut plus être assimilée à la puissance d’émis-
sion du PA à cause du gain négatif de l’antenne. Pour atteindre la valeur maximale de
PIRE (14 dBm), il sera nécessaire d’augmenter la puissance fournie par le PA, et donc
d’augmenter sa consommation. On remarque ensuite que la distance maximale théorique
de communication est de 20 km environ. Comme pour le calcul précédent, cette valeur
est indicative et ne reflète pas un cas d’utilisation réel. Cependant, ce cas permet de
dresser une conclusion forte sur l’apport de la plastronique pour le cas d’étude : à portée
constante, la plastronique nécessite deux fois moins de puissance que la solution classique
sur PCB. Dans le cadre d’un développement IoT, la plastronique se présente alors comme
une solution à faible consommation d’énergie permettant d’augmenter la durée de vie d’un
produit.
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IV.3 Suppression des contraintes de connectique

Dans les sections précédentes, on a montré que l’utilisation d’une connectique à base
de lamelles de contact et de pogo-pins permet d’obtenir une liaison satisfaisante entre
la carte de communication et l’antenne. Compte-tenu de la disposition du produit et
de la technologie mise en uvre, il s’agit d’une des rares solutions possibles pour assurer
une connexion. Dans le but d’étendre la bande passante de l’antenne pour lui conférer
une meilleure robustesse à l’influence de l’environnement, et pour faciliter l’intégration
mécanique industrielle, il est donc intéressant de connaître les performances offertes par
une solution sans contact. On présente donc ci-après l’évaluation d’un élément rayonnant
plastronique sans connectique.

IV.3.1 Contexte et état de l’art des solutions d’alimentation
sans contact

Pour justifier le potentiel d’une solution sans contact, il convient de présenter les li-
mites de la connectique hybride utilisée précédemment. La colle conductrice employée
pour la fixation de la connectique est fonctionnelle d’un point de vue électrique, mais
elle constitue un défaut majeur de cette solution. En effet, sa résistance mécanique est
moindre comparée à la soudure, et sa mise en uvre est délicate car les dépôts de colle sont
sujets aux bavures, donc aux risques de courts-circuits [25]. De plus, un contact méca-
nique répété entre les pogo-pins de la carte et les lamelles sur le bouchon peut entraîner
des micro-craquelures dans la métallisation et engendrer une dégradation du signal trans-
mis [181]. Afin de limiter les causes de dysfonctionnement de l’antenne et de choisir une
solution plus adaptée à une production en série dans ce type de configuration, il peut
être intéressant de supprimer la connectique. Pour ce faire, on s’intéresse dans un premier
temps aux méthodes qui permettent une alimentation sans contact, avant de proposer un
nouveau design d’antenne.

La distance entre la carte et l’antenne est très faible (quelques millimètres), aussi il est
nécessaire de rappeler la manière dont le champ électromagnétique se met en place autour
d’une antenne pour comprendre les phénomènes exploités pour la conception. On considère
généralement trois régions autour d’une antenne, caractérisées par le comportement des
champs électromagnétiques [99], Fig. IV.19.
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Figure IV.19 – Différentes zones de champs d’une antenne (adapté de [99])

La délimitation théorique des zones est matérialisée par les rayons R1 et R2, calculés
à partir de la plus large dimension de l’antenne D et de la longueur d’onde de fonctionne-
ment λ. La zone de champ proche réactif (zone de Rayleigh) correspond à l’espace le plus
rapproché de l’antenne dans lequel elle transforme l’énergie d’un mode guidé vers l’espace
libre. Dans cette région délimitée par R1 = 0, 62

√
D3/λ [99], le transfert d’énergie avec

le milieu est purement réactif et la puissance électromagnétique est quasi-constante. Les
champs électrique et magnétique ne sont pas encore établis.

Dans la seconde région (zone de Fresnel), les champs proches sont rayonnés. C’est
une zone de transition entre le champ très proche réactif et le champ lointain rayonné.
La puissance électromagnétique y oscille fortement suivant la distance à la source car la
phase des champs électromagnétiques varie rapidement avec la distance [76]. Cette zone
correspond à un intervalle compris entre R1 précédemment défini et R2 = 2D2/λ.
Au delà de R2, les champs électromagnétiques sont établis, la puissance cesse d’osciller et
décroît selon l’inverse du carré de la distance : c’est la région de champ lointain (zone de
Fraunhofer).
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Néanmoins, ces délimitations sont vérifiées lorsque la quantité D est supérieure à la
longueur d’onde. Dans le cas présent, D vaut 48 mm, ce qui implique D ≈ 0, 14λ : ces déli-
mitations des zones de champs ne sont plus vérifiées. Ainsi, pour une AEP on ne considère
généralement que la zone de champ proche réactif et celle de champ lointain. La sépara-
tion théorique des zones est donnée par R = λ/2π. Dans le cas de l’antenne plastronique
compacte, c’est ce second cas de figure qui est considéré [99]. Pour un fonctionnement
à 868 MHz, la délimitation entre les deux zones vaut environ 55 mm. En considérant
l’espace entre la carte et le bouchon inférieur à cette valeur, le transfert d’énergie sans
contact sera effectué dans la zone de champ proche réactif de l’antenne.

Vu de cette perspective, le développement se rapproche du sujet des antennes à pa-
rasites métalliques en champ proche réactif. Placer un élément métallique à proximité de
l’antenne permet de modifier la réactance de la structure comprise dans la sphère de Chu.
De ce fait, il est possible de dimensionner des éléments parasites pour aboutir à des AEP
efficaces tout en conservant un facteur de qualité relativement faible, Fig. IV.20(a) [182,
183, 184]. Le parasite devient un élément du design permettant de modifier la fréquence de
résonance, l’adaptation d’impédance ou la directivité de l’antenne [185]. A titre d’exemple,
Sun et al. [186] ont proposé un élément parasite ajustable qui offre la possibilité d’orienter
la direction du rayonnement principal de l’antenne à l’aide d’une bague métallique, Fig.
IV.20(b). Mais cette technique de conception peut aussi être utilisée pour élargir la bande
passante d’une structure en exploitant la résonance de l’élément de couplage principal
(alimenté) et celle de l’élément rayonnant couplé. En rapprochant deux fréquences de
résonance par gestion du couplage entre les éléments, deux bandes d’adaptation peuvent
être fusionnées, Fig. IV.20(c) [187, 188, 189].

(a) (b) (c)

Figure IV.20 – Utilisation de parasites métalliques en champ proche : (a) pour miniaturiser [183] ;
(b) pour modifier la directivité [186] ; (c) pour étendre la bande passante [188]
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Au regard de ces exemples de solutions, l’objectif est de proposer une solution sans
contact en sortie de carte par le positionnement et le dimensionnement d’un des éléments
de couplage sur la carte LoRa et l’autre sur le bouchon.

IV.3.2 Dimensionnement de l’antenne à parasite métallique

Deux tendances ressortent pour la conception des antennes à parasite métallique en
champ proche. La première consiste à placer l’élément métallique à proximité d’une an-
tenne pré-existante et réaliser une étude paramétrique sur ses dimensions [188]. L’action
de ce résonateur secondaire est liée au couplage qui opère avec la source de rayonnement
primaire. Modifier le parasite revient alors à changer l’état du couplage. Les paramètres
les plus influents sont la longueur du parasite qui conditionne sa fréquence de résonance,
la distance à l’élément rayonnant principal qui détermine la force du couplage, et sa lar-
geur qui influence la réactance (donc la qualité de l’adaptation) [188]. Cette technique de
conception permet généralement une bonne maîtrise de la bande passante de la structure
(avec un diagramme de rayonnement subi), ou le contrôle de son diagramme de rayonne-
ment (avec une bande passante non maîtrisée). L’étude paramétrique cible l’optimisation
d’un de ces deux critères, mais rarement les deux conjointement.

La seconde méthode s’appuie sur la théorie des modes couplés (CMT - Coupled Mode
Theory), développée au début des années 70 [190, 191]. La CMT appliquée aux antennes
stipule que le courant total de surface d’un objet conducteur ( ~Itot) peut être exprimé
comme une somme pondérée par des poids αn des courants des modes caractéristiques ~In,
eq. (IV.10).

~Itot =
∑

n

αn
~In (IV.10)

Les poids modaux αn s’expriment en fonction des valeurs propres de l’équation λn

et des coefficients d’excitation modaux V i
n définis pour chaque mode. L’équation (IV.10),

peut s’écrire sous la forme suivante eq. (IV.11).

~Itot =
∑

n

V i
n

1 + jλn

(IV.11)

A partir de ces équations de base, l’analyse des modes caractéristiques (CMA - Charac-
teristic Mode Analysis) d’une antenne est réalisée à partir de deux paramètres principaux,
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la signifiance modale (MS - Modal Significance) et l’angle modal (MA - Modal Angle).
Ces variables sont calculées pour chaque mode n à partir des valeurs propres de l’équation
(IV.11), eq. (IV.12) et (IV.13).

MSn = 1
|1 + jλn|

(IV.12)

MAn = 180◦ − arctan(λn) (IV.13)

La MS caractérise l’efficacité de rayonnement d’un mode de l’antenne, tandis que le
MA indique si le mode étudié stocke de l’énergie ou la rayonne. Quand un mode ~In est ré-
sonant, on a λn = 0, et les équations (IV.12) et (IV.13) indiquent MSn = 1, MAn = 180◦.
Par conséquent, la CMA permet d’identifier les modes qui participent au rayonnement
d’une antenne. Plus les paramètres MS et MA se rapprochent respectivement des valeurs
1 et 180◦, et plus le mode rayonne efficacement l’énergie. La seule connaissance de ces
variables permet donc d’optimiser une antenne en identifiant les paramètres de design
permettant de contrôler la réponse des modes. A partir de l’étude de la fréquence de
résonance de chaque mode et de la répartition des courants en surface d’une antenne, le
design peut être modifié pour maîtriser la bande passante et la directivité [189] [192] [193]
[194].
L’implémentation de la CMA sur HFSS ne prend pas en compte les substrats diélec-
triques : il n’est possible que de concevoir des antennes en PEC dans le vide. Aussi, la
CMA n’est utilisée ici que pour valider le concept de couplage entre l’élément de couplage
et le parasite métallique. L’optimisation de la structure est ensuite réalisée par étude pa-
ramétrique classique.

Afin d’assurer un couplage électromagnétique exploitable, la position relative de l’élé-
ment de couplage et de l’élément rayonnant est primordiale. Pour maximiser le couplage
et les coefficients d’excitation modaux, le point d’alimentation de l’élément de couplage
doit se situer face à l’emplacement où les courants des modes caractéristiques de l’élément
rayonnant sont élevés [194]. De ce fait, Lin et al. [189] placent un élément de couplage
dipolaire centré avec un élément rayonnant couplé dipolaire. De la même manière, Wen
et al. [194] utilisent un élément de couplage dipolaire centré avec une boucle rayonnante
couplée afin de maximiser le couplage de la structure. Par simplicité de réalisation, on fait
le choix de tester cette solution avec un élément monopolaire : l’élément de couplage est

175



CHAPITRE IV. ÉVALUATION D’UNE ANTENNE PLASTRONIQUE DANS UN OBJET
CONNECTÉ ET APPORTS DE LA TECHNOLOGIE SANS CONTACT

un résonateur quart d’onde. Conformément aux observations sur les structures de cou-
plage précédentes, l’élément rayonnant est monopolaire et son extrémité est positionnée
face à l’élément de couplage.

On choisit donc un monopole replié alimenté par ligne CPW dont les dimensions
permettent de reporter le motif sur l’espace disponible sur la carte, Fig. IV.21. Celui-ci
est dimensionné pour résonner autour de 868 MHz, la longueur du brin replié permet
d’ajuster la fréquence de résonance. Pour des raisons de contraintes de fabrication et de
disponibilité au laboratoire, le substrat utilisé en simulations et mesures est du TLX-8-
0620-C1/C1 de Taconic dépaisseur 1,524mm (εr = 2,55 ; tan(δ) = 0,0017 à 1GHz, données
fournisseur). Les paramètres du design sont renseignées Tab. IV.5.

Figure IV.21 – Dimensions de l’élément de couplage monopolaire considéré

L W L1 Lg Wg Wligne Wgap Wbrin ∗
27 20 4, 7 10 8, 55 2, 5 1, 3 8, 2 0, 2

Table IV.5 – Paramètres de l’élément de couplage (unités : mm)

L’élément de couplage de la Fig. IV.21 est associé à un élément rayonnant monopolaire.
Cet élément rayonnant consiste en une simple ligne métallisée circulaire sur la surface du
bouchon. Sa largeur est déterminée par optimisation, et sa longueur est initialement fixée
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de sorte à correspondre à une demi longueur d’onde à la fréquence de résonance souhaitée
[189]. La distance entre l’élément de couplage et l’élément rayonnant est limitée par le
support de la carte LoRa, ce paramètre est aussi optimisé en simulation. La structure de
l’antenne pour l’analyse des modes caractéristiques sur HFSS est illustrée Fig.IV.22, le
point d’alimentation est matérialisé par le rectangle rouge.

Figure IV.22 – Implémentation de l’antenne avec élément rayonnant en champ proche sur HFSS en
mode CMA

Pour vérifier l’effet de l’élément rayonnant ajouté, on compare les valeurs de MS et
MA de l’élément de couplage seul, puis avec l’élément rayonnant, Fig.IV.23.

Les tracés pleins correspondent à la structure complète, ceux en pointillés à l’élément
de couplage seul. On ne traite que des surfaces en PEC dans le vide pour l’analyse. Aussi
les fréquences de résonances observées sont décalées vers les hautes fréquences (par rap-
port à la fréquence de 868 MHz ciblée) en l’absence de substrat diélectrique. Ce décalage
n’est pas problématique car l’intérêt de cette étude est de mettre en évidence le couplage
entre les deux éléments de la structure.
D’après les simulations, seul un mode caractéristique est relevé pour l’élément de couplage
seul, et deux pour la structure complète. La résonance de l’élément de couplage seul est
observée à 1197 MHz : les valeurs de MA et MS y sont respectivement égales à 180◦ et
0, 95.
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(a) (b)

Figure IV.23 – Résultats de simulations de la CMA pour l’élément de couplage seul et la structure
complète : (a) Angle Modal ; (b) Signifiance Modale

En simulant la structure avec l’élément rayonnant couplé, on constate que le premier
mode reste quasiment inchangé avec un décalage de 7 MHz pour les paramètres MA et
MS, qui sont égaux à 180◦ et 0, 97 à 1204 MHz. Les simulations indiquent aussi la présence
d’une seconde résonance à 1067 MHz : les valeurs de MA et MS sont égales à 180◦ et 1 à
cette fréquence. L’ajout de l’élément rayonnant est donc responsable de l’apparition d’une
seconde résonance à plus basses fréquences pour la structure complète. La résonance de
l’élément de couplage est peu affectée et subit un léger décalage fréquentiel.

Ces observations sont confirmées par l’étude des courants de surface aux fréquences
de résonances. A 1067 MHz, on remarque que l’intensité des courants de surface est
relativement faible dans l’élément de couplage, et plus forte dans l’élément rayonnant,
Fig. IV.24(a). A l’inverse, les courants de surface sont plus intenses au niveau du motif
replié de l’élément de couplage à 1204 MHz, Fig. IV.24(b).

Ainsi, l’étude des modes caractéristiques de la structure permet de mettre en évi-
dence la présence d’un couplage entre l’élément de couplage et l’élément rayonnant. Les
informations sur la MS et la MA indiquent que l’ajout de l’élément rayonnant induit la
l’apparition d’une seconde résonance. La représentation des courants en surface permet
d’identifier clairement le rôle les différents éléments éléments responsables des résonances.
Bien qu’elle ne fournisse pas une analyse complète des performances de l’antenne, cette
phase de simulation préliminaire présente l’avantage d’être plus simple dans la concep-
tion du modèle 3D (on ne modélise que les surfaces métalliques) et elle peut donner des
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(a) (b)

Figure IV.24 – Courants de surface simulés par CMA pour la structure complète : (a) à 1067 MHz ;
(b) à 1204 MHz

indications pour optimiser le couplage entre les éléments par étude paramétrique de leur
position relative. Les temps de calculs nécessaires aux simulations en mode CMA sont
aussi grandement réduits par rapport à des simulations en paramètre S plus classiques
(réduction du temps de calcul d’un facteur 6 observée pour cet exemple). Les résultats
obtenus grâce à la CMT permettent de s’assurer de la validité de cette configuration an-
tennaire, une phase de simulations et d’optimisation phase plus classique en paramètre S
et en rayonnement de l’antenne est menée par la suite.

Si le couplage entre deux éléments est grandement affecté par la distance z qui les
sépare [188, 189], la disposition du bouchon n’autorise qu’une faible variation sur ce
paramètre. On considère trois valeurs de z dans l’étude, mais il est à noter que la distance
entre l’élément de couplage et l’élément rayonnant sera fixée à 3 mm en configuration
de mesures. Ce seul paramètre ne permet donc pas de contrôler totalement le couplage.
Aussi, une étude paramétrique est menée sur deux autres paramètres qui influent sur le
couplage entre les deux éléments : la longueur L et la largeur W de l’élément rayonnant. Le
modèle utilisé en simulations prend désormais en compte des substrats diélectriques dans
l’analyse afin de se rapprocher du prototype à réaliser. L’élément de couplage et l’élément
rayonnant sur le bouchon sont illustrés Fig. IV.25(a). Les trois variables de l’analyse sont
explicitées Fig. IV.25(b-c).
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(a)

(b)

(c)

Figure IV.25 – Modèle de simulation pour l’antenne sans contact : (a) Vue générale ; (b) Dessus du
bouchon ; (c) Vue de derrière

La structure complète est simulée entre 800 MHz et 950 MHz pour trois variations de
chaque paramètre. Le coefficient de réflexion pour différentes valeurs de z est renseigné
Fig. IV.26(a). Lorsque z est grand, le couplage entre les éléments est faible et on observe
une fréquence de résonance proche de 875 MHz principalement liée à l’élément de cou-
plage. On voit que plus z est faible, plus le couplage entre les éléments est important.
Cela se traduit par la présence de deux fréquences de résonance, liées chacune à un des
éléments de la structure. Aussi, lorsque z est très faible (2 mm) le couplage est plus fort et
il apparaît un phénomène de décalage fréquentiel : les deux fréquences de résonance issues
du couplage (fc1 et fc2) s’éloignent vers les basses et hautes fréquences autour d’une fré-
quence centrale correspondant à la moyenne des fréquences de résonance propre de chaque
élément, f1 et f2.

Ce phénomène lié à la théorie des modes couplés est décrit par Haus [195] et s’exprime
sous la forme suivante, eq.(IV.14) :

fc1,c2 = f1 + f2

2 ±

√√√√(f1 − f2

2

)2

+ k2 (IV.14)

, où k est le coefficient de couplage entre les éléments. Ici, on en déduit que lorsque z

diminue, k augmente et inversement.
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(a) (b)

(c)

Figure IV.26 – Coefficient de réflexion de l’antenne sans contact en champ proche, étude paramé-
trique : (a) paramètre z ; (b) paramètre L ; (c) paramètre W

Dans la configuration du bouchon, la distance z permet un couplage modéré : il est
possible rapprocher deux fréquences de résonance et d’associer leur bandes passantes à
-10 dB [189]. La bande passante maximale obtenue est d’environ 30 MHz.

La Fig. IV.26(b) représente le coefficient de réflexion de l’antenne pour différentes
longueurs de l’élément rayonnant. En modifiant L, on décale la fréquence de résonance
propre f2 de l’élément rayonnant ce qui transforme les conditions de couplage de l’équa-
tion (IV.14). On remarque que la fréquence haute f2 associée à l’élément rayonnant est
inversement proportionnelle à la longueur L de l’élément rayonnant. Dans les deux cas, la
contribution de l’élément de couplage est visible autour de 868 MHz avec une adaptation
proche de -5 dB. Quand la longueur de l’élément rayonnant est de 137 mm, sa fréquence
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de résonance propre suffisamment proche de celle de l’élément de couplage pour aboutir
à une bande passante relativement large de la structure. On retrouve les conditions de
couplage modéré de l’étude sur la distance z.

Enfin, la largeur de l’élément rayonnant W influe aussi sur le coefficient de réflexion
de l’antenne, Fig. IV.26(c). On constate que la modification de la largeur de l’élément
rayonnant ne modifie pas la fréquence de résonance basse, autour de 860 MHz. Celle-ci
est liée à l’élément de couplage qui reste inchangé. Cependant, la qualité de l’adaptation
et la fréquence de résonance haute subissent des modifications. Plus W est grand et plus
la fréquence haute de résonance augmente, au détriment de l’adaptation en bande basse.
Dans le cas du modèle sélectionné, une largeur d’élément rayonnant de 0,2 mm permet
un bon compromis pour l’adaptation des deux résonances. Compte-tenu des limitations
sur la précision d’activation et de métallisation inhérentes à la technologie LDS, la limite
inférieure de largeur de ligne est fixée à 0,2 mm.

Pour conclure l’étude sur l’antenne sans contact en champ proche, on trace les gains
simulés de l’élément de couplage seul et de la structure complète avec élément rayonnant
à 868 MHz, Fig. IV.27.

(a) (b)

Figure IV.27 – Gains simulés de l’élément rayonnant avec et sans élément rayonnant à 868 MHz :
(a) plan E ; (b) plan H
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On remarque une nette différence de gain maximum dans les deux plans pour les
composantes en co-polarisation. Dans le plan E, la valeur atteinte sans élément rayon-
nant est d’environ -12,4 dBi, contre -1,8 dBi avec. Dans le plan H, le gain maximum est
d’environ -11,3 dBi sans l’élément rayonnant et -0,7 dBi avec. La grande compacité de
l’élément de couplage seul et l’absence de masse par rapport au cas de l’antenne M-IFA
induisent des performances en rayonnement très faibles. Pour autant, l’utilisation d’un
élément rayonnant en champ proche permet d’augmenter de plus de 10 dB le gain de la
structure, principalement en agrandissant la sphère de Chu de l’antenne.

Les résultats obtenus sont certes inférieurs à ceux des antennes plastroniques mono-
bande (2 dB d’écart sur la valeur max.), mais ils restent meilleurs que ceux de l’antenne
M-IFA seule (1dB d’écart sur la valeur max.). Ainsi, l’emploi de la plastronique ne se li-
mite pas à la conception d’antenne, mais peut être envisagé comme un moyen d’améliorer
les performances en rayonnement des antennes sur PCB très compactes par adjonction
d’élément rayonnant en champ proche.

A partir de l’étude paramétrique et des simulations en rayonnement, les dimensions
du prototype d’élément rayonnant sont fixées de sorte à obtenir la bande passante la plus
large possible autour de 868 MHz. On choisit une largeur de 0,2 mm et une longueur de
137 mm pour la ligne métallique. Comme indiqué précédemment, la position de l’élément
de couplage est établie à 3 mm de l’élément rayonnant en mesures.

IV.3.3 Mesures sur prototype plastronique

Le prototype d’élément rayonnant est réalisé par technologie LDS sur le bouchon
support suivant les mêmes spécifications de métallisation que les réalisations précédentes,
Fig. IV.28. Le contrôle de l’épaisseur de métallisation est effectué par spectroscopie à
fluorescence sur 4 points distincts. Les mesures indiquent une épaisseur moyenne de 5 µm
de cuivre, 7 µm de nickel et 0,18 µm d’or, pour une épaisseur moyenne totale de 12,18
µm.

Le contrôle optique des dimensions du prototype concerne sa largeur, constante et
proche de 200 µm sur tout le motif, et sa longueur, globalement conformes à celles du
modèle 3D.
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(a) (b)

Figure IV.28 – Élément rayonnant réalisé par technologie LDS : (a) Vue de dessus ; (b) Vue de
dessous

La mesure du coefficient de réflexion en entrée de l’antenne sans contact est réalisée
sur un VNA Rhode et Schwarz ZNB20 après une calibration TRL, Fig. IV.29.

Figure IV.29 – Coefficients de réflexion de l’antenne sans contact

Conformément aux résultats de simulations, le prototype mesuré présente deux fré-
quences de résonance : la première à 830 MHz et la seconde à 860 MHz. La bande passante
à -10 dB de l’antenne sans contact s’étend de 812 MHz à 872 MHz, soit 60 MHz d’étendue.
Cela représente un doublement de la bande passante maximale obtenue avec les antennes
mono-bande présentées auparavant (antenne dipôle à ligne circulaire, 30 MHz de bande
passante). On remarque néanmoins un léger décalage fréquentiel entre les simulations et
les résultats de mesure. Plusieurs facteurs permettent l’expliquer, à commencer par la
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difficulté de reproduire les conditions de couplage spécifiées en simulations. Comme évo-
qué Fig. IV.26c(a), un décalage de l’ordre du millimètre sur la distance entre l’élément
de couplage et l’élément rayonnant modifie grandement le comportement fréquentiel de
la structure. D’autres facteurs comme la qualité de fabrication de l’élément de couplage
ou un léger décalage sur l’évaluation de la permittivité relative du Taconic TLX-8-0620-
C1/C1 peuvent expliquer ces différences. Le prototype peut cependant être utilisé pour
des communications utilisant le protocole LoRa.

S’il est compliqué de reproduire les conditions de simulation pour la mesure du coeffi-
cient de réflexion de l’antenne, la tâche est d’autant plus compliqué pour la détermination
des diagrammes de rayonnement. Une fois la structure établie dans les conditions de si-
mulations, il est difficile d’assurer la stabilité du montage lors de la rotation de l’antenne
pour les mesures en rayonnement. Cette tâche est rendue complexe par les conditions
mécaniques du montage. L’élément de couplage peut être maintenu à une distance z fixe
de l’élément rayonnant, mais il est plus compliqué de gérer sa position en profondeur dans
le bouchon : il peut donc ne pas tout à fait être aligné avec l’élément rayonnant. Enfin,
la présence d’un connecteur SMA pour l’alimentation de l’élément de couplage induit un
très léger angle lors du placement de l’élément de couplage sur le support de carte.
Cette difficulté de mesures liée au maintien d’une distance stable entre l’élément de cou-
plage et l’élément rayonnant est d’ailleurs évoquée dans la littérature [188]. Les auteurs
utilisent alors des fixations en plastique pour maintenir cette distance. Une autre référence
reporte l’élément rayonnant sur le même substrat que l’élément de couplage, ce qui facilite
les mesures [189].

Étant donné les fortes variations de la réponse fréquentielle de l’antenne pour des
déviations minimes de distance entre l’élément de couplage et de l’élément rayonnant,
la réponse en gain est difficilement évaluable sur 360◦. De ce fait, la mesure du gain de
l’antenne est effectuée de manière statique à 0◦ dans les plans E et H pour des fréquences
comprises entre 800 MHz et 950 MHz, Fig. IV.30. Les manipulations ont été réalisées dans
la chambre anéchoïque de l’IETR, site de Nantes.
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(a) (b)

Figure IV.30 – Variation fréquentielle des gains simulés et mesurés de l’antenne sans contact : (a)
plan E ; (b) plan

Les différences des configurations de l’antenne en mesures et en simulation limitent
l’interprétation que l’on peut tirer des courbes obtenues. Néanmoins, on remarque que les
valeurs de gains en co-polarisation suivent globalement la même tendance, avec une forte
diminution au delà de 875 MHz. La valeur de gain maximal mesurée est de -1 dBi à 860
MHz ce qui est cohérent avec les valeurs de simulations. Hormis la réduction des niveaux
de polarisation croisées observée autour de 870 MHz, ces derniers sont de l’ordre de -10
dBi à -15 dBi, et proches des valeurs obtenues en simulations.

L’antenne sans contact présente donc des résultats de mesures intéressants et cohé-
rents avec les simulations pour l’évaluation de son coefficient de réflexion. Néanmoins,
la nature détachée de l’élément rayonnant permet difficilement de réaliser des mesures
fiables et répétables. L’évaluation des diagrammes de rayonnement de l’antenne est donc
compromise, mais les mesures en position statique indiquent un niveau de gain maximum
conforme aux prévisions.
Par la suite, et afin de simplifier les mesures de ce type d’antenne, l’élément de couplage
sera imprimé à même la carte LoRa. La distance entre l’élément de couplage et l’élément
rayonnant sera fixe du fait de l’insertion de la carte dans le bouchon.
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IV.4 Conclusion : apport de la plastronique pour les
objets connectés

Dans ce chapitre, la plastronique a été abordée de manière plus globale en incluant
dans la réflexion le produit considéré dans le cas d’usage. La présentation d’une carte de
communication LoRa conçue spécifiquement pour s’insérer dans le luminaire a permis de
constater la faible surface disponible pour une antenne classiquement imprimée sur PCB.
Cette partie a mis en avant la problématique de connectique existante pour assurer une
liaison HF entre la carte et l’antenne sur bouchon. Une solution à base de pogo-pins et
de lamelles de contact a été simulée et testée, montrant des résultats satisfaisants pour
assurer l’alimentation de l’antenne. Aussi, la prise en compte de l’influence du boîtier
plastique sur les performances de l’antenne a engendré une modification de design.

Après avoir rappelé les principaux paramètres d’une communication utilisant le pro-
tocole LoRa, on a validé les fonctionnalités circuit de la carte en mesurant les niveaux de
puissance et d’intensité en sortie du PA pour diverses configurations d’alimentation. L’an-
tenne insérée dans le luminaire et alimentée par la carte a montré des résultats de mesure
satisfaisants. En se basant sur le bilan de liaison établi, l’antenne permet de couvrir une
distance de communication en espace libre et en ligne de vue directe de 40 km en consi-
dérant une sensibilité du récepteur de -117 dBm. A titre de comparaison, une antenne
imprimée sur la surface disponible de la carte présente un gain maximum 3 dB inférieur
à la solution plastronique, impliquant une diminution non négligeable sur la marge du
bilan de liaison. Ces observations ont confirmé les bénéfices de la plastronique dans le
développement de capteurs connectés compacts. Il est néanmoins important de préciser
que ces résultats ne représentent pas totalement le cas d’usage du luminaire en condi-
tion d’utilisation. Seule étude poussée de l’environnement d’usage permettrait de statuer
sur l’apport réel de la plastronique en comparaison avec la solution plus classique sur PCB.

La plastronique est une solution technologique qui permet d’augmenter les perfor-
mances en rayonnement d’un système antennaire compact en assurant un remplissage
de la sphère de Chu plus efficace. Néanmoins, la prévalence de matériaux compatibles
LDS inadaptés à la soudure et la métallisation sur la seule face extérieure du produit
constituent une réelle problématique pour établir une connexion fiable entre la carte et
l’antenne. La dernière partie du chapitre a donc exploré les possibilités offertes par les
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techniques d’alimentation sans contact. Le développement s’est axé autour de l’analyse
des modes caractéristiques d’une antenne. La plastronique s’est alors présentée comme un
moyen d’améliorer les performances d’un élément de couplage existant en lui adjoignant
un élément rayonnant en champ proche. La méthode de conception a été validée en simu-
lation et en mesures, avec un gain maximum mesuré de -1 dBi pour l’antenne sans contact.
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La multiplication des réseaux de capteurs communicants compacts à longue portée et
faible consommation d’énergie s’accompagne d’une problématique de miniaturisation des
antennes. Si la compacité des cartes électroniques est naturellement favorisée par la loi de
Moore, le dimensionnement d’antennes électriquement petites, efficaces, avec une bande
passante suffisamment large pour couvrir celle d’un standard de communication quel qu’il
soit est un véritable challenge. En tirant profit de la surface plastique des boîtiers des
objets connectés pour reporter des antennes, le domaine de la plastronique se présente
comme une solution technologique intéressante pour répondre à cette problématique. Les
travaux présentés dans ce mémoire traitent des possibilités offertes par la plastronique
pour différents standards de communication.

Dans un premier temps, l’état de l’art a mis en avant les avantages et inconvénients
des principales technologies plastroniques : le LDS a été choisi pour toutes les réalisations.
Il allie la flexibilité de design avec des coûts de prototypage modérés, et une très bonne
propension à être utilisé pour des grandes séries. Après avoir présenté les techniques de
caractérisation diélectrique de matériaux les plus courantes, les caractéristiques diélec-
triques de trois substrats compatibles avec la technologie LDS ont été extraites. Les ré-
sultats obtenus ont validé la compatibilité de ces références pour la conception d’antennes.

Le second chapitre présente les notions théoriques relatives à la miniaturisation des
antennes. Le compromis entre la bande passante obtensible, la compacité et l’efficacité
est présenté, tout comme les techniques usuelles de miniaturisation. Le luminaire sélec-
tionné à partir des développements de LACROIX Impulse fait aussi l’objet d’une étude
spécifique pour déterminer un type d’antenne réalisable. En effet, la nature cylindrique
du support d’étude engendre une modification de l’impédance d’entrée des antennes par
rapport à leur équivalent plan. Deux antennes mono-bande résonnant à 868 MHz ont été
conçues par technologie LDS. Les résultats de mesures sont cohérents avec les simulations
et permettent d’envisager l’utilisation de ces prototypes pour des applications concrètes.
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Le troisième chapitre a mis en avant la conception d’antennes multi-bande et ULB
par technologie plastronique. A partir de la configuration d’antenne mono-bande pré-
sentée dans le chapitre 2, une seconde bande de fonctionnement est ajoutée autour de
2,45 GHz. Cette solution est intéressante en regard de la complémentarité des protocoles
qu’elle permet de couvrir. Ensuite, les hautes fréquences couvertes par l’antenne ULB (3,1
- 10,6 GHz) imposent des contraintes de conception relativement souples en comparaison
des développements précédents. Deux prototypes sont réalisés, dont un permettant de
réorienter la direction du rayonnement de l’antenne pour mieux satisfaire le cas d’usage
identifié. Les résultats de mesures pour les prototypes multi-bande et ULB sont satis-
faisants et conformes aux prévisions. L’usage de la plastronique apporte finalement peu
d’avantages par rapport à un développement classique pour les antennes ULB pour le cas
d’étude considéré (protocole UWB), si ce n’est celui de pouvoir intégrer l’antenne dans
l’objet connecté.

Dans le dernier chapitre, les spécifications de design inhérentes à l’implémentation
d’une antenne plastronique mono-bande à 868 MHz au sein d’un système sont discutées.
La carte de communication LoRa, les effets de l’environnement plastique proche sur les
performances antennaires ainsi que la problématique de connectique entre carte et antenne
sont détaillés. Après quelques modifications sur la structure de l’antenne, les mesures du
système témoignent de la faisabilité de la solution et de ses performances satisfaisantes. La
plastronique permet de doubler la puissance du dispositif en comparaison d’une antenne
sur PCB utilisant l’espace vacant sur la carte. Enfin, une solution d’antenne sans contact
a été évaluée dans le but de s’affranchir des contraintes de connectique. La démarche de
conception s’appuie sur la théorie des modes caractéristiques et les résultats de mesures
confirment la faisabilité de cette solution.

Pour dresser un bilan global sur les performances des antennes réalisées dans les dif-
férents chapitres, le tableau IV.6 met en évidence la compacité et l’efficacité simulée de
chaque solution.

Au regard des résultats présentés dans ce mémoire, on peut établir une conclusion
globale sur les technologies plastroniques appliquées au design d’antennes compactes. De
nos jours, ces technologies relativement récentes sont souvent considérées comme un ob-
jectif final, alors qu’elles devraient plutôt être envisagées comme un moyen parmi d’autres
pour la réalisation de dispositifs spécifiques. Dans le cadre de cette étude, on a vu que

190



Antenne ka Qmin,Chu
Efficacité
simulée

T-match 0,42 16 0,81
Dipôle à ligne
d’adaptation

circulaire
0,42 16 0,85

Dual-band
(bande basse) 0,42 16 0,94

Dual-band
(bande haute) 1,21 1,39 0,98

Antenne
sans-contact 0,42 16 0,52

Antennes ULB 0,76 3,59 0,96

Table IV.6 – Tableau récapitulatif des antennes réalisées

l’utilisation de la plastronique est bénéfique car elle permet une augmentation du gain
de l’antenne par rapport à une solution sur PCB. Pour autant, cela s’accompagne de
risques industriels non négligeables sur les aspects de connectique entre la carte et l’an-
tenne que l’on ne retrouve pas dans des conceptions classiques. Ainsi, la plastronique ne
représente pas tout à fait l’avenir des développements électroniques : c’est une possibilité
intéressante, mais seulement pour des cas très spécifiques. Une étude préalable doit donc
systématiquement être menée pour s’assurer de l’utilité de son emploi aux dépens d’autres
solutions plus standards.

Enfin, ces travaux ouvrent des perspectives sur des développement futurs, aussi bien
d’un point de vue théorique qu’applicatif. En voici quelques pistes :

Conception d’antennes sur support cylindrique

La conception des antennes mono-bande à 868 MHz sur support cylindrique s’appuie
sur la connaissance de l’impédance d’entrée du dipôle conformé. Cette valeur d’impédance
d’entrée est modifiée par rapport au cas du dipôle plan par l’effet de la courbure : elle est
obtenue à partir de simulations EM sur HFSS. Le circuit d’adaptation en T est ensuite
dimensionné de sorte à compenser la dégradation d’impédance observée. Afin de gagner
du temps dans la conception du motif et du circuit d’adaptation, on peut envisager une
méthodologie de conception systématique basée sur la théorie antennaire. Les travaux de
Tang permettent de calculer l’impédance d’entrée d’un dipôle à conducteur cylindrique
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dans l’air pour toute fréquence d’étude, longueur de bras et courbure de dipôle [110]. A
partir de l’équivalence entre le rayon d’un conducteur cylindrique et la largeur d’une ligne
métallique plane [196], on se rapproche du cas d’étude des dipôles imprimés incurvés.
Les premiers résultats dans le vide présentent un bon accord avec les simulations HFSS.
Il reste cependant à prendre en compte l’effet du substrat diélectrique sur l’impédance
d’entrée du dipôle dans le modèle pour obtenir un modèle applicable au cas d’étude.

Évaluation d’un système dual-band

L’évaluation de l’antenne mono-bande pour un système de communication LoRa a
apporté des résultats importants pour justifier l’apport de la plastronique sur les per-
formances. Pour disposer d’une étude complète, l’évaluation d’une carte rassemblant les
communications LoRa et WiFi ou Bluetooth avec la seule antenne dual-band serait inté-
ressante. Cela permettrait de justifier pleinement de la double fonctionnalité permise par
les deux fréquences de résonance de l’antenne. Néanmoins,un tel développement nécessite
une étude en amont de la méthode de connectique à mettre en oeuvre car la solution
technologique à base de pogo-pins et de lamelles de contact présente des pertes élevées
à 2,45 GHz (> 2dB). Il faudrait alors envisager une autre solution, comme l’emploi d’un
connecteur ufl à souder sur le bouchon, mais cela sous-entendrait de changer de substrat.

Développement d’antennes compactes sans contact

Les développements de la fin du chapitre 4 proposent une nouvelle façon d’aborder
la plastronique appliquée aux antennes : il ne s’agit plus de concevoir l’antenne, mais
seulement un élément rayonnant à reporter sur le boîtier plastique d’un produit. A partir
de produits existants incluant des antennes compactes sur PCB, il serait intéressant de
réfléchir à une optimisation basée uniquement sur la modification du boîtier plastique
utilisé. De même, une étude approfondie est nécessaire sur l’apport de l’élément rayonnant
déporté en termes de performances de rayonnement. S’il permet de compenser l’utilisation
d’une antenne compacte à très faible gain, alors son utilisation pourrait être systématisée
dans les produits.
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A - CARACTÉRISATION PAR T RÉSONANT

Le T résonant (ou résonateur en T) est une des méthodes les plus simples en termes de
fabrication pour la caractérisation diélectrique de substrats en HF. La structure, consti-
tuée d’une ligne de transmission et d’un stub en circuit ouvert, est dimensionnée pour
présenter des résonances périodiques fonctions de la longueur de ce dernier.

Figure A.1 – Schéma de résonateur à stub (T résonant)

La longueur L du stub en circuit ouvert est calculée de sorte à correspondre au quart
de la longueur d’onde guidée à la fréquence de résonance primaire f1, obtenue pour n égal
à 1.

L = nc

4fn
√

εr,eff

= λg

4 (A.15)

Avec c la célérité de la lumière dans le vide en m.s−1, εr,eff la permittivité relative
effective supposée du substrat utilisé, et n l’ordre de la fréquence de résonance fn, sachant
que les résonances sont observées pour des multiples impairs du quart de la longueur
d’onde .

Lors du design de la structure, il est donc indispensable d’avoir une première ap-
proximation de la valeur de εr,eff afin de générer les résonances proches des fréquences
souhaitées. Si besoin, des itérations sont à prévoir pour caler la/les fréquence(s) de réso-
nance aux valeurs souhaitées. Par analyse du coefficient de transmission du T résonant,
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on peut ainsi remonter à la valeur de la permittivité relative effective du substrat. Le lien
avec la permittivité relative du substrat est effectué ensuite par le biais des équations de
dimensionnement des lignes correspondant à la topologie adoptée, par exemple à laide du
modèle de Hammerstad dans le cadre des lignes microruban [47].

L’estimation de la tangente de pertes par T résonant est basée sur la connaissance des
différents facteurs de qualité de la structure. Le principe de base de ce calcul revient à
déterminer le facteur de qualité global du T résonant, puis les facteurs de qualité associés
aux pertes (conductrices, diélectriques et par rayonnement). Suivant certaines hypothèses
et avec le modèle correspondant au type de ligne utilisé, la tangente de pertes diélectrique
peut être calculée [197].
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B - CARACTÉRISATION PAR CAVITÉ

RÉSONANTE

La caractérisation par cavité résonante est une méthode basée sur la mesure du facteur
de qualité de la structure. Tout comme pour le T présenté dans la section précédente, la
cavité est dimensionnée pour résonner à des fréquences spécifiques, ce sont ces dernières
qui définissent les points de mesures. Pour l’extraction des caractéristiques diélectriques
d’un matériau, il suffit de positionner l’échantillon du matériau sous test (MUT - Material
Under Test) au maximum de champ électrique de la cavité via un trou dans la cavité.
Ce faisant, la fréquence de résonance fc de la cavité est décalée vers une fréquence fs,
modifiant de la même manière le facteur de qualité initial Qc vers une valeur Qs, Fig.
B.1.

(a) (b)

Figure B.1 – (a) Schéma de principe de la cavité résonante ; (b) illustration du décalage fréquentiel
induit par le MUT [198]

εr = Vc(fc − fs)
2Vsfs

+ 1 (B.1)

tan(δ) = Vc

4Vs

(
1

Qs

− 1
Qc

)
(B.2)
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Dès lors, il est possible d’extraire les caractéristiques diélectriques du matériau à partir
des équations (B.1) et (B.2). Vc et Vs sont respectivement les volumes de la cavité vide et
de l’échantillon de matière. Cette méthode a notamment donné des résultats concluants
pour la caractérisation de substrats compatibles LDS, comme l’ABS-PC, le PBT (Polyté-
réphtalate de butylène) [7], ou le LCP [42]. Cependant, la cavité résonante caractérise le
matériau brut, et ne prend pas en compte le process dans le cadre d’une activation LDS.
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C - CARACTÉRISATION PAR CAPACITÉ

MÉTAL-ISOLANT-MÉTAL (MIM) HF

La capacité Métal-Isolant-Métal (MIM) est une structure couramment utilisée en
basses fréquences pour la caractérisation de diélectriques. Aussi appelée parallel plate
method, la capacité MIM consiste à placer le MUT entre deux électrodes métalliques
afin de former une capacité. Par le biais d’un RLC-mètre, il est possible de mesurer la
capacitance et la résistance de la structure (CMIM et RMIM). Ces dernières sont directe-
ment reliées aux propriétés diélectriques du MUT et aux dimensions de la capacité [199],
équations (C.1).

CMIM = εrε0
S

hMUT

; tan(δ) = 1
RMIMCMIMω

(C.1)

Avec ω la pulsation de mesure, hMUT l’épaisseur du matériau sous test et S la surface
des électrodes utilisées. La mesure étant fortement dépendante de la capacité créée, il faut
donc veiller à ne pas laisser d’air entre les plaques. En règle générale, cette technique est
utilisée pour des fréquences basses (<1 GHz) à cause des limitations fréquentielles des
RLC-mètres disponibles.
Si la méthode des plaques parallèles est limitée en BF par les outils de mesures utilisés,
il est possible d’étendre son principe en HF. La mesure est alors réalisée à l’aide d’un
analyseur de réseau vectoriel (VNA - Vector Network Analyzer) pour relever l’impédance
complexe Z∗ de la capacité MIM grâce au coefficient de réflexion en entrée S11, équation.
C.2.

Z∗ = S11 + 1
S11 − 1 × Z0 (C.2)

Avec Z0 l’impédance d’entrée du VNA. Sur le même principe que pour les mesures
en basses fréquences (équation C.3), on en déduit par la suite les valeurs des constantes
diélectriques du matériau [200].
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CMIM = <
{

1
jωZ∗

}
= εrε0

S

hMUT

; tan(δ) = −<{Z∗}
={Z∗}

(C.3)

La méthode, originalement proposée par Ma et al. [200] jusqu’à 5 GHz pour des films
de SiO2 (dioxyde de silicium), a par la suite été testée jusque 10 GHz sur film PU (Po-
lyuréthane) [199]. La capacité MIM en HF a pour inconvénient d’être très sensible au
dimensions des structures réalisées. Typiquement, il a été montré sur la mesure des pa-
ramètres diélectriques d’un échantillon qu’une précision de ± 5 µm sur la gravure de la
surface de la capacité entraîne une erreur relative de ± 8% sur la valeur de la permittivité
relative [199].
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D - CARACTÉRISATION EN ESPACE LIBRE

Lorsque le contact entre la sonde de mesures et le matériau sous test est impossible
(mise en péril de l’intégrité du matériau, matériau à haute température, par exemple),
la méthode en espace libre peut être une solution de caractérisation HF qui permet une
caractérisation monofréquence voire faible bande ou une caractérisation très large bande.
Varadan et al. [201] l’ont même utilisée pour des mesures entre 13 GHz et 17.4 GHz à
température ambiante de 850 degrés Celsius, en précisant que leur cellule de mesures
permet d’effectuer une caractérisation entre 5.85-40 GHz. Breeden [202] l’avait utilisée
auparavant pour une caractérisation à 94 GHz. Des matériaux communs, comme le PVC
et le Téflon ont aussi été caractérisés par cette méthode, entre 14.5-17.5 GHz [203].
La méthode en espace libre nécessite deux antennes utilisées en émetteur et récepteur
reliées à un VNA, et un échantillon de matériau plat, Fig. D.1 [203]. A partir de la mesure
et de l’exploitation des paramètres S, il est alors possible de remonter aux propriétés
diélectriques du matériau.

Figure D.1 – Schéma de principe de la méthode en espace libre, adapté de [203]

Cette méthode est néanmoins contraignante sous 10 GHz, car la longueur d’onde as-
sociée implique l’utilisation de larges échantillons de matière pour éviter les diffractions
onde/matière. Les antennes ainsi que la chambre anéchoïque utilisées pour les mesures
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doivent aussi être dimensionnées afin de fonctionner à ces fréquences basses. De plus, cette
dernière nécessite une phase de calibration et de positionnement des antennes complexe
pour se prémunir des erreurs de mesures liées aux réflexions entre le matériau sous test
et les antennes de mesure. [202].
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E - MÉTHODE DE CARACTÉRISATION

TRIPLAQUE

Salahun et al. [204] proposent en 2001 un dispositif de mesure de la permittivité et
la perméabilité relatives complexes (εr*, µr*) d’un matériau. Cette méthode, présentée
comme large bande, se base sur la mesure des paramètres Sij de la cellule pour le calcul
de εr* et µr* entre 250 MHz et 7 GHz. Le raisonnement des auteurs est basé sur une
approche quasi-statique de la ligne. Par la connaissance de la réponse en transmission de
la cellule triplaque à vide et la modification de son comportement après ajout du matériau,
ces derniers parviennent à estimer εr* et µr* pour le MUT.
Initialement appliquée à des matériaux magnétiques, cette méthode a par la suite été
suivie pour la caractérisation diélectrique de textiles [205] et de mousses polyuréthane
[199], jusqu’à 6 GHz. Une photographie de la cellule triplaque, utilisée dans [199], est
présentée figure E.1.

Figure E.1 – Cellule triplaque

Bien qu’elle procure à la fois des informations sur le comportement magnétique et
diélectrique des matériaux, cette méthode présente plusieurs inconvénients :

— La gamme de fréquences de mesures est limitée par le domaine de validité de
l’approche quasi-statique. Au delà de 7 GHz, cette approche n’est plus valide.
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— La mesure est réalisée pour un échantillon de matériau brut.
Outre la limitation fréquentielle, qui est un frein évident pour les mesures souhaitées, le

second point a aussi de l’importance. La méthode à choisir doit mettre en uvre des surfaces
activées par laser et métallisées sélectivement. Sans cela, il est impossible dévaluer leffet
du process LDS sur le matériau.
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F - MÉTHODE DE CARACTÉRISATION PAR

SONDE COAXIALE

La méthode par sonde coaxiale consiste en une mesure de signal réfléchi au sein d’un
matériau sous test par contact d’une pointe de mesure. Connectée à un VNA, la sonde
permet d’obtenir le coefficient de réflexion du matériau sous test, analysé par la suite
pour remonter aux valeurs des constantes diélectriques. La figure F.1 illustre le principe
de la mesure avec un échantillon liquide. C’est une méthode très large bande (500 MHz-
110 GHz), non destructive généralement utilisée pour les liquides et les semi-solides [206]
[207]. Afin d’assurer un meilleur contact avec l’échantillon lorsque ce dernier est solide,
une terminaison plane peut être utilisée.

Figure F.1 – Schéma de principe de la méthode par sonde coaxiale [206]

Cette méthode présente cependant des limites pour les matériaux à faibles permittivité
relative et tangente de pertes. De plus, la présence de couche d’air entre la sonde et le
matériau sous test lorsque ce dernier est solide peut fausser les mesures. De la même
manière, un matériau granuleux est difficilement mesurable par cette méthode du fait de
l’irrégularité de sa surface. En dépit de sa simplicité de mise en uvre et de l’information
très large bande qu’elle procure, cette méthode n’est donc pas retenue pour le projet.
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G - DIPÔLE ASYMÉTRIQUE SUR

SUBSTRAT CYLINDRIQUE

Les recherches sur les antennes conformées montrent que la réalisation dune antenne
sur un support cylindrique peut se réduire à une compensation de la modification dim-
pédance induite par la courbure. Le circuit dadaptation en T présente lavantage dêtre
détaillé, donc facile à reproduire et à adapter au support choisi dans le cas d’étude sélec-
tionné.
En se basant sur le besoin de modification dimpédance, une seconde technique dadap-
tation spécifique au dipôle est utilisable. Dans les cours de théorie antennaire, on avise
généralement le lecteur de la symétrie nécessaire au bon fonctionnement de lantenne di-
pôle. Lasymétrie entraîne une modification de limpédance dentrée et une désadaptation
du dipôle plan. En appliquant ce décalage de la position de lalimentation du dipôle, la
modification dimpédance entraînée pourrait dans ce cas être bénéfique pour ladaptation
dans le cas du bouchon. Le schéma ci-dessous illustre le phénomène de décalage de lali-
mentation par rapport au cas normal, Fig. G.1

Figure G.1 – Principe du dipôle asymétrique

Lexpression de limpédance dentrée dun dipôle asymétrique Zin,as fait apparaître lim-
pédance dentrée du dipôle centré Zin,s ainsi que la constante de phase β, la longueur des
bras L et le décalage de lalimentation par rapport au centre, xA.
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Zin,as = Zin,s

[
I(x = 0)

I(x = xA)

]2

= Zin,s
sin2(βL/2)

sin2
[
β
(

L
2 − xA

)] (G.1)

En appliquant le principe au bouchon, on obtient l’antenne dipôle asymétrique confor-
mée, Fig. G.2(a) et (b). Lantenne est réduite au strict minimum, cest-à-dire la transition
CPW-CPS détaillée section II.3.2 et les bras rayonnants. En simulation, on obtient le
coefficient de réflexion de lantenne entre 0,75 GHz et 1 GHz, Fig. G.2(c).

(a) (b)

(c)

Figure G.2 – Vues du dipôle asymétrique et résultats de simulations : (a) vue de dessus ; (b) vue
isométrique (en transparence) ; (c) Coefficient de réflexion

La fréquence de résonance de lantenne est 868 MHz avec une adaptation convenable
(S11 = -21 dB), tandis que la bande passante à -10 dB est denviron 15 MHz. Ces perfor-
mances sont similaires à celles des antennes à base d’adaptation par T-match. Concernant
le diagramme de rayonnement, on obtient de même des valeurs en gain proches de celles
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des dipôles à T-match (autour de 1,3 dBi max.).

Si cette solution répond apparemment simplement à la problématique d’adaptation du
dipôle sur substrat cylindrique, pourquoi n’a-t-elle pas été retenue ?

En dépit de sa simplicité de réalisation, l’antenne dipôle asymétrique présente une
orientation de rayonnement qui ne satisfait pas les besoins du projet. En position d’uti-
lisation, le bouchon est inséré dans le luminaire et son rayonnement doit être dirigé vers
le sommet du bouchon pour être correctement reçu. Cette condition est satisfaite par
l’antenne dipôle T-match, Fig. G.3(a). Dans le cas du dipôle asymétrique, la direction de
propagation souhaitée correspond à un creux du diagramme de rayonnement, Fig. G.3(b).
Par conséquent, on ne retient pas ce type d’antenne.

(a) (b)

Figure G.3 – Comparaison des diagrammes de rayonnement 3D : (a) antenne dipôle T-match ; (b)
dipôle asymétrique
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H - CALCUL DE L’IMPÉDANCE D’ENTRÉE

D’UN DIPÔLE INCURVÉ

L’effet de la conformation sur l’impédance d’entrée d’un dipôle incurvé (ou dipôle
"arc") a été évaluée par un simulateur électromagnétique. Il existe par ailleurs une solution
analytique décrite par Tang [110] permettant de calculer l’impédance d’entrée d’un dipôle
arc dans le vide à partir de de ses dimensions. Le modèle de Tang concerne les dipôles
filaires incurvés suivant un rayon de courbure R, avec des bras de longueurs L composés
d’un conducteur métallique cylindrique de rayon a/2, Fig. H.1.

Figure H.1 – Dipôle arc considéré dans la publication de Tang [110]

Le calcul de l’impédance d’entrée du dipôle Z est basée sur la détermination des cou-
rants dans l’antenne via la résolution d’une équation intégro-différentielle. Elle se calcule
à partir des fonctions ii et vi utilisées pour approximer la distribution des courants. Ces
dernières sont décrites dans la publication et utilisée pour le calcul de Z , eq.(H.1).

Z = j30 v00v11 − (v01)2

i0(0)2v11 − 2i0(0)i1(0)v01 + i1(0)2v11
(H.1)

Les fonctions ii et vi sont directement reliées aux dimensions du dipôle arc, particuliè-
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rement au rayon de courbure et à la longueur des bras. Tout d’abord, on choisit d’évaluer
l’impact de la variation du rayon de courbure sur Z. L’impédance d’entrée du dipôle arc
calculée par la méthode de Tang à 868 MHz est représentée Fig.H.2(a). Chaque point
représente l’impédance calculée pour une valeur de R, variant de 23,5 mm à 81,5 mm par
pas de 1 mm.

(a) (b)

Figure H.2 – Impédance d’entrée d’un dipôle arc (L = 70 mm) suivant la variation du rayon de
courbure à 868 MHz : (a) R compris entre 23,5 mm et 81,5 mm ; (b) R compris entre 23,5 mm et 35,5
mm

A l’aide de la Fig. H.2(b), on observe de manière plus précise l’évolution de l’impédance
d’entrée du dipôle lorsque le rayon de courbure est faible. Lorsque le rayon de courbure
est identique à celui du bouchon de l’étude (R = 23, 5mm), on remarque que la résistance
calculée par la méthode est faible (11 Ω) et proche de celle obtenue en simulation (8 Ω).
En revanche, la réactance calculée (-74 Ω) est éloignée de la valeur de simulations (39 Ω).

L’analyse peut aussi être menée sur la variation de la longueur des bras du dipôle (de
65 mm à 70 mm par pas de 0,1 mm) à rayon de courbure constant (R = 23,5 mm) à 868
MHz, Fig. H.3.

On constate sur cet exemple mono-fréquence qu’une variation minime de la longueur
des bras du dipôle (quelques millimètres) affecte grandement son impédance d’entrée. En
modifiant de 5 mm la longueur des bras, les valeurs de résistance et de réactance ont
presque doublé.

Bien que cette méthode de calcul analytique n’est pas applicable à des dipôles im-
primés, elle met en évidence la forte dégradation de l’impédance d’entrée du dipôle arc
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Figure H.3 – Impédance d’entrée d’un dipôle arc (R = 23,5 mm) suivant la variation de la longueur
de ses bras à 868 MHz

lorsque le rayon de courbure est faible. Les variations sur Z observées avec la modifica-
tion de la longueur des bras mettent en évidence la nécessité de disposer d’une technologie
précise et répétable pour la conception de ce type d’antenne. Un décalage de quelques mil-
limètre sur la réalisation pourrait par exemple dégrader le fonctionnement d’une structure
d’adaptation.
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Titre : Développement de solutions rayonnantes compactes pour les capteurs polymères in-
dustriels

Mot clés : Plastronique, Antennes compactes, Structuration Laser Directe, Internet des Objets

Résumé : L’émergence des réseaux IoT ces
dernières années s’accompagne d’une multi-
plication des capteurs communicants de pe-
tite taille. Si la réduction de l’encombrement
des cartes électroniques est rendue possible
par une intégration toujours plus importante
des fonctions circuits, il n’en est pas de même
pour les fonctions antennaires. Dans le cadre
de cette thèse, on explore les possibilités of-
fertes par la plastronique pour la réalisation
d’antennes compactes 3D pour des capteurs
IoT. La plastronique consiste à reporter un dé-
veloppement électronique sur une pièce plas-
tique. Lorsque cette dernière est réalisée par

injection (donc moulée), on parle alors de Dis-
positif Interconnecté Moulé (DIM). Parmi les
technologies de réalisation de DIM existantes,
la Structuration Laser Directe permet le report
de pistes métalliques sur différents types de
matériaux thermoplastiques. Ces travaux s’ar-
ticulent autour de la conception d’antennes
compactes sur substrat cylindrique pour des
communications à 868 MHz, 2,45 GHz, Ultra
Large Bande. L’apport de la plastronique pour
des solutions d’alimentation d’antennes sans
contact est aussi évalué. Les résultats obte-
nus confirment le potentiel de la technologie
LDS pour la réalisation de ce type d’antennes.

Title: Plastronic development of low profile radiating solutions for industrial sensors

Keywords: Plastronic, Compact antennas, Laser Direct Structuring, Internet of Things

Abstract: The emergence of IoT networks in
recent years has been accompanied by an in-
crease in the number of small communicat-
ing sensors. If the reduction of the electronic
board size is enabled by an ever greater inte-
gration of circuit functions, the same cannot
be said for antenna functions. In the frame-
work of this thesis, we explore the possibil-
ities offered by plastronics for the plastron-
ics for the realization of compact 3D anten-
nas for IoT sensors. Plastronics consists in
transferring an electronic electronic develop-
ment on a plastic part. When the latter is pro-
duced by injection (i.e. moulded), it is referred

to as Moulded Interconnected Device (DIM).
Among the existing technologies for produc-
ing DIMs, Direct Laser Structuring allows the
transfer of metal tracks onto different types of
thermoplastic materials. This work is based on
the design of compact antennas on cylindri-
cal substrates for on a cylindrical substrate for
communications at 868 MHz, 2.45 GHz and
Ultra Wide Band. The contribution of plastron-
ics to contactless antenna feed solutions is
also evaluated. The results obtained confirm
the potential of LDS technology for the reali-
sation of this type of antenna.
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