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Introduction Générale

Les récents progrés dans la miniaturisation d’objet communicants pour les systémes de
communications ont conduit a I’émergence d’une nouvelle catégorie de réseaux sans fil intelligent, tels
que les réseaux sans fils de proximité (WPAN) ou les réseaux centrés sur la personne (WBAN). Ces
réseaux permettent de créer un large éventail d’applications avec I’utilisation de capteurs pouvant
communiquer et relever en temps réel des informations (localisation, parametres physiologiques et
environnementaux, gestion d’appel d’urgence...). Ces nouvelles applications peuvent étre diverses et

variées, aussi bien militaires que civiles.

Le travail de thése présenté ici s’est effectué dans le cadre du projet ANR METAVEST 2009 et
s’inscrit dans différentes orientations. Ce projet propose ainsi d’étudier différents types d’antennes
utilisant des structures métamatériaux de type conducteur magnétique artificiel, sur supports textiles
susceptibles d’étre intégrés dans des vétements. Ces antennes devront couvrir les bandes WBAN et
profiteront pour cela des propriétés bien connues de ces métamatériaux qui sont I’amélioration des
performances de I’antenne en rayonnement mais aussi un meilleur découplage entre le corps humain et

I’antenne. Elles devront étre les plus discretes possibles, et utiliser des matériaux de faible codt.

La tache qui m'etait réservée était 1’étude d’antennes dans les bandes de géolocalisation par satellite
GNSS, qui comprend les bandes du GPS (américain), et Galiléo (européen). Deux bandes principales sont

alors a couvrir, I’une autour de 1,2 GHz et I’autre aux environs de 1,575 GHz.

Cette these se compose de 6 parties distinctes, qui ont constitué les différentes étapes a la conception de

ces antennes avec :

- Un état de I’art d’antennes pour les applications WBAN,

- Lacaractérisation et la modélisation de matériaux souples et électro-textiles,

- Laproposition d’antennes conventionnelles de type patch,

- Laconception de métamatériaux de type conducteurs magnétiques artificiels multibandes,

- Laconception d’antennes a profil réduit a base de ces métamatériaux,

- L’étude des effets électromagnétiques sur le corps humain.

Dans le premier chapitre, nous ferons un état de I’art sur des antennes a base de textile pour

différentes applications. Nous parlerons notamment d’antennes en polarisation circulaire déja étudiées

pour les applications de géolocalisation.



Le chapitre Il consiste en la caractérisation de matériaux souples, telle que des textiles, mousses et
plastiques PVC. En effet, les propriétés diélectriques de ces matériaux doivent étre connues afin
d’effectuer des simulations d’antennes les plus proches possibles de la réalité car ils constituent les
supports de nos antennes. Nous évaluerons aussi les performances d’électro-textiles et les comparerons a

des conducteurs métalliques « parfaits ».

Dans le chapitre III, nous proposons différentes solutions d’antennes de type patch utilisant les
matériaux caracterisés au préalable dans le chapitre Il. Nous proposerons des antennes monobandes et
bibandes. Nous étudierons aussi un nouveau type d’alimentation qui consiste en une alimentation

transversale.

Dans le chapitre IV sont étudiés des structures métamatériaux de type conducteurs magnétiques
artificiels multibandes. Nous donnerons les géomeétries de ces structures et toutes les études paramétriques

pour la bonne compréhension de 1’étape d’optimisation finale.

Le chapitre V traitera de I’utilisation des structures a base de métamatériaux multibandes pour la

conception d’antennes de faible encombrement ayant des performances en rayonnement améliorées.

Dans le dernier chapitre, nous étudierons 1’impact des rayonnements électromagnétiques d’une
antenne en polarisation circulaire conformée sur le corps humain. Nous étudierons également dans ce
chapitre une évolution possible de ce travail de recherche qui est I’implantation d’un élément rayonnant
sur un support de type casque militaire. En effet, le projet Metavest étant dédié a des professions a risque
comme les pompiers, militaires, ... disposant généralement de ce type d’équipement, il nous a semblé
intéressant de développer cet aspect. Nous évaluerons dans ce cadre, les performances en rayonnement de
cette antenne en la conformant sur un fantbme de téte humaine, et I’évolution de ce travail portera de
I’implantation de cette antenne sur un casque militaire. Les mesures de Débit d’ Absorption Spécifiques
dans la bande de communication par satellite Iridium effectuées dans ce chapitre concerneront donc les

différentes parties du corps que sont la téte et le tronc.
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[.1. INTRODUCTION

Dans ce chapitre, nous parlerons de I’objet de nos travaux en présentant, tout d’abord, le projet ANR
METAVEST avec ses différents acteurs et les différentes taches associées. Puis, nous introduirons les
différentes applications de vétements intelligents pour les réseaux centrés sur la personne. Ensuite nous
présenterons un état de 1’art des antennes souples intégrées dans les vétements. Comme nous sommes
chargés dans le projet ANR de la conception des antennes de géolocalisation, nous parlerons des différents
modes de fonctionnement de ces antennes, ainsi que des différents standards de géolocalisation en donnant

les bandes de fréquences utilisées et la précision du positionnement obtenue.

I.2. LE PROJET ANR METAVEST

Le projet METAVEST, acronyme de « METAmatériaux pour VEtementS » intelligent, est financé par
I’ Agence National pour la Recherche (ANR-METAVEST-2009). Ce projet est collaboratif et regroupe des
laboratoires universitaires (IETR, IEF, LEAT) et des entreprises comme ORANGE et ADVANTEN.

METAVEST

Figure I-1- Logo du projet METAVEST

L’objectif premier de ce projet est de développer un systéme complet de surveillance et de communication
pour les pompiers ou les militaires. Ce systéme sera intégré dans la tenue d'intervention de ces unités. Une
des problématiques majeures de ce projet est I’intégration des antennes a proximité du corps humain, les
antennes pouvant rayonner dans le corps. Une solution possible pour pallier a d’éventuels problemes de
dysfonctionnement des antennes ou d’absorption trop importante d’ondes électromagnétiques par le corps
humain est ’utilisation de structures Métamatériaux de type Bande Interdite électromagnétique (BIE) ou

de type Conducteur Magnétique Artificiel (CMA). Les propriétés de ces structures sont en effet multiples,



réduction des dimensions de I’antenne, augmentation des performances en rayonnement (gain et

efficacité) mais surtout réduction du couplage entre le corps humain et I’antenne.

Pour la partie communication inter-personnes, le choix s’est porté sur I’implantation d’antennes WIFT et
d’antennes dédiées a la téléphonie mobile. Une fonction de géolocalisation est également obtenue grace a
I’utilisation d’antennes GPS, qui permettent de connaitre en temps réel la position précise de tous les

membres de l'unité en exercice.
Ainsi dans ce projet :

L’TIETR (Institut d’Electronique de Télécommunications et Réseaux) a été chargé de la conception de
I’antenne pour les standards WIFI, ISM, Bluetooth, LTE 4G et de I’étude de ’interaction entre le corps

humain et ’antenne.

L’IEF (Institut d’Electronique Fondamentale) s’est intéressé a la conception d’antenne pour la téléphonie

avec les bandes de fréquences GMS-UMTS-3G-4G.

Le LEAT (Laboratoire d’Electronique, Antennes et Télécommunications) a été chargé de la conception de

I’antenne GPS.

Orange Labs propose dans ce projet son expérience et son expertise dans le domaine des systemes

portables intégrés sur le corps humain, mais aussi son expertise du point de vue Métamatériaux.

L’entreprise ADVANTEN a été quant a elle, chargée de la réalisation des prototypes finaux.

1.3. LESVETEMENTS INTELLIGENTS

1.3.1. De la peau de bétes aux vétements d’aujourd’hui

Depuis des milliers d’années pour des raisons qui évoluent en fonctions des époques, les hommes ont
ressenti le besoin de se vétir avec des vétements de toutes formes et congus dans différents matériaux. A la
préhistoire, les vétements servaient a se protéger du froid, ils étaient confectionnés de peau de bétes.
Aujourd’hui le vétement a évolué et est devenu un signe social et politique, et permet d’affirmer une
fonction dans la société, comme par exemple les uniformes de policiers, des pompiers, des soldats, ou bien
le fameux costume cravate que 1’on porte lors de grandes occasions telles que la soutenance d’une thése

par exemple.

Mais depuis une dizaine d’année, le mode d’utilisation a quelque peu évolué. Les vétements admettent

maintenant de nouvelles fonctions avec 1’arrivée des réseaux centrés sur la personne (WBAN), telles que



des applications prometteuses dans le domaine de la surveillance de la santé a distance, de la sécurité des
personnes, des applications multimédia et bien d’autres. Ces applications ont une chose en commun c’est

la communication a distance.

1.3.2. Les réseaux centrés sur la personne (WBAN)

L’augmentation de réseaux dédiés a la mobilité et la constante miniaturisation des appareils électriques a
permis le développement des réseaux sans fil centrés sur la personne (WBAN). Dans ces réseaux, divers
capteurs ou actuateurs sont insérés dans les vétements, sur le corps ou sous la peau. La nature du réseau et
la grande variété de capteurs offrent de nouvelles applications innovantes et pratiques cherchant a
améliorer les soins de la santé ou la qualité de la vie. Les applications médicales consistent par exemple a
mesurer des fonctions biologiques spécifiques (Figure 1-2), comme la température, la pression artérielle, la
pulsation cardiaque, 1’¢lectrocardiogramme, la respiration, ... L’avantage est que le patient n’est pas
obligé de rester immobile voire méme alité, mais peut se déplacer librement dans sa chambre et méme

quitter I’hopital.

Il existe également des applications multimédia ou de communication. Un projet d’écharpe numérique a
par exemple été développé par France Telecom. Discrets, les webcams, les micros, les écouteurs, les
¢écrans, les logiciels se fondent aux matiéres textiles... de la pointe du col jusqu’au cceur des boutons. Le
vétement devient donc une nouvelle interface de communication capable d'accéder a I'ensemble des
services offerts par un opérateur (Internet, musique, vidéo, services 3G...). Ce concept révolutionnaire

offre une continuité totale de la communication et des services audio et vidéo en situation de mobilité.

Pour offrir une communication partout dans le monde, les réseaux de téléphonie mobile ne sont pas des
candidats parfaits car il reste aujourd'hui plus de 85% de la surface terrestre non couverte par ces réseaux.
Les communications par satellite offrent une couverture bien supérieure a travers notamment le standard
Iridium.

En situation de mobilité, la géolocalisation est souvent une information cruciale. Celle-ci peut étre obtenue
approximativement par triangulation sur le réseau de téléphonie mobile. Cette méthode n'est cependant
pas trés précise a cause des multi-trajets. L'utilisation du standard GPS permettrait en revanche de

connaitre avec exactitude la position en temps réel.

Les réseaux centrés sur la personne sont divisés en trois catégories qui dépendent de la position des

antennes par rapport au corps :



e Communications de systéemes ou appareil depuis I’extérieur du corps vers le corps ou
communications Off-Body. Dans cette liaison le canal de propagation est 1’espace environnant
et une seule antenne est placée sur le corps humain,

e Communications sur le corps de réseaux et de systémes portables ou communications On-
body. La plupart des canaux sont a la surface du corps et toutes les antennes sont sur le corps,

e Communications d’implants médicaux et de réseaux de capteurs a l’intérieur du corps ou
communications In-body. Ces implants communiquent avec une antenne qui est sur le corps,
le canal de propagation étant I’intérieur du corps humain.

La conception des antennes de géolocalisation entre dans la catégorie de systemes de communications
Off-Body, car I’antenne regoit directement les signaux en provenance du satellite donnant les informations
de positionnement.
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I.4. LES ANTENNES POUR VETEMENTS COMMUNICANTS

1.4.1. Antennes en polarisation linéaire

Les antennes en polarisation linéaire sont les plus répandues pour les applications de vétements
communicants. Les bandes généralement visées sont les bandes du standard WIFI, ISM (930 MHz - 2,45
GHz), UHF-VHF, FM. En général, les antennes pour les bandes ISM sont destinées a extraire des
propriétés physiologiques comme I’électrocardiogramme ou la température du corps. On distingue
également pour ce type d’applications les antennes en deux catégories : celles dites a rayonnement directif

comme par exemple les patchs, et celles a rayonnement omnidirectionnel, tel que les monopdles ou les
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dipdles. La différence entre ces deux est que dans le cas d’antennes directives, le corps ne va pas absorber
d’énergie et ne risque pas de modifier les caractéristiques €lectriques des antennes (adaptation, diagramme

de rayonnement, efficacité).
1.4.1.1. Le patch

Les patchs sont trés largement utilisés car ils sont de faible encombrement mais surtout directifs avec un
rayonnement maximal dans la direction perpendiculaire a I’antenne. De plus, grace a leur plan de masse,
les antennes émettent peu de rayonnement dans le corps humain. Les formes des patchs peuvent étre
carrée, rectangulaire, triangulaire, ou circulaire comme nous pouvons voir sur la Figure 1-3. Pour un

fonctionnement multi-bande ou large bande, des fentes sont réalisées dans les patchs.

Les antennes présentées Figure 1-3, sont des patchs pour des applications ISM, Hiperlan2. Les antennes
sont adaptées sur toute leur bande de fonctionnement a -10 dB de coefficient de réflexion (Si1). Leurs
performances en rayonnement vont dépendre notamment de leurs tailles par rapport & leurs fréquences de

fonctionnement.

L WEARABLE ANTENNA
(Type: Potyester fuhric)

__________ &

WEARABLE ANTENNA
(e 22 Zelt fubricy

Aramid substrate

= Conductive Fabric .

—
Comnector

a) [1] b) [2] ¢) [3]

Figure 1-3 — Antennes patchs de différentes formes : (a) carrée, (b) triangulaire et circulaire, (c)
réseaux d’antennes de patch triangulaire.

Dans [1], I’antenne fonctionne pour des applications en bande ISM (2,45 GHz). La taille de I’antenne est
de 100 mm de largeur (~iq) sur une épaisseur de textile Aramide de 1,67 mm. Elle admet un gain de 5 dBi

dans la direction perpendiculaire & sa surface supérieure.



Dans [2], I’antenne fonctionne dans la bande Hiperlan2 (5,8 GHz). Sa taille est de 120 mm (~ 2Xo) sur une
épaisseur de textile polyester de 2,85 mm. Le gain maximal de I’antenne est de 11,04 dBi. Le plan de

masse étant grand devant la longueur d’onde, Son gain est supérieur a celui de I’antenne proposée dans
[1].

Bien que les performances des antennes en rayonnement soient assez bonnes avec un diagramme directif,
cela pose probléme lorsque I’antenne ne peut pas étre naturellement orientée dans la direction du
récepteur. Ces problémes sont rencontrés lorsque 1’usager adopte certaines postures ou bien a cause des
conditions géographiques (vallon, montagne, milieu urbain...). Des réseaux d’antennes sont alors congus
afin de modifier le diagramme de rayonnement de I’antenne. Dans [3], ’auteur réalise un réseau de 4
patchs triangulaires dans une veste, en tenant compte des différents accessoires nécessaires aux
fonctionnements de 1’antenne tel que les cables, connecteurs et diviseurs de puissances. Il obtient ainsi une
amélioration du gain de 4 dB par rapport au rayonnement d’un seul patch. Par contre, en appliquant
différentes phases a I’entrée de chaque antenne, un dépointage du faisceau principal peut étre obtenu.
Dans [4], un ingénieux controle de phase est congu grace a un capteur de flexion qui analyse la courbure
du réseau, et le calcul des différentes phases est établi en fonction de la courbure et appliqué en entrée
d’antenne. Le gain maximal est cependant faible a cause des différents éléments actifs qui constituent le

déphaseur.
1.4.1.2. Les antennes monopOle ou dipble

Les antennes dipbles ou monopdles sont caractérisées par leur diagramme de rayonnement
omnidirectionnel et par leur faible facteur de qualité. Ces antennes admettent deux points faibles pour les
applications textiles, a savoir leurs diagrammes de rayonnement omnidirectionnel et la proximité du corps
humain. Cela peut devenir critique si 1’antenne fonctionne en émission, le Débit d’Absorption Spécifique

DAS pouvant devenir non négligeable.

La taille des dipdles est de I’ordre de la demi-longueur d’onde, mais pour réduire les dimensions de
I’antenne il est possible de faire des méandres. Dans les travaux de Psychoudakis [5], I’auteur a réalisé une
antenne VHF-UHF pour une application de veste militaire. La longueur d’onde a ces fréquences étant trés
grande (Ao = 1,3 m), des méandres sont ainsi réalisés pour diminuer la fréquence de résonnance. Les
dimensions de I’antenne sont de Ao/4,3. Le diagramme de rayonnement mesuré a 300 MHz, présente des

gains totaux de 1’ordre de -15dBi, ce qui est tres faible par rapport au gain obtenu avec des patchs.
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Figure 1-4 — Antenne dipdle avec méandres

1.4.1.3. Les antennes Ultra Large Bande

Les antennes Ultra Large Bande ULB utilisent la bande de fréquences 3,1-10,6 GHz (norme américaine
[6]), pour faire de la communication pulsée. Ces communications sont trés robustes au bruit, et notamment
sur la réjection des signaux en multi-trajet. De nombreuses antennes ULB sur textile existent dans la
littérature. Elles ont la forme de monop6le, comme sur la Figure 1-5, et les parties conductrices ou électro-

textiles faites de ShieldIt™, sont collées sur un textile de flanelle.
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Figure 1-5 — Antenne ULB textile : (a) photographie du prototype, (b) coefficient de réflexion de
[’antenne ULB textile.

1.4.1.4. Les antennes a base de Métamatériaux

Les antennes a rayonnement omnidirectionnel, comme les dipdles, monopdles, nceuds papillon, admettent
de faibles gains du fait de leur diagramme de rayonnement et de plus, rayonnent dans le corps humain
lorsqu’elles sont a sa proximité. La seule fagon d’isoler ce rayonnement néfaste est d’utiliser un plan de
masse agissant comme réflecteur. Le probléme survient cependant lorsque que 1’on rapproche trop prés
I’antenne du plan de masse. Les courants circulants sur le plan de masse en opposition de phase par

rapport au courant sur I’antenne, annihilent alors tout rayonnement de I’antenne. La seule possibilité
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d’utilisation de ce plan de masse en présence d’une antenne est de le placer a une distance de A/4 de celle-
ci, comme pour un réflecteur. De cette maniere, nous obtenons une amélioration des performances de
I’antenne sur le diagramme de rayonnement avec diminution du rayonnement arriere. L’inconvénient
principal apparait pour les utilisations en basse fréquence. On obtient alors des longueurs non négligeables

pour I’intégration de I’antenne sur le corps ou dans un vétement.

C’est ici qu’intervient une catégorie de matériaux ayant des propriétés bien spécifiques sur la phase du
coefficient de réflexion de la surface. Ces matériaux sont constitués de motifs périodiques métalliques de
longueur inférieure a la longueur d’onde. On appelle ces structures des métamatériaux de type Surface
Haute Impédances SHI. 11 existe deux types de surface hautes impédances, d’une part les surfaces a base
de Conducteurs Magnétiques Artificiels CMA ayant la propriété d’avoir une phase du coefficient de
réflexion nulle, et d’autre part les surfaces a Bande Interdite Electromagnétique BIE qui ont a la fois la
propriété sur la phase du coefficient de réflexion et celle de suppression des ondes sur sa surface a la
méme fréguence. Ces surfaces hautes impédances ont été inventées dans les années 2000 avec les
« Mushroom » de Sievenpiper [7]. Il a fallu attendre 2001, pour voir la premiére antenne textile a base de
métamatériaux de type SHI. Elle fut réalisée par des chercheurs américains dans [8]. La structure est un
patch sur une surface a bande interdite électromagnétique, composée de 6*6 éléments patchs carrés sur
laquelle est montée une antenne patch résonant a 2,4 GHz (antenne présentée a la Figure 1-6-(a)).
L’utilisation d’une telle surface en présence du patch permet de réduire la taille de I’antenne facilitant son
intégration dans les vétements. Sur la Figure 1-6-b est présentée la simulation de ’antenne avec et sans
surface BIE. Un décalage de la fréquence de résonance vers les fréquences basses en présence du BIE par
rapport a I’antenne sans BIE montre bien la possibilité de réduction de dimensions de 1’élément rayonnant.
Ici le gain maximum est & peu prés conservé et atteint 9,9 dBi, contre 10,2 dBi sans surface BIE.
L’intégration de cette antenne a conduit 1’auteur a réaliser une série de tests en conditions réelles
d’intégration, en mesurant les caractéristiques de I’antenne en la conformant autour d’un cylindre de
différents diamétres (70mm et 150mm), ces dimensions représentent les dimensions d’un bras, d’une
épaule ou d’une cuisse. Le résultat le plus marquant est ’augmentation de [’efficacité (de 5%) de
I’antenne méme dans des conditions conformes par rapport a une antenne sans surface BIE. Ces résultats
d’augmentation d’efficacité ont notamment été relevés dans d’autres publications d’antennes a base de

surface BIE mais pas dans le cadre d’applications textiles.
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Figure 1-6 — Antenne patch a base de métamatériaux de type BIE : (&)présentation de [’antenne, (b)
Simulation de [’antenne avec et sans surface BIE.

Cette premiére antenne est mono-bande. Cependant, il est intéressant de développer des antennes bibandes
voir multibandes pour couvrir de multiples standards simultanément. Dans les travaux de Langley [9],
lauteur présente une antenne a base de métamatériaux BIE bibandes avec une antenne monopdle
alimentée par ligne coplanaire. La surface BIE est composée de 3*3 éléments, de forme patch carré avec
un anneau carré formant un BIE bibande. Deux résultats principaux sont montrés avec 1’augmentation du
gain de I’antenne monopodle en présence de cette surface, et la réduction du couplage entre le corps
humain et I’antenne. Grace a la propriété de phase du coefficient de réflexion de la surface BIE, 1’antenne
peut étre plaquée sur cette derniére, et la partie du rayonnement arriére du monopdle est réfléchie en avant
ce qui augmente le rayonnement de I’antenne. Le deuxiéme résultat découlant du premier est 1’isolation
entre le corps humain et I’antenne. En effet, le plan réflecteur agit comme un bouclier électromagnétique
diminuant le rayonnement dans le corps donc améliorant I’isolation. Pour montrer cet effet, I’auteur
démontre dans un premier temps qu’en présence ou non du corps humain, I’adaptation de I’antenne ne
change quasiment pas. Dans un second temps, 1’auteur propose de mesurer la quantité d’énergie rayonnée
dans le corps en mesurant le Débit d’ Absorption Spécifique DAS (W/kg/1g). Les chiffres sont significatifs

avec une réduction d’un facteur10 par rapport a celui obtenu avec I’antenne monopdle sans BIE.

L’intérét principal de ce type d’antennes a base de métamatériaux de type BIE, est une diminution des
dimensions de 1’élément rayonnant dans le cas d’antennes patchs, mais surtout 1’augmentation du
rayonnement et de I’efficacité de I’antenne, avec une diminution de la quantité de rayonnement dans le
corps humain. Ces travaux ont été repris dans différentes publications en modifiant la forme des cellules
BIE [10].
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Figure 1-7- (a) Antenne coplanaire bibande, (b) Surface BIE bibande.

1.4.2. Antennes en polarisation circulaire pour les applications de

géolocalisation

1.4.2.1. Introduction

Les antennes utilisées pour la géolocalisation fonctionnent généralement en polarisation circulaire. Il est
cependant possible d’utiliser des antennes en polarisation linéaire mais au détriment de la précision de la
position. Ceci est d0 aux multi-trajets des signaux réfléchis, par exemple sur les fagades d’immeubles en
zone urbaine ou sur les parois d’une montagne. Dans le cas de liaisons satellites, ce phénomene ne se
produit justement pas car I’antenne ne recoit que les informations en provenance directe du satellite. Ces
liaisons nécessitent cependant 1’utilisation de la polarisation circulaire pour s’affranchir des problémes
d’alignement et dans le cas de certaines bandes de fréquences de palier le probleme de dépolarisation de
I’onde lors de la traversée de gouttes d’eau. Il est donc essentiel de concevoir des antennes en polarisation
circulaire. En général, pour les services dits « ouverts » ou public, la précision de la position peut étre
améliorée grace a I’utilisation des deux fréquences. Pour le GPS et Galileo, les bandes de fonctionnement
sont L1 (1,575 GHz) et E5a-b (1,190 GHz). Elles permettent d’avoir une erreur de précision horizontale
inférieure a 4 m et une précision verticale de moins de 8 m comparé respectivement a une précision de 5m
en horizontal et 35 m en vertical avec un récepteur mono-fréquence. Donc pour avoir une bonne précision,
il faut une antenne bibande et en polarisation circulaire. A ces deux premiéres contraintes vont s’ajouter
notamment les contraintes au niveau des diagrammes de rayonnements. Pour des applications textiles, il
faut que I’antenne soit facilement intégrable et souple. Il existe bien entendu des matériaux souples
comme des textiles, des matiéres plastiques et des mousses, mais ils ont la particularité d’avoir des
permittivités faibles, et donc toute tentative de réduction de taille d’antenne par des substrats hautes

permittivités est exclue.
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Nous présentons dans les chapitres suivants, la plupart des antennes en polarisation circulaire utilisées par

les systémes de positionnement par satellite.
1.4.2.2. Antennes simple acces

La plupart des antennes textiles en polarisation circulaire sont en général mono-bande et simple acces et
réalisées a I’aide de patchs. La polarisation circulaire est établie soit en modifiant 1égérement la forme du
patch en coupant les coins, ou en réalisant des fentes au centre ou sur les bords du patch. De cette maniére,
on va créer par dégénérescence de modes orthogonaux qui sont treés proches et de déphasage temporel

adaptés a la création de la polarisation circulaire.

Dans [11], I’auteur présente un patch a coin coupé sur un substrat faible permittivité de mousse réticulée
de 5,55 mm d’épaisseur, la largeur du patch est de 83 mm. Cette solution permet a ’auteur d’obtenir des
performances en rayonnement satisfaisantes avec de la polarisation circulaire sur toute la bande L1 du
GPS, et une adaptation en entrée de -10 dB. Le gain est de 8,4 dBi.

Dans [12], I’auteur présente une antenne patch avec une seule alimentation et des fentes en forme de
polygone découpées dans de 1’électro-textile et collées sur un substrat textile Cordura. La taille du patch
est de 65 mm sur un substrat d’épaisseur de 3 mm. Grace a ces fentes, |’antenne admet une polarisation
circulaire avec un rapport axial inférieur a 3dB dans la bande de téléphonie par satellite Iridium (1,621
GHz), et un gain en polarisation circulaire droite de 6 dBi. La limitation de cette méthode ne permet pas
de couvrir toute la bande GPS (L1) en polarisation circulaire mais en polarisation elliptique. Le gain

maximum est de 5 dBi a la fréquence de 1,575 GHz dans la direction perpendiculaire a 1’antenne.

La limitation de ce type d’antenne est la largeur de bande en rapport axial. Le seul moyen de pallier a ce
probléme est d’alimenter une antenne en quadrature de phase. Le chapitre suivant discutera de ces

antennes alimentées en quadrature de phase.
1.4.2.1. Antenne double accés

Méme si les antennes simple acces admettent de bonnes performances en rayonnement, cela n’est pas

suffisant pour les applications de téléphonie par satellite Iridium.

Un auteur propose une solution d’antenne patch mono-bande double accés avec amplificateur LNA en
entrée afin d’augmenter le gain, imprimée sur substrats souples [13]. Cette antenne est constituée de deux
parties. Sur la premiére couche se trouve un patch alimenté par deux fentes couplées orthogonalement, et
sur sa couche inférieure le circuit d’alimentation (amplificateur et coupleur hybride discret). La taille de
I’antenne est d’une largeur de 100 mm et d’épaisseur 7,7 mm (Figure 1-9). L alimentation est réalisée sur

un substrat souple en feuille polyimide d’épaisseur 0,450 mm. Ce type de substrat est notamment utilisé
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dans les téléphones portables a clapets pour connecter 1’écran au téléphone. En entrée, I’amplificateur
faible bruit de pres de 20 dB permet d’augmenter le gain maximum de I’antenne qui passe ainsi de 5,5 dBi
a 25 dBi. Le rapport axial est inférieur a 3 dB dans la direction perpendiculaire sur les bandes GPS-L1 et
Iridium. Par contre, la mesure du DAS de cette antenne dans la bande Iridium n’est pas du tout étudiée, et
cela peut étre un probléme car le systéme d’alimentation n’est pas blindé et risque de rayonner dans le

corps humain du fait de la présence de fentes d’excitation dans le plan de masse.
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Figure 1-8 — Antennes textiles en polarisation circulaire : (a) antenne a fente GPS L1, (b) antenne
coins coupés GPS L1- Iridium (1,625 GHz), (c) antenne GPS-L1 coins coupés.
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I.5. LES SYSTEMES DE GEOLOCALISATION PAR SATELLITE

Références principales [14] [15] [16] [17] [18] [19]

Les systemes de géolocalisation et de navigation par satellite extrémement utiles existent dans de
nombreux objets intelligents, smart phones, moyens de transport (avion, automobile ou voie maritime),
mais aussi dans des systemes de sauvetage de personnes, de mesure de déplacement de plaques
tectoniques... Ces systémes de positionnement par satellite requiérent plus ou moins de complexité en
fonction du besoin et de la précision désirée sur la position. Un systeme GPS intégré dans un smart-phone
n’aura pas la méme précision, qu’un systéme embarqué sur un navire devant positionner une plateforme
pétroliére. 1l est donc important de savoir comment fonctionnent ces systémes pour pouvoir évaluer les

besoins matériels en fonction de 1’application.

1.5.1. Généralités sur le fonctionnement des GNSS

Le positionnement par satellite est basé sur le principe de la triangulation. Un usager positionné a une
latitude, longitude, et altitude, recoit les signaux de plusieurs satellites en orbite autour de la terre, et
calcule par triangulation, la position dans le référentiel de la Terre (Figure 1-10). Ce calcul est obtenu

grace a des horloges ultra-stables dans le temps embarguées dans les satellites. 1l y a aussi une trés bonne
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synchronisation entre tous les satellites. Le calcul de la distance en temps réel entre un satellite et I’usager

est ainsi fait, puis avec la triangulation 1’usager sait exactement a quelle endroit il se trouve sur la Terre.

Figure 1-10- Principe de mesure de la position par triangulation.

Pour obtenir I’ensemble de conditions évoquées (synchronisation, horloge, référentiel...), les systémes de

positionnement ont été divisés en trois segments principaux qui sont :

- Le segment spatial,

- Le segment contréle,

- Le segment utilisateur.
Le segment controle est I’ensemble des équipements au sol nécessaire pour la surveillance et les
corrections apportées aux satellites lorsque ceux dérivent de leur trajectoire, ou a synchronisation des
satellites. Ce segment de contréle se divise en station de mesure, de correction et de calcul, de surveillance

et de communication.

Le segment spatial comporte I’ensemble des constellations des satellites, le nombre de satellites varie
selon les systemes de positionnement (24 pour le GPS, 24 pour GLONASS, 30 pour Galiléo), ce qui
permet de recevoir a une position sur la terre de recevoir simultanément les signaux de 3 a 4 satellites. Ces
satellites évoluent a des altitudes supérieures a 20000 km. La révolution d’un satellite varie en fonction de
I’altitude. Le GPS admet une révolution compléte autour de la Terre en 12 h pour des satellites a 20200
km d’altitude, contre 14 h pour Galileo qui a des satellites évoluant a 23000 km d’altitudes. Chaque
systeme satellitaire envoie des signaux sur des bandes de fréquences, dont I’utilisation dépend du mode de
fonctionnement de I’utilisateur, si I’usager fonctionne en service gratuit (OS : Open Service), ou en

service réglementé qui est en général payant.
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Le segment utilisateur est constitué de récepteurs congus afin de décoder le signal transmis par les
satellites pour déterminer leur position, ainsi que la vitesse de l'utilisateur. Au départ, le seul utilisateur
était I'armée américaine qui utilisait le GPS pour son matériel intégré dans des véhicules jeeps, des
bateaux, des avions, des tanks ou des sous-marins. Le systeme GPS était également intégré dans des
équipements individuels pour les soldats. Aujourd'hui le segment utilisateur a été élargi aux civils, pour les

voitures par exemple.

1.5.2. Services ouvert des utilisateurs

Chaque systéeme de positionnement propose a ses utilisateurs, des services dits ouverts (gratuits), ou des
services réglementés (payants). Ces services dépendent de |’utilisation et du besoin des utilisateurs,
concernant la précision souhaitée, I’intégrité du signal, le nombre de bandes de fréquence d’utilisation, et

le temps de synchronisation.

Cependant, quel que soit le service utilisé, les signaux émis sont en polarisation circulaire, ce qui veut dire
que le champ électrique E tourne tout au long de la propagation. Dans le cas idéal, la polarisation
circulaire décrit un cercle. On parle cependant de polarisation circulaire (mais il faudrait plutdt dire

elliptique), tant que le rapport des axes de I’ellipse décrite est inférieur a deux en linéaire ou bien a 3 dB.

Le service le plus utilisé est le service ouvert au public, avec une utilisation mono-fréquence (pour le GPS
la fréquence L1, pour Galiléo soit la fréquence E5a seule, E5b seule ou L1-B seule). Ce service permet
d’avoir une précision de 10 m en latitude et longitude et de 35 m en altitude. Pour améliorer la précision, il
faut utiliser une fréguence supplémentaire, un récepteur bibande est alors utilisé. La précision est
améliorée (inférieure & 3 m en latitude et longitude et 4 m en altitude). Pour le GPS, I’utilisation bibande
correspond a I’utilisation des bandes de fréquence de L1 et L2 simultanées et pour Galiléo I'utilisation des

fréquences E5a et L1-B.

Si I’on cherche a obtenir une plus grande précision, il faut utiliser un récepteur tri-bande. La précision
devient de I’ordre de la dizaine de centimétres, mais en revanche il faudra utiliser un service réglementé et
payant. Pour augmenter encore la précision, des mesures de position différentielle permettent de passer la

barre du centimétre voir du millimetre dans le cadre de mesure de mouvement de plaques tectoniques.

1.5.3. Interopérabilité entre le GPS et Galileo

L’existence de plusieurs systémes de navigation par satellites GNSS pose la question de leur
interopérabilité, ¢’est-a-dire de leur capacité a fonctionner ensemble. Sur la Figure 1-11 est représenté
I’ensemble des fréquences des différents standards GNSS, Galiléo, GLONASS et GPS. Certaines de ces
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fréquences se recouvrent ce qui pourrait poser certains problémes si les systemes ne sont pas

interopérables.

L2 G2 EG
GPS Galileo Galileo GPS GLOMASS Galileo
1164 1192 1215 1218 1240 1256 1 260 1300 MHz
L1 G1
I GP3 Galieo GLONASS

1358 13563 1587 1591 1610 MHz

Figure 1-11 - Fréquences utilisées par les satellites des différents GNSS, GPS GLONASS et Galileo.

L’interopérabilité des systémes GNSS permet non seulement d’assurer la coexistence des différents

systemes dans leurs zones de service communes, mais également d’offrir des performances accrues aux

usagers munis de récepteurs multistandards, c’est-a-dire susceptible de combiner plusieurs services GNSS.

En particulier, la combinaison des mesures en provenance de systémes différents dans un méme calcul de

positionnement offre une bien meilleure disponibilité du service. En zone urbaine, par exemple, un

récepteur GPS/Galileo soumis a des masquages importants continuera a obtenir un service de

positionnement avec deux satellites GPS et deux satellites Galileo en visibilité, alors que des récepteurs

GPS seul ou Galileo seul ne fourniraient plus de positionnement faute d’avoir au minimum quatre

satellites en vue.

L’interopérabilité des systémes GNSS repose sur plusieurs caractéristiques :

Les référentiels géodésiques : ces points de références terrestres par rapport auxquels sont
fournies les informations de position et sont propres a chague GNSS, ce qui peut se révéler
problématique en cas d’utilisation combinée de plusieurs systémes,

Les référentiels de temps : chaque GNSS établit sa référence de temps propre, le temps systéme
du GNSS, qui sert de base aux calculs de position effectués par les récepteurs,

La compatibilité électromagnétique des signaux : il s’agit de s’assurer que, sur les lieux ou
plusieurs GNSS diffusent leurs services, les signaux d’un GNSS ne perturbent pas la bonne
réception des signaux d’un autre GNSS,

La définition du signal, des messages de navigation et du calcul de la solution de navigation : en
cas d’utilisation combinée de plusieurs GNSS, le récepteur doit pouvoir s’adapter au standard du

signal défini pour chacun des GNSS.
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Les systemes GPS et Galileo étant interopérables, les référentiels géodésiques et temporels, ainsi que les
signaux et les messages de ces deux systemes, peuvent étre utilisés de fagon intégrée par un récepteur

congu a cet effet.

Pour la grande majorité des utilisateurs, il n’y aura donc pas de concurrence entre GPS et Galileo, mais au

contraire une complémentarité, qui permettra d’augmenter les performances de positionnement.

Un des effets directs de la possibilit¢ de combiner les mesures GPS et Galileo est I’amélioration
considérable des performances géometriques offertes aux utilisateurs : le DOP (Dilution Of Precision) est

amélioré, et la résistance aux masquages (dans les zones urbaines) est fortement renforcée.
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Chapitre Il : Matériaux souples et électro-textiles

11.1. CARACTERISATION DE SUBSTRATS SOUPLES FAIBLES
PERMITTIVITES

11.1.1. Introduction

Les antennes pour applications textiles doivent étre souples, légéres et conformées pour une bonne
intégration dans un vétement afin que 1’usager ne soit pas géné lorsqu’il se déplace. La caractérisation de
matériaux compatibles avec les applications textiles est essentielle car nous avons besoin des propriétés
électriques des matériaux pour effectuer les simulations électromagnétiques. Nous devons étudier ces
matériaux qui seront les supports de nos antennes. La caractérisation de ces substrats permet ainsi
d’obtenir la permittivité relative &, et les tangentes de pertes tan . Nous étudierons par la suite, des

textiles conducteurs que 1’on nomme électro-textiles.

Nous proposons ici la caractérisation diélectrique de différents substrats souples et 1’étude des

performances en rayonnement de deux électro-textiles.

11.1.2. Matériaux souples

Nous décidons de mesurer la caractéristique diélectrique de différents substrats souples, tel que la feutrine
[20], la mousse polyéthyléne [21] et un substrat plastique de type laniére PCV. La Figure 11-1 présente les

substrats souples sous conformation autour d’un cylindre que nous allons caractériser.

La feutrine est un textile a base de fibre végétale naturelle de cellulose de bois (100%). Ce textile n’est pas

tissé, les fibres sont arrangées de maniére aléatoire. Ce matériau est utilisé pour la décoration de textile.

La laniére plastique est constituée de PolyChlorure de Vinyl (PCV), matériau souple et transparent. Cette

lani¢re est normalement utilisée comme rideau d’isolation dans les grandes chaines de froid.

La mousse polyéthyléne est une mousse d’hydrocarbure réticulée alvéolée d’air, légére et qui n’absorbe
pas I’eau. Ce type de matériau est utilisé pour couvrir des surfaces non planes comme par exemple des

radémes.

Les tissus d’aramide [22] sont des fibres synthétiques fabriquées a partir de polyamides aromatiques ou
polyamide-imide. Ces tissus admettent d’excellentes propriétés mécaniques a hautes températures, sans
fonte du textile (ne fond pas a la température de 220°C pendant plus de 10 ans). Pour accroitre la
résistance mécanique, I’aramide est mélangé a d’autres fibres synthétiques comme le Kevlar, ils sont
utilisés pour des applications militaires [23] (gilet balistique), le spatial (nid d’abeille : nida) et

I’aéronautique. Les tissus des vétements de pompier sont constitués de 95% de fibre d’aramide, de 5% de
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fibre de kevlar. Ces tissus ont déja été étudiés dans [24] pour la conception d’antenne intégrées dans des
vétements de pompier. Nous n’avons pas caractérisé ce matériau, mais il est intéressant de connaitre ses

caractéristiques physiques et électriques pour avoir un élément de comparaison.

Feutrine

Laniere plastique

\ Mousse polyéthylene

Figure 11-1 — Substrats souples & mesurer.

La polaire (en anglais Fleece) est aussi utilisée comme support pour les antennes [25], mais la aussi nous

n’avons pas caractérisé ce matériau, nous 1’utiliserons pour avoir un autre élément de comparaison.

Dans le Tableau I1-1, les propriétés physiques des trois substrats souples caractérisés sont énumérées, ainsi
que deux autres textiles souples utilisés pour des applications antennaires. Le matériau le plus léger est la
mousse polyéthyléene disponible en deux épaisseurs de 3,4 et 6,4 mm, il est aussi le plus cher. La feutrine
guant a elle est un peu plus lourde mais le prix est plus faible, elle reste cependant un matériau textile. Le

choix final du substrat se fera aprés la caractérisation des différents textiles afin de savoir lequel convient

le mieux.
Substrats Densité Epaisseur E?Q:ﬁfsr:ttiléf Absorption Cout
souples (kg/m3) (mm) Q) d’humidité (€/m?)
T —

Laniére PVC - 2,5, 4 -30/+60 Non 25 (Ep.2,5)
Mousse

polyéthylene 32 3,2;6,4 -80/+85 Non 36 (Ep.3,2)

[21]

Feutrine [20] 140 1,2;4 - Oui 13,8 (Ep 2)
Polaire [25] 100 2,56 -40/+180 Oui -
Aramide [24] 450 0,4 Res']fzim au Oui 75

Polyimide [26] 1420 0,025 -269/400 Non -

Tableau 11-1 — Données fabricants des différents substrats souples.
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11.1.3. Les propriétés des substrats diélectriques utilisés dans la fabrication

d’antennes portables

Les performances des antennes imprimées dépendent du bon choix du substrat sur lequel elles seront
réalisées [27]. Le substrat n’est pas seulement un support physique pour 1’antenne mais affecte aussi ses
propriétés en termes de fréquence de résonnance, bande passante et d’efficacité de rayonnement. Pour des
antennes imprimeées [28], les champs électromagnétiques existants sont a I’intérieur du substrat. Si le
substrat admet des pertes, 1’efficacité de I’antenne diminue [29]. L’épaisseur et la permittivité du substrat

influent aussi sur la bande passante de 1’antenne [30].

Le bon choix de substrat doit permettre de satisfaire a la fois les contraintes mécaniques (souplesse) mais

aussi les contraintes électriques (tan J).
11.1.3.1. Permittivité

La permittivité est la propriété définie comme la quantité de charges électriques pouvant étre
emmagasinées dans un volume donné. L’unité de la permittivité est le Farad/métre (F/m). La permittivité
du vide est noté &, sa valeur est de 8,854 x 102 F/m. Les matériaux autres que le vide ont des valeurs de

permittivités absolues € plus grandes que &, et sont toujours référencées a la permittivité relative, notée :
& =— Eq. 1.1

Les constantes diélectriques sont fonction de la fréquence et il est important de caractériser un substrat sur
une gamme de fréquence. Pour tenir compte des effets de bords des champs électromagnétiques, la

permittivité des substrats diélectriques est remplacée par une permittivité effective ey

Idéalement, les matériaux diélectriques avec de faibles tangentes de pertes sont préférés pour avoir un
maximum d’efficacité de rayonnement de 1’antenne. Cependant il y a toujours des pertes associées au

diélectrique, que 1’on exprime par 1’apparition d’une partie imaginaire dans 1’expression de la permittivité.

La permittivité d’un diélectrique est donc en général complexe et s’écrit :
g=¢+j¢ Eq. 1.2

Ou ¢ est la partie réelle de la permittivité (constante diélectrique) et& est la partie imaginaire de la

permittivité représentant les pertes.
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11.1.3.2. Tangente de pertes tan o

Pour quantifier les pertes diélectriques d’un matériau, un autre terme connu sous le nom de tangente de
pertes (tan ) est aussi utilisé, et reste le plus répandu auprés des fabricants de substrats. Les tangentes de

pertes caractérisent la quantité de puissance convertie en chaleur dans le matériau. Elles sont données

comme le rapport entre la partie imaginaire ¢ et la partie réelle € de la permittivité :
K
tand =— Eq. I1.3
&

Plus la tangente de pertes est élevée, plus le diélectrique sera a pertes. Des pertes élevées donnent une
réduction de I’efficacité de rayonnement. Dans notre étude, seuls les matériaux a faibles tangentes de
pertes seront envisagés. Par exemple, nous pourrons comparer un substrat textile de type feutrine de tan &

= 0,015 avec un substrat FR4 époxy dont les pertes sont de 0,028.

Dans le chapitre suivant, nous allons présenter des techniques différentes permettant de relever les valeurs

de permittivité définies ci-dessus.

11.1.4. Techniques de mesure de permittivité sur des diélectriques

Plusieurs techniques ont été développées pour la mesure des propriétés complexes diélectriques dans le
domaine fréquentiel. [31] [32] [33] [34]

Les quatre techniques possibles de mesure de diélectrique sont :

e Latechnique des lignes en transmission/réflexion,
e Latechnique de la sonde coaxiale ouverte,
e Latechnique de mesure en espace libre,

e Latechnique par résonnance.

I1.1.4.1. Technique des lignes en transmission/réflexion
Cette technique a I’avantage d’étre large bande [35]. Elle consiste a placer un échantillon de matériau dans
la longueur d’un guide d’onde ou d’une ligne coaxiale (Figure 11-2). Deux ports d’un analyseur de réseaux

vectoriel sont connectés au guide ou a la ligne permettant la mesure des paramétres S du dispositif sous

test. Nous pouvons ainsi obtenir la permittivité et les tangentes de pertes du matériau.

Cette méthode exige la préparation des échantillons a mesurer car ils doivent avoir la méme taille que le

guide d’onde. L’efficacité de la méthode dépend du « gap d’air » qui est 1’écart entre 1’échantillon et la
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ligne guidée. On obtient de bons résultats avec cette méthode pour des céramiques mais de mauvais pour

des textiles car ils ne sont pas totalement homogénes.

Ligne coaxiale \

N

Echantillon b) Echantillon

Figure 11-2 — Banc de caractérisation avec ligne de transmission : (@) technique du guide d’onde, (b)
technique de la ligne coaxiale.

11.1.4.2. Technique de mesure en espace libre

Cette méthode utilise deux antennes placées face a face et connectées a un analyseur de réseaux vectoriel.
L’échantillon sous test est placé entre les deux antennes de telle sorte que 1’0nde se propage a travers
I’échantillon. La limitation de cette méthode est liée a ’obtention d’échantillons larges et plats. La
précision de la mesure peut étre affectée par de multiples réflexions entre I’antenne et la surface, et aussi

par des effets de diffraction des bords des échantillons.

Echantillon (=, tand)

Comet d’emission o, P, Cornet en réception

Port 1&2 connecté a un Support d’échantillon

analyseur de réseaux.

Figure 11-3 — Banc de mesure de permittivité en espace libre.

11.1.4.3. Technique par résonnance

Cette technique par résonance offre une plus grande précision de mesure de permittivité et permet la
mesure de matériaux faible pertes qui ne peuvent pas étre mesurés avec d’autres techniques. Il y a un

grand nombre disponible de mesure par résonnance, comme par exemple celle des cavités raisonnantes
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Fabry-Pérot. Les propriétés diélectriques d’un échantillon peuvent étre déterminées en mesurant tout
d’abord la fréquence de résonance et le facteur de qualité de la cavité vide, ensuite on répéte la méme
procédure mais cette fois-ci avec la cavité remplie d’un diélectrique. La permittivité et les tangentes de
pertes peuvent étre déduites de la fréquence de résonance, le facteur de qualité et 1’épaisseur de
I’échantillon. Mais cette méthode présente une limitation sur une étude large bande car la taille de la

cavité détermine la longueur d’onde et les modes de cavité fixent la gamme d’étude de 1’échantillon.
11.1.4.3.1. Meéthode du T résonant

Dans les travaux [10], I’auteur propose une méthode de mesure de permittivité basée sur des lignes
chargées par un stub et étudiées en transmission. Bien que cette méthode ne soit pas large bande, on
pourra calculer a la fréquence centrale de 1,4 GHz, qui est le milieu entre les deux bandes GPS (L1-L2).

La permittivité ne devrait pas beaucoup dériver autour de cette frequence.

La ligne chargée par un stub multiple de A/4 est présentée Figure I1-4. Cette ligne est réalisée avec du
scotch métallique cuivré sur I’échantillon a caractériser, L représentant la longueur du stub, 4, la longueur

d’onde guidée dans le substrat. Deux sondes coaxiales SMA sont soudées a chaque extrémité de la ligne.

Port 2

= I )A g \
Substrat 4 mesurer

Figure 11-4 - Ligne T résonnante.

Port 1

Les mesures de la fréquence de résonance et du facteur de qualité de I’antenne permettent de déterminer la

constante de dié¢lectrique et les tangentes de pertes de 1’échantillon, d’apres les formules suivantes :

E ot = LZ Eq. 1.4

reff 4er q .

tan5=£:£ Eqg. I1.5
Q 1
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Avec c, la célérité dans le vide, f, la fréquence de résonance du stub et Af | ’ouverture a +3 dB mesurée

au niveau du coefficient de transmission (S,).

La détermination des caractéristiques électriques de 1’échantillon est faite en mesurant les paramétres S
(S,q et S;1) de la ligne. Grace au logiciel HFSS, on effectue une rétro-simulation pour faire correspondre

les courbes en transmission en agissant sur la permittivité relative du matériau.

Pour déterminer les pertes (tand) du matériau, la technique consiste en la réalisation de deux lignes
différentes (une avec stub et 1’autre sans). La ligne sans stub est utilisée pour calibration du VNA, et la
ligne avec stub est mesurée en S,, pour extraire finalementtano . On peut avoir la confirmation de cette

valeur en effectuant une rétro-simulation en insérant la valeur mesurée dans HFSS.

» Mesure de la mousse polyéthylene

On caractérise un échantillon de mousse polyéthyléne d’épaisseur (h = 3 mm) en réalisant une ligne
microruban d’impédance 50 Q (largeur W = 9mm) reliée a un stub en son milieu (longueur du stub L = 51
mm). Deux lignes sont ainsi réalisées (Figure 11-5), une sans stub pour le calibrage de I’analyseur de

réseaux, et une avec stub pour mesure de la transmission de la ligne (S;;).

Figure 11-5 — Photographie des lignes microruban pour caractérisation d’échantillon de mousse
polyéthyléne : (@) ligne pour calibration de l’analyseur de réseaux, (b) ligne chargée par un stub.

La mesure de la transmission faite (Figure 11-6), la permittivité relative (g, = 1,08) est extraite de la
simulation de la ligne en présence du T résonnant. Les tangentes de perte (tand = 0,01) sont calculées

grace a I’équation Eq I1.5.
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Figure 11-6 — Coefficient de transmission S,;(dB) en mesure et simulation pour la ligne T résonnante
pour I’échantillon de mousse polyéthylene.

» Mesure de la feutrine

On caractérise un échantillon de feutrine d’épaisseur (h = 2 mm) en réalisant une ligne microruban
d’impédance 50 Q (largeur W = 9mm) reliée a un stub en son milieu (longueur du stub L = 48 mm). Deux
lignes sont ainsi réalisées (Figure 11-7), une sans stub pour le calibrage de I’analyseur de réseaux, et une

avec stub pour mesure de la transmission de la ligne (S»;).

g B Sy )

Figure 11-7 - Photographie des lignes microruban pour caractérisation d’échantillon de feutrine : (a)
ligne pour calibration de I’analyseur de réseaux, (b) ligne chargée par un stub.
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Figure 11-8 - Coefficient de transmission S,;(dB) en mesure et simulation pour la ligne T résonnante
pour [’échantillon de la feutrine.

La mesure de la transmission est faite (Figure 11-8), la permittivité relative (&, = 1,29) est extraite de la
simulation de la ligne en présence du T résonnant, les tangentes de pertes (tan 6 = 0,038) sont calculées

grace a I’équation Eq I1.5.

» Mesure de la laniére plastique PVC

On caractérise un échantillon de laniére plastique PVC d’épaisseur (h = 1,7 mm) en réalisant une ligne
microruban d’impédance 50 Q (largeur W = 4 mm) reliée a un stub en son milieu (longueur du stub L =
38 mm). Deux lignes sont ainsi réalisées (Figure 11-9), une sans stub pour le calibrage de I’analyseur de

réseaux, et une avec stub pour mesure de la transmission de la ligne (S,;).

Figure 11-9 - Photographie des lignes microruban pour caractérisation d’échantillon de laniére
plastique PCV : (a) ligne pour calibration de l’analyseur de réseaux, (b) ligne chargée par un stub.
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Figure 11-10 - Coefficient de transmission S,,(dB) en mesure et simulation pour la ligne T résonnante
pour [’échantillon de la laniere plastique PVC.

La mesure de la transmission faite (Figure 11-10), la permittivité relative (e, = 2,8) est extraite de la
simulation de la ligne en présence du T résonnant, les tangentes de pertes (tan & = 0,035) sont calculées

grace a I’équation Eq I1.5.

Les valeurs de permittivités et de tangentes de pertes pour les trois substrats sont énumerées dans le

Tableau I1-2.

Substrats ou £ (&) tan & e (&) tan &
échantillons mesurée mesurée fabricant fabricant
Laniere PVC 2,8 0,035 — —
Mousse 1,08 0,01 1,05 0,009
polyéthyléne
Feutrine 1,29 0,039 — —

Tableau 11-2 - Valeurs de permittivités et de tangentes de pertes des différents substrats souples
extraites par la méthode du T résonnant.

11.1.4.4. Technique de la sonde coaxiale ouverte

La technique de la sonde coaxiale présente 1’avantage d’étre une méthode non destructive [34]. Si ’on
compare par exemple a la méthode vue précédemment qui requiert la réalisation de ligne microruban sur
le substrat, cela implique d’avoir une sonde étroite qui presse le spécimen ou qui soit immergée dans des
liquides (Figure 11-11). Cette technique est basée sur la mesure des coefficients de réflexion. Avec cette
technique, I’échantillon peut étre placé au contact de la sonde sans causer de dégradation du substrat ou

bien changer les caractéristiques diélectriques du matériau. Seules les mesures en réflexion sont
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disponibles et I’efficacité de la méthode peut étre affectée par les « gaps » d’air entre et autour de la sonde

du matériau a mesurer.

Nous choisissons de caractériser nos substrats souples en utilisant cette méthode car nous disposons d’un
kit sonde Agilent 85070.

Sonde coaxiale

Ame centrale

Diclectrique a

& tand) mesuret

Plan de référence f
Plan de calibrage  ~

Figure 11-11 — Sonde coaxiale en présence de I’échantillon a caractériser.

11.1.4.4.1. Mesures de substrats souples par la méthode de sonde

ouverte

La méthode utilisée pour la mesure de la constante diélectrique et des tangentes de pertes est la méthode
par sonde ouverte. Cette méthode consiste a simplement toucher la sonde avec un solide plat ou bien en
immergeant la sonde dans une solution. Les champs a I’extrémité de la sonde sont modifiés par la

présence de 1’échantillon, causant une réflexion Sy, liée aux parameétres du substrat.

La mesure de permittivité du substrat utilise un kit de mesure HP 85070B. Ce dispositif permet de mesurer
un échantillon de 200 MHz a 20 GHz. Le kit comprend une sonde reliée a un analyseur de réseaux, et

positionnée sur un socle en porcelaine (Figure 11-12 et Figure 11-13).

On effectue une calibration dans I’air, avec un circuit fermé et une fiole d’eau distillée. Aprés cette
calibration, nous mettons un échantillon d’épaisseur h donné par la documentation, et nous pouvons

mesurer directement les parties réelle et imaginaire de la permittivité relative (e;.,;,’).
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PAINTJET XL3o#

HP §752A OPTION 443

T

Figure 11-12 — Schéma du dispositif de caractérisation de substrat avec la sonde coaxiale ouverte.

Les valeurs mesurées de la permittivité sont représentées Figure 11-14 pour une bande de fréquences allant
de 1 GHz a 3 GHz. La mesure de la partie réelle nous donne 1’information sur la permittivité relative du
matériau. La mesure de 1’air a été aussi faite pour comparaison. Dans le cas de substrat textile comme la
feutrine, la permittivité relative est de 1,25, ce qui est proche de 1’air. La mousse polyéthyléne admet une
permittivité moyenne de 1,05, cette valeur confirme les résultats donnés dans la documentation du produit
[21]. Par contre les tangentes de pertes (tan &) ne sont pas données ici car les valeurs obtenues sont
négatives, ce qui est physiquement impossible. En fait, le dispositif ne peut mesurer des pertes inférieures
a 0,05. Nous avons vérifié ceci en mesurant une épaisseur d’air de 25 mm (Figure 11-14-b), nous obtenons
des valeurs inférieures a 0. Par contre, la laniére PVC admet beaucoup de pertes, les tangentes de pertes
sont cette fois-ci strictement positives. Pour les bandes GPS, on reléve tan 6 = 0,05 sur la bande L2 et 0,07

sur la bande L1. La permittivité relative de la laniere quant a elle est de 2,87 sur les deux bandes du GPS.

Nous avons pu caractériser différents matériaux souples (feutrine, mousse polyéthylene et laniére PVC).
La permittivité relative des matériaux textiles et mousses étant faible (proche de I’air), les tangentes de
pertes n’ont pas pu étre mesurées avec la technique de la sonde ouverte. Les données fabricant de la
mousse polyéthyléne indiquent des tangentes de pertes de 1’ordre 0,009, ce qui est trés faible, ce matériau
est un bon candidat mais ce n’est pas un textile. Par contre, la laniére plastique admet une permittivité
relative de 2,87, ce qui une bonne solution pour miniaturiser les antennes, mais posséde des tangentes de

pertes supérieures a 0,05. En comparaison, ces valeurs sont supérieures a celles du FR4.

Les valeurs de permittivités relative et de tangentes de pertes sont présentées Tableau 11-3.
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Sonde ouverte Echantillon

Socle en porcelaine

Figure 11-13 — Banc de caractérisation de permittivité par sonde coaxiale ouverte avec un échantillon

de feutrine.
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Figure 11-14 — Mesure des différents diélectriques souples comparée a I’air : (a) partie réelle de ¢, (b)
tangente de pertes tan 4.

Substrats ou £ (&) tan & £ (&) tan &
échantillons mesurée mesurée fabricant  fabricant
Laniere PVC 2,87 0,05 @ 1,22 GHz — —
0,07 @1,575 GHz
Mousse 1,05 — 1,05 0,009
polyéthyléne
Feutrine 1,25 — — —

Tableau 11-3 — Valeurs de permittivités et de pertes des différents substrats souples extraites par la
méthode de la sonde coaxiale ouverte.

11.1.5. Synthese de la caractérisation des trois materiaux souples.
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Les trois matériaux souples présentés dans 11.1.2 ont été caractérisés par leur permittivité relative et leurs
pertes par deux méthodes différentes, une méthode résonnante faible bande et une méthode large bande
par sonde coaxiale ouverte. Les valeurs mesurées des permittivités relatives par ces deux méthodes sont
trés proches I’une de I’autre avec une erreur inférieure a 5 %, par contre les pertes évaluées pour la lanicre
sont différentes de prés de 35 %. Lors de caractérisation de la laniére plastique avec la sonde coaxiale
ouverte, 1’épaisseur de 1’échantillon mesuré était de 20 mm, et de 2,5 mm avec la méthode du T résonnant,
les pertes sont beaucoup plus « denses » car 1’échantillon est plus épais. Nous avons résumé ces valeurs

dans le Tableau 11-4.

Les valeurs finales choisies pour la suite des études sont les valeurs de permittivités relatives et tangentes

de pertes trouvées par la méthode de sonde coaxiale ouverte.

Meéthodes de caractérisation
Ligne résonante en T | Sonde coaxiale ouverte
Substrats souples & tan 8 & tan 8
Mousse polyethylene | 1,08 0,01 1,05 -
Feutrine 1,29 0,039 1,25 -
Laniére 2,8 0,035 2,87 0,05

méthodes de mesures différentes.

Tableau 11-4 — Tableau récapitulatifs des valeurs de permittivités des différents substrats par deux
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I1.2. CARACTERISATION DE MATERIAUX CONDUCTEURS
TEXTILES

11.2.1. Les électro-textiles

Toutes les antennes ont besoin d’un matériau conducteur soit pour le plan de masse soit pour
I’élément rayonnant. Le courant traversant le conducteur responsable du rayonnement dépend de la
conductivité électrique du conducteur. La conductivité, mesurée en Siemens par metre (S/m), est la
capacité du matériau a laisser passer les charges électriques a travers lui. Idéalement, les conducteurs
électriques parfaits (CEP) possédent une conductivité infinie. Cependant, en réalité, tous les matériaux ont
une conductivité limitée. Par exemple le cuivre posséde une conductivité de 5,8x10" S/m. Nous avons
besoin de savoir si les matériaux conducteurs textiles ou électro-textiles admettent de bonnes
performances. Nous allons devoir mettre en place un systéme caractérisant les performances de ces

électro-textiles, nous le traiterons dans la partie suivante.

Les matériaux textiles conducteurs ou électro-textiles ont été utilisés auparavant comme des conducteurs
ordinaires dans de nombreuses applications [36] [37]. De nombreux chercheurs ont présenté différents
travaux sur la conception d’antennes les utilisant [38] [39] [40], ce qui ouvre la voie a I'utilisation

potentielle des électro-textiles pour des applications portables.
Les caractéristiques exigées des textiles conducteurs pour les applications portables sont donc:

e Conductivité élevée — une résistance (inférieure a 0,5Q/o) faible et stable pour minimiser les
pertes,
e Homogeénéité — il doit posséder un minimum de variation de résistance,
e Drapabilité — I’électro-textile doit &tre assez souple pour étre porté confortablement.
Aprés avoir fait des recherches sur des textiles conducteurs, il a été décidé de se procurer des échantillons
de Less EMF Inc [41]. Deux différents électro-textiles ShieldIt™ et Pure Copper Polyester Taffeta Fabric
ont également été commandés. Tous ces textiles peuvent étre coupés et cousus comme des textiles

ordinaires.

La Figure 11-15 présente une photographie de ces électro-textiles sous différentes vues. Ces tissus sont
préformés en un maillage bidimensionnel et se composent de deux méches entrelacées orthogonalement,
tissées dans la direction de la chaine et de la trame de la préforme. Il existe plusieurs types de maillage
préformé mais celui utilisé ici est le Taffetas : chaque meche de chaine passe au-dessus de chaque meche
de trame. Ce type de maillage est tres utilisé car trés résistant du point de vue mécanique grace a son

tissage multi-échelle, et tres fin.
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Le Shieldlt™ est un textile & base de fils polyester étamés avec une couche de Nickel et Cuivre
comportant un adhésif thermocollant. Tandis que le Pure Copper Polyester Taffetas Fabric est formé de fil

de nylon étamé avec seulement du cuivre et sans dispositif de collage.
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Figure 11-15- Electro-textiles Taffetas Pure Copper (a gauche), ShieldIt™ (a droite), vue a I’échelle
macroscopique et [ ’échelle mésoscopique.

Ces deux électro-textiles doivent étre testés pour voir s’ils conviennent a la conception d’antenne. Pour
cela, que nous allons fabriquer des antennes patchs résonnant a 1,6 GHz utilisant ces électro-textiles, et

nous les comparerons a un conducteur métalligue cuivré (Scotch métallique 3M).

11.2.2. Mesures d’électro-textiles pour des applications haute fréquence avec

antenne de type patch

Nous avons réalisé trois antennes sur substrat mousse polyéthyléne faibles pertes. L’une avec du scotch
métallique, la seconde en Taffetas et la troisiéme en ShieldIt. La taille du plan de masse est de 120 mm de
large. Les patchs sont alimentés par sonde coaxiale a 25 mm de leur bord. Les dimensions du patch sont
de 85 mm*74 mm. Les mesures du coefficient de ces trois antennes ont été relevées Figure 11-17. Nous
prenons le patch avec scotch métallique comme référence. Les trois antennes sont adaptées a -10 dB avec
un léger décalage fréquentiel, provenant d’un mauvais positionnement de la sonde coaxiale. Dans le pire
des cas, c'est-a-dire pour I’antenne a base de conducteurs Shieldlt, nous avons un décalage de 2,4 % sur la
fréquence de résonnance comparée a 1’antenne scotch métallique, ce qui reste cependant tres acceptable.

Nous observons une meilleure adaptation pour le Taffetas.

Pour vérifier les performances en rayonnement, nous décidons de mesurer 1’efficacité de ces antennes
Figure 11-18-(a) dans la bande d’adaptation, a I’aide de la station de mesure Satimo & Orange-Labs La
Turbie. Les meilleures performances s’obtiennent pour le patch scotch métallique avec pres de 70 %
d’efficacité totale maximale, contre 65% pour le Taffetas et 60% pour le ShieldlIt. Cette chute d’efficacité
vient en fait de la conductivité du métal, moins importante pour des métaux a base de Nickel. La

conductivité du cuivre est de 5,8x10’ Siemens/m et la conductivité du Nickel est de 1,45x10” Siemens/m.
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Figure 11-16 — Patchs sur substrat mousse polyéthyléne : (a) Shieldlt, (b) Taffetas Copper, (c) Scotch
métallique en cuivre.
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Figure 11-17 — Coefficients de réflexion S;; mesurés des antennes avec conducteurs scotch métallique,
Taffetas et Shieldlt.
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Figure 11-18 — Mesure du rayonnement des antennes avec conducteurs scotch métallique, Taffetas,
Shieldlt :(a) Gain total, (b) Efficacité totale.
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11.3. TECHNIQUE DE REALISATION D’ANTENNE SUR
ELECTRO-TEXTILES

Il existe plusieurs technologies de réalisation d’antenne sur textile. Dans les travaux de thése de Mantash
[10], l’auteur récapitule toutes les technologies de réalisation d’antenne. Les antennes peuvent étre
brodées sur un substrat souple a 1’aide de machine a couture perfectionnée, ou bien assemblées avec des
électro-textiles et de la colle conductrice. Cependant, bien que cette méthode soit tres efficace du point de
vue des performances en rayonnement, elle peut présenter des microfissures lorsque I’antenne est pliée. Il
est notamment possible de couper les électro-textiles de maniére automatisée ou a la main avec un cutter.
Les morceaux de textile sont ensuite regroupés sur une feuille de transfert, puis les morceaux sont collés
avec de la colle ou bien par thermocollage (propriété de certains électro-textiles). L’inconvénient de cette
technique est la précision des découpes et aussi du placement des différents morceaux. Cette méthode a
été utilisée tout au long de ma thése pour la réalisation de mes prototypes d’antennes. Une méthode qui
n’a pas encore été utilisée est la gravure des électro-textiles, grace a cette technique nous pourrions

augmenter la précision des réalisations.

Le principe de la gravure est de pulvériser sur une couche métallique plane un verni photosensible. Une
fois que le verni est sec, il faut imprimer avec une lampe a ultraviolets les motifs souhaités en utilisant un
masque typon ayant les motifs de ’antenne. Quand la surface est insolée, vient ensuite une étape de
révélation des motifs par des produit chimiques spécifiques (similaire aux produits utilisés dans les
laboratoires photo), les parties non insolées vont étre dissoutes par ces produits chimiques. Il ne restera
alors que les motifs a graver par des produits chimiques hautement corrosifs pour les métaux, comme le
perchlorure de fer, ou bien du persulfate d’ammonium. Une fois les motifs gravés, le verni protecteur est
dissout avec de I’acétone. Cette technique est tres efficace et trés répandue pour les PCB car elle permet
d’avoir des résolutions de ’ordre de 0,2 mm avec des vernis photosensibles en spray ou bien avec des

plaques de substrat pré-sensibilisées.

Or cette technique ne fonctionne pas sur des électro-textiles. En fait, lorsque le verni est appliqué sur le
textile, il y a un phénomeéne d’absorption, et méme en pulvérisant plusieurs fois tout en laissant sécher
chaque couche de verni, nous n’arrivions pas a le graver correctement, le verni allait se fixer dans le creux
des mailles de 1’¢lectro-textile (Figure 11-20-b). Une partie des conducteurs n’étant pas protégée lors de la
gravure, les fils métalliques étaient attaqués par les produits chimiques. Une autre chose trés importante a
ne pas négliger est la gravure de 1’électro-textile sur les deux faces. Si I’on ne protége 1’¢lectro-textile que
d’un c6té, les fils conducteurs sous les motifs vont étre coupés. Nous pouvons voir ces fils coupés sur la
Figure 11-19.
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Film photorésistant Maille tissée de 1'électro-textile

Avant gravure

\

Aprés gravure

Aaiaiaialaioialelsleisiole

Maille inferieure attaquee par les produits de gravure chimique

Figure 11-19 — Méthode de gravure de [’électro-textile.

Figure 11-20 — Photographie du textile Taffetas copper : (a) avant impression, (b) aprés impression
d’une couche photosensible en spray, (c) impression avec feuille photosensibles apres insolation.

Nous avons procédé a une Vérification de cette méthode en imprimant sur un électro-textile de type
Taffetas Copper un motif de forme spirale. Nous avons réaliseé deux typons identiques pour imprimer de
chaque coté de I’électro-textile, nous avons collé deux feuilles photosensibles [42] a I’aide d’un fer a
repasser. Normalement un lamineur a chaud est requis pour réaliser cette opération mais nous n’en avions
pas a disposition, puis nous avons insolé les deux faces, révélé puis gravé. Une fois insolée, la résine
change de couleur et devient plus foncée, comme on peut le voir sur la Figure 11-20-c et sur la Figure
11-21-a.

Nous avons procédé a la gravure d’un motif spirale sur le textile. Le prototype est montré Figure 11-21,
avant et aprés gravure. Nous avons testé la continuité de 1’électro-textile a I’aide d’un multimeétre, mais
cela ne reste pas suffisant pour évaluer les bonnes performances de cette technique. Il faudra alors réaliser
un prototype d’antenne ou bien les caractériser par le biais de lignes microruban de différentes largeurs.

Par manque de temps, nous ne réaliserons qu’un seul essai d’antenne gravée par cette méthode.
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a)

Figure 11-21 — Photographies d 'un échantillon d’électrotextile Taffetas Copper gravé avec
L'utilisation de film photo-résistant Dupont ™ Riston ® : (a) avant gravure, (b) aprés gravure.

I1.4. CONCLUSION

Dans ce chapitre nous avons étudié différents types de matériaux souples et différents types d’électro-
textiles. Les matériaux souples étudiés sont des substrats mousse polyéthyléne, feutrine et laniére
plastique. La laniére plastique est un bon substrat si nous ne considérons que la permittivité relative du
matériau (de "ordre 2,85) qui permet une réduction de taille d’antenne. En revanche, les tangentes de
pertes sont beaucoup trop importantes pour que nous puissions l’utiliser, ce qui pourrait dégrader les
performances en efficacité de nos antennes. La mousse polyéthylene et la feutrine admettent certes une
faible permittivité relative ~1, mais des tangentes de pertes inférieures au seuil de 0,05 de détection de la
sonde. Nous préférerons utiliser alors la mousse polyéthyléne car les données constructeurs, nous

renseignent sur les tangentes de pertes de 0,0009.

Finalement, nous avons retenu les valeurs de permittivités relatives obtenues avec la méthode de
caractérisation de la sonde coaxiale ouverte, et les valeurs de tangentes de pertes obtenues par la méthode

de la ligne résonnante en forme de T. Ces valeurs ont été regroupées dans le Tableau I1-5.

Les performances des électro-textiles ont été étudiées dans ce chapitre. Nous avons congu et réalisé trois
antennes sur un substrat mousse polyéthyléne avec deux électro-textiles, Taffetas Copper a base de fils
nylons étamés avec du cuivre, et le Shieldlt a base de fils polyesters étamés avec un alliage de nickel et de
cuivre. Ces deux électro-textiles ont été comparés a une antenne a base scotch métallique. Nous avons pu
déduire que les deux électro-textiles sont de bonnes qualités puisque nous sommes proches des

performances de I’antenne avec le scotch métallique. On préférera utiliser le Taffetas Copper du point de
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vue de ces performances électriques, mais d’un point de vue pratique le Shieldlt dispose d’un adhésif
thermocollant. Par contre, le thermocollage sur mousse polyéthyléne ne fonctionne pas correctement car la
température de collage est supérieure a la température d’utilisation de la mousse polyéthyléne donnée par

le constructeur.

Une nouvelle technique de gravure sur textile a été développée, grace a I'utilisation de film plastique
photorésistant. Un essai de gravure a été mené et reste concluant pour ’utilisation de cette technique. En
revanche cette méthode n’a pas du tout été caractérisée pour évaluer quelle précision peut étre obtenue

avec cette technique.

Tableau 11-5 — Valeurs retenues de la caractérisation des trois matériaux souples.

Permittivités relatives Tangente de pertes
Substrats souples

& tan 6

Mousse polyéthyléne 1,05 0,01
Feutrine 1,25 0,39
Laniére 2,87 0,05
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[11.1. INTRODUCTION

Les antennes a base de métamatériaux de type Conducteurs Magnétiques Artificiels CMA pour le
standard GPS (L1/L2) ont montré leurs faiblesses (Chapitre 1V) car il est difficile de miniaturiser les
motifs sur des substrats faibles permittivités. Méme en utilisant des techniques de miniaturisation avec des
motifs de formes spirales, les tailles de cellules restent cependant larges (1V.3.4) rendant difficile
I’intégration dans un vétement. Nous nous sommes donc orientés vers des solutions de type patchs plus
simples, moins larges, qui, grace a leur plan de masse, admettent peu d’interaction avec le corps humain,

du fait de leur diagramme de rayonnement plus directif.

Des travaux d’antennes mono-bande en polarisation circulaire sur substrats textiles ont déja été
réalisés pour la bande GPS-L1 [43]. Dans ce chapitre, nous développerons des antennes bibandes avec des

patchs a fentes en polarisation linéaire puis en polarisation circulaire.

La polarisation circulaire peut étre créée a l'aide d'un ou plusieurs acces d'alimentation. Les
antennes imprimées a polarisation circulaire comportant plusieurs accés d'alimentation ont généralement
l'avantage de proposer une large bande passante en polarisation circulaire. L'inconvénient de ce type
d'antenne est qu'elle nécessite un circuit d'alimentation extérieur assez complexe qui augmente la taille de
la structure. Une deuxiéme méthode d'obtention de polarisation circulaire est la génération d'un mode
dégénéré qui peut étre séparé en deux modes orthogonaux excités grace a une perturbation géométrique
(techniques de dissymétrie, patch coin coupé [44], alimentation sur la diagonale [45]). Cette méthode
présente l'inconvénient d'offrir une pureté de polarisation fortement sensible aux dimensions et aux
caractéristiques du substrat et une faible bande passante en polarisation circulaire. C’est pourquoi, la

polarisation circulaire sera obtenue en utilisant deux alimentations en quadrature de phase.

Les antennes patchs sont généralement alimentées par sonde coaxiale, or cette méthode présente
I’inconvénient de déchirer les électro-textiles lorsqu’une pression est exercée sur ceux-Ci. La seconde
technique est d’alimenter les patchs par ligne microruban. L’alimentation se faisant sur le coté, cette
technique est efficace mais ne convient pas aux patchs bibandes a fentes. Alors, grace aux travaux sur des
alimentations par lignes couplées [46] [47], nous avons développé une méthode d’alimentation de ligne
couplée en forme de T, ce qui permet d’alimenter un patch avec fentes sans modifier la forme de celui-ci.
Cette technique avait été développée pour découpler les signaux RF des signaux continu dans le cadre

d’antennes actives.

Dans ce chapitre, nous étudierons des antennes patchs bibandes a fentes d’abord en polarisation
linéaire puis en polarisation circulaire avec deux accés en quadrature de phase. Les systéemes

d’alimentation en quadrature seront aussi abordés, avec une technologie coupleur hybride et une a base de
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métamatériaux de type ligne CRLH (Composite Right Left — Handed). La technique d’alimentation par
ligne couplée sera également étudiée dans le cas d’antennes patchs mono-bandes en polarisation circulaire

et bibandes en polarisation linéaire.
I11.2. LES ANTENNES EN POLARISATION LINEAIRE

Avant d’étudier les antennes en polarisation circulaire, il a fallu tout d’abord étudier des antennes en
polarisation linéaire en monobande et bibande. Les antennes étudiées seront des patchs, avec deux types
d’alimentation, une alimentation par sonde coaxiale perpendiculaire au patch et une alimentation par ligne

couplée en forme de T.

[11.2.1. Antenne mono-bande alimentée par ligne couplée en forme de T en

polarisation linéaire

111.2.1.1. Présentation de I’antenne

Une antenne de type patch sur substrat textile de type feutrine est proposée ici, se basant sur des travaux
d’antenne en polarisation circulaire [48] avec alimentation par ligne couplée en forme de T. Le textile est
une feutrine souple disponible en plague de 30 cm*30 cm en épaisseur de 2 mm, les caractéristiques
diélectrique et de pertes ont été mesurées dans 11.1.4.3.1. L’antenne est un patch carré alimenté par une
ligne 50 Ohms en forme de T (Figure I1I-1). La polarisation circulaire serait obtenue avec une double

ligne en forme de T alimentée en quadrature de phase dans 111.4.1.

< [ ] Textile
¥ |:| Electro-textile

__________________ Ligne en
formede T Patch
wm$
L. | gnd 5 /
>ie W, \Plan de masse

a) Ll-me I me b)

Figure 111-1- Antenne patch alimentée par ligne couplée en forme de T : (a) vue de dessus, (b) vue en
coupe.
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111.2.1.2. Etudes paramétriques

Pour comprendre le fonctionnement de cette antenne, des études paramétriques ont été réalisées. Dans un
premier temps, nous avons fixé tous les paramétres de I’antenne en prenant : gnd = 200 mm, Wy, = 95
mm, Wiine = 30 mm, Lyine =51 mm, Ly =93 mm, Wi =L =4 mm, gap = 1,5 mm, hapenne = 6 mm, g = 1,3,
tan 5= 0,035.

111.2.1.2.1. Etude en fonction de [D’écart entre le patch et

Palimentation

Le T d’alimentation est couplé au patch a travers un espace ou « gap » dont nous avons étudié I’influence.
L’augmentation de I’écart entre le T de I’alimentation et le patch agit principalement sur 1’adaptation de
I’antenne. [’adaptation est maximale dans le cas ou le gap = 1,5 mm, nous obtenons un coefficient de
réflexion Sy; de -25 dB a 1,181 GHz, avec une bande passante de 5% a 1,184 GHz (Figure 111-2). Sur la
courbe de la partie réelle de I’impédance Z (Figure 111-3-(a), nous pouvons observer deux fréquences de
résonnance, la plus basse correspond a la résonance du patch et I’autre a celle du T de I’alimentation. En
augmentant le gap, on augmente la partie réelle de Z due au patch mais on diminue la partie réelle due a la
résonnance du T, cette valeur diminue mais reste cependant importante (> 400 Ohms). En réduisant ce
gap, on augmente la capacité équivalente, ce qui induit un décalage fréquentiel des parties réelles et
imaginaires de I’impédance Z de I’antenne. On peut voir cet effet capacitif introduit par le T
d’alimentation en regardant la partie imaginaire de Z (Figure 111-3-b), en réduisant 1’écart gap la partie

imaginaire de Z devient plus capacitive, notamment dans le cas ou gap = 0,5 mm.

— 0 —T | ]
g 7z | |
\é -5 1 1
z f gap 4,5 mm
S -10 \‘{ gap 3,5 mm
L
% -15 gap 2,5mm
3 20 \ gap 1,5mm
B “ gap 0,5mm
2 -25
]
3 -30
1 12 1.4 1,6 1,8 2
Fréquence (GHz)

Figure 111-2 — Simulation du coefficient de réflexion Sy, de I’antenne en fonction de I’écart gap.
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Figure W1-3 — Simulation des paramétres Z de [’antenne en fonction de [’écart gap : (a) partie réelle
de Z, (b) partie imaginaire de Z.

111.2.1.2.2. Etude en fonction de la longueur des branches du T

d’alimentation

Nous avons fait varier la longueur des branches du T d’alimentation L de 77 mm & 93 mm.

Nous pouvons nous apercevoir que cette augmentation (Figure 111-4) dégrade I’adaptation de I’antenne et

agit sur la bande passante. Nous passons de 2,1% pour Ly = 77 mm a 5% de bande passante pour L¢ = 93

mm (Figure 111-5).

Coefficient de réflexion 8y, (dB)

—Lf 77 mm

—Lf 81 mm
s LT 85 mm

e L 89 mm

e Lf 93 mm

1.4

1.6 1.8

Fréquence (GHz)

(3]

Figure 111-4 — Coefficient de réflexion simulé Sy; de I’antenne en fonction de la longueur de la
branche L.
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Figure 111-5 — Impédance d’entrée Z de [’antenne en fonction de longueur de la branche L; : (a) partie

réelle de Z, (b) partie imaginaire de Z.

111.2.1.2.3. Etude en fonction de la longueur L des sous branches du
T.

Lorsque nous augmentons la longueur du T, cela modifie directement 1’adaptation de I’antenne (Figure

[11-6). Elle est maximale pour la valeur nulle de L, c'est-a-dire dans le cas ou il n’y a pas de retour sur le T.

L’augmentation de 1a longueur du T va décaler sa résonnance vers les fréquences basses, nous pouvons

I’observer sur les courbes des parties réelle et imaginaire de Z (Figure I11-7-b). Nous pouvons coupler les

résonnances du T et du patch mais dans une certaine mesure. Dans le cas ou L = 30 mm, le couplage est

trop important, I’antenne est totalement désadaptée.

Coefficient de réflexion

Sp(dB)

10 \\ ;/ ——L30mm | |
s —m
20 LOmm |
25 v
-30
1 1,2 1,4 1,6 1,8
Frequence (GHz)

(3]

Figure I11-6 — Simulation du coefficient de réflexion Sy; de [’antenne en fonction de la longueur L.
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Figure I1-7 — Simulation des paramétres Z de I’antenne en fonction de la longueur L : (a) partie
réelle de Z, (b) partie imaginaire de Z.

111.2.1.3. Synthese

L’antenne est un patch alimenté par une ligne couplée en forme de T, les parties réelle et imaginaire de
I’impédance d’entrée Z montrent deux fréquences de résonnance, 1’une liée aux dimensions du patch et
I’autre a la structure T de ’alimentation. La partie réelle de Z due au T est toujours trés grande par rapport
a celle du patch. Dans notre cas, 1’adaptation de I’antenne se fait lorsque ces deux résonnances sont
moyennement couplées. Ce couplage s’obtient en faisant varier 1’écart entre la ligne et le patch et en
faisant varier la longueur du T. Dans le cas ou 1’on voudrait coupler fortement ces fréquences, on peut
réaliser des retours sur le T qui vont rallonger les courants, cela pourrait étre intéressant dans le cas de
structures bibandes développées dans 111.2.2.2.

111.2.1.4. Mesure du prototype

Ce prototype permet de confirmer les résultats de simulation. Le prototype est réalisé avec un substrat
textile dont les caractéristiques diélectriques sont &, = 1,25 et tan & = 0,035, ce textile est disponible en
feuille de 30 cm*30 c¢cm avec des épaisseurs de 2 mm. Les parties conductrices sont réalisees avec de
I’électro-textile de type ShieldIt™ Super [49], ces électro-textiles sont fait de nickel et de cuivre et sont
recouverts d’une colle adhésive active avec une source de chaleur, les caractéristiques électriques et

physiques sont données dans [50] et énumérées dans Tableau I11-1.

Electro-textile ShieldIt™Super
Résistance de surface 0,025 Ohm/carré
Conductivité 6,67*10° S/m
Epaisseur 0,17 mm
Masse surfacique 230g/m®

Tableau 111-1 — Propriétés de I’électro-textile ShieldIt™Super.
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Les paramétres de ’antenne sont les suivants : gnd = 200 mm, Wyaeh = 95 mm, Wijpe = 30 mm, Ljipe = 51

mm, Ly =93 mm, W =L =4 mm, gap = 1,5 mm, hapenne = 6 mm, g; = 1,25, tan 6= 0,035.

L’antenne est optimisée dans la bande la bande L2 du GPS. Les courbes de la Figure 111-8-a présentent

une comparaison des résultats de simulation et de mesure du coefficient de réflexion. Le coefficient de

réflexion possede la méme allure en simulation et en mesure mais avec un certain décalage di aux erreurs

de fabrication. La bande passante du coefficient de réflexion & -10dB mesurée est de 3,1% & 1,196 GHz.
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Figure 111-8 — Antenne patch alimentée par ligne couplée en forme de T : (a) photographie de
I’antenne réalisée, (b) mesure et simulation du coefficient de réflexion de I’antenne.
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Figure 111-9 — (a) Antenne mesurée dans la station de mesure Satimo, (b) mesure et simulation de
Uefficacité totale de ’antenne.
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Les diagrammes de rayonnement sont présentés Figure 111-10 a la fréquence ou 1’adaptation est maximale
pour f = 1,196 GHz. IIs sont tracés dans les plans xOz et yOz de 1’antenne. L’antenne admet un gain
maximal de 8,4 dBi dans la direction perpendiculaire a 1’antenne, la forme du diagramme de rayonnement
est celle d’un patch avec son maximum de rayonnement dans la direction perpendiculaire a celle de
I’antenne. La polarisation de I’antenne est linéaire selon la direction Ox, la différence entre la polarisation
principale et la polarisation croisée est de 18,7 dB dans la direction normale a 1’antenne. Nous notons que
dans les deux plans, il y a une différence entre mesure et simulation sur le diagramme de rayonnement de
la polarisation croisée, en revanche le diagramme de la polarisation principale mesuré est en accord avec

la simulation.

La mesure de I’efficacité totale de ’antenne concorde bien avec la simulation (Figure 111-9-b). L’erreur
relative par rapport a la simulation est de 3,9 %, ce qui est convenable. L’utilisation de matériaux a pertes

(tan 6 =0,035), n’a pas beaucoup influée sur I’efficacité rayonnée de 1’antenne, nous obtenons ici 80 %.
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Figure 111-10 — Diagrammes de rayonnement & f = 1,195 GHz pour les plans : (a) ¢ =0°, (b) ¢ =90°.

111.2.2. Antenne bibande a fentes
111.2.2.1. Alimentation par sonde coaxiale

111.2.2.1.1. Présentation de ’antenne

Les antennes patchs bibandes a fentes ont été étudiées dans les travaux de S. Maci [51]. Les fentes ont
pour but d’augmenter le trajet des courants surfaciques et de faire baisser les modes supérieurs du patch.
Pour notre application, le rapport des fréquences entre la bande basse et la bande haute des fréquences

GPS est de 1,3, cela implique ici d’avoir des fentes trés proches du bord du patch.

De plus, les matériaux utilisés doivent étre a faible permittivité (e, ~ 1) car les matériaux textiles admettent

une permittivité trés faible. Le matériau qui se rapproche le plus des matériaux textiles est la mousse dont
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la permittivité est proche de celle de I’air, I’impression des motifs se fait sur une fine couche de substrat
TACONIC TLY5 de permittivité & = 2,2, tangente 3 = 0,001 et d’épaisseur de 0,127 mm. Dans le cas ou
I’on associe une couche de mousse de 6 mm d’épaisseur de permittivité ¢ = 1,05 avec un substrat
d’épaisseur 0,127 mm et de permittivité g =2.,2, la permittivité effective est donnée par 1’équation (EQ.
I11.1), dans [52], l’auteur propose une formulation analytique de I’association de deux couches

diélectriques d’épaisseurs (d4, d,) et de permittivités (g;, €,) se présente sous la forme suivante :

a__ 1 (d1+$j Eqg. I11.1

Eu =
" d,+d.le, e,

En remplacant les valeurs de permittivités et d’épaisseurs correspondantes, la formule donne une

permittivité proche de 1,05 car I’épaisseur du substrat est trés petite devant celle de la mousse.
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Figure 111-11 — Antenne patch bibande a fentes en polarisation linéaire : (a) vue de dessus de
l’antenne, (b) vue de coté de ’antenne.

Le but de ces fentes est d’exciter les modes TM gy €t TM3q du patch, afin d’avoir un rayonnement non
nul dans la direction perpendiculaire a I’antenne. Dans les travaux de Maci [51], il est proposé une
formulation analytique de ces modes. Les fréquences de résonnances sont données par 1’équation (Eq. 111
.2) et (Eq. 111.3), et dépendent directement des dimensions géométriques. Ces équations vont nous

permettre de comprendre le fonctionnement de cette antenne.

C C
fo = G Eq. .2 fu = G Eg. I3

2W +AW) ge(t,gr) 2W —21 +d) ge(¥,gr)
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Avec c la célérité de la vitesse de la lumiére, L est la longueur du patch t est 1’épaisseur du substrat, d est

la largeur de la fente,

Et
1
y+1 y-1 10}2
(X y)=——+—-|1+— Eq. l11.4
L(0y) = [ X a
tﬂ+o'336 g +1 W
aw ==L {0,28+r [0,274+In(—+2,518)}} Eq. L5
”T+O,556 & t
G=113-0,195 0,73 Eq. 1116
W W

Afin d’obtenir le bon rapport de fréquence entre les bandes haute et basse, nous choisissons d’utiliser un
patch de forme carré (W = L), ce qui permet de rallonger le trajet des courants surfaciques des modes

TMyqg €t TMa3g par rapport a un patch rectangulaire.
111.2.2.1.2. Etudes paramétriques

Lors de ces études paramétriques, nous allons faire varier, la longueur et la largeur de la fente Ls et d
respectivement, la position de la fente par rapport aux bords du patch w, la position de I’alimentation
Lfeed et la hauteur du substrat t. Pour chacune de ces variations, le coefficient de réflexion Sy;(dB) sera

tracé, ainsi que les parties réelle et imaginaire de I’impédance de 1’antenne en fonction de la fréquence.

Sur toutes ces etudes paramétriques, nous pouvons observer trois fréquences de résonnance dues aux
différents modes de I’antenne qui sont les modes TM g9, TMago €t TMsg. Seuls les modes impairs sont
étudiés car leurs rayonnements présentent un maximum de gain dans la direction perpendiculaire a

I’antenne.

Nous fixons tous les paramétres de 1’antenne avec : W = 100 mm, Lgeeg = 24 mm, Lg =92 mm, d =2 mm,

w=0,7mm, L, =170 mm, t=6 mm.
111.2.2.1.2.1. Variation de la hauteur du patch t

Les courbes du Sy; (Figure 111-12) représentent I’influence de la hauteur t du substrat. Nous observons que
plus cette hauteur est grande et plus la bande passante augmente, elle s’accompagne aussi d’un décalage

fréquentiel.
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Cette étude nous a permis de déterminer la hauteur du substrat nécessaire pour répondre aux applications
GPS (bandes passantes de 2 % et de 1,5 % a 1,227 GHz et 1,575 GHz respectivement). La hauteur choisie

est 6 mm.
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Figure 111-12 - Simulation du coefficient de réflexion Sy, de I’antenne en fonction de la hauteur du

patch t.
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Figure H1-13 - Simulation des paramétres Z de I’antenne en fonction de la hauteur du patcht : (a)
partie réelle de Z, (b) partie imaginaire de Z.

111.2.2.1.2.2.  Variation de la longueur des fentes Ls

Les fentes rallongent le parcours des courants surfaciques sur le patch, pour le mode TMqq les courants de
surface contournent la fente diminuant ainsi la fréquence de travail. Par contre, pour le mode TM3q,, les
courants surfaciques contournant les fentes sont en opposition de phase par rapport a ceux au centre du
patch, donc si ’on augmente la longueur des fentes la fréquence du mode f3y augmente, c’est pour cela
qu’apparait un signe moins devant "2I" dans 1’équation (Eq. I11.3). Nous observons (Figure 111-14) que la

longueur des fentes a une influence sur le rapport des fréquences entre le premier et le troisiéme mode
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Ta00/f100- Par contre la longueur des fentes affecte peu I’impédance Z de 1’antenne, il y a simplement un

décalage fréquentiel (Figure 111-15).
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Figure 111-14 - Simulation du coefficient de réflexion Si; de [’antenne en fonction de la longueur des

fentes L.
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Figure 111-15 - Simulation des paramétres Z de I’antenne en fonction de la longueur des fentes L :
(a) partie réelle de Z, (b) partie imaginaire de Z.

111.2.2.1.2.3.  Variation de la largeur des fentes d

Le parametre d (largeur des fentes) a une grande influence sur le rapport de fréquence f3o0/f100. En effet, il
agit sur le trajet des courants surfaciques de I’antenne, en particulier sur le mode TM3q (Figure 111-16). Si
I’on augmente la largeur des fentes, on diminue la fréquence du premier mode et I’on augmente la
fréquence du troisieme mode. Pour une variation de largeur de fentes de 1 & 5 mm, le rapport entre les
fréquences varie de 1,3 a 1,5. Par contre, nous n’observons aucune modification de I’impédance d’entrée
de I’antenne en fonction de la largeur des fentes. On note que la variation de la fréquence fsqo est plus
grande que la variation du mode fi4 lorsque que 1’on fait varier la taille de la fente, car dans 1’équation

(Eq. 111.3) le terme d apparait au dénominateur.

55



Chapitre 111 : Antennes de type patch

o

- \

w o _1p0 A

= 10 V v

=

L

5 20 |

= l ———d=1mm

Tﬁ‘ —d=2mm

5 -30 d=3mm

= ——d=4mm l

= ————d =5 mm

P40

1 12 1,4 1,6 1,8 2

Fréquence (GHz)

Figure 111-16 — Simulation du coefficient de réflexion Sy; de [’antenne en fonction de la largeur des

fentes d.
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Figure 111-17 - Simulation des paramétres Z de [’antenne en fonction de la largeur des fentes d : (a)
partie réelle de Z, (b) partie imaginaire de Z.

111.2.2.1.2.4.  Variation de la position des fentes w

Nous faisons varier la position des fentes en déplagant la fente vers I’intérieur du patch, on modifie ainsi le
trajet des courants des deux modes. En éloignant la fente du bord, on augmente le rapport des fréquences
entre le premier et le troisiéme mode. On constate la méme chose en regardant les équations (Eq. 111.2) et
(Eq. 111.3). C’est pour la valeur w = 1 mm, que nous obtenons un rapport de fréquences de 1,3 compatible
avec I’application du GPS (Figure 111-18). La position des fentes n’a aucune influence sur I’'impédance

d’entrée de I’antenne, on note seulement un décalage fréquentiel (Figure 111-19).
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Figure 111-18 - Simulation du coefficient de réflexion Sy; de [’antenne en fonction de la position des

fentes w.
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Figure 111-19 - Simulation des paramétres Z de [’antenne en fonction de la position des fentes w :
partie réelle de Z, (b) partie imaginaire de Z.
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Il est possible de régler 1’adaptation de I’antenne aux deux fréquences en modifiant la position

d’alimentation. Lorsque I’on déplace 1’alimentation vers le centre du patch, les fréquences d’adaptation

des deux modes figo et f3o Se déplacent vers les fréquences basses. Les parties réelle et imaginaire de

I'impédance Z de I’antenne diminuent. Pour L; = 25 mm, nous obtenons un coefficient de réflexion

minimal pour les deux fréquences du standard GPS.
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Figure 111-20 - Simulation du coefficient de réflexion Sy; de [’antenne en fonction de la position de
Ualimentation L.
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Figure 111-21 - Simulation de l'impédance d’entrée Z de I’antenne en fonction de la position de
l'alimentation Ly : (a) partie réelle de Z, (b) partie imaginaire de Z.

111.2.2.1.3. Optimisation de I’antenne pour le standard GPS

Les études paramétriques nous ont permis d’appréhender le fonctionnement de cette antenne, mais
¢galement de mettre au point une méthode pour la conception d’une antenne pour le standard GPS. Ainsi,
en fixant la hauteur Hsub a 6mm, nous obtenons une bande passante nécessaire pour notre application (2

% pour la bande basse et 1,5 % pour la bande haute).

Le rapport de fréquences entre ces deux modes de fonctionnement est modifié en jouant sur les
dimensions et la position des fentes. [’adaptation de 1’antenne s’effectue en modifiant la position de

I’alimentation.

Aprés avoir optimisé les dimensions de 1’antenne, nous obtenons les paramétres de I’antenne suivant : W

=98 MM, Lteeg = 25 mm, Ly =90 mm, d = 1,5 mm, w = 0,2 mm, L, = 170 mm, t = 6 mm. Ici, seuls les
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résultats de simulation seront présentés, nous comparerons simulation et mesure dans le paragraphe
111.4.2. Le coefficient de réflexion S;; (Figure 111-22-(a) montre un fonctionnement bibande de I’antenne.
Les bandes passantes sont respectivement de 3,6 % et 1,8 % a la fréquence f = 1,232 GHz et 1,585 GHz.
Nous avons compare les fréquences de ces deux modes a celles données par les équations (Eq.111.2) et
(Eq. H1.3), I’erreur est inférieure a 5 %. A ces deux fréquences, nous présentons les diagrammes de
rayonnement normalisés (Figure 111-23). Les gains réalisés totaux maximum sont de 1’ordre
respectivement de 7 dBi et 8,2 dBi a f = 1,232 GHz et 1,585 GHz. Les efficacités maximales totales sont
de ’ordre de 95% (Figure 111-22-b). Le rayonnement de cette antenne est maximal dans la direction

perpendiculaire a 1’antenne, de plus la polarisation est linéaire dans la direction Oy.

Cette antenne convient tout a fait au standard GPS (L1/L2), de par ses performances en coefficient de
réflexion et en rayonnement, et de par son encombrement. Par contre cette antenne ne fonctionne qu’en

polarisation linéaire.
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Figure I11-22 — Simulation de [’antenne patch bibande a fentes : (a) coefficient de réflexion S;;(dB),
(b) efficacité totale et du gain maximum total .
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Figure 111-23 — Diagrammes de rayonnement de [’antenne bibande patch a fentes pour : (a) f=1,23
GHz, (b) f =1,575 GHz dans les plans xoz et yoz.
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111.2.2.2. Alimentation par ligne couplée en forme de T

Dans le paragraphe I11.2.1, nous avons étudié une antenne patch mono-bande avec alimentation par
couplage en forme de T, nous décidons d’étendre cette technique a un patch bibande sur substrat textile.
Le schéma de I’antenne est représenté Figure I11-24. Nous ne présentons ici que les résultats de simulation

car nous ne sommes pas parvenus a réaliser I’antenne sur un textile.

S
W d) 1w
_______ > =
M R
E i i |:| Textile
F A R sy ¥ A Ligne en [ Electro-Textile
formede T Patch

LP Lf Wf/]y\ L W _—Ixj _ 1/7
t =

Yo N 2 o N Plan de masse
\ L
>
a) L gap b)

Figure 111-24 — Antenne patch bibande a fentes alimenté par ligne couplée en forme de T : (a) vue de
dessus, (b) vue en coupe.

Aprés avoir optimisé les dimensions de I’antenne, nous obtenons les paramétres de 1’antenne suivant : Lp
=150 mm, W=88mm,d =1 mm, w=0,5mm, Ls = 86,5 mm, Wf =30 mm, Lf =82 mm, Wt =3 mm,
gap =1 mm, L =26 mm,t=6 mm. Le substrat utilisé est un textile feutrine de permittivité ¢, de 1,25 et de
tan & de 0,035.

Les résultats de simulation du coefficient de réflexion S;; montrent un fonctionnement bibande de la
structure (Figure 111-25), grace a 1’utilisation des fentes. Les bandes passantes sont de 4,1 % et 3,4% a 1,21
GHz et 1,583 GHz respectivement. Sur la partie réelle de Z, on voit apparaitre trois résonances qui sont
dues aux trois modes de I’antenne (TM1o9, TMago, TM3qg), la derniére résonance étant due a la résonance

du T d’alimentation noté Mt.

La simulation des diagrammes du rayonnement est représentée Figure I11-26 dans le plan xOz. Le gain
maximal de I’antenne dans la direction perpendiculaire est de 6,5 dBi et 6,2 dBi aux fréquences f = 1,21
GHz et 1,575 GHz respectivement. On note que la polarisation du champ E est linéaire selon 1’axe y, nous

obtenons une différence de 40 dB entre la polarisation principale et croisée dans la direction
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perpendiculaire a I’antenne. L’efficacité totale simulée est de 66% et 62 % aux fréquences f = 1,21 GHz et

1,575 GHz respectivement.
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Figure 111-25 — Simulation de [’antenne patch bibande a fentes avec alimentation par ligne couplée en
forme de T : (a) Coefficient de réflexion Si;,(b) Impédance d entrée Z.
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Figure 111-26 - Diagrammes de rayonnement de [’antenne bibande patch a fentes avec alimentation
par ligne couplée pour : (a) f=1,21 GHz et (b) f =1,575 GHz dans le plan ¢ =0 °.
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[11.3. LES CIRCUITS POUR L’OBTENTION DE SIGNAUX EN
QUADRATURE DE PHASE

Pour les antennes de type patch, la polarisation circulaire s’obtient de deux maniéres différentes. La
solution la moins complexe est de faire dégénérer des modes orthogonaux en créant une dissymétrie dans
le patch ou bien de couper les coins du patch. Cette méthode simple a mettre en ceuvre mais a
I’inconvénient d’étre faible bande avec 1 % de bande maximum, ce qui est inférieur aux bandes du GPS.
La seconde méthode consiste a créer deux modes orthogonaux en alimentant I’antenne en deux points
avec des signaux en quadrature de phase. Cette quadrature permet d’obtenir une polarisation circulaire sur
une plus large bande. Pour obtenir cette quadrature de phase, il va falloir concevoir des coupleurs. Deux
solutions sont ici présentées, une solution simple a base de coupleur hybride et une solution de diviseur de

puissance Wilkinson a base de métamatériaux.

[11.3.1. Les coupleurs hybrides

Les coupleurs hybrides sont des éléments trés largement utilisés en hyperfréquences. lls permettent de
répartir également la puissance avec des signaux en quadrature de phase sur leurs ports de sorties. Cette
guadrature est obtenue en choisissant judicieusement les valeurs des longueurs des lignes et des
impédances caractéristiques. Nous allons développer une solution de coupleur hybride mono-bande sur

substrat textile et un diviseur a base de métamatériaux de type ligne composite main droite main gauche.
111.3.1.1. Le coupleur hybride mono-bande sur substrat textile

Dans un premier temps, nous allons concevoir un coupleur hybride mono-bande sur substrat textile. Ce
coupleur consiste en 1’utilisation de ligne de longueur A/4 avec des impédances caractéristiques de lignes
de 50 Q et 35 Q. Bien que nous ne disposons pas de méthode automatisée pour réaliser ce coupleur sur
textile, nous décidons de le réaliser 4 la main en découpant dans de 1’électro-textile de type Shieldlt™ au
cutter. Le textile utilisé pour la fabrication de ce coupleur, est un textile de type feutrine acheté sur un site
web de vente de textile en ligne [20]. Les propriétés diélectriques de la feutrine ont été mesurées dans

11.1.4.3.1, avec une permittivité &, = 1,25 et une tangente de pertes tan 8 = 0,035 a 1,2 GHz.

Nous observons sur la Figure 111-28, des pertes d’insertion du coupleur de 2 dB a 1,3 GHz et une
différence de phase en sortie de 90 + 5° sur 30% de bande & 1,31 GHz. Le coefficient de réflexion S;; du
coupleur est inférieur a -10 dB sur 33 % de bande autour de 1,265 GHz. Une différence entre mesure et

simulation est observée, du fait des tolérances de fabrication car il est difficile de respecter les dimensions
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des lignes. Dans [53], I’auteur réalise aussi un coupleur avec des pertes d’insertion de 1’ordre de 0,9 dB, il

obtient de meilleur résultat car il utilise un substrat souple dont la tangente de pertes est de tan 6 =0,01.

Ce coupleur sur textile pourrait cependant étre amélioré en utilisant un textile avec une tangente de pertes

plus faible et en automatisant la découpe ou la gravure de 1’électro-textile.
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Figure 111-28 — Simulation et mesure du module des parametres S du coupleur hybride mono-bande
sur textile.
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Figure 111-29 - Simulation et mesure de la différence de phase en sortie du coupleur hybride mono-
bande sur textile.

111.3.1.2. Le coupleur hybride 3 branches bibande

Nous voulions avoir des signaux en quadrature sur les bandes du GPS L1/L2 avec une bande passante de
prés de 30%. Or les coupleurs conventionnels hybrides simples ne dépassent pas 10-20% de bande
passante [54]. Une solution serait d’utiliser des coupleurs hybrides 3 branches qui sont a la base utilisés en
bibande dans [55]. Dans notre cas, le coupleur a été modifié pour fonctionner non pas sur deux bandes
distinctes mais sur une large bande. Le schéma du coupleur est représenté Figure 111-30-a, ce coupleur a
été réalisé avec un substrat TACONIC TLY5 de permittivité relative g, = 2,2 et tangente de pertes tan & =
0,001, I’épaisseur du substrat est de 1,524mm, ce substrat n’est pas souple. Les valeurs optimales des
impédances caractéristiques du coupleur sont Z, = 50Q, Z,; = 120 Q, Z,, =70 Q et ¢ = 7/2 représente la
longueur électrique. Les dimensions physiques du coupleur sont w, = 4,7 mm, wy; = 0,72 mm, wy, = 2,63
mm, and I, = Iy, = |, = 39,6 mm. Le masque est représenté Figure 111-30-b, le circuit mesure 116*50mm>.

Des connecteurs SMA sont soudés aux entrées et sorties du coupleur.

G @

Zyp

Figure 111-30 — (a) Schématique du coupleur hybride trois branches, (b) layout du coupleur.
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Les parameétres S du coupleur ont été mesurés a I’aide d’un analyseur de réseaux vectoriel. Les mesures et
les simulations des coefficients de réflexion (Figure I11-31 et Figure 111-32) coincident. Le coupleur est
adapté a -10 dB avec une bande passante de 54% autour de 1,4 GHz. Par contre les niveaux en sortie sont
égaux a -3dB + 0,5dB sur 31% de bande a 1, 385GHz, et sur ces 31% de bande les signaux en sortie sont
en quadrature de phase (90°). Nous avons ici le parfait coupleur fonctionnant sur toute la bande du GPS
(L1/L2), Galileo (E1/E2/E5), GLONASS (G1/G2).

Ce coupleur n’a pas été réalisé sur substrat textile car les dimensions des lignes sont trés délicates a
réaliser a la main. Il faut trouver un moyen de le réaliser de maniere automatisée pour tester ces

performances, et c’est I’une des perspectives de ce travail.

[11.3.2. Diviseurs de puissance en quadrature a base de ligne composites

main droite/main gauche

Les diviseurs de puissances classiques de type Wilkinson sont en général faible bande en quadrature de
phase. Dans les travaux de Tseng [56], I’auteur a proposé un diviseur de puissance de Wilkinson et deux
lignes ajustant la phase, dont une ligne de transmission composite main droite main gauche dite CRLH
(Composite Right Left Handed). Ces lignes de transmission ont un fonctionnement bibande grace a leur
nature dite main droite (propagation normale) et main gauche (rétro-propagation) a deux fréquences
différentes. Une impressionnante bande passante de prés de 80 % est obtenue en ayant une différence de
gain inférieure a 0,5 dB entre les deux sorties et une erreur sur la phase de moins de 5°. Dans ce qui sulit,
nous allons montrer les différentes étapes de conception d’un coupleur a base de lignes CRLH. Nous
allons tout abord faire 1’étude des lignes CRLH a base d’éléments discrets, puis nous étudierons cette
méme ligne CRLH mais cette fois-ci a base d’éléments imprimés, au final nous optimiserons ces lignes
CRLH imprimées avec un diviseur de Wilkinson.
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Figure 111-31 — Mesures et simulations des parameétres S du coupleur hybride 3 branches.
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Figure 111-32 — Différence de phase entre les ports de sorties (phase Sz; — phase S4;).

111.3.2.1. Diviseur de puissance a base de lignes CRLH réalisé avec des

composants discrets

111.3.2.1.1. Dimensionnement de la ligne composite main droite /

main gauche CRLH

Dans un premier temps, on propose de faire 1’étude de faisabilité d’un tel diviseur avec des composants
discrets. Sous ADS, on réalise deux lignes microruban, une avec une ligne CRLH et I’autre
conventionnelle. Le substrat d’épaisseur 0,762 mm admet une permittivité ¢ = 2,2. Tous les tron¢ons de

lignes de largeur 2,19 mm ont des impédances caractéristiques 50 Ohms.

L’optimisation des lignes permet un fonctionnement dans les bandes GPS L1/L2. Le schéma est

représenté Figure 111-33.

La ligne CRLH se compose de deux lignes microruban conventionnelles réalisant le comportement Main
Droite, et d’une cellule en forme de T, composée de deux capacités C et d’une inductance L réalisant la
partie Main Gauche. Ces deux éléments forment une ligne composite main droite/main gauche (CRLH).
Aprés optimisation des longueurs de lignes et des valeurs de capacité et d’inductance, nous avons tracé les
parametres S en module et phase (Figure 111-34). Le module de S montre que les lignes n’admettent pas de
pertes car les lignes simulées sont parfaites, la transmission est quasiment nulle et I’adaptation des lignes
en entrée est bonne. La ligne CRLH réagit comme une simple ligne, I’ajout des composants discrets ne
modifie pas I’adaptation et la transmission, sauf pour les fréquences inférieures a 550 MHz, fréquence a
laquelle coupe le filtre passe haut [57]. La différence de phase en sortie est de 90 + 5° sur 74 % de bande a
1,165GHz. Nous obtenons alors des signaux en quadrature sur les bandes du GPS, Galileo et GLONASS.
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Ligne CRLH

—— e e — =

Figure 111-33 — Schéma circuit de la ligne CRLH et de la ligne conventionnelle. Valeurs des
paramétres : L1 =43 mm, L2 =110 mm, L = 10,6 nH, C =7,8 pF.
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Figure 111-34 — Simulation des paramétres S des lignes CRLH : (a) module de S, (b) différence de
phase en sortie.

111.3.2.1.2. Diviseur de puissance + ligne CRLH a base d’éléments
discrets

Pour réaliser le diviseur de puissance en quadrature, on dimensionne un diviseur de Wilkinson a la
fréquence f = 1,38 GHz, fréquence centrale des deux bandes du GPS. Les impédances des lignes du

diviseur sont Z0 = 50 Q et Z1 = Z0V2 Q, les lignes des sous branches sont de longueur A/4.

On associe au diviseur de Wilkinson les lignes CRLH calculées dans 111.3.2.1.1. Le systéme complet
devrait avoir des signaux en quadrature de phase sur la bande du GPS L1-L2. Le schéma du diviseur
associé a la ligne CRLH est représenté Figure 111-35. La simulation du systéme complet des paramétres S
(Figure 111-36) montre d’une part une adaptation en entrée inférieure a -20 dB sur toute la bande GPS L1-
L2, les niveaux en sortie sont de -3,05 dB. La quadrature de phase en sortie est respectée, on reléve une
bande passante de 75 % autour de f = 1,18 GHz, cette bande passante est fixée par celle de la ligne CRLH

seule.
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Ce diviseur de puissance en quadrature est parfait pour fonctionner aux bandes du GPS, cependant, ce
prototype utilise des composants discrets ce qui n'est pas souhaitable dans notre application. Nous
décidons alors d’implémenter cette simple ligne CRLH avec des éléments imprimés comme dans les
travaux [58]. Les capacités seront remplacées par des capacités inter-digitées et I’inductance sera créée par
des morceaux de lignes reliées a la masse par des vias. La Figure 111-37 montre une modélisation compléte

de la capacité inter-digitée et de la ligne microruban créant une inductance.

L
C C
750, L1 o 2

Figure 111-35 — Diviseur de puissance Wilkinson associé a la ligne CRLH.
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Figure 111-36 - Simulation des paramétres S du diviseur Wilkinson associé a la ligne CRLH : (a)
module de S, (b) différence de phase en sortie.
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Figure 111-37 — (a) Schéma de la capacite inter-digitée, (b) schéema circuit équivalent associé de la
capacité inter-digitée, (c) schéma de la ligne microruban réalisant I’inductance, (d) schéma équivalent
associé a la ligne microruban

111.3.2.2. Diviseur de puissance a base de lignes CRLH réalisé avec des éléments
imprimes

Nous avons vu qu’il était possible d’obtenir des signaux en quadrature de phase en utilisant des lignes
CRLH. Dans 111.3.2.1, nous avons réalisé des lignes CRLH a base d’éléments discrets, ensuite nous avons
plutot préféré 'utilisation d’éléments imprimés. Ce coupleur a été congu et optimis¢ a 1’aide du logiciel
ADS, son schéma bloc est reporté a la Figure 111-38, il est composé du diviseur de Wilkinson -3dB, d’une
ligne CRLH et d’une ligne microruban. La taille du diviseur est de 160 mm* 55 mm, la forme et les
dimensions de celui-ci n’ont pas été optimisées. Le schéma est différent de la ligne avec des éléments

localisés, la cellule n’est plus en forme de T mais en forme de .

Apres optimisation des longueurs de lignes et des paramétres capacités inter-digitées et inductances, nous
avons réalisé et mesuré le coupleur CRLH (Figure 111-40). Le coupleur est adapté a -10 dB sur 75 % de
bande a f = 1,45 GHz, les niveaux en sorties sont de -3,2 dB + 0,5 dB sur 57 % de bande a f = 1,5 GHz. La
différence de phase en sortie du coupleur est de 57 % a f = 1,39 GHz en prenant 90° + 5° de différence de
phase entre les sorties. Les impédances présentées en sortie étaient de 50 Ohms qui correspondent a

I’'impédance des ports.

En réalisant des mesures d’une antenne a double accés en polarisation circulaire avec ce diviseur CRLH,
nous avons observé que la bande passante en rapport axial de I’antenne était plus faible que prévu. La
perte de polarisation circulaire vient du diviseur CRLH qui lorsque I’impédance en sortie est différente de
50 Ohms induit une perte de quadrature de phase. Ce diviseur est une solution intéressante pour des
impédances de sortie de 50 Ohms, mais il n’est pas du tout robuste en conservation de la quadrature

lorsque I’impédance présentée en sortie est supérieure a 80 Ohms ou inférieure a 20 Ohms.
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Figure 111-38 — Diviseur de puissance Wilkinson associé a une ligne CRLH a base d’éléments discrets.
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Figure 111-39 — (a) Layout du diviseur de Wilkinson associé a une ligne CRLH, (b) Photographie du

prototype.
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Figure 111-40 — Simulation et mesure des parametres S du diviseur a base de ligne CRLH : (a)
parameétre Sii (dB), (b) parametres Sij (dB).
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Figure 111-41 - Simulation et mesure de la différence de phase en sortie du diviseur.

111.3.3. Conclusion

Dans un premier temps nous avons dimensionné un coupleur hybride sur textile mono-bande dont la
découpe de I’électro-textile a été réalisée a la main. Les performances du coupleur ne sont pas suffisantes

car il y a des pertes d’insertion dues a la nature du substrat et des tolérances de fabrication.

Puis nous avons congu un coupleur hybride 3 branches permettant d’avoir de bonnes performances sur
toutes les bandes du GPS et de Galileo. Nous avons ensuite étudié un diviseur de puissance a base de ligne
composite CRLH qui s’est révélé peu performant a cause de sa perte en quadrature de phase lorsque les
impédances de charge sont différentes de 50 Ohms. La solution qui a été retenue est le coupleur hybride 3
branches, ce coupleur est simple de conception, cette solution sera utilisée pour des antennes en
polarisation circulaire a double accés dans le paragraphe 111.4.2.

Du fait de I’utilisation de substrat faible permittivité, ces coupleurs sont de dimensions trés grandes,

rendant difficile I’intégration, cependant ils existent dans le commerce des coupleurs hybrides large bande
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sur céramiques trés petit et facile a intégrer (14mm*8mm), ils possédent notamment de bonnes

performances. Nous les utiliserons dans une partie de notre travail.

[11.4. ANTENNES EN POLARISATION CIRCULAIRE

Les signaux GPS sont émis en polarisation circulaire, il est donc important de concevoir des antennes en
polarisation circulaire pour que la localisation soit plus précise. Mais il est difficile d’avoir des antennes
compactes bibandes avec de la polarisation circulaire sur une large bande. Dans le cas d’antennes simples
acces, les bandes passantes en rapport axial sont de 1’ordre de 1-2 %. C’est pour cela que nous préférons

une technologie a double accés en quadrature de phase.

Nous allons présenter deux solutions de patch en polarisation circulaire, mono-bande avec une
alimentation par ligne couplée en forme de T, cette solution a I’avantage d’avoir une alimentation sur le
coté pour éviter les problémes de déchirure de la sonde a travers I’antenne lorsque celle-cCi sera intégrée

dans un vétement. L’autre solution étudi€e est un patch bibande en polarisation circulaire.

[11.4.1. Antenne mono-bande avec alimentation par ligne couplée

Nous avons vu le fonctionnement de I’antenne alimentée par ligne couplée en forme de T en polarisation
linéaire dans I11.2.1, maintenant nous alimentons le patch sur deux médianes orthogonales a I’aide de deux

T pour que I’antenne fonctionne en polarisation circulaire (Figure 111-42).

Les alimentations sont réalisées avec des lignes d’impédance caractéristique 50 Ohms terminées par un T
couplé au patch par un gap. L’antenne est alimentée par deux lignes de mémes dimensions, deux sondes
coaxiales de type SMA 50 Ohms sont soudées aux extrémités des deux lignes. Pour cette antenne, nous
avons réduit la taille du plan de masse, la structure constituée de deux couches de mousse polyéthyléne de

3 mm mesure 150 mm de large avec une épaisseur de 6 mm.

L’antenne a été réalisée et mesurée avec et sans coupleur. La différence entre les paramétres S;; et S,, est
due au mauvais positionnement du T d’alimentation. Il est difficile de garder les mémes écarts entre le
patch et la ligne en forme de T des deux c6tés de 1’antenne. L’antenne est adaptée a -10 dB sur une bande
de 6,2 % autour de 1,6 GHz (Figure 111-43-a). L’isolation entre les ports est inférieure a -20 dB sur toute la
bande. La mesure et la simulation sont en accord (décalage inférieur a 3%). Cette antenne permet de
fonctionner dans les bandes du GPS L1 et dans la bande Iridium du standard de communications mobile
par satellite. On ajoute un coupleur hybride permettant d’avoir des signaux en quadrature a 1’entrée de
I’antenne pour la création de la polarisation circulaire. Le coefficient de réflexion de 1’antenne associée au

coupleur hybride donné Figure 111-43-b, est inférieur a -10 dB dans la bande GPS-L1 et Iridium.
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Figure 111-42 — Antenne mono-bande alimentée par ligne couple en forme de T en polarisation
circulaire : (a) vue de dessus, (b) vue de coté. Valeurs des dimensions : gnd = 120 mm, Wpaen = 77 mm,
Wiine = 30 mm, Ljine = 19 mm), Lieeg = 100 mm, Wieeq = 2mm, gap = 1,5mm, hzpenna = 6 mm, er = 1,05, tan 6
=0,01.

Les performances en rayonnement de I’antenne avec le coupleur hybride -3dB dans ces deux bandes sont

relevées a I’aide de la station SATIMO a Orange Labs La Turbie.

L’efficacité totale maximale mesurée (Figure 111-43-b) de 1’antenne est de 83 % (92 % en simulation). A
cette mesure ont été soustraites les pertes dues aux cables (1dB). La différence entre la mesure et la
simulation vient du fait que nous avons des pertes d’insertion du coupleur de 0,3dB. En effet, le coupleur

n’admet pas 3 dB en sortie, mais 3,3 dB.

L’alimentation en quadrature réalisée a 1’aide du coupleur permet a I’antenne de fonctionner en
polarisation circulaire, le Rapport Axial RA mesuré est inférieur a 3 dB sur les deux bandes GPS-L1 et
Iridium. L’antenne admet un gain max. de 6,2 dBi & 1,59 GHz dans la direction perpendiculaire a
I’antenne (Figure 111-44-3).
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Figure 111-43 — Mesure et simulation des paramétres S de [’antenne : (a) sans coupleur, (b) avec
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et rapport axial dans la direction perpendiculaire a [’antenne.
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11.4.2. Antenne bibande

111.4.2.1. Présentation de I’antenne

Il existe deux technologies pour créer un effet bibande en utilisant des éléments de types patch. La
premiére méthode est d’empiler des patchs de tailles différentes [59]. Cette solution fonctionne bien mais
les épaisseurs sont trop grandes pour notre application. La seconde, vers laquelle nous nous sommes
orientés, consiste en une solution planaire avec des fentes dans des patchs. Les fentes permettent de
modifier le parcours des courants afin de diminuer les fréquences des modes supérieurs de I’antenne [60]
[61] [62]. L’idée ici est d’utiliser ’antenne des travaux de Maci [63] en polarisation linéaire et de la
modifier pour qu’elle fonctionne en polarisation circulaire [51]. La différence qu’il y a entre les deux
antennes est le nombre de fentes. 1l y a deux fentes par ports d’excitations, donc au total 4 fentes (Figure
I11-46 a et b). Les deux modes TMyqo et TMzp9 du patch sont excités afin d’obtenir des diagrammes de

rayonnement maximum dans la direction perpendiculaire a I’antenne.

Dans un premier temps, nous avons optimisé cette antenne dans les bandes GPS L1/L2. Nous avons
effectué les mesures sur le coefficient de réflexion et les résultats sont représentés Figure 111-47-a. Nous
observons un bon accord entre simulation et mesure. Les courbes du Sy; et du S,, présentent 3 fréquences
de résonnance, avec une résonnance centrée sur f = 1,4 GHz correspondant au couplage entre les deux
ports 1 et 2. La premiere résonnance et la troisieme résonnance correspondent respectivement au mode
TMygg (Fi00 = 1,197 GHZz) et TMsqy (300 = 1,575 GHz). Nous obtenons un coefficient de réflexion Siimin
minimal de -24 dB. La bande passante en Sy, prise a -10 dB, est de 2,5 % pour les deux fréquences
centrales f=1,197 GHz et 1,575 GHz. Nous observons que I’antenne est adaptée sur les bandes du GPS L1
etL2.

111.4.2.2. Association de I’antenne au coupleur hybride bibande

Nous utilisons 1’antenne précédente a laquelle nous rajoutons un deuxiéme accés et deux fentes
supplémentaires sur I’autre c6té du patch. Cette structure est alimentée par le coupleur hybride bibande, vu
dans 111.3.1.2. Le coupleur est inséré sous le plan de masse de 1’antenne, le plan de masse est perforé et
I’antenne est alimentée par des vias. Les dimensions totales de 1’antenne sont 170 mm* 170 mm*7,524

mm (Figure 111-46 -b).

L’antenne est simulée et mesurée. Le coefficient de réflexion de 1’antenne avec et sans coupleur est
représenté (Figure 111-47). Les bandes passantes en coefficient de réflexion sont respectivement de 2,8 %
et de 2,6 % aux fréquences f= 1,21 GHz et 1,596 GHz. En revanche, I’association du coupleur hybride a
I’antenne a élargi ses performances en adaptation. La bande passante mesurée est de 22 % et de 14 %

respectivement a f = 1,22 GHz et 1,57 GHz, en prenant S;; inférieur a -10 dB. A notre plus grande
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satisfaction, I’antenne est maintenant adaptée sur toutes les bandes GPS, Galiléo et GLONASS grace au
coupleur hybride trois branches.
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Figure 111-46 — Antenne bibande a fentes en polarisation circulaire double acces : (a) vue dessus, (b)
vue de cOté, (c) vue 3D avec le coupleur hybride 3 branches. Valeurs des parameétres de I'antenne : W, =
100 mm, Lieg = 24 mm, Lys = 92 mm, Ly = 2 mm, P; = 0,7 mm, L, = 170 mm, h = 6mm.
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Figure 111-47 — Mesure et simulation des parametres S de I’antenne bibande a fentes : (a) sans
coupleur hybride, (b) avec coupeur hybride.

Les performances en rayonnement de 1’antenne ont été mesurées dans la station de mesure Satimo a
Orange Labs La Turbie. Nous obtenons un gain total maximum dans la direction perpendiculaire a
I’antenne de 6 et 8,4 dBi respectivement aux fréquences centrales 1,2 GHz et 1,6 GHz (Figure 111-49-a).
Les bandes passantes en rapport axial (inférieur a 3 dB) sont de 20 % et de 11,3 % af =12 GHzetf =
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1,58 GHz respectivement. Nous avons tracé la carte des vecteurs de courants surfaciques sur le patch
Figure 111-48. Les courants tournent sur le patch en fonction de la phase lorsque 1’on modifie celle-ci sur
les ports d’entrées. Les courants n’ont pas été tracés que pour la fréquence basse mais leur comportement
est identique a la fréquence haute. Le Tableau 111-2 regroupe les performances de 1’antenne en gain total et
en rapport axial dans les différentes bandes des standards GNSS. L’efficacité totale maximale est de 70%
aux fréguences centrales f = 1,2 GHz et f = 1,6 GHz (Figure 111-49-b).

Standards GNSS
Antenne associée GPS GLONASS Galileo

au coupleur

hybridebibande [ 11 L2 | L5 | G1 G2 E5a | E5b L1

Gain total max

@zenith (dBi) >54| >58 | >3,7 >8,2 >52 >3,7 >4,4 >54

RA @zenith dB) | <12| <23 | <21 <12 <2 <22 <23 <12

Tableau 11-2 — Mesure des performances en rayonnement de I’antenne associée au coupleur hybride
trois branches.

JsurflAa_per_m]

1. 5E00e+BEZ
1.1765e+B02
9. 2273e+B601

7.2371e+B01
5. 6762e+A601
4. 4519e+A61
3. 4917e+BE1
2, 75386e+201
- 2, 1479e+801

1. 6847e+B01

1.3213e+061

1.A363e+A61
8. 1281e+200
6. 3750e+200
5. be0de 000

Figure 111-48 — Orientation des courants surfaciques a la surface du patch a f = 1,2 GHz pour
différentes phases ¢ en entrée : (a) ¢ = 0°, (b) ¢ = 90°, (c) ¢ = 180°, (d) ¢ = 170°.
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Figure 111-49 - Mesure des performances de [’antenne en fonction de la fréquence : (a) gain total
réalisé et Rapport Axial RA, (b) efficacité totale.
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Figure I11-50 — Gain en polarisation circulaire a la fréquence f =1,2 GHz dans les plans : (a) ¢p=0°,
(b) p=90° et a la fréquence = 1,575 GHz dans les plans : (C) p=0°, (d) p=90°.
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La qualité de la polarisation circulaire est donnée par le rapport axial mais aussi par la différence entre le
gain en polarisation droite (Gain RHCP) et gauche (Gain LHCP). La polarisation circulaire principale de

I’antenne est droite pour ces deux fréquences de fonctionnement.

[11.5. CONCLUSION

Dans ce chapitre, nous avons réalisé des antennes de type patch bibande en polarisation linéaire et
circulaire avec deux méthodes d’alimentations différentes, une alimentation par sonde coaxiale et une

alimentation par ligne couplée.

Une antenne bibande pour le standard GNSS en polarisation circulaire a été dimensionnée sur un substrat
mousse rigide et alimentée par une sonde coaxiale. Cette antenne admet de bonnes performances de point
de vue adaptation et de rayonnement. La difficulté a été 1’obtention de la polarisation circulaire sur toutes
les bandes du GNSS. Cette polarisation a été obtenue grace a un circuit hybride large bande trois branches.
Un diviseur large bande en quadrature de phase & base de ligne composite a été également développé,
mais il y avait pertes de polarisation circulaire a cause des impédances de 1’antenne qui était différentes de
50 Ohms. Bien que ce prototype ait été réalisé sur mousse rigide, il est tout a fait possible d’étendre cela a
des matériaux textiles de faible permittivité. 1l faudra cependant mettre en place une procédure pour
graver ou découper I’électro-textile avec précision car les fréquences de fonctionnement de ’antenne

dépendent fortement des fentes.

Des travaux ont également été réalisés dans le cadre de structures bibandes en polarisation linéaire avec un
second type d’alimentation pour pallier aux problémes de déchirure de 1’électro-textile suite aux

contraintes mécaniques.
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IV.1. INTRODUCTION

Dans ce chapitre, nous proposons 1’étude d’une catégorie de métamatériaux qui est celle des Conducteurs
Magnétiques Artificiels (CMA). Utilises comme plans réflecteurs, ces métamatériaux admettent des
propriétés sur leur phase du coefficient de réflexion permettant de réduire la taille des antennes.,
Cependant, peu de travaux ont cependant été réalisés sur des CMA bibandes pour un rapport des deux
fréquences inférieur a 2, (bandes L1 et L2 du GPS) ainsi que pour des substrats souples et de faibles

permittivités.

Dans un premier temps, nous étudierons une cellule mono-bande a base de patchs carrés pour comprendre
sa modélisation et son comportement. Une technique de réduction des dimensions d’une cellule sera aussi
présentée. Ensuite, nous étudierons et comparerons plusieurs cellules bibandes en termes de performances
et d’encombrement. Puis finalement, nous présenterons une nouvelle cellule tri-bandes, utilisant une
cellule bibande combinée a une cellule mono-bande. Cette cellule tri-bandes imprimée sur un substrat de

fortes pertes (FR4 époxy), nous permettra de conclure sur ’utilisation de ces substrats.

Avant de proposer des cellules pour former ces métamatériaux, il est important de savoir comment les
caractériser en simulation. Nous allons donc tout d’abord présenter une méthode de simulation par les

modes de Floquet.

IV.2. COEFFICIENT DE REFLEXION D’UN CONDUCTEUR
MAGNETIQUE ARTIFICIEL CMA

IV.2.1. Simulation numérique par modes de Flogquet

Les modes de Floquet, du nom du mathématicien frangais Achille Marie Gaston Floquet (1847- 1920),
sont une application du théoréme de Floquet. C’est un outil mathématique utilisé pour 1’étude et le
développement des structures rayonnantes périodiques, comme les antennes réseaux a commande de
phase. Grace au théoréeme de Floquet, le champ dans une structure périodique avec des conditions aux
limites peut étre exprimé comme une somme infinie d’ondes planes. Les parois maitres-esclaves
permettent de définir les vecteurs (u,v) afin d’exciter les modes de Floquet TE., et TMy,

respectivement.

On présente ici la méthode que I’on utilise pour simuler des structures CMA a 1’aide du logiciel de
simulation HFSS. La procédure consiste a simuler sous incidence normale une cellule CMA avec un port

dit de Floquet et des murs Maitres-Esclaves (Figure IV-1), permettant le calcul du coefficient de réflexion
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de phase d’une seule cellule et non pas celui d’un groupe de cellule, ce qui permet une réduction du temps
de calcul et des ressources informatiques utilisées. Cette méthode généralement utilisée pour simuler des
structures périodiques s’applique également au calcul de phase sur des réseaux réflecteurs, des surface
sélectives en fréquence (SFF), et dans le domaine des métamériaux type Bande Interdite

Electromagnetique (BIE) ou de type Conducteur Magnétique Artificiel (CMA).

r Parois Esclave——
x"’f/ /'

v -

Plan ds W

Fort de Floguet

ihasse s _.......

— Parois Maitres

Figure IV-1-Simulation d 'une cellule CMA par méthode de port de Floquet.

IV.2.2. Caractérisation expérimentale

Il est important de caractériser expérimentalement les surfaces CMA, et de les comparer a la simulation.
Deux techniques principales existent. La premiéere consiste en la mesure de la phase du coefficient de
réflexion par le biais de deux cornets, I’un en émission et I’autre en réception, sous une incidence normale.
La mesure de la phase du coefficient de réflexion [7] s’effectue en deux étapes (mesure de phase
différentielle). Tout d’abord on place un plan réflecteur métallique comme référence, présentant un
déphasage connu de mt. Puis on place la surface CMA a caractériser a la place du plan réflecteur métallique

comme sur la Figure 1VV-2. On mesure la phase et le module du coefficient de transmission.

La seconde technique consiste aussi en la mesure du coefficient de réflexion, mais cette fois-ci en mettant
la surface CMA dans un guide d’onde. Pour notre application, le guide qui conviendrait le mieux a nos
bandes de fréquences serait le guide rectangulaire WR-650, de dimensions intérieures de 165,1 * 82,55
mm?, et dont les fréquences de travail seraient de 1,12 & 1,7 GHz. Il faut cependant que les dimensions du
plan réflecteur CMA soient plus petites que I’ouverture du guide d’onde, or nous verrons plus tard que les
dimensions sont bien trop grandes pour effectuer des mesures. Nous adopterons donc la premiére

technique de mesure.

83



Chapitre IV : Les Conducteurs Magnétiques Artififciels Multibandes

Cornet en

I

C:urnelt en | Absork RF
reception

&JM D

Figure IV-2 — Dispositif de mesure du coefficient de réflexion d 'un CMA.
IVV.3.LE CMA MONO-BANDE PATCH CARRE

Les Conducteurs Magnétiques Artificiels CMA sont des structures a motifs métalliques périodiques
imprimés sur un substrat diélectrique. Généralement utilisés comme plan réflecteur, ils possédent la
propriété trés intéressante d’avoir une phase du coefficient de réflexion variant de -180° a 180° en passant
par 0°, contrairement & un plan de masse classique qui admet une réflexion de 180°. Cette propriété de
phase est trés importante car elle permet de réduire la taille de ’antenne comparée a un plan de masse

classique.

Ici nous proposons I’é¢tude d’un CMA mono-bande a base d’¢léments conducteurs carrés. Cette partie
servira a comprendre les bases de fonctionnement d’un CMA, en utilisant son mode¢le équivalent LC. Cela
permettra surtout d’évaluer les performances et la taille des cellules pour notre application. Cette cellule
est issue des travaux de Sievenpiper [7]. Nous avons au préalable retiré les vias métalliques, ce qui ne
change en rien la phase du coefficient de réflexion. Des études paramétriques sont faites sur les

dimensions de la cellule.

Ensuite une méthode de réduction de taille des cellules CMA est présentée et comparée a la cellule patch
carré. Elle consiste en I’utilisation de patchs carrés de forme spirale. Cette méthode nous permet d’avoir
une réduction de la largeur de prés de 50% mais avec en contrepartie une augmentation de la hauteur de
50%.

IV.3.1. Description de la cellule

Le CMA étudié est un CMA patch carré sur un substrat de faible permittivité. Rappelons que les substrats
souples ou textiles utilisés admettent de faibles permittivités comme nous avons pu le voir dans le 11.1.4.4,
ou dans les travaux [65], [9]. La cellule CMA étudiée de dimension Cell est représentée Figure 1V-3. Elle
se compose d’un patch carré de largeur w gravé sur un substrat diélectrique de mousse polyéthyléne de

permittivité g, = 1,05, de tand = 0,01 et d’épaisseur h. Selon Sievenpiper [7], une cellule CMA a base de
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patchs carrés se modélise analytiquement par un circuit LC. Ce circuit constitue une impédance de surface
Zs, dont les valeurs dépendent de la géométrie de la cellule. La capacité étant la capacité entre les patchs
carrés, et I’inductance créée par la hauteur du substrat. Cette modélisation donne des résultats corrects
pour des tailles de cellule dont la longueur d’onde est trés inférieure a la période de la cellule. Dans notre
cas, les tailles de cellule avoisinent A/2. Les études paramétriques montrent le méme fonctionnement
qu’une cellule LC. Cependant, le modeéle proposé¢ par Sievenpiper ne fonctionne pas, car nous ne
respectons pas la condition Cell << A. Les modeles analytiques avec une formulation dynamique de
I’'impédance de surface, proposée par Tretyakov [66], ne fonctionnent pas non plus car les tailles des
cellules ne sont pas assez petites et que 1’écart entre les cellules n’est pas assez faible devant la taille de la

cellule.

Cell

e
Ty
1

11

Figure 1V-3- CMA patch carré mono-bande. Valeurs des paramétres de la cellule CMA :
Cell = 115 mm, W = 100 mm, h = 6 mm, Substrat mousse polyéthylene &, = 1,05 et de tan 6 = 0,01.

IV.3.2. Etude modale du patch carré

Nous proposons ici de réaliser une étude fréquentielle sur la phase du coefficient de réflexion d’un CMA
mono-bande a base de patchs carrés, dont nous verrons apparaitre les différents modes de fonctionnement.
Pour cela, nous tracons les courants surfaciques sur la métallisation des patchs carrés pour chaque
résonnance du CMA, c'est-a-dire la ou la phase du coefficient de réflexion est nulle. La simulation du
coefficient de réflexion est faite de 1 GHz a 7 GHz (Figure 1V-4), et le CMA compte ici six modes dont
les fréquences de résonnances sont f = 1,23 GHz, 3,26 GHz, 3,74 GHz, 4,16 GHz, 6,06 GHz, et 6,4 GHz.

Les courants surfaciques montrent les différents modes du CMA (Figure 1V-5). Pour les fréquences fy, fs,

fs, nous avons les modes impairs. Les autres sont des modes croisés.
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Figure IV-4- Phase du coefficient de réflexion de la cellule CMA patch carré.
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Figure IV-5 — Courants surfaciques du CMA patch carré pour différentes fréquences.
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IV.3.3. Influence des dimensions de la cellule sur les fréquences de

résonnances

Les deux dimensions principales de la structure proposée influent directement sur les valeurs des
paramétres LC du circuit électrique équivalent [7]. Elles déterminent donc la fréquence de résonance du
CMA et permettent de dimensionner une telle structure. Nous verrons aussi I’influence des pertes dans le
substrat sur le module du coefficient de réflexion, ces pertes se modélisant par une résistance en parallele

au circuit LC.
IV.3.3.1. Influence de la capacité équivalente C

L’espacement entre les patchs carrés impose la valeur de la capacité équivalente du circuit électrique. Pour
visualiser cet effet sur la phase du coefficient de réflexion, nous allons fixer la taille du patch w et faire
varier la taille de la cellule Cell. Les valeurs des paramétres sont w = 100 mm, h = 6mm. Les résultats de
simulations sont présentés Figure IV-6, nous pouvons voir sur ces courbes que la fréquence de résonance
de la cellule diminue lorsque 1’on diminue la taille de la cellule. En effet en réduisant celle-ci, on réduit la

capacité équivalente.
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Figure 1V-6— Phase du coefficient de réflexion en fonction de la taille de la cellule Cell.

1V.3.3.2. Influence sur la hauteur du substrat

La hauteur du substrat impose la valeur de 1’inductance équivalente du circuit électrique. Pour visualiser
cet effet inductif sur la phase du coefficient de réflexion, nous allons fixer toutes les dimensions de la
cellule (Cell = 115 mm, w = 100 mm) et nous allons faire varier la hauteur du substrat h. Les résultats de
simulations présentés Figure 1V-7, montrent que lorsque I’on augmente la hauteur du substrat, la

fréguence de résonance de la cellule se décale vers les fréquences basses tout en augmentant la bande
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passante. Cela est dii a I’augmentation de I’effet inductif dans le mod¢le équivalent. On augmente d’un

facteur 6 la bande passante de la cellule lorsque 1’on multiplie par 6 la hauteur (Figure 1V-7-b).
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Figure V-7 — (a) Phase du coefficient de réflexion en fonction de la hauteur h de la cellule CMA, (b)
bande passante de la cellule en fonction de la hauteur h de la cellule.

IV.3.3.3. Influence des pertes du substrat sur le module de coefficient de réflexion

La modélisation LC d’une cellule CMA n’inclut pas les pertes dues au substrat. Dans le cas de CMA
absorbants, le schéma électrique équivalent d’une cellule CMA est un circuit RLC paralléle [67] [68], R
correspondant aux pertes dans le substrat, C et L représentent toujours respectivement la capacité entre les
cellules et I’inductance créée par la hauteur du substrat. Nous allons faire varier la tangente de pertes tan &
du substrat et voir les effets sur le module du coefficient de réflexion. Sur la Figure I\V-8, le module du
coefficient de réflexion diminue lorsque les pertes dans le substrat augmentent, ce qui veut dire que 1’onde
incidente n’est pas totalement réfléchie, la surface agit donc comme un absorbeur. Le choix du matériau

est primordial pour que ces effets d’absorption n’apparaissent pas.
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Figure 1V-8 — Module du coefficient de réflexion en fonction des pertes tan ¢ dans le substrat.
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IV.3.4. Technique de réduction de taille du CMA

Le conducteur magnétique artificiel le plus simple qui existe est le patch carré. Il est simple de conception
car les dimensions géométriques du patch dépendent de la fréquence. La nature et la hauteur du substrat
vont agir sur la bande passante. En général, la taille du patch sera a peu pres égale a A/2 pour des faibles
permittivités et pour des épaisseurs de substrat de 1’ordre du millimétre, ce qui donne une largeur de
cellule de 125 mm sur un substrat type mousse polyéthyléne. Ce CMA est beaucoup trop grand, pour qu’il
y ait une future intégration dans les vétements, mais de plus il sera difficile de le caractériser

expérimentalement avec la méthode du guide d’onde exprimée dans 1V.2.2.

Une technique déja employée pour réduire la taille des cellules BIE est I’utilisation d’un patch de forme
spirale dont les branches ne seraient pas reliées entre elles. Plusieurs travaux sur la réduction des BIE
utilisent une forme de spirale triangulaire [69], ou de forme carrée [70] [71]. En fonction du nombre de
tours de spirale effectués, il est possible de réduire la taille de cette cellule en augmentant 1’effet capacitif
grace aux branches de la spirale. Nous choisissons d’étudier cette cellule d’une part en lui retirant ses vias
reliés a la masse car nous ne cherchons pas a utiliser la propriété de la bande interdite électromagnétique,
d’autre part en lui donnant une forme carrée pour que la cellule ait une meilleure intégration Figure 1V-9-

a. D’autres travaux ont également portés sur la réduction de cellule EBG par des cellules en forme de

spirales [69] [70] [72].

Dans un premier temps, le nombre de tours d’un brin de la spirale est fixé a 1, comme nous pouvons le
voir sur la Figure 1V-9. Un seul brin effectue un tour autour de la cellule, il sera constitué de 4 sous
branches. C’est en augmentant le nombre de tours de la spirale que nous verrons apparaitre le
fonctionnement des modes supérieurs de la cellule. La fréquence de résonnance dépend de la longueur du
brin de la spirale, on se propose de calculer la longueur totale L; d’un brin de la spirale et s’écrit :
n—1
L,=Celll —g—W + z Celll — 2ig — 2iW Eq. IV-1
i=1
Ou Cell, g et W sont les dimensions des brins de la spirale, n correspond aux nombres de sous-branches. Il
est possible d’augmenter la longueur électrique de la spirale de deux maniéres différentes : la premiére est
d’augmenter la taille de la cellule, la seconde consiste a diminuer la largeur du brin W ou bien a diminuer
I’espace g entre les brins. Ce calcul est important car il va permettre de comprendre les études

paramétriques sur les dimensions de la spirale.
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Figure IV-9 — Cellule CMA carré spirale. Valeur des paramétres : Cell =52 mm, Celll =56 mm,
W _brin=4mm,g=2mm,h =6 mm.

Le coefficient de réflexion de la cellule Figure IV-9 est simulé. Les valeurs des paramétres sont présentées
Figure IV-10. La bande passante est de 3% a 1,177 GHz. La réduction de la largeur est de 50% par rapport
a un CMA patch carré (méme bande passante et fréquence de résonance), par contre 1’épaisseur de la

cellule est multipliée par 4.

Les courants surfaciques sont tracés Figure 1\V-11, a la fréquence de résonnance de la cellule, c’est a dire
pour f = 1,17 GHz. Nous pouvons observer que les courants sont identiques sur des brins deux a deux, ces
courants correspondent au premier mode de résonnance du CMA. Sur la Figure IV-11b, on isole un brin
de la spirale pour mieux voir la répartition des courants. En son milieu le courant est maximum, et
minimum sur ses extrémités. Nous avons le méme phénoméne que pour un CMA patch carré (Figure
IV-5) pour la fréquence f = 1,23 GHz. Il est important d’analyser et de comprendre le fonctionnement de

la cellule, car nous voulons par la suite utiliser cette cellule comme réflecteur d’une antenne.
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Figure IV-10- Phase du coefficient de réflexion de la cellule spirale
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Figure 1V-11 — Courants surfaciques de la spirale a f = 1,17 GHz : (a) pour 4 brins, (b) pour 1 brin.
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1IV.3.4.1. Influence de la hauteur du substrat

Comme pour un patch carré la modification de la hauteur de la cellule va agir sur I’inductance équivalente
de la cellule, donc sur la bande passante de la phase du coefficient de réflexion. Nous fixons ici toutes les
dimensions de la cellule en prenant les mémes dimensions que sur la Figure 1VV-9. Nous pouvons voir que
I’augmentation de la hauteur décale la fréquence de résonnance vers les fréquences basses tout en
augmentant la bande passante. Ce décalage et cette augmentation sont dus a I’augmentation de I’effet
inductif. Mais cette augmentation de bande passante n’est pas aussi importante que pour le patch carré
ceci a cause de D’effet capacitif trop important entre les brins. Rappelons que cet effet capacitif nous
permet de réduire d’un rapport 2 la taille de la cellule par rapport & un simple patch carré. Cette cellule est

deux fois moins large mais elle est cependant plus épaisse pour avoir une bande passante convenable.
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Figure IV-12 — Effet de la hauteur du substrat h : (a) phase du coefficient de réflexion, (b) bande
passante de la cellule en fonction de la hauteur.
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IV.3.4.2. Influence de la largeur des brins de la spirale W

Nous allons maintenant étudier I’influence de la largeur des brins W de la spirale sur la fréquence de
résonnance de la cellule. Si I’on se référe a la formule 3.1, en fixant les dimensions Celll et g de la spirale,
en augmentant la largeur W des brins nous diminuons la longueur électrique totale donc nous réduisons la

fréquence de résonnance de la cellule. C’est exactement ce que nous constatons en simulation Figure

IV-13.

La seconde résonnance qui apparait pour W = 1 mm et 2 mm est le second mode de la cellule. Il y a un
rapport de fréquence d’environ 1,88 entre le premier mode et le second mode du CMA. En revanche, la
bande passante est diminuée lorsque 1’on diminue la largeur du brin de la spirale, la bande passante est de
2,5 % pour W =4 mm et de 1,1 % pour W = 1mm. Cette réduction de bande passante s’explique par
I’augmentation de ’effet inductif créé par les brins. Dans les travaux [73], le schéma équivalent d’une
cellule CMA est I’association d’une inductance de motif L, en série avec la capacité entre patch C, le tout
en paralléle avec I’inductance L créée par la hauteur du substrat. L’augmentation de la bande passante
s’obtiendra en augmentant I’inductance L ou en diminuant Ly,. Pour le dimensionnement de la cellule, il

va falloir trouver un compromis entre bande passante et fréquence de résonnance.
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Figure IV-13 — Phase du coefficient de réflexion en fonction de la largeur des brins de la spirale
W.

IV.3.4.3. Influence de I’écart g entre les brins de la spirale

L’écart g est la distance entre chaque brin de la spirale. La modification de celui-ci agit d’une part sur la
longueur électrique totale des brins (Eq. 1V-1) et d’autre part cela augmente le couplage entre chaque brin.
En augmentant la longueur électrique, la fréquence de résonnance se décale vers les fréquences basses, et
en augmentant le couplage on diminue le rapport entre les modes supérieurs et inférieurs de la cellule

(Figure 1V-14). Le rapport de fréquence est de 1,79 pour g = 0,5 mm et de 1,96 pour g = 3 mm.
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Figure IV-14 — Phase du coefficient de réflexion en fonction de l’écart g entre les brins de la spirale.

IVV.3.5. Conclusion

Nous avons vu dans un premier temps 1’étude d’un patch carré simple, qui montre qu’une cellule se
modélise par une cellule LC. La valeur de la capacité C provient du gap entre cellule, et la valeur de

I’inductance L de la hauteur du substrat.

Puis, nous avons présenté une technique de réduction de taille de cellule qui consiste en 1’utilisation
d’éléments en forme de spirale carrée, cette spirale est formée de 4 brins indépendants. La longueur de
chaque brin est calculée (Eq. IV-1) en fonction des paramétres de la spirale. Cette équation montre que
’on peut rallonger les courants surfaciques en augmentant la largeur Celll de la cellule, en diminuant la
largeur d’un brin W de la spirale, ou en diminuant I’écart g entre les brins. La réduction de largeur de
cellule est de prés de 50% pour des cellules de méme bande passante et de méme fréquence de
résonnance, mais en contrepartie la cellule est plus épaisse d’un rapport 4. Il nous faut donc trouver un

compromis entre dimensions de cellule et bande passante.
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IV.4. LES CMA BIBANDES

Dans I’é¢tude qui suit, différents types de cellules de par leur forme et de par leur technologie, sont
présentées. Ces cellules CMA sont comparées pour pouvoir faire un choix en fonction des contraintes de

bande passante et d’encombrement des cellules.

Pour créer un CMA bibande, il est possible de le faire en technologie planaire ou bien bicouche. Deux
structures planaires sont étudiées comme la cellule BIE de Langley et la cellule carrée-croix. Deux
cellules bicouches sont aussi présentées pour pouvoir comparer ces deux technologies et faire un choix.
En ce qui concerne la technologie bicouche, nous étudierons une cellule a deux patchs carrés superposés,
puis a deux patchs spirales superposés. Nous avons aussi la possibilité d’utiliser une cellule mono-bande
sur une large bande couvrant les deux bandes du GPS L1/L2 comme dans [74], mais la cellule serait
beaucoup trop épaisse pour notre application. Une solution de cellule CMA tri-bande est étudiée, elle

utilise deux des techniques présentées ci-dessus.

Pour des raisons de temps de calcul, les cellules sont simulées avec des conducteurs électriques parfaits,
on prend aussi des valeurs de permittivités faibles car la plupart des substrats textiles admettent une faible

permittivité, g = 1,05 et des tangentes de pertes de 1’ordre de tan 6 = 0,01.

IV.4.1. Les CMA monocouches

Les CMA étudiés utilisent une technologie dite monocouche, c'est-a-dire que les motifs périodiques sont
imprimeés sur une seule couche de substrat. Ici nous présentons trois cellules bibandes. La cellule la plus
connue qui est la cellule BIE de Langley, est composée d’un carré avec une fente carrée. La deuxiéme sera
la cellule de Langley modifiée par la technique de patch spirale. La troisieme est la cellule carrée-croix qui

comme son nom I’indique est formée d’une croix et d’un carré.
IV.4.1.1. Cellule de Langley

Cette cellule composée d’un patch carré avec une fente boucle carrée gravée produit un effet bibande sur
la phase du coefficient de réflexion mais posséde aussi une propriété de suppression de bande
électromagnétique dans certains cas. Dans les travaux de Langley [9], cette cellule est dimensionnée pour
les normes Wifi 2,4 GHz et 5,5 GHz. La cellule BIE (Bande Interdite Electromagnétique) joue le role de
barriére électromagnétique entre le corps et I’antenne, grace a la suppression des ondes de surface et au
comportement CMA de la structure. L’antenne et le corps n’interagissent alors pas ou trés peu, le gain de
I’antenne est amélioré de plus de 3 dB dans la direction perpendiculaire a I’antenne et le rayonnement

dans le corps humain est diminué de 10 dB si I’on considére le rayonnement arriére de I’antenne.
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IV.4.1.1.1. Présentation de la Cellule

Cette cellule peut étre vue comme un patch carré simple auguel on couple un élément parasite de type
anneau circulaire carré (Figure I\V-15). Chacun de ces éléments résonnent a une fréquence différente.
Dans I’étude qui suit, nous allons évaluer I’influence des différents parametres de la cellule que sont les

dimensions de la fente Cell2 et g.

Cell

-V

Figure IV-15 — Cellule CMA Langley. Valeurs des parametres de la cellule : Cell = 65 mm,
Celll = 60 mm, Cell2 =56 mm, g =1 mm, H_sub = 6 mm, substrat mousse &, = 1,05 et de tan 0 =
0,01.

IV.4.1.1.2. Influence de la dimension de la fente Cell2

Nous allons dans cette partie faire varier la dimension Cell2 qui représente la taille du patch intérieur et
voir I’influence sur le coefficient de réflexion (Figure 1V-16). La variation de Cell2 agit principalement
sur la fréquence haute de la cellule. Quand la fente se rapproche du centre, la seconde fréquence se
déplace vers les fréquences hautes, du fait que le patch central est plus petit. La taille de ce patch fait
environ 0,36 A si ’on se base sur sa fréquence a laquelle la réflexion de phase vaut 0°. Cette modification
agit aussi sur le rapport des fréquences entre les bandes haute et basse. Les valeurs des fréquences haute f,,

et basse f, auxquelles résonne la cellule, ainsi que la bande passante sont données dans le Tableau IV-1.

95



Chapitre IV : Les Conducteurs Magnétiques Artififciels Multibandes

Cell2 (mm)  Rapport de fréquence BP bande basse BP bande haute
T/t fo(GHz)/ MHz /% fo(GHz)/ MHz /%
40 2,01 1,366 /107 /7,8 2,76/390/ 14
45 1,92 1,286/721/5,5 2,48 /387/15
50 1,81 1,221/52 /4,2 2,22/375/16,8
55 1,73 1,16/30/2,5 2,03/372/18,2
59 1,64 1,136/12/1,1 1,882 /355/18,8

Tableau IV-1 : Fréquences de résonnance et bandes passantes de la cellule en fonction de la position

de la fente Cell2.

Nous pouvons observer que lorsque nous augmentons la taille de la fente en conservant celle de la cellule

fixe, cela modifie le rapport entre fréquences haute et basse. On passe d’un rapport de 2 a un rapport de

1,64 lorsque la fente est a 1 mm du bord de la cellule. Cette modification entraine aussi une modification

de la bande passante des deux résonnances : en rapprochant la fente du bord, on diminue la bande passante

de la fréguence basse mais on augmente la bande passante de la fréquence haute. Ce transfert de bande

passante s’explique par ’augmentation de I’effet inductif de I’anneau extérieur. Ces phénomenes sont les

mémes que ceux décrits dans 1V.3.4.2.
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Figure 1V-16 — Phase du coefficient de réflexion en fonction de Cell2.

IV.4.1.1.3. Influence de la largeur de la fente g

Nous proposons 1’étude de I’influence sur le coefficient de réflexion de la cellule en fonction de la largeur

g de la fente annulaire carrée de la cellule (Figure 1V-17).
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Figure 1V-17 — Phase du coefficient de réflexion en fonction de la largeur de la fente g.
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Figure IV-18 — Module du coefficient de réflexion en fonction de la largeur de la fente g.

D’une part, on peut voir sur la phase du coefficient de réflexion qu’en diminuant 1’écart g de la fente
nous allons augmenter ’effet capacitif entre ’anneau extérieur et le patch. Nous allons donc

diminuer le rapport des fréquences de fonctionnement du CMA.

D’autre part, lorsque I’on diminue la largeur de la fente g pour des valeurs inférieures a 1,5 mm, le
module du coefficient de réflexion diminue (Figure 1V-18), ce qui veut dire que sous incidence
normale, il y a une diminution de 1’énergie réfléchie. Dans notre application cet effet n’est cependant
pas souhaitable, car nous voulons que toute I’énergie soit réfléchie. Dans le cas g = 0,5 mm, le
module du coefficient de réflexion vaut prés de -10 dB, ce qui signifie que prés de 90% de 1’énergie

de I’onde incidente est absorbée par la cellule. Ce second effet traduit la limitation de la cellule.

IV.4.1.1.4. Conclusion

Cette cellule CMA bibande simple est facile a dimensionner, cependant le rapport de fréguence que nous
souhaitons est de 1,3 contre 1,6 obtenu. Il sera impossible de dimensionner cette cellule pour 1’application
du GPS ou Galileo sans avoir des problémes d’absorption. En effet, en diminuant le rapport des

fréquences entre les bandes haute et basse, il y a un phénoméne d’absorption de I’énergie de la cellule, ce
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phénoméne n’est pas souhaitable pour notre application. La seule fagon de pouvoir diminuer le rapport des
fréquences entre les bandes haute et basse est de réduire le patch intérieur en utilisant la technique de

réduction des dimensions de cellules. Cette solution est présentée ci-dessous.

IV.4.1.2. Cellule de Langley modifiee utilisant la technique spirale de réduction

de dimensions

Dans le chapitre 1V.4.1.1, nous avons vu les limites de la cellule car il n’était pas possible de
dimensionner la cellule pour un rapport de fréquence de 1,3 entre la bande haute et la bande basse du GPS.
Le rapport de fréquence étant modifié en agissant sur la largeur de la fente carrée, on atteint la limite de
fonctionnement de la cellule car la fente est trés proche du bord de la cellule dégradant en plus la bande

passante de la fréquence basse.

Pour obtenir le bon rapport de fréquence tout en ayant la bande passante suffisante a notre application,
nous utilisons la technique de réduction de taille de cellule a 1’é¢1ément intérieur de la cellule de Langley :
le patch carré est ainsi remplacé par une spirale carrée a 4 brins. De cette maniére, nous allons réduire
I’élément intérieur et augmenter la largeur de la boucle carrée, ce qui augmentera la bande passante de la

fréguence basse. Le rapport de fréquence se fera en bien dimensionnant la largeur de la fente carré.

La forme de la cellule est représentée Figure 1V-19. La cellule, directement optimisée pour fonctionner
dans les deux bandes du GPS, est une spirale carrée a 4 brins avec autour une boucle carrée. Ces deux
éléments ont un fonctionnement bibande sur la phase du coefficient de réflexion. Cette cellule a été
optimisée sur un substrat mousse polyéthylene faibles pertes (¢, = 1,05, tan & = 0,01), et comme nous
n’avons pas la possibilité d’imprimer les électro-textiles, nous avons utilisé une fine couche de Duroid

Taconic TLY5 d’épaisseur 0,127 mm, de permittivité g, = 2,2 et tangente de perte tan 6 = 0,001.

L’optimisation a été effectuée en deux temps. Dans un premier temps, on optimise la cellule spirale pour
que la bande passante de la fréquence haute (GPS L1) soit assez large pour les applications GPS, et ceux
grace en agissant sur la largeur du brin. Ensuite, on optimise les dimensions de la boucle carrée et de la

fente carrée pour avoir le bon rapport des fréquences entre la bande haute et basse.

La simulation du coefficient de la phase de la réflexion de la cellule est représentée Figure 1\V-20. Deux
cas sont ici représentés avec et sans Duroid. Cette couche de Duroid est en fait un support souple pour
imprimer les métallisations. Une découpe a la main avec un cutter des différentes parties serait trop
difficile. Nous avions en premier optimisé la cellule sans couche de Duroid car nous pensions avoir trouvé
une technique de gravure des électro-textiles. Cette cellule a bien un comportement bibande, les bandes
passantes sont relevées et récapitulées dans le Tableau 1V-2. Dans le cas sans substrat Duroid, les bandes

passantes sont suffisantes a I’application GNSS (GPS et Galiléo). La réduction de la bande passante entre
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ces deux cas, vient du fait que I’on rajoute un substrat dont la permittivité est supérieure a 1. On reléve
aussi un décalage fréquentiel di a I’augmentation de la permittivité effective du substrat. On trace pour les
fréquences de résonnances f = 1,185 GHz et f =1,59 GHz (phase = 0°), les courants surfaciques de la

cellule (Figure 1V-21).
A f = 1,185 GHz, les courants sont maximums sur I’anneau. C’est donc 1’anneau carré qui résonne, alors

qu’a la fréquence haute c’est la spirale qui résonne.
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Figure IV-19 — Cellule CMA Langley modifiée : (a) vue en coupe, (b) vue de dessus.
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Figure 1V-20 — Simulation de la phase du coefficient réflexion de la cellule Langley modifiée et
optimisée avec et sans substrat Duroid de 0,127 mm d épaisseur.
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Bandes passantes (MHz)

Bandes passantes (%) @ f, (GHz)

Cellule CMA | Bande basse | Bande haute | Bande basse Bande haute
Sans Duroid 70 40 75@ 1,185 25@ 1,59
Avec Duroid 40 35 6,5 @1,07 2,4 @ 1,447

Tableau 1V-2 — Bandes passantes de la cellule Langley modifiée avec et sans substrat Duroid.
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Figure 1V-21 — Courants surfaciques aux fréquences centrales de fonctionnement du CMA.

La cellule de Langley est bien connue pour avoir un comportement CMA mais aussi un comportement
bande interdite dans la zone de fonctionnement du CMA. Nous proposons alors de simuler et mesurer
cette bande interdite par la méthode de la ligne en transmission. On définira la zone de fonctionnement de
la bande interdite pour un coefficient de transmission inférieur a -10 dB en ayant une adaptation
supérieure de -10dB. Cette ligne est alimentée par des sondes coaxiales de type SMA aux deux bouts de la

ligne et posée sur la surface a caractériser formée d’un réseau de 3*3 cellules Langley modifiée.

La mesure et la simulation de I’adaptation (S1;) et de la transmission (S,;) sont comparées Figure 1V-23.
Une bonne concordance entre mesure et simulation est notée. Le fonctionnement des bandes interdites (en
bleu) et des bandes passantes en phase du coefficient de réflexion (propriétés CMA en rouge) de la cellule
est différent. La conclusion est que cette cellule ne rentre pas dans la catégorie des structures BIE, car il
n’y pas de concordance entre le fonctionnement CMA et BIE. Par contre, cette étude peut étre intéressante
car les différentes résonances pourraient apparaitre dans le fonctionnement d’une antenne posée sur cette

surface.
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Figure IV-22 — Prototype d’un réseau de 3* 3 cellules Langley modifiées avec ligne suspendue en
transmission.
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Figure 1V-23 — Parametres Sij (dB) pour détermination de la bande interdite : (a) coefficient de
réflexion Sy, (b) coefficient de transmission S,;.
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IV.4.1.3. Cellule croix carrée

IV.4.1.3.1. Présentation de la cellule

Cette cellule nous a été proposée par 1’équipe d’Orange Labs La Turbie, elle est utilisée comme Surface
Sélective en Fréquence (SSF), structure périodique permettant de stopper ou de laisser passer des ondes
électromagnétiques. Dans [75] [76], les auteurs utilisent des SSF multibandes derriére lesquelles ils

mettent un plan de masse pour avoir les effets du CMA.

Cette cellule se compose d’un patch carré et d’une croix (Figure 1V-24). Ces deux éléments résonnent
chacun a leur propre fréquence de résonnance, dépendant de la dimension de ces éléments. Cette cellule a
I’avantage d’étre facile a dimensionner car les motifs sont peu couplés, mais a I’inconvénient d’étre tres

large.

:@i—isuh

a) ) )]

Figure 1V-24 — (a) Cellule CMA carré croix, (b) Groupe de 3*3 cellules. Valeurs des parametres de la
cellule : Cell =170 mm, Wp =113 mm, Lc = 97/2 mm, Wc = 55 mm, g = 1 mm, Hsub = 3mm. Substrat

mousse polyéthyléne ¢, = 1,05 et de tan ¢ = 0,01.

La phase du coefficient de réflexion de la cellule ci-dessus montre un effet bibande de la structure. La
fréquence basse est due a la résonance du patch carré car c’est le plus grand élément, et la fréquence haute
a la résonnance de la croix. Les bandes passantes sont respectivement de 4,4 % a 1,168 GHz et 1,2% a
1,545 GHz en prenant = 90° de réflexion de phase (Figure 1V-25). On peut notamment voir le
fonctionnement bibande de la cellule en regardant les courants surfaciques aux deux fréquences de
résonnances (Figure IV-26). A la fréquence basse, f = 1,16 GHz, c’est 1’élément le plus grand qui
résonne, ici le patch carré. A la fréquence f = 1,545 GHz, c’est la croix qui résonne. On peut voir que la

densité de courant est maximale sur la diagonale de la croix.
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Figure IV-25 - Phase du coefficient de réflexion de la cellule avec des valeurs de paramétres
nominaux.
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Figure 1V-26 — Courants surfaciques aux deux fréquences de résonnances de la cellule carrée croix.

IV.4.1.3.2. Influence de la hauteur du diélectrique Hsub

La variation de la hauteur du diélectrique impligue une augmentation de la bande passante dans les deux

bandes de la cellule CMA et un décalage des deux fréquences vers les fréquences basses (Figure 1\V-27).

Cette augmentation vient de I’effet inductif créé par 1’épaisseur du substrat. Les bandes passantes pour les

deux fréquences sont relevées et données dans le Tableau IV-3.

Hsub ( mm) BP basse (%) BP basse (MHz)

BP haute (%) BP basse (MHz)

1 1,2 16,12a1,25 GHz 0,7 12 @ 1,61 GHz
2 2,5 31,1a1,213GHz 1 17,1 @ 1,576 GHz
3 4,3 52,221,169 GHz 1,2 19 @ 1,545 GHz
4 59 67,3a1,27 GHz 1,1 17 @ 1,525 GHz
5 7,5 82 241,08 GHz 1 16 @ 1,514 GHz

Tableau 1V-3 - Bandes passantes simulées en fonction de la hauteur du substrat.

Iy a une augmentation de la bande passante dans la bande basse : elle passe de 1,2 % a 1 mm de hauteur,

a 7,5 % pour 5 mm d’épaisseur. Par contre I’augmentation est faible pour la bande haute. On peut voir que
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méme en augmentant la hauteur du substrat, il sera difficile de répondre aux exigences du standard GPS

seul. De plus, la taille de la cellule est de 170 mm de large ce qui est beaucoup trop grand pour notre

application.
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Figure 1V-27 — Phase du coefficient de réflexion en fonction de Hsub.

IV.4.1.3.3. Influence de la longueur de la croix Lc

Cette ¢tude montre que 1’augmentation de la longueur de la croix fait baisser la fréquence haute en
diminuant la bande passante de 1,6 % pour 110 mm, a 0,6 % pour 70 mm (Figure 1V-28), tout en
diminuant 1égérement la fréquence basse. Cette perte de bande passante est due a I’augmentation de 1’effet
capacitif qu’il y a entre la croix et le patch. Les deux fréquences de résonnances sont pratiquement

indépendantes I’une de 1’autre, car la capacité de couplage est tres faible.
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Figure 1V-28 — Phase du coefficient de réflexion en fonction de longueur de la croix.

IV.4.1.3.4. Influence de la largeur du patch Wp

La résonance de la croix s’effectue autour de 1,545 GHz. Lorsque la taille du patch est plus grande que

celle de la croix, la fréquence de résonance est en dessous de 1,55 GHz et inversement. Si les tailles du
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patch et de la croix sont quasiment identiques, il y a un couplage des résonances, pour le cas ot Lp = 90

mm (Figure 1V-29).
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Figure 1V-29 — Phase du coefficient de réflexion en fonction de largeur du patch Wp.

IV.4.1.3.5. Influence de la largeur de la cellule Cell

L’augmentation de la taille de la cellule Cell, implique une augmentation g de 1’espace entre le patch et la
croix, et donc une diminution de I’effet capacitif entre les éléments. Ceci peut s’observer en regardant la

phase du coefficient de réflexion: il y a un décalage de la premiére fréquence de résonance vers les

fréquences hautes.
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Figure 1V-30 — Phase du coefficient de réflexion en fonction de la taille de la cellule Cell.

IV.4.1.3.6. Conclusion

Les études paramétriques ci-dessus montrent que la cellule CMA a un fonctionnement bibandes grace aux
deux motifs de tailles différentes qui vont fixer les fréquences de résonances propres. La bande passante

du patch peut étre fixée en augmentant la hauteur du substrat, et la bande passante de la croix peut étre
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fixée par la largeur de celle-ci. 1l est possible de faire correspondre ces résonances en prenant des tailles de
motifs équivalentes. Pour notre application, la largeur de la cellule est trop grande, (170 mm de large)
pour une intégration dans les vétements. La taille de cette cellule peut cependant étre réduite en utilisant la
technique de réduction des CMA vue dans 1V.3.4, le motif spirale serait appliqué sur les deux motifs carré

et croix.

IV.4.2. Les CMA bicouches

Nous avons vu dans IV.4.1 que les CMA monocouche étaient trop grands et pouvaient présenter dans
certains cas des limites en termes d’absorption d’énergie. Dans ce paragraphe, nous présentons des CMA
dits bicouches car les motifs périodiques sont insérés sur deux couches différentes. Cela permet d’une part
d’avoir des tailles de cellules plus petites et d’autre part d’obtenir de meilleures performances en termes
de bande passante. En premier lieu, nous présenterons, une cellule bicouches a base de patchs carrés, puis

une évolution de cette cellule, qui utilise la technique de réduction de taille de cellule a base de spirale.
IV.4.2.1. Cellule & deux patchs carrés superposes
IV.4.2.1.1. Présentation de la cellule

Nous avons vu dans les travaux [77] que la superposition de patchs carrés de méme taille permet d’élargir
la bande passante de la phase du coefficient de réflexion. L’idée est ici d’utiliser cette technique mais de
prendre des patchs de tailles différentes pour avoir un fonctionnement bibande. Les patchs sont alors

superposés sur des couches différentes espacées d’un méme diélectrique (Figure 1V-31).

.

Cel
Lph

N
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Ha-,;ui
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Figure IV-31 — Cellule CMA carrée bicouche. Valeurs des paramétres de la cellule : Cell =115
mm, Lph = 65 mm, Lpb =109 mm, hdiel =3 mm, hdiel2 = 3 mm.
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Cette cellule se compose de deux patchs carrés superposés dont le plus petit est au-dessus du plus grand,
de largeur Lpb et Lph, pour le patch inférieur et supérieur respectivement. Le diélectrique utilisé est une
mousse polyéthyléne de permittivité 1,05 et de tangente de perte tand = 0,01. Cette mousse flexible admet
de faibles pertes et sa permittivité se rapproche de la celle de 1’air. La phase du coefficient de réflexion de
la cellule (Figure IV-32 — Phase du coefficient de réflexion de la cellule avec des valeurs de parameétres
nominaux.

) montre un effet bibande de la structure, car les deux patchs sont de tailles différentes. Les bandes
passantes sont de 7,4 % a 1,185 GHz et 4,4 % a 1,536 GHz en prenant + 90° comme critére de phase sur le
coefficient de réflexion. Pour une épaisseur totale de 6 mm et de largeur 115 mm, la cellule est plus
performante tout en étant moins large. La taille de la cellule fait 0,45 A, pour un XA calculé pour la
fréquence basse..
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Figure 1V-32 — Phase du coefficient de réflexion de la cellule avec des valeurs de paramétres nominaux.
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Figure 1V-33 — Courants surfaciques aux deux frequences de fonctionnements de la cellule patch
carré superposes.

IV.4.2.1.2. Influence de la taille du patch inférieur Lpb

La variation de la largeur du patch inférieur agit sur la fréquence basse car le patch est plus grand que
celui du dessus. Par contre lorsque les dimensions du patch supérieur sont identiques au patch inférieur,
les résonnances se couplent et 1’effet bibandes disparait mais la bande passante augmente, avec pres de
11% de bande a 1,55 GHz (Figure 1V-34). Les courants surfaciques sur les deux couches de la cellule aux
deux fréquences de résonnance sont tracées Figure 1V-33, a la fréquence basse (f = 1,185 GHZ) le patch
inférieur résonne, les courants sont maximums comparés au patch supérieur. Par contre a la fréquence
haute (f= 1,536 GHz), c’est le patch supérieur qui résonne car un maximum de courants parcourt ce patch.
On peut aussi voir I’image de ces mémes courants sur le patch inférieur. Les courants surfaciques sur le
plan de masse ne sont pas tracés mais 1’on peut dire qu’ils sont I’image des courants traversant les

différents patchs.
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Figure 1V-34 — Phase du coefficient de réflexion de la cellule en fonction de Lpb.

IV.4.2.1.3. Influence de la taille du patch supérieur Lph

La variation de la largeur du patch supérieur agit sur la fréquence haute car ce patch est plus petit que
celui du dessous. Par contre, lorsque 1’on se rapproche de la taille du patch inférieur, on observe le méme
effet que dans le paragraphe 1V.4.2.1.2. 1l y a un couplage des résonances et élargissement de bande

passante de la cellule. La taille de la cellule est de 0,45 A pour le cas Lph = 80 mm (Figure 1V-35).
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Figure 1V-35 — Phase du coefficient de réflexion de la cellule en fonction de Lph.

IV.4.2.1.4. Influence de la hauteur du patch inférieur Hdiel

L’augmentation de la hauteur du patch inférieur augmente la bande passante tout en diminuant la
fréquence de résonance (Tableau 1V-4). Cette augmentation de bande passante vient du fait que 1’on
augmente 1’effet inductif entre le patch inférieur et le plan de masse. Par contre, cela n’a aucun effet sur la
résonnance due au patch supérieur (Figure 1V-36). Il n’y a donc aucun couplage entre les deux patchs. Si
I’on veut caractériser cette cellule, nous avons donc deux cellules LC en parallele puisque les deux

résonnances sont indépendantes.

Hdiel (mm) BP (MHz) f, (GHz) BP (%)

1 33 1,28 2,5
2 62,7 1,233 5

3 87 1,1847 7,3
4 109 1,11 9,3
5 123 1,09 11,2

Tableau IV-4 - Bandes passantes en fonction de la hauteur Hdiel.
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Figure 1V-36 — Phase du coefficient de réflexion de la cellule en fonction de Hdiel.

IV.4.2.1.5. Influence de la hauteur du patch supérieur Hdiel2

L’augmentation de la hauteur du patch supérieur augmente la bande passante tout en diminuant la
fréquence de résonance (Tableau IV-5). Cette augmentation de bande passante vient du fait que 1’on
augmente 1’effet inductif entre le patch supérieur et le plan de masse. Par contre cela n’a aucun effet sur la

résonnance due au patch inférieur (Figure 1V-37) car I’écartement entre ce dernier et le plan de masse ne
varie pas.

Hdiel (nm) BP (MHz) f, (GHz) BP (%)

1 23 1,59 14
2 47 1,56 3
3 70 1,53 4,5
4 91 1,5 6
&) 114 1,48 7,6

Tableau 1V-5- Bandes passantes en fonction de la hauteur Hdiel2.
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Figure 1V-37 — Phase du coefficient de réflexion de la cellule en fonction de Hdiel2.

IV.4.2.1.6. Influence de la taille de la cellule

Lorsque que la taille de la cellule est réduite, I’effet capacitif entre les patchs inférieurs augmente, ce qui
réduit la fréquence de résonance. Cela n’a quasiment pas d’effet sur la résonance haute car les patchs
supérieurs sont plus petits et ne sont pas assez proches pour avoir un effet capacitif. L’effet capacitif du

patch supérieur est plus important que I’effet capacitif créé par le patch inférieur.
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Figure 1V-38 — Phase du coefficient de réflexion de la cellule en fonction de Cell.

IV.4.2.1.7. Conclusion

Cette cellule CMA est simple de conception et facile a réaliser. Les bandes passantes de la cellule sont
fixées par le couple Hdiel et Hdiel2 (hauteurs de substrat). Pour notre application, les substrats souples
sont disponibles en deux épaisseurs de 2 et 3 mm, ce qui ferait une épaisseur totale minimale de CMA de
4 mm pour obtenir de bonnes performances sur la phase du coefficient de réflexion, et des bandes
passantes de 5 % et de 3% a 1,23 GHz et 1,56 GHz. La taille de la cellule serait de 115 mm de large.

IV.4.2.2. Cellule a deux spirales carrées superposées

Cette cellule se compose d’une double spirale carrée superposée. La conception de cette cellule utilise
deux techniques, la superposition des éléments pour un fonctionnement bibande, et 1’utilisation de spirales
pour la réduction de la taille des cellules. Nous choisissons une spirale a quatre brins comme dans le
paragraphe 1V.3.4. Le but ici n’est pas de représenter des études paramétriques mais seulement de rappeler
le fonctionnement.

La superposition des éléments implique que la bande passante des deux résonnances va étre fixée par les
hauteurs des substrats Hdiel et Hdiel2. 1l est important de le rappeler car a cause des effets capacitifs dus
aux brins de la spirale, il va falloir augmenter I’effet inductif. Le substrat utilisé est un substrat souple de
mousse polyéthyléne dont les valeurs de permittivité et de tangente de perte sont ¢, = 1,05 et tan 6 = 0,01
respectivement. Les dimensions des deux spirales sont différentes puisque que nous cherchons un effet
bibande, les dimensions sont rappelées Figure 1V-39. La spirale inférieure plus grande, résonnera a la
fréquence basse du GPS (L2). La spirale inférieure résonnera quant a elle, a la fréquence haute du GPS
(L1). La taille de la cellule est de 0,27 A, pour f; = 1,22 GHz. La réduction de la taille d’une cellule est
d’environ 50% par rapport a une cellule bibande a patchs carrés superposés, par contre les performances

en bande passante sont moins bonnes a cause des effets capacitifs de la spirale.
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c) 2 mm
b)

Figure 1V-39 — Cellule CMA bibande en forme de spirale : (a) vue de dessus avec la spirale carrée
supérieure, (b) vue de coté de la cellule, (c) vue de dessus de la spirale inférieure.
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Figure 1V-40 — Phase du coefficient de réflexion de la cellule spirale bicouche.

La phase du coefficient de réflexion (Figure 1V-40) montre un effet bibande de la cellule CMA. Les
bandes passantes sont de 2,8% et 4,7% a f = 1,212 GHz et 1,575 GHz respectivement. Bien que la taille de
la cellule soit réduite de prés de 50% par rapport & une cellule aux patchs carrés superposés, la

conservation de la bande passante a été obtenue en augmentant les hauteurs des substrats. Nous passons

ainsi d’une cellule d’épaisseur 4 mm totale a 9 mm.
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IV.5. LE CMA TRI-BANDES

Il est trés facile de concevoir une cellule bibande avec une technologie planaire. Cela repose sur
I’association d’élément de différentes tailles et de différentes formes. Par exemple, 1’association de la
croix et du carré pour un effet bibande (IV.4.1.3), ou bien I’ajout d’une boucle parasite autour d’un patch
carré (IV.4.1.1), chacun de ces éléments ayant sa propre résonance. Pour avoir une cellule tri-bande, il
faudrait rajouter un élément ou bien remplacer un élément mono-bande par un élément bibande. L’idée est
alors ici de remplacer le patch carré par la cellule bibande de Langley. On comptabilisera alors deux
fréquences pour la cellule de Langley et une fréquence pour la croix, ce qui fait un total de trois
résonances. La cellule est représentée Figure 1V-41, ot I’on peut voir la cellule unitaire ainsi qu’un groupe

de 5*5 cellules.

~
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Figure 1V-41- Cellule CMA tri-bande : (a) vue de dessus, (b) vue en coupe, (c) groupe de 5*5
cellules. Valeurs des paramétres de la cellule : Cell =80 mm, Lc =44 mm ,Wc =30 mm, g =1 mm, cell2
=25 mm, celll = 47mm, hdiel = 4,8 mm.

Le but ici n’est pas de réaliser des études paramétriques car la cellule bibande de Langley et celle carrée-
croix ont déja été étudiées séparément. On ne montre que le fonctionnement tri-bande de la cellule CMA.
La cellule est dimensionnée pour fonctionner dans les deux bandes du GPS L1-L2 et dans la bande WIFI
2,4 GHz. 1l y a donc un rapport de deux entre la bande L2 du GPS et celle du WIFI. On utilisera la cellule

de Langley pour ces deux fréguences, la troisieme bande, L1 du GPS sera créée par la croix.
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Un prototype de 5*5 cellules tri-bandes a été réalisé sur substrat FR4, pour des valeurs de permittivité
relative ¢, de 4,4, et de tangente de perte tan 6 de 0,02. Le plan CMA mesure 400 mm de large au total.

Le prototype a été mesuré par la méthode différentielle présentée dans IV.2.2. La mesure du diagramme
de phase a été tracée et comparée a la simulation. 1l y a un décalage de 5 % entre mesure et simulation qui
doit étre due aux tolérances sur le substrat FR4. Il y a notamment un probléme sur la fréquence centrale, f
=1, 55 GHz, la courbe de la simulation et de la mesure ne coincidant pas totalement. Le coefficient de
réflexion montre qu’a cause de la nature du substrat a pertes, il y a absorption de 1’onde incidente. Cette
surface agit alors comme un absorbant, dont les niveaux d’absorption dépassent -10 dB (Figure 1V-43) ce

qui est énorme. Pour pallier a ce probléme, on se propose d’utiliser des substrats a faibles pertes.
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Figure 1V-42 — (a) Dispositif de mesure de la surface CMA 5*5 cellules en chambre anéchoide, (b)
phase du coefficient de réflexion de la surface CMA 5*5 cellules.
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Figure IV-43 — Module du coefficient de réflexion de la cellule tri-bande.
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Figure 1V-44 — Courants surfaciques aux différentes fréquences de fonctionnement du CMA tri-bande.

Les courants surfaciques aux différentes fréquences de fonctionnements de cette cellule tri-bande sont
tracés Figure IV-44. A la fréquence basse (f= 1,152 GHz), I’anneau carré résonne, a la fréquence centrale
(f= 1,615 GHz) la croix résonne, puis a la fréquence haute (f= 2,465 GHz) c’est patch a I’intérieur de la

boucle carré qui résonne.

Cette cellule montre bien un effet tri-bande di a I’ensemble des motifs présents sur sa couche principale.
Par contre le prototype est bien trop grand et de plus n’est pas souple pour une intégration dans un
vétement. Par contre, grace a la technique de réduction de taille utilisant des patchs de forme spirale, il

pourrait &tre possible d’intégrer cette surface dans un vétement.

IV.6. CONCLUSION

Dans cette partie, nous avons traité des Conducteurs Magnétiques Artificiels multi-bandes. Dans un
premier temps nous avons étudié des cellules mono-bandes sur le principe du patch carré, ce qui nous a
permis de comprendre comment fonctionne les CMA. Puis nous avons étudié et comparé des cellules
bibandes en technologie planaire et bicouche. Les études ont montré que la plus compacte et performante

des cellules serait la cellule a base de patchs carrés superposés en technologie bicouche.

Ensuite, nous avons appliqgué une technique de réduction de dimensions de cellules sur la cellule
superposée. Cette technique utilise des patchs spirales ce qui nous permet de réduire la largeur de cellule
de prés de 50% mais au prix d’une augmentation de la hauteur de la cellule de 50% pour avoir les mémes

performances.

En technologie monocouche, nous avons modifié la cellule de Langley en utilisant la technique de
réduction a I’aide du motif spirale. Cette solution est performante et plus simple a réaliser car cette cellule

est monocouche. Cette cellule conviendra si I’on utilise une épaisseur de 6 mm de mousse polyéthyléne.
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On pourrait aussi penser a 1’utilisation de substrats textiles comme la feutrine, dans le cas ou la mousse
polyéthylene ne conviendrait pas. Il faudra cependant juste ré-optimiser les cellules en fonction de la
nature du substrat.

La derniére cellule, nous a permis de conclure qu’il est possible d’obtenir un comportement tri-bandes en
utilisant des cellules bibandes, mais la chose la plus importante est qu’il faut impérativement utiliser des
substrats faibles pertes si nous ne voulons pas de phénoméne d’absorption. Bien que cette cellule soit trop

grande, il serait intéressant d’étudier la réduction de taille de cellule par la technique de forme spirale.

Dans le tableau ci-dessous, les bandes passantes ont été relevees en fonction de la technologie et du type
de cellule pour avoir une comparaison. Les optimisations ont été menées pour des substrats de type

mousse polyéthyléne (g, = 1,05, tan 6 = 0,01).

Noms de la Hauteurs de  Largeurs de Bandes passantes (%)
Technologies la cellule la cellule @ fo (GHz2)
cellule
(mm) (mm) f, fy
Monocouche Croix-carré 3 170 44 @ 1,168 1,2 @ 1,545
Langley modifiée 6 62 75 @ 1,185 25@ 1,59
Bicouches Patchs carrés 6 115 74 @ 1,185 4,4 @ 1,536
superposes
Patchs spirales 9 66 28 @ 1,212 4,7 @ 1,575
SUperposés

Tableau IV-6 — Tableau récapitulatif des différentes cellules CMA étudiées en fonction de leurs
dimensions et de leurs performances dans les deux bandes de fonctionnement.
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V.1.INTRODUCTION

Dans ce chapitre, la conception d’antennes souples est présentée. Ces antennes a base de
conducteurs magnétiques artificiels CMA multi-bandes ont été développées dans le Chapitre V. Ces

structures constituent des Surfaces Hautes Impédance ou SHI.

Pour pouvoir intégrer des antennes dans des vétements que 1’on porte tous les jours, il est
souhaitable qu’eclles soient de tailles compactes et de faibles encombrements. Les antennes patchs
appartiennent a une classe bien connue des antennes faibles hauteurs qui ont gagné en popularité dans les
domaines de la recherche et de I’industrie au cours de ces derniéres décennies [46] [27] [77], (Chapitre
I1). De plus si elles sont réalisées avec des matériaux flexibles, elles ont la possibilité de devenir
hautement conforme. Cependant elles sont intrinséquement faible bande et pour beaucoup d’applications
leurs dimensions sont trop importantes pour étre intégrées dans un espace souhaitable [78]. Néanmoins,
des recherches approfondies ont été faites pour réduire leurs dimensions [79]. Des travaux pour augmenter
la bande passante ont aussi été réalisés dans [80]. Les antennes microruban devraient étre considérées
comme un premier choix pour des systémes de communications portés sur le corps. Beaucoup d’antennes
portables sont basées sur la conception d’antennes patchs et ont déja été proposées [24] [81] [37] [36]
[82]. Ces travaux montrent une popularité croissante de ce type d’antenne auprés des ingénieurs en

conception d’antennes portable.

Conformément au théme de cette recherche, le but est ici des concevoir de nouvelles antennes
faibles encombrements pour des applications bibandes GPS ou Galiléo. Tout d’abord, nous allons montrer
les performances d’une antenne monopodle en espace libre, puis nous allons poser successivement cette
antenne sur un plan de masse CEP et SHI bibandes. Les performances améliorées des antennes sur plan

SHI seront étudiées pour confirmer la validité d’une idée de conception.

Les surfaces SHI utilisées seront les cellules SHI bibandes vues dans le Chapitre IV, avec deux
technologies différentes, en monocouche et bicouche (ces SHI fonctionnant pour le standard GPS (L1-

L2)). Une antenne SHI tri-bande (GPS +Wifi 2,45 GHz) sera aussi présentée pour validation des résultats.
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V.2.SIMULATION DE LA CARACTERISTIQUE D’UNE
ANTENNE MONOPOLE SUR PLAN DE MASSE CEP ET EN
ESPACE LIBRE

V.2.1. Antenne monopdle en espace libre

Pour montrer 1’amélioration des performances introduites par les plans SHI, une référence est
établie en considérant un monopdle en espace libre. Ce monop6le est alimenté par une ligne microruban
coplanaire CPW 50 Ohms. Cette antenne fut simulée, optimisée et réalisée, sur un substrat qui pour le
moment n’est pas du textile, mais qui est tout de méme souple. Le substrat utilisé est un substrat TLY5
Taconic d’épaisseur 0,254 mm, de permittivité relative €, 2,2 et tan 3 = 0,001. Les valeurs des paramétres
de ’antenne sont : Lpcg = 110 mm, Wpeg = 100 mm, Lgnp = 45 mm, Lgim = 50 mm, Lgy = 45 mm, W =

35 mm, W, =14 mm, g =0,3 mm.

Les résultats de simulation sont présentés Figure V-2. Pour un critére choisi a -10dB pour le coefficient de
réflexion, I’antenne est adaptée sur 42 % de bande a 1,35 GHz, soit sur toutes les bandes du GPS L1-L2.
L’impédance d’entrée du monopdle est simulée (Figure V-2-b). Sur toute la bande d’adaptation, 1’antenne
a un comportement capacitif. La fréquence de travail de I’antenne est donnée pour son minimum de
coefficient de réflexion S;; a la fréquence f= 1,25 GHz, la taille de I’antenne fait 0.41 Xo. Le rayonnement
de cette antenne est de type monopolaire avec un gain total réalis€é maximum dans les directions

perpendiculaires a I’antenne de pres 2,5 dBi.

gWant ;
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>
Iw
Woecn

Figure V-1 — Géométrie de I’antenne monopole.
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Figure V-2 — Simulation antenne monopdle :(a) coefficient de réflexion Si1, (b) impédance d’entrée Z.

V.2.2. Antenne monopoble sur CEP

Ensuite, nous avons posé I’antenne monopdle, vue dans V.2.1, sur un plan de masse métallique parfait
CEP, de dimensions 200mm*200mm comme sur la Figure V-3. Deux configurations sont proposées ici.

L’antenne est tout d’abord positionnée trés pres du plan de masse (h = 3mm) puis a une distance de A/4 a
la fréquence de 1,2 GHz (h = 60mm).

Lorsque I’antenne est trop proche du plan de masse (h = 3mm), elle est désadaptée (Figure V-4-(a). En
fait, a cause de la proximité de I’antenne, 1’onde réfléchie par I’antenne sur le plan de masse s’annule avec
I’onde émise par I’antenne. Les courants images sont en oppositions et ils s’annulent. Par contre si ’on
positionne I’antenne a A/4 du plan de masse reste adaptée car ’onde émise par I’antenne et 1’onde
réfléchie se combinent (Figure V-4-a). Dans ce cas, les performances en rayonnement sont aussi
améliorées avec pres de 95% d’efficacité totale, comparée aux 18% obtenus lorsque h = 3mm. On obtient
un gain total réalisé de 8 dBi a la fréquence de 1,2 GHz. Le diagramme de rayonnement ressemble a celui

d’un patch et non plus a un monopdle et ceci grace au plan de masse qui agit comme réflecteur.
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Ly =W,y =200 mm, Wpcg =120 mm,
Lpcg =100 mm, h=3 mm
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Figure V-3 — Antenne monopdle : (a) espace libre, (b) sur CEP.
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Figure V-4 — Simulation de [’antenne sur un plan de masse CEP pour h =3 mm et h =60 mm : (a)
coefficient de réflexion, (b) efficacité totale.

Les antennes ne peuvent pas étre trés proches du plan de masse au risque de dégrader leurs performances,
mais pas trop éloignées si nous voulons pouvoir les intégrer dans les vétements. Dans le paragraphe
suivant, nous allons étudier des antennes avec des surfaces hautes impédances qui permettent de pouvoir
plaquer I’antenne a une distance << A d’un plan de masse. L’étude de ces surfaces a bases de
métamatériaux a été faite dans le Chapitre 1V. Les différents motifs de CMA seront utilisés ici pour la

conception d’antennes & bases de métamatériaux.

V.3. ANTENNES FAIBLES ENCOMBREMENTS SUR PLAN SHI
MULTIBANDES

Les antennes a bases de SHI nous permettent de diminuer I’encombrement. La distance entre plan CEP et
I’antenne doit étre de A/4 pour avoir une bonne adaptation (V.2). Or avec un plan SHI, il est possible de

diminuer cette distance.
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Nous allons présenter ici des antennes a base de conducteurs magnétiques artificiels multibandes présentés
dans le Chapitre IV. Dans un premier temps nous allons étudier des cellules SHI bibandes telles que les
cellules patchs carrés superposés, les cellules spirales carrées superposées, et une version modifiée de la
cellule de Langley avec I’utilisation de spirale qui est une solution monocouche. Ensuite nous étudierons,
I’antenne a base de SHI tri-bandes, le but est ici de confirmer le fonctionnement tri-bande de la surface, ce

dernier prototype ne sera pas réalisé sur substrats souples.

V.3.1. Antenne en polarisation circulaire sur plan SHI bibande

V.3.1.1. Antenne dipbles croisés en polarisation circulaire proposée sans SHI

L’antenne proposée est constitué de deux dipdles croisés alimentés en quadrature par un coupleur hybride
3dB. Les parties conductrices de I’antenne sont réalisées avec de 1’électro-textile, son support sera de la
mousse polyéthyléne étudiée dans 11.1.4.3. Nous avons choisi cette antenne car il est possible d’avoir une

large bande d’adaptation et un gain correct en polarisation circulaire.

L’antenne est alimentée par sonde coaxiale sur une des branches du dipéle, I’autre branche étant reliée a la
masse du cable coaxial. Les quatre branches des dipbles sont identiques. La solution finale est optimisée
de telle sorte que I’antenne soit la mieux adaptée sur toute la bande entre 1,164 GHz et 1,59 GHz. La
longueur des brins du dipole (~ Ly + L) va fixer la fréquence de résonance de I’antenne. L’adaptation est
obtenue en jouant sur I’espacement entre les dipdles (dec) et la largeur des brins (Wg4. Aprés optimisation,
nous trouvons les dimensions données sur la Figure V-5. Cette antenne a été réalisée et mesurée en
parametres Sj et en rayonnement aux fréquences centrales de la bande basse f =1,2 GHz et de la bande
haute f = 1,575 GHz.

Les mesures des parametres S;; sont tracées Figure V-6. Les coefficients de réflexion S;; et Sy, a ’entrée
de chaque port de I’antenne montrent une légére différence entre les coefficients d’adaptation en entrée
qui provient de la réalisation non parfaite et surtout non symétrique. Nous avons tenté d’obtenir un
coefficient de réflexion inférieur a -10 dB mais nous n’y sommes pas parvenuS. Nous obtenons un
coefficient minimum S; de -7,5 dB en mesure ce qui reste acceptable. L’isolation obtenue S;, maximum
est de -12,8 dB, ce n’est pas trés performant comparé a I’antenne patch vue dans 111.4.2. Cependant, bien
gue ces niveaux de couplage soient un peu élevés, nous devrions tout de méme obtenir de la polarisation

circulaire.

Pour évaluer les performances en rayonnement et en polarisation circulaire, nous branchons en
entrée de I’antenne le coupleur hybride 3 branches étudié dans le chapitre 111.3.1.2. Les coefficients de

réflexion en entrée deviennent inférieurs a -10 dB sur toutes les bandes des GNSS. En revanche, le
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coefficient de transmission S,; est en moyenne de -12,8 dB, valeur qui n’est pas assez faible pour obtenir
une bonne qualité de polarisation circulaire. Ce coefficient devrait en effet avoisiner les -20 dB sur toute la
bande du GNSS. Ce coefficient de transmission S,; est élevé car nous n’avons pas symétrisé les dip0Oles a
I’aide de Baluns. Nous avons comparé a la simulation les diagrammes de rayonnement des gains en
polarisation circulaire droite et gauche ainsi que le rapport axial a la fréquence de 1,2 GHz et 1,575 GHz

pour les deux plans ¢ = 0° et 90° (Figure V-7).

De maniére générale, a ces deux fréquences, avec une différence de preés de 19 dB entre polarisations
circulaires droite et gauche, nous pouvons considérer que nous avons ici une polarisation circulaire droite
performante dans la direction perpendiculaire a I’antenne. L’ouverture du gain en polarisation circulaire
reste cependant faible. Nous notons également des différences entre simulation et mesure, surtout sur les
niveaux de gains réalisés en polarisation circulaire droite (RHCP). Dans la direction perpendiculaire a
I’antenne, cette différence dans le pire des cas est de 3 dB (pour la fréquence 1,2 GHz) et dans le meilleur
des cas de 2 dB (pour la fréquence f = 1,575 GHz). Dans le Tableau V-1, nous avons releve pour les deux
fréquences, I’ouverture a 3 dB du rapport axial en mesure et simulation, ainsi que le gain RHCP maximum

obtenu dans la direction perpendiculaire a 1’antenne, et le gain LHCP maximum dans I’ouverture.

Bien que cette antenne n’admette pas un gain en polarisation circulaire droite supérieur a 0 dB a la
fréquence 1,2 GHz, nous allons tenter d’augmenter ce gain, en essayant cependant de conserver les
performances en polarisation circulaire. Dans la suite de notre étude, nous utiliserons une surface CMA
bibande de type patchs carrés superposes. L’avantage d’utiliser cette surface est de réduire 1’épaisseur
totale de I’antenne comparé a un plan de masse ¢lectriquement parfait ou l’antenne devrait éEtre
positionnée & 60 mm de hauteur (voir V.2.2). Nous devrions ainsi avoir des performances en rayonnement

améliorées.
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Figure V-5 — Schéma de [’antenne dip0les croisés en polarisation circulaire. Dimensions de
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Figure V-7 — Rapport axial et diagrammes de rayonnement en polarisation circulaire en fonction de
théta.

Tableau V-1 - Performances en polarisation circulaire pour deux fréquences (1,2 GHz et 1,575 GHz) et
dans les plans ¢ = 0° et 90°.

. Ouverture
Fréquence  Plan¢ Ouverture RA Ouverture RA Gain RHCP i RHCP Gain LHCP max.
gain

° mesuré a3dB (°)  simuléa3dB (°) max. (dB) dans I’ouverture (dB)

(GH2) ©) max. -3dB (°)
0 18 50 -0,08 76 -4,6

1,2

90 34 50 -0,1 94 -11,5

1,575 90 42 30 14 36 -15

125



Chapitre V : Antennes de faible encombrement a base de conducteurs magnétiques artificiels

V.3.1.2. Antenne sur plan SHI patchs carrés superposés

Nous avons vu dans V.3.1.1 que I’antenne dipdles croisés admet bien de la polarisation circulaire sur
toutes les bandes GNSS. Or, les gains de I’antenne ne sont pas assez suffisants. Dans le meilleur des cas
nous obtenons 1,4 dBi dans la direction perpendiculaire a 1’antenne, ce qui est insuffisant pour revoir les

signaux des GNSS.

L’antenne présentée ici est une version simplifiée de I’antenne proposée dans [73], la différence avec ses
travaux, vient du fait que le CMA n’est pas mono-bande mais bibande et de 1’alimentation des dipdles non

symeétrisée.

En vue d’obtenir de meilleures performances en rayonnement, nous allons utiliser une surface SHI de type
CMA. Nous utiliserons le CMA en technologie bicouche a base de patchs carrés superposés vus dans
IV.4.2.1. La surface SHI CMA est constituée de 2*2 cellules (Figure V-8-a). Les dip6les croisés vus dans
V.3.1.1 (Figure V-8-b) sont positionnés sur ce plan CMA (Figure V-8-c). Les dimensions des cellules ont
été quelques peut modifiées par rapport a ce que nous avions simulé aprés 1’optimisation de la structure
dans le IV.4.2.1. Nous y présentons d’un coté la surface CMA seule puis 1’antenne posée sur la surface

CMA.

Dans un premier temps, nous avions positionné 1’antenne dipdles croisés sur le CMA bibande avec un
degreé de rotation (Rot) 0, 45 et 90° mais I’antenne n’était pas adaptée simultanément aux deux bandes des
GNSS. Nous avons alors réalisé une étude paramétrique sur la rotation angulaire (Rot) entre 0 et 45°. La
difficulté de cette optimisation est d’allier a la fois rayonnement, polarisation circulaire dans la direction
perpendiculaire, et adaptation pour une position donnée de rotation Rot. La modification des performances
en rayonnement vient du fait que I’antenne a une influence non négligeable sur la réflexion de la surface
CMA. Comme deux brins des dipdles sont reliés a la masse, 1’effet capacitif entre deux cellules adjacentes
est modifié, ce qui va faire baisser la fréquence de travail de la cellule. Cet effet capacitif supplémentaire

agit d’autant plus sur les cellules les plus proches des brins qui fixent la fréquence de résonances hautes.

Aprés de multiples optimisations sur la rotation et la hauteur de séparation de 1’antenne dip6leS Croisés
entre le plan CMA et la rotation rot de ce dipble autour du plan CMA, nous avons trouvé les dimensions
géomeétriques suivantes : Wee== = 115 mm, Lpb = 102 mm, Lph =82 mm, h =3 mm, Lt =27 mm, Ld = 84
mm, Wf =2 mm, Wd = 55 mm, Lp = 230 mm. L’antenne proposée n’est pas tout a fait ce que nous
voulions suite a une erreur de réalisation, mais les performances restent cependant bonnes dans la bande
basse (autour de 1,2 GHz). Par contre, les performances en polarisation circulaire dans la bande haute

(1,575 GHz) ne sont pas assez bonnes.
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Dans un premier temps, nous avons mesuré¢ les paramétres S de ’antenne CMA avec et sans coupleur
hybride (étudié dans 111.3.1.2). La comparaison du coefficient de réflexion entre simulation et mesure
concorde bien (Figure V-9-a) sauf dans la bande haute. Il y a une différence entre les parametres S;; et Sy,
qui provient du mauvais placement de 1’antenne sur le plan CMA. L’adaptation a -10 dB du coefficient de
réflexion n’est pas obtenue dans la bande basse (1,21 GHz). En revanche 1’adaptation de ’antenne sur
toutes les bandes du GNSS est obtenue grace au coupleur hybride (Figure V-9-b). La simulation de

I’antenne avec coupleur n’est pas ici réalisée car nous ne voulions pas compliquer celle-ci.

Bien que ce prototype ne soit pas celui que nous cherchions a réaliser, nous procédons tout de méme aux
mesures des performances en rayonnement et en efficacité totale pour une premiére vérification du bon

comportement de I’antenne sur le plan CMA bibande.

Les performances de I’antenne a base de CMA ont été mesurées et simulées. En simulation, nous avons
alimentés les deux ports avec la méme amplitude et une quadrature parfaite. Les performances en
efficacité totale, en gain total réalisé et rapport axial dans la direction perpendiculaire (6 = 0°, ¢ = 0°) sont
présentées Figure V-10. Il y une bonne concordance entre mesure et simulation dans la bande basse (1,2
GHz). Cependant dans la bande haute (1,5 GHz), les mesures sont différentes de la simulation, cette

différence provenant de la dissymétrie de la structure.
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Figure V-10 — Mesures des performances en rayonnement en fonction de la fréquence. (a) efficacité totale,
(b) gain total réalisé et rapport axial dans la direction perpendiculaire a I’antenne 6 = 0°, ¢ = 0°.

Dans la bande basse du GNSS, I’efficacité totale mesurée est de 1’ordre de 76 % a la fréquence de 1,23
GHz, le gain total est de 8,37 dBi a f = 1,195 GHz. Le rapport axial est inférieur a 3 dB jusqu'a 1,22 GHz
et remonte légerement a 4 dB pour redescendre en dessous de 3 dB aprés la fréquence 1,27 GHz. Cette
dégradation provient de la remontée du coefficient de transmission S,; a la fréquence d’adaptation de
I’antenne. On rappelle que les deux masses des dipbles sont connectées ensemble a la masse du plan CMA
et sans 'utilisation de Baluns en entrée de 1’antenne, il est impossible de ne pas subir cette dégradation sur
le rapport axial. Le Balun sert a symétriser I’antenne pour qu’il n’y ait pas de courants de retour sur le plan
de masse, réduisant ainsi le coefficient de transmission S,; et améliorant la polarisation circulaire. Dans la
partie haute des fréquences, la mesure des performances en rayonnement est différente de la simulation.
La raison la plus flagrante est la dissymétrie de I’antenne par rapport au plan CMA, la seconde raison est

la limitation de notre coupleur hybride qui est sensé fournir des signaux en quadrature jusqu'a 1,6 GHz.

Nous avons tracé les diagrammes de rayonnement a plusieurs fréquences qui correspondent aux
frégquences centrales des systémes de positionnement européen (Galiléo) et américain (GPS). De maniere
générale, les diagrammes de rayonnement correspondent bien dans la bande basse, mais dans la bande
haute les différences ne sont pas négligeables. Pour pouvoir comparer les différents fonctionnements de
I’antenne pour les deux fréquences, nous résumons dans le Tableau V-2, les ouvertures en rapport axial et
en gain en polarisation circulaire pour les deux plans ¢ égal a 0° et 90°. Les mesures du rapport axial
mettent en évidence la mauvaise qualité de la polarisation circulaire dans la bande ou le coefficient de
transmission Sy, n’est pas négligeable (> 20dB), c'est-a-dire pour les fréquences supérieures a 1,2 GHz.
En dessous de cette fréquence, la polarisation circulaire est bonne et couvre un bon angle, entre 40 et 60°,
tout en ayant un gain en polarisation circulaire droite. On peut alors imaginer ré-optimiser I’antenne de

telle sorte que le coefficient de transmission soit faible, ce qui serait effectué en redimensionnant les
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dimensions des cellules CMA de telle sorte a déplacer le minimum de transmission vers les fréquences
hautes, c'est-a-dire en augmentant la dimension de la cellule L,. En réalisant cette operation, le maximum
de gain ne sera pas obtenu au millieu de bande, mais décalé vers les fréquences hautes, fréquences ou est
sensée fonctionner la surface CMA. On remarque un comportement similaire pour la bande haute (1,6
GHz), mais ici il sera difficile de déplacer a la fois le minimum de coefficient de transmission S,; et avoir
un bon rayonnment de 1’antenne. La seule solution qui devrait fonctionner pour diminuer le coefficient de
transmission S,;, serait d’utiliser un balun pour chaque antenne, réduisant les courants de retour sur le plan

de masse, et améliorant la polarisation circulaire.

Tableau V-2 - Performances en rayonnement de l’antenne patch bibande sur CMA a deux patchs
carrés superposes.

Ouverture en Ouverture en Intersection
Fréquence | Plan ¢ Ranoort Axial Gain Max. Gain Max. Rapport Axial et
GHz) | ) A () | RHCP(dB) | RHCP-3dB | Gain Max. RHCP
©)
118 0 -14/ +18 8.2 -20/ +28 -14 /1 +18
' 90 -26 /+34 ' -30/+30 -20/+30
0 -20/+4 -20/+30 -20/ +4
1,202 90 -22 [/ +20 8,52 -18 /432 -18 /+20
0 -16 /40 -18/+36 -16/0
1,224 90 - 78 -16 / +30 —
0 -6/+6 -10/ +46 -6/+6
128 90 -6/+8 4,68 -22/+30 -6/+8
1575 0 -50 / +40 2,53 -281+32 —
’ 90 -28 1 +16 (insuffisant) -14 / +32 —
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V.3.1.3. Antenne patch bibande sur plan CMA Langley modifiée

Nous utilisons ici une surface CMA bibande planaire, comparée aux deux précédents prototypes
d’antenne a base de structure CMA bicouches. Nous avons choisi de remplacer I’élément rayonnant
monopolaire par un patch carré bibande a fente en double accés en quadrature pour générer une
polarisation circulaire performante. L’élément rayonnant a été vu dans le 111.4.2. Si I’on tient compte de la
bibliographie donnée dans le chapitre I, I’utilisation des métamatériaux de type CMA permettrait
d’augmenter ’efficacité totale rayonnée et de diminuer les dimensions de 1’é1ément rayonnant. Dans cette
partie, seuls les résultats de simulation sont présentés, le prototype devrait étre réalisé prochainement pour

confirmer les résultats de simulation obtenus.

Nous positionnons une antenne patch carrée a fentes bibande vue dans 1V.4.2.1 au centre d’un
plan CMA monocouche bibande (étudié dans V.3.1.2) de 3*3 cellules (Figure V-13). Les dimensions
totales de I’antenne sont de 186 mm*186 mm*9mm. Le matériau utilis€ pour le support des parties
conductrices est la mousse flexible polyéthyléne caractérisée dans le paragraphe 11.1.4.3.1. La valeur de sa

permittivité ¢, est de 1,05 et la tangente de pertes est de 0,01.

Les dimensions du patch et la position des deux alimentations ont été optimisées en vue d’obtenir
un minimum de coefficient de réflexion S;; a I’entrée de chaque port. Sur la Figure V-14-a sont présentés
les paramétres S de ’antenne, dans les bandes basse et haute du GNSS. Les bandes passantes sont de 1,2
% et 0,6 % aux fréguences centrales 1,23 GHz et 1,6 GHz respectivement. En revanche, le découplage
entre les ports est meilleur que pour I’antenne dip6les croisés vue dans V.3.1.2. Il est ici inférieur a -20 dB
dans les bandes haute et basse du standard GNSS. L’efficacité totale maximum est de 85 % et 68 % aux
fréquences centrales de 1,23 GHz et 1,59 GHz respectivement. Bien que les bandes passantes soient
insuffisantes pour fonctionner sur toutes les gammes de fréquences du GNSS, il sera possible grace au
coupleur hybride étudié dans le 111.3.1.2, d’obtenir de meilleures performances en adaptation. De plus, le
couplage entre les ports est trés faible, ce qui va nous permettre d’avoir un trés bon rapport axial comparé
a I’antenne dipoles croises. Pour verifier ces performances en rayonnement, nous simulerons le gain total
et le rapport axial dans la direction perpendiculaire a I’antenne en fonction de la fréquence, ces
simulations sont présentées Figure V-15. Le gain total maximum est de 8,9 dBi et 7,7 dBi aux fréquences
respectives de 1,23 GHz et 1,58 GHz. Le rapport axial est inférieur a 3 dB dans toutes les bandes du

GNSS, ce qui implique un fonctionnement en polarisation circulaire dans toutes ces bandes.
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Figure V-13 — Antenne patch bibande sur plan CMA Langley modifié :(a) Vue de dessus, (b) Vue en
coupe.
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Figure V-14 — Simulations : (a) des paramétres S en entrée de [’antenne, (b) de [’efficacité totale.
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Figure V-15 — Simulations du gain total et du rapport axial dans la direction perpendiculaire a
l’antenne ( 6 =0°).

Pour quantifier la qualité et la nature de la polarisation, nous tragons les diagrammes de rayonnement aux
fréquences centrales des bandes du GNSS. Si 'on se référe a tous les diagrammes de rayonnement
présentés Figure V-16 et Figure VV-17, I’antenne présente une polarisation circulaire droite quel que soit le

plan ¢ (0° et 90°) d’observation.

La comparaison entre les performances obtenues avec un patch simple sans surface CMA, vu dans 111.4.2,
nous montre que grace a ’utilisation de cette surface le gain en polarisation circulaire est plus important et
sur une plus large bande, cette bande étant fixée par la bande passante des CMA qui est supérieure a celle
du patch sans CMA.

Dans le Tableau I1V-3, est présenté un récapitulatif des performances en rayonnement. Pour les deux
plans @ = 0° et 90°, et pour chaque fréquence centrale du GNSS, nous donnons 1’ouverture angulaire ou
est située la polarisation circulaire droite, nous donnons aussi le gain maximum en polarisation circulaire
droite (Gain Max. RHCP), I’ouverture angulaire du gain maximum en polarisation circulaire droite (Gain
Max. RHCP -3 dB), mais aussi I’intersection entre I’ouverture angulaire en rapport axial. Grace a la
topologie et aux performances du patch en double acces, avec un coefficient de transmission entre les
deux ports S,; inférieur a -20 dB sur toutes les bandes du GNSS, nous pouvons voir gque les performances
sur I’ouverture de la polarisation circulaire sont relativement satisfaisantes et ceci tout en conservant de
bonnes performances en rayonnement. Dans le meilleur des cas, I’ouverture angulaire obtenue est de 78 °
pour la fréquence de 1,202 GHz avec un gain supérieur a 5 dB, dans le plan ¢ = 90°, et dans le pire des cas
I’ouverture angulaire est de 44°, pour la fréquence de 1,575 GHz dans le plan ¢ = 90° avec un gain

supérieur a 3 dB.
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OQuverture en

Ouverture en

Intersection

Fréquence | Plan ¢ Ranort Axial Gain Max. Gain Max. Rapport Axial et
(GH2) ©) pport 74 RHCP (dB) | RHCP —3dB | Gain Max. RHCP
< 3dB (°) )
0 80/ +52 30/ +28 30/ +28
1,18 90 48 [ +32 5,85 -30 /+30 -30 /+30
0 78/ +38 30/ +28 30/ +28
1,202 90 40/ +38 7.4 40/ +40 40/ +38
0 70/ +42 -40/ +32 40/ +32
1,224 90 30/ +50 8,62 30/ +28 30/ +28
128 0 30/ +22 5 g 30/ +20 30/ +20
’ 90 10/ +48 ’ 18/ +28 18/ +28
0 50/ +40 30/ +24 30/ +24
1,575 90 28/ +16 6,11 34/ +30 28/ +16

Tableau V-3 — Performances en rayonnement de ’antenne patch bibande sur CMA bibande Langley

modifié.
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Figure V-16 — Diagrammes de rayonnement en polarisation circulaire droite (Gain RHCP) et gauche
(Gain LHCP) en fonction de @ pour les fréquences f de 1,18GHz, 1,202 GHz, 1,224 GHz, pour les plans
o= 0°et 90°

137



Chapitre V : Antennes de faible encombrement a base de conducteurs magnétiques artificiels

Plan ¢

. =0° =90°
Fréquenc ¢ ¢

10 10

0 0
F =128 GHz 0 I / \ ’ o0 / \

Grain (dR)
Gain (dB)

20 N v \\,
N V \
-30 30
-180 -90 0 90 180 -180 -90 0 90 180
Théta (:) Théta (o)
10 10
. TN\ , /TN
F=1,575 GHz =10 N ( -~ S 10 /
& \ Primi N I-\ ’ k= F~a a"--..\ ’
i) 1 \‘ ? - -'f -
I WY A Ny R N et \ “yexX
N ALV
Ul
30 LN 30 \f\
-180 -90 .0 90 180 N B
Théta () 180 0 0 © %0 180
Gain RHCP  ===-- Gain LHCP

Figure V-17 — Diagrammes de rayonnement en polarisation circulaire droite (Gain RHCP) et gauche
(Gain LHCP) en fonction de @ pour les fréquences f de 1,28GHz, 1,575 GHz, pour les plans ¢ = 0° et 90°.

V.4.Antenne en polarisation linéaire sur plan CMA bibande

V.4.1. Antenne monopdle sur plan CMA a deux spirales carrées superposées

Dans ce paragraphe, nous présenterons une antenne a base de structures CMA bibandes en forme de
spirales carrées présentées dans 1V.4.2.2. Ici, nous ne proposons que les résultats de la structure en
polarisation linéaire. Le principe consiste en 1’utilisation d’un monopodle alimenté par ligne coplanaire 50
Ohmes. Celui-ci est déposé sur un groupe de 3*3 cellules CMA bibandes spirales. Le but est ici de montrer
gue cette surface permet un fonctionnement bibande grace a sa structure particuliere de double patch carré
(en forme de spirale) superposé. Nous pourrons voir qu’aux deux fréquences de résonance du CMA le

gain total de I’antenne sera augmenté par rapport au monopdle seul.

L’antenne monopdle est présentée dans le paragraphe V.2.1. Les dimensions géométriques sont : Lpcg =
110 mm, Wpcg = 100 mm, Lgnp = 45 mm, Lgjim = 50 mm, Ly = 45 mm, Wy =35 mm, W, =14 mm, g =

0,3 mm. Le substrat de I’antenne monopdle est un substrat fin d’épaisseur 0,127 mm et de permittivité g,
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de 2,2 et de tan & = 0,001, cette antenne monopdle est positionnée a une distance h du plan CMA bibande
par une couche de mousse polyéthyléne de 3 mm. La géométrie d’une cellule est présentée dans 1V.4.2.2.
Une optimisation est effectuée sur le positionnement du monopdle sur le plan CMA pour obtenir les

meilleures performances en rayonnement de 1’antenne compléte.

Le matériau utilisé pour la réalisation de cette antenne est de la mousse compacte dure. Les parties
métalliques en cuivre ont été réalisées par gravure mécanique automatisée sur la mousse au préalable
métallisée. Ce prototype n’est pas souple mais permettra de Vvérifier le bon fonctionnement du CMA
bibande de forme spirale carrée.

@ZE
O

Antenne monopile

Il ousse polyéthyléne
Cellules CMA

Antenne monopéle

43 mm b)

Figure V-18 — Antenne monop0le sur CMA bibande a deux spirales carrées superposées, (a) vue de
dessus, (b) vue en coupe.

La position de I’antenne monopdle sur la surface CMA bibande est optimisée de telle sorte a avoir un
minimum de coefficient de réflexion Si; dans la bande du GNSS, tout en ayant un gain total maximum

dans la direction perpendiculaire a I’antenne.

Le coefficient de réflexion Si; en entrée de I’antenne a été mesuré et simulé (Figure V-19). Nous
observons un bon accord. Méme s’il existe un léger décalage fréquentiel dans la bande basse
d’observation (autour de 1,21 GHz), ce décalage est négligeable car inférieur a 5 %. Ce décalage peut étre
attribué a une mauvaise estimation de la permittivité relative du matériau car la permittivité n’est pas

constante en fonction de la fréquence.

Les performances de I’antenne ont été simulées et mesurées. Les résultats de 1’efficacité totale et de
gain maximum sont tracés Figure V-20. On peut voir qu’aux deux fréquences de fonctionnement du CMA
I’efficacité atteint deux maximums qui sont dus au fonctionnement de la surface haute impédance bibande,

a ces deux fréquences la phase du coefficient de réflexion étant de 0°. L’efficacité totale et le gain
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maximum réalisé sont différents de la simulation, ceci sans doute également du fait d’une mauvaise
estimation de la valeur de la tangente de pertes insérée dans la simulation. Les tangentes de pertes
évoluent aussi en fonction de la fréquence. On obtient un meilleur accord entre mesure et simulation dans
la bande haute (autour de 1,55 GHz). Nous obtenons un gain maximum de 7,35 dBi et 8,7 dBi, et une
efficacité totale de 76 % et 72% aux fréquences respectives de 1,18 GHz et 1,545 GHz. Le monopdle seul
admettant un gain total maximum d’environ 2,5 dB avec une efficacité de 90%, I’utilisation de ce CMA
bibande nous a permis d’augmenter le gain total maximum de prés de 5 dB dans chacune des fréquences.

En revanche, I’efficacité totale de 90% n’est pas conservée a cause du caractere absorbant de la surface
lorsque les matériaux utilisés sont des matériaux a pertes (1V.3.3.3).

i b - — |
K G RV
h N\ 'Y
= f '
=l i n
: -10 "
z :
Z g :
5 :
= \
£ -20 .
=
A~ Mesure
----- Simulation
30 | \
1.0 1.2 1.4 1.6 1.8 2.0
a) Fréquence (Ghz)

b)

Figure V-19 — (a) Parameétres S de I’antenne monop6le sur CMA bibande, (b) Photographie de
[’antenne dans la station de mesure en rayonnement SATIMO.
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Figure V-20 — Performances en rayonnement de [ ’antenne monopéle sur CMA bibande : (a) efficacité
totale, (b) gain total maximum.
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Figure V-21 — Diagrammes de rayonnement aux deux fréquences (1,18 GHz et 1,545 GHz) dans les
deux plans ¢ 0° et 90°.

Nous avons mesuré les diagrammes de rayonnement de I’antenne aux fréquences ou 1’on obtient le
maximum de rayonnement, c'est-a-dire pour 1,18 GHz et 1,545 GHz. L’antenne monopdle est une antenne
a polarisation linéaire, I’ajout de la surface a base de CMA bibande ne change pas la qualité de la
polarisation linéaire. Nous pouvons voir que la polarisation linéaire se fait selon la direction 0X, car dans
le plan @ = 0° c’est le gain Théta qui est maximum, et dans le plan ¢ = 90° c’est le gain Phi qui est
maximum. La conséquence de l’utilisation de cette surface CMA est d’avoir un gain amélioré et
maximum dans la direction perpendiculaire, et notamment un rayonnement arriere diminué. Nous
observons d’ailleurs des différences entre le rayonnement arriere simulé et mesuré de 1’antenne. Ceci est
dd principalement a 1’utilisation d’absorbant sous 1’antenne, comme on peut le voir sur la Figure V-19-b.
Bien que nous ayons de bonnes performances en rayonnement, nous constatons que le taux de polarisation

croisé reste cependant élevé.
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V.4.2. Antenne a base de SHI tri-bande

Cette antenne est composée d’un plan SHI tri-bande monocouche développé lors de 1’étude de structure
bibande. Cette cellule utilise deux motifs différents, un motif bibande issu des travaux de Langley [9], et
une croix Grecque mono-bande. L’agencement de ces deux éléments sur une méme couche va constituer
une cellule tri-bandes (IV.5). Nous avons choisi les bandes de fonctionnement du GPS L2-L1 (1,227 GHz
et 1,575 GHz respectivement) et une bande du Wifi (2,45 GHz).

Nous décidons de réaliser un plan SHI de 5*5 cellules sur un substrat FR4 époxy, ce prototype n’est pas
souple. Ce prototype a été réalisé pour valider le fonctionnement tri-bandes du plan CMA. Les dimensions
des motifs de la cellule sont répertoriées dans 1V.5. Nous allons placer I’antenne monopdéle alimenté par
ligne CPW 50 Ohms a une distance h du plan SHI.

L’antenne monopdle représentée Figure V-22 est issue des travaux [84]. Les dimensions de I’antenne sont
Lpcg = 130 mm, Lgnp = 55 mm, Lgim = 60 mm, W = 14 mm, g = 0,3 mm, Lb1l = 22 mm, Lb2 = 42 mm,
Wb1 =50 mm, Wb2 = 35 mm. Cette antenne est bibande car il n’était pas possible de 1’adapter sur une
large bande comme dans V.2.1. On a également modifi¢ la forme pour que I’antenne fonctionne aussi dans
la bande Wifi (2,45 GHz).

Ce plan avec son antenne est représenté Figure V-23. Il mesure 400mm*400mm, son substrat époxy
admet une permittivité relative de permittivité ¢, de 4,4, une tangente de perte tan 6 = 0,02, et épaisseur de

4,8mm. Sur la surface inférieure du plan SHI est déposé un plan de masse.
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Figure V-22 — Antenne monopdle bibande.
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Plan CMA 5*5 cellules

Antenne monopole \

dec

Figure V-23 — Antenne monopdle sur plan SHI tri-bandes, (a) Vue 3D, (b) vue de dessus.

Le coefficient de réflexion Si; (Figure V-24) montre bien un fonctionnement tri-bandes qui est d0 au
fonctionnement de la surface CMA tri-bandes. On note que la bande passante du coefficient d’adaptation
S11 mesuré est supérieure a celle de la simulation, les bandes passantes sont de 5,2 % a 1,15GHz, 8,4% a
1,545 GHz, 9,6% a 2,48 GHz. L‘adaptation dépend ici énormément de la position de 1’antenne sur la
surface. Il y a un fort couplage entre I’alimentation par ligne coplanaire et la surface car la ligne est a
seulement quelques millimétres (3mm << L). De plus, il faudra utiliser une ferrite sur le cable coaxial
d’alimentation car des courants circulent sur ce dernier. Pour vérifier que le bon fonctionnement de la
surface, nous décidons de relever les performances en rayonnement en fonction de la fréquence, telle que
I’efficacité totale, le gain total maximum, mais aussi les diagrammes de rayonnement aux fréquences ou le

gain total réalisé est maximum.

L’efficacité totale et le gain maximum de I’antenne en présence du CMA présentés Figure V-25, montrent
certaines différences entre la mesure et la simulation. Cela pourrait provenir de la réalisation de I’antenne
car nous avons d0 superposer plusieurs couches en les agglomérant avec de la colle, ce qui peut engendrer
des pertes supplémentaires. On reléve tout de méme une amélioration du gain total mais pas de I’efficacité
totale, de 2 dB dans les bandes du GPS (L1-L2) et 8,2 dB dans la bande du wifi (2,45 GHZ) par rapport au

monopdle seul.

Les diagrammes de rayonnement présentes Figure V-26, montre le bon fonctionnement du CMA sur les
trois bandes. Nous notons une amélioration du gain dans la direction perpendiculaire a I’antenne. En
revanche la polarisation croisée est bien plus élevée que pour la simulation, ce que nous attribuons aux
courants de retour sur le cable qui dégrade la polarisation croisée. De plus les niveaux de rayonnement
arrieres sont tres élevés ce qui confirme le rayonnement du céble. La plus grande augmentation s’effectue
dans la bande haute avec une augmentation de pres de 4,8 dB par rapport au monopdle seul, zone a

laquelle I’efficacité totale mesurée atteint 80%.
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Figure V-24 — Coefficients de réflexion mesuré et simulé de I’antenne.
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Figure V-26 — Diagrammes de rayonnement aux trois fréquences (1,12 GHz, 1,61 GHz et 2,38 GHz)

dans les deux plans ¢ = 0° et 90°.
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V.5.CONCLUSION

Dans ce chapitre nous avons proposé diverses antennes utilisant les propriétés des surfaces a base de
conducteurs magnétiques artificiels bibandes et tri-bandes. Nous avons bien retrouvé le comportement
attendu de ces métamatériaux qui est 1’amélioration des performances en rayonnement avec une
augmentation du gain total réalisé de plus de 5 dB dans la direction perpendiculaire a 1’antenne, et ceci

dans les deux bandes de fonctionnement des CMA bibandes et tri-bandes.

En revanche, bien qu’il y ait une amélioration du gain, nous ne notons pas d’amélioration de I’efficacité
totale, du fait de I’utilisation de matériaux a pertes. Cet effet avait déja été vu dans 1’étude des structures
CMA (8 IV.3.3.3). Dans le plan ou cette surface ne peut réfléchir toute 1’énergie envoyée par 1’élément

rayonnant, il y a un phénomene d’absorption.

L’antenne dipdles croisés sur CMA en polarisation circulaire fonctionne bien du point de vue
rayonnement mais n’est pas du tout performante dans les deux bandes de fonctionnement du CMA de
point de vue de la polarisation circulaire. Celle-ci disparait en effet a cause du coefficient de couplage S,
qui est trop élevé, couplage qui pourrait cependant étre diminué par ’utilisation de baluns pour symétriser
les deux dipdles. L’antenne dip6les croisés ayant un coefficient de couplage trop élevé, nous avons donc
proposé une antenne de type patch en double accés avec un coefficient de couplage plus faible. Les
premiéres simulations ont montré une amélioration de la polarisation circulaire sur une plus large bande,

bande fixée par le CMA. Il faudra cependant confirmer ces résultats prometteurs en réalisant ce prototype.

Une autre conclusion importante non encore démontré par des simulations, est que 1’utilisation de surfaces
a base de CMA doit se faire avec un plan réflecteur au moins presque égal a une longueur d’onde. Ceci
nous permet de dire que ’utilisation de ces surfaces n’est pas préconisée aux fréquences GPS L1-L2. En
effet, la plus grande dimension du réflecteur doit mesurer au minimum une longueur d’onde, ce qui

représente ici 228 mm, rendant I’intégration d’une antenne a base CMA difficile dans un vétement.
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Chapitre V1 : Etude d’une antenne en polarisation circulaire appliquée sur une boite cranienne humaine

VI.1. INTRODUCTION

Pour connaitre en temps réel le positionnement d’une personne sur le terrain, il faut utiliser les signaux de
positionnement par satellite GPS dans la bande L1 (1,575 GHz), cette information de positionnement
passe ensuite via la bande de téléphonie par satellite Iridium (1,621 GHz) vers la station de contréle.
Cependant les standards GPS et Iridium utilisent des signaux en polarisation circulaire et sont trés proches
I’'un de I’autre. L’idée est donc d’utiliser des antennes de type patch avec une double alimentation en

quadrature pour générer de la polarisation circulaire sur les deux bandes simultanément.

La plupart des antennes implantées sur le corps humain sont positionnées sur le tronc, mais ce placement
n’est pas un choix judicieux pour des antennes de géolocalisation ou bien de communications par satellite,
car le maximum du gain ne pointe pas a la verticale. On a donc choisit de positionner des antennes
directives dont le diagramme de rayonnement pointe vers le ciel, réalisées sur substrat souple, a la surface
d’une boite cranienne, comme si celles-ci étaient supportées par une casquette, ce qui & notre connaissance
n’a jamais été fait.

Dans le cadre de communications a proximité du corps humain, les problématiques sont les modifications
des caractéristiques de 1’antenne a cause de la proximité de ’antenne et I’absorption d’énergie dans le
corps humain. Par exemple la courbure de I’antenne peut modifier ses performances en termes
d’adaptation ou de déformation du diagramme de rayonnement. Mais surtout le plus important est le
rayonnement arriére et qui va induire un rayonnement absorbé par le corps humain. On pourra quantifier
ce rayonnement néfaste en mesurant le Débit d’Absorption Spécifique DAS. Il est donc nécessaire

d’évaluer et de quantifier I’impact de 1’antenne sur le corps humain.

Dans ce chapitre, nous évaluerons pour le standard Iridium, standard de communication de téléphonie par
satellite, la quantité d’énergie absorbée par le corps humain avec une antenne patch en polarisation
circulaire étudiée dans le Chapitre Ill. Cette antenne sera conformée autour d’une téte car il n’était pas
possible de I’intégrer sur une épaule a cause de ses dimensions. Dans un premier temps, nous évaluerons
les performances de I’antenne en conditions réelles d’intégration, c'est-a-dire en la conformant sur une téte
de fantdbme, puis nous comparerons ces performances a celles d’une antenne a plat. Ensuite nous
évaluerons la quantité d’énergie absorbée par le corps humain pour estimer son impact sur le corps
humain. Toute cette étude n’est pas réalisée pour les antennes GNSS car ces antennes uniquement

réceptives n’émettent pas de signaux.

La finalité de cette étude se fera avec I’intégration de cette antenne sur un casque Militaire de ’armée

francaise, nommé casque « Spectra », évolution du travail effectué sur la casquette.
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VI.2. INTEGRATION DE L’ANTENNE SUR UNE TRETE
FANTOME

V1.2.1. Présentation de ’antenne

L’antenne proposée est un patch alimenté en quadrature de phase de chaque c6té par deux lignes couplées
en forme de T (Figure VI-1). Ce systéme d’alimentation permet de ne pas avoir de problémes de déchirure
de I’électro-textile en cas d’écrasement sous les vétements. Ce prototype est uniquement réalisé avec un
substrat de mousse polyéthyléne souple, les parties métalliques sont réalisées a base d’électro-textile de
type Tafettas & base de nickel et de cuivre. Les dimensions totales de 1’antenne sont de 120%*120*6mm?®.

L’alimentation des deux lignes couplées en forme de T se fait par deux connecteurs SMA.

Nous allons évaluer dans le paragraphe suivant, les performances de cette antenne sous des conditions
réelles d’intégration, par des mesures en condition de conformation d’antenne a la surface d’une téte

fantdme permettant de simuler ainsi le port d’une casquette.

Port 2

gap

i ——=
Wline _$_
end
Port 1 / : :I ___________ ! T
i :| Wf i
a) !j;mhnal 1 Wpatch 1 b)

Figure VI-1 — Antenne patch avec alimentation par lignes couplées en forme de T : (a) géométrie vue
de dessus, (b) photographie du prototype.

V1.2.2. Mesure et comparaison des performances de ’antenne avec et sans

conformation

La configuration de mesure avec la téte de fantome liquide est la suivante, ’antenne est conformée sur le

dessus de la boite cranienne, positionnée a 45° par rapport a I’axe milieu passant par le centre de la boite
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cranienne et le nez (Figure VI-2). Les cables d’alimentation passent a I’arriére de la boite cranienne et se
rejoignent au niveau du cou vers un coupleur inséré sous le plateau de fixation de la téte fantbme. Pour

que ce coupleur hybride ne participe pas au rayonnement, nous 1’avons entouré d’un absorbant.

En revanche, la mesure d’absorption ne se fera pas sur la boite cranienne, car il serait trop compliqué de
mesurer les champs électriques a I’intérieur. Nous avons donc opté pour une mesure de DAS avec
I’antenne a plat dans un fantome liquide a plat. Ces mesures seront présentées dans le V1.2.3. L’antenne
fonctionnera dans la bande GPS L1 (1,575 GHz) et dans la bande de communication par satellite Iridium
(1,6121 GHz).

»
»
v
¥
-
Y
v
) 4

-
L
N
v
v
v
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Figure VI-2 — Téte fantdme avec antenne patch sur la boite crénienne : (a) vue de face, (b) vue de
derriére, (c) vue de dessus, (d) vue de coté gauche.

Nous avons effectué des mesures en rayonnement de I’antenne conformée sur la téte de fantdme, et
comparé ces performances aux mesures de 1’antenne a plat. Sur la Figure VI-3, on voit un décalage du
paramétre S;; mesuré vers les fréquences hautes de 1,8 % a 1,6 GHz, di a I’écartement entre
I’alimentation en T et le patch lorsque I’on conforme 1’antenne sur la boite cranienne. Ce décalage peut
cependant étre réglé par la réalisation d’un prototype d’antenne avec gravure de 1’électro-textile. Le
prototype présenté ici étant en effet réalisé par une découpe de 1’électro-textile au cutter, 1’écartement gap

augmente lorsque 1’on conforme 1’antenne sur la boite cranienne.

En globalité, les performances en rayonnement présenté Figure VI-4 montrent un affaiblissement de
I’efficacité d’environ 10% et une diminution du gain total réalisé de 1 dB. La qualité de la polarisation
circulaire se dégrade car le niveau du gain LHCP augmente (Figure VI-5) et réduit I’ouverture angulaire

en polarisation circulaire droite (Figure V1-6).
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Figure VI-3 — Comparaison antenne patch en polarisation circulaire a plat et conformé sur le dessus
de la boite cranienne du fantome.
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Figure VI-4 — Comparaison des performances en rayonnement de [’antenne patch entre antenne plane
et antenne conformée sur le dessus de la boite cranienne du fantdme : (a) gain max. total, (b) efficacité

totale.
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Figure VI-5 — Comparaison des performances de [’antenne entre l’antenne a plat et en conformation
sur la téte.
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Figure VI-6 — Comparaison du rapport axial de I’antenne a plat et conformée sur la téte.

V1.2.3. Mesure du Débit d’Absorption Spécifique DAS de I’antenne dans la
bande Iridium

Il est important de connaitre les niveaux de rayonnement absorbé par le corps humain pour des antennes
fonctionnant en émission, ces niveaux devant étre inférieurs a ceux donnés par la réglementation [6]. En
effet, pour les applications de téléphonie mobile par satellite, comme Iridium, les antennes utilisées
émettent des signaux avec de forts niveaux afin de pouvoir traverser les différentes couches
atmosphériques. Si ces antennes se trouvent a la proximité du corps humain, il va y avoir interaction, et
méme absorption d’énergie dans ce dernier. Pour quantifier et mesurer cette absorption, nous allons faire
une mesure de Débit d’ Absorption Spécifique DAS dans la bande Iridium, par la méthode de mesure de
champs électriques dans un fantdme liquide. Ce liquide sera choisi en fonction de la bande de fréquence a

caractériser. La mesure du DAS se fera ici avec une antenne non conformée sur la téte.
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V1.2.3.1. Protocole de mesure

L’estimation du DAS local consiste en la mesure des champs électriques dans un liquide fantbme créés

par la présence d’une antenne a sa proximité. Elle aura pour expression :

2
DAS =

Avec :

p, la densité volumique du corps humain,

o, la conductivité des tissus humain,

E, le champ électrique.
L’antenne est ici mise a la proximité d’un bac rempli d’un liquide fantdme qui posséde les caractéristiques
diélectriques ¢ = 36 et ¢ (S/m) = 1,2 a la fréquence de 1,621 GHz. La densité de volume des tissus

humains p est de 945 kg/m®.

Le plan de masse de I’antenne positionné au centre du bac contenant le liquide, est espacé de 2 mm de ce
dernier (Figure VI-7). L’antenne est alimentée en entrée du coupleur de fréquence 1,621 GHz et de
puissance 1W, nous vérifierons a ’aide d’un dB meétre cette valeur. Ensuite, un bras robotisé¢ avec une
sonde électrique 3 axes en son extrémité, va parcourir la globalité du volume du bac qui est rempli du
liquide fantome reproduisant I’équivalence du corps humain. Dans un premier temps, la sonde parcourt
une premiére fois le bac pour estimer la position du maximum du champ électrique. Par la suite, la zone
du maximum de champ électrique sera affinée. A la fin de la mesure, un algorithme calculera le DAS

maximal de I’antenne, moyenné sur 10g et 1 g de tissus.

Sonde électrique

Liquide fantdme

Bac contenant le

. N Antenne a mesurer
liguide fantdme

Figure VI-7 — Banc de mesure de Débit d’Absorption Spécifique de Orange-Labs Issy-les-Moulineaux.
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V1.2.3.2. Résultat de mesure du DAS

Aprés la mesure des champs électriques, un algorithme calcule le DAS local @ 2 mm de hauteur du fond
du bac, endroit en lequel le DAS est maximum car les ondes électromagnétiques pénétrent peu le liquide
considéré comme liquide a pertes. Nous obtenons la cartographie présentée Figure VI-8-b. Nous pouvons
observer des zones ou le DAS est concentré, correspondant au rayonnement arriére de I’antenne. Ce
rayonnement est principalement di aux effets de bord de I’alimentation par les lignes microruban. Le
DAS maximum atteint ici 0,24 W/kg pour 10 grammes de tissu et 0,41 W/kg pour 1 gramme de tissu. Si
I’on considére les normes d’exposition aux rayonnements €lectromagnétiques qui admettent un DAS de
2W/kg, ces valeurs sont bien en dessous de la norme. Sur la documentation technique d’un « transceiver »
Iridium [85], le niveau de puissance maximum en sortie est de 2 Watts. Il faut donc multiplier notre DAS
mesuré pour 1W par 2 pour se mettre en conditions réelles. Nous avons donc des DAS de 0,48 W/kg et
0,82 W/kg pour respectivement 10 grammes et 1g de tissu. Les niveaux de DAS sont bien inférieurs aux
puissances maximums admises par la réglementation [6]. Ces niveaux devraient encore baisser en

positionnant I’antenne sur un casque, 1’antenne n’étant pas directement en contact avec le crane.

Iriium_1

E\

\ Antenne

SAR_10g=0.24 Wkg/W SAR_1g=0.41 Wkg/W WikgW

a) b)

Figure VI-8 — (a) Positionnement de [’antenne par rapport au bac, (b) cartographie du DAS local & 2
mm de hauteur du fond du bac.
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VI.3.INTEGRATION DE LI’ANTENNE SUR UN CASQUE
MILITAIRE

V1.3.1. Présentation de I’antenne

L’antenne proposée est identique a la précédente du fait du peu de sensibilité rencontré dans 1’étude

précédente.

L’alimentation en quadrature est ici réalisée par un composant monté en surface de chez ANAREN Xinger

11305-3s, le substrat est souple (TLY 5 d’épaisseur 0,127 mm) ainsi que les cables d’alimentation.

V1.3.1. Mesure et comparaison des performances de ’antenne avec et sans

conformation sur le casque

La configuration de mesure est la suivante : I’antenne est conformée sur le dessus du casque, les cables
d’alimentation et le coupleur sont fixés a I’arriére du casque et se rejoignent comme précédemment au
niveau du cou. Tout le dispositif, antenne, cables et coupleur hybride est caché sous le couvre casque.

Différentes vues de ’ensemble sont présentées Figure VI-9.

b) C)

Figure VI-9 - Antenne GPS/Iridium implantée sur le casque sans couvre casque : (a) vue de face, (b)
vue de dessus, (c) vue de derriere, (d) avec couvre casque.

Dans ce qui suit, nous allons comparer les performances de ’antenne conformée sur le casque aux
performances de I’antenne a plat. Les pertes dues aux cébles ont été soustraites dans les mesures, en
revanche les pertes dues aux coupleurs n’ont pas été déduites, ces pertes d’insertion représentent environ
0,5dB.
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Les parameétres S sont tracés sur la Figure VI-10 de I’antenne a plat et conformée sur le casque. Nous
relevons un léger décalage fréquentiel du coefficient de réflexion S;; vers les fréquences basses (inférieur
a 0,9 %), s’accompagnent aussi d’une réduction de bande passante, on passe ainsi de 9,6 % pour ’antenne
a plat a 7,4 % pour P’antenne conformée. L’antenne est adaptée sur toutes les bandes du GPS-L1 et

Iridium simultanément a -10 dB en conservant un couplage entre les ports inférieur a -22 dB.

Les performances en rayonnement sont tracées Figure VI-11, avec I’efficacité totale, le gain total réalisé et
le rapport axial dans la direction perpendiculaire a I’antenne (¢ = 0°, 6 = 0°). En comparaison a I’antenne
a plat, nous notons une réduction des performances en rayonnement avec une chute maximum de 22 % de
I’efficacité totale et une réduction du gain de 1,59 dB dans la bande Iridium. Cette réduction de
performances est due a la fois a la conformation de I’antenne et 1’ajout de la couche de textile du couvre
casque. On note aussi une réduction de la bande passante du rapport axial, qui est principalement due a la
conformation de I’antenne, bien que la bande passante soit réduite le rapport axial reste inférieur a 3 dB
dans les deux bandes considérées. Le gain maximal obtenu pour I’antenne conformée est de 6.2 dBi pour
la fréquence de 1.566 GHz. Le gain est cependant supérieur a 5.35 dBi dans les deux bandes (GPS-L1 -

Iridium), ces niveaux sont satisfaisants pour le bon fonctionnement de 1’application.

Les diagrammes de rayonnement en polarisation circulaire sont relevés Figure VI-12 ainsi que le rapport
axial (Figure VI1-13), pour les fréquences centrales du GPS-L1 (1,575 GHz) et Iridium (1,621 GHz) et
dans le plan ¢ = 0°. La mesure montre aussi une réduction des performances en rayonnement attribuée a la
conformation mais aussi a I’ajout du couvre casque, et ceux-ci pour les deux fréquences (Figure VI-12).
On reléve une diminution des performances de la polarisation circulaire, I’ouverture en polarisation
circulaire est plus faible. L ouverture en polarisation reste cependant suffisante pour notre application,
avec une ouverture de 64° et 52° pour les fréquences de 1,575 GHz et 1,6121 GHz respectivement.

4

Paramétres S12 (dB)

Parametre S11 (dB)
(=]
o
(%) [
(=] (=)

V

-40 -40
1.4 1.5 1.6 1.7 1.8
Fréquence (GHz)

| — Antenne sur casque  ceeeeeee- Antenne & plat |

Figure VI-10 - Comparaison antenne patch en polarisation circulaire a plat et conformée sur le
dessus du casque.
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Figure VI-11 — Comparaison des performances de [’antenne conformée par rapport a [’antenne a plat :
(a) efficacité totale, (b) gain total réalisé et rapport axial dans la direction perpendiculaire a [’antenne (¢
=0° 6 =0°).
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Figure VI-12 — Comparaison des diagrammes de rayonnement de [’antenne a plat et [’antenne
conformée en polarisation circulaire dans le plan ¢ = 0° pour les fréquences : (a) f = 1,575 GHz, (b) f =

1,6121 GHz.
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Figure VI-13 - Comparaison du rapport axial de ’antenne a plat et conformée dans le plan ¢ = 0°
pour les fréquences : (a) f = 1.575 GHz, (b) f = 1.6121 GHz.
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VI1.4. CONCLUSION

Dans ce chapitre, nous avons étudié I’intégration d’une antenne supportée par une casquette ou un casque
militaire sur une téte humaine. Cette antenne en polarisation circulaire est dédiée aux applications de

téléphonie mobile par satellite Iridium et de géolocalisation GPS (bande L1) ou Galiléo (bande E1).

Sur la boite cranienne, les performances en rayonnement sont quelques peu diminuées avec une perte
inférieure a 1dB sur le gain total réalisé dans les deux bandes du GPS et Iridium. Les performances en
polarisation circulaire sont trés peu diminuées par rapport a ’antenne non conformée et conviennent donc
tout a fait aux applications de géolocalisation. En revanche, il est possible d’augmenter le gain dans la
bande Iridium en ’amplifiant le signal a I’aide du amplificateur faible bruit. Cet amplificateur, ainsi que
le coupleur hybride pourront étre intégrés sur une couche supplémentaire située sous le plan de masse a

’aide de feuille de polyimide trés fine (25um).

La mesure du DAS confirme que nous respectons bien la réglementation en vigueur sur les niveaux

d’absorption d’énergie dans le corps humain.

L’étude de I’implantation d’une antenne en polarisation circulaire pour le standard GPS et Iridium sur le
dessus d’un casque militaire, a montré la possibilité d’une telle application, les performances en
rayonnement sont quelques peu réduites due a la courbure du casque et au couvre casque, cependant elles
sont suffisantes pour le bon fonctionnement de I’application. Une amélioration de ce travail serait
I’utilisation d’un amplificateur faible bruit, comme il a été vue dans la bibliographie. Notamment, le DAS
n’ayant pas été mesuré avec le casque, il serait intéressant d’étudier les effets qu’apporte le casque sur le
DAS, on pourra alors vérifier si celui est réduit par rapport au cas ou I’antenne est posé directement sur la

téte.
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Conclusion génerale et perspectives

Le projet ANR METAVEST 2009 a permis I’étude d’antennes a base de métamatériaux de type
conducteurs magnétiques artificiels pour des applications de géolocalisation. Ces antennes ont été congues
sur des matériaux souples a faible permittivité de type textile, tels que la feutrine ou des mousses flexibles,

et utilisent comme parties conductrices des électro-textiles.

Dans ce mémoire de these, nous avons essayé de respecter le cahier de charge donné dans le projet qui été
de concevoir des antennes pour des applications de géolocalisation (GPS, Galiléo), qui devaient étre

intégrés dans des vétements de la maniére la plus discrete possible.

Dans le premier chapitre, nous avons fait un bref état de 1’art sur les antennes congues sur textiles ou sur

matériaux souples, pour diverses applications et notamment pour les applications de géolocalisation.

Dans le chapitre II, nous avons caractérisé dans les bandes d’utilisation trois matériaux souples qui sont la
feutrine, la mousse polyéthyléne, et la laniére plastique transparente PVC. Nous avons pu conclure que ces
matériaux auraient une permittivité g, inférieure a 3, et que les différentes techniques de réduction de
dimensions par des permittivités élevées ne pourraient étre utilisées. De plus, la caractérisation de ces
matériaux a révélé que les tangentes de pertes ne seraient pas négligeables. Dans les meilleurs des cas, les

pertes seront de 0,01 pour la mousse polyéthyléne pour une permittivité relative de 1,05.

Avant d’effectuer 1’étude des métamatériaux, nous avons tout d’abord fait une pré-étude dans le chapitre
Il sur des antennes faibles encombrements que sont les antennes patchs. Nous sommes parvenus a
concevoir une antenne bibande pour les standard GPS et Galiléo simultanément, ce qui pourrait permettre
de connaitre avec une trés grande précision (1m) le positionnement des personnes. Il reste simplement a
concevoir I’antenne avec le systéme d’alimentation (coupleur hybride en quadrature) a 1’aide de

composants CMS intégrés sur une feuille de polyimide.

Dans le chapitre IV, nous avons congu des métamatériaux de type conducteurs magnétiques artificiels
bibandes pour les applications GNSS. Dans un premier temps nous avons tenté de réduire la taille des
cellules CMA par la technique de miniaturisation de forme spirale. Nous sommes parvenus a réduire la
taille d’une cellule d’environ 30%. Nous avons utilisé cette technique pour la conception de cellules
bibandes basées sur la technique d’utilisation de deux motifs superposés résonants a une fréquence
différente. La caractérisation de ces cellules ont montré que I’utilisation de matériaux a pertes pouvait

engendrer des pertes. Une chose essentielle non étudiée mais qui a été remarquée est que pour former un
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plan avec une propriété CMA, il fallait avoir une taille de plan équivalente a la longueur d’onde, ce qui
revient a avoir un plan ayant un diamétre de 228 mm, ce qui risque de poser probléme lors de I’intégration

de I’antenne dans le vétement.

Nous avons proposé dans le chapitre V, des antennes en polarisation circulaire bibandes utilisant des plans
réflecteurs CMA bibandes. Nous nous étions concentrés sur des éléments rayonnants de type dip6les
croisés pour générer de la polarisation circulaire, mais cette solution s’est révélée trop compliquée car il
faudrait utiliser des symétriseurs (Baluns) pour avoir une bonne qualité de polarisation circulaire. Puis
nous nous sommes tournés vers des solutions de types patchs beaucoup plus robustes en polarisation
circulaire. Les résultats de simulations sont encourageants, nous devrions réaliser un prototype pour la

confirmation des résultats.

Dans le dernier chapitre, nous avons montré la possibilité d’intégration d’une antenne en polarisation
circulaire sur la boite cranienne humaine, pour les standards de géolocalisation GPS et de téléphonie
mobile par satellite Iridium. L’antenne conformée sur le dessus d’une téte fantdbme comme si elle était
portée par une casquette montre des performances en rayonnement tres peu modifiées par rapport a une
antenne a plat. Nous avons par la suite démontré que les niveaux d’absorption d’énergie, en effectuant la
mesure du DAS, étaient en dessous des seuils donnés par la reglementation. La derniére évolution de ce
projet a été l’intégration de cette antenne sur un casque militaire de 1’armée francaise. L’étude de
I’implantation en polarisation circulaire montre aussi la possibilité d’insertion d’une antenne bibande en

polarisation circulaire pour amélioration de la précision du positionnement.
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Résumé

Résumé

Grace aux progres réalisés ces derni€res années dans la conception de réseaux intelligents, tels
que les réseaux centrés sur la personne (WBAN) ou les réseaux sans fils de proximité¢ (WPAN).
De nouveaux types d’applications émergent et utilisent des capteurs d’informations capables de
relever les parametres physiologiques, environnementaux et plus particulierement le

positionnement des personnes.

Dans ce cadre, nous nous sommes attachés au travail de recherche, a la conception et a la
réalisation d’antennes en polarisation circulaire pouvant étre intégrées dans des vétements, pour
les standards de géolocalisation européen Galiléo (1,180 GHz — 1,575 GHz) et Américain GPS
(1,227 GHz — 1,575 GHz). Nous avons utilisé¢ pour ces antennes des structures métamatériaux de
type conducteur magnétique artificiel, afin d’augmenter les performances en rayonnement et pour

diminuer le couplage avec le corps humain.

Une autre voie a été explorée, 'utilisation d’antennes patchs qui sont de nature faible
encombrement. La bande de fréquence du standard de communication par satellite Iridium étant
trés proche du standard de géolocalisation GPS. Il nous semblait intéressant de développer une
solution de type patch couvrant les deux bandes GPS (1,575 GHz) et Iridium (1,621 GHz).
L’antenne devait étre intégrée sur une boite cranienne, les niveaux de débit d’absorption
spécifique et les modifications du rayonnement sous conformation de 1’antenne ont également
été étudiés. L évolution de ce travail amene a étudier le comportement de cette antenne posée sur
le dessus d’un casque militaire frangais. Les performances en rayonnement ont été satisfaisantes

et ont montré la possibilité d’une telle application.
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Abstract

Abstract

Thanks to the progress made in the recent years in the design of smart networks, such as wireless
Body Area Network (WBAN), or Wireless Personal Area Network (WPAN), a novel type of emerging
applications using smarts sensor measuring physiologic parameters, environmental et more particularly

positioning of the persons are nowadays available.

In the research presented in this manuscript, we are committed to design and realize antennas that can
be possibly integrated into clothes, dedicated to the American GPS (1.227 GHz - 1.575 GHz) and
European Galileo (1.180 GHz - 1.575 GHz) global navigation satellite systems. We used for these
antennas a type of metamaterial structure named artificial magnetic conductor, to increase and enhance the

radiation performance and reduce the coupling between the antenna and the human body.

Another way has been explored using patch antenna solutions that are inherently low profile antennas.
As the frequency band of the satellite communication system Iridium is close to the GPS one, we
developed a dual band antenna solution covering both GPS (1.575 GHz) and Iridium (1.612 GHz)
standards. The antenna being dedicated to be integrated over a human skull, the specific absorption rate

and the radiation modification was also studied.

172



	Introduction Générale
	Chapitre I : ETAT DE L’ART
	I.1. INTRODUCTION
	I.2. LE PROJET ANR METAVEST
	I.3. LES VETEMENTS INTELLIGENTS
	I.3.1. De la peau de bêtes aux vêtements d’aujourd’hui
	I.3.2. Les réseaux centrés sur la personne (WBAN)

	I.4. LES ANTENNES POUR VETEMENTS COMMUNICANTS
	I.4.1. Antennes en polarisation linéaire
	I.4.1.1. Le patch
	I.4.1.2. Les antennes monopôle ou dipôle
	I.4.1.3. Les antennes Ultra Large Bande
	I.4.1.4. Les antennes à base de Métamatériaux

	I.4.2. Antennes en polarisation circulaire pour les applications de géolocalisation
	I.4.2.1. Introduction
	I.4.2.2. Antennes simple accès
	I.4.2.1. Antenne double accès


	I.5. LES SYSTEMES DE GEOLOCALISATION PAR SATELLITE
	I.5.1. Généralités sur le fonctionnement des GNSS
	I.5.2.  Services ouvert des utilisateurs
	I.5.3. Interopérabilité entre le GPS et Galileo


	Chapitre II : MATERIAUX SOUPLES ET ELECTRO-TEXTILES
	II.1. CARACTERISATION DE SUBSTRATS SOUPLES FAIBLES PERMITTIVITES
	II.1.1. Introduction
	II.1.2. Matériaux souples
	II.1.3.  Les propriétés des substrats diélectriques utilisés dans la fabrication d’antennes portables
	II.1.3.1. Permittivité
	II.1.3.2. Tangente de pertes tan δ

	II.1.4. Techniques de mesure de permittivité sur des diélectriques
	II.1.4.1. Technique des lignes en transmission/réflexion
	II.1.4.2. Technique de mesure en espace libre
	II.1.4.3. Technique par résonnance
	II.1.4.3.1. Méthode du T résonant
	 Mesure de la mousse polyéthylène
	 Mesure de la feutrine
	 Mesure de la lanière plastique PVC


	II.1.4.4. Technique de la sonde coaxiale ouverte
	II.1.4.4.1. Mesures de substrats souples par la méthode de sonde ouverte


	II.1.5. Synthèse de la caractérisation des trois matériaux souples.

	II.2.   CARACTERISATION DE MATERIAUX CONDUCTEURS TEXTILES
	II.2.1. Les électro-textiles
	II.2.2. Mesures d’électro-textiles pour des applications haute fréquence avec antenne de type patch

	II.3. TECHNIQUE DE REALISATION D’ANTENNE SUR ELECTRO-TEXTILES
	II.4. CONCLUSION

	Chapitre III : ANTENNE DE TYPE PATCH
	III.1. INTRODUCTION
	III.2. LES ANTENNES EN POLARISATION LINEAIRE
	III.2.1. Antenne mono-bande alimentée par ligne couplée en forme de T en polarisation linéaire
	III.2.1.1. Présentation de l’antenne
	III.2.1.2.  Etudes paramétriques
	III.2.1.2.1. Etude en fonction de l’écart entre le patch et l’alimentation
	III.2.1.2.2. Etude en fonction de la longueur des branches du T d’alimentation
	III.2.1.2.3. Etude en fonction de la longueur L des sous branches du T.

	III.2.1.3. Synthèse
	III.2.1.4. Mesure du prototype

	III.2.2. Antenne bibande à fentes
	III.2.2.1. Alimentation par sonde coaxiale
	III.2.2.1.1. Présentation de l’antenne
	III.2.2.1.2. Etudes paramétriques
	III.2.2.1.2.1. Variation de la hauteur du patch t
	III.2.2.1.2.2. Variation de la longueur des fentes Ls
	III.2.2.1.2.3. Variation de la largeur des fentes d
	III.2.2.1.2.4. Variation de la position des fentes w
	III.2.2.1.2.5. Variation de la position de l’alimentation L1

	III.2.2.1.3. Optimisation de l’antenne pour le standard GPS

	III.2.2.2. Alimentation par ligne couplée en forme de T


	III.3. LES CIRCUITS POUR L’OBTENTION DE SIGNAUX EN QUADRATURE DE PHASE
	III.3.1. Les coupleurs hybrides
	III.3.1.1. Le coupleur hybride mono-bande sur substrat textile
	III.3.1.2. Le coupleur hybride 3 branches bibande

	III.3.2. Diviseurs de puissance en quadrature à base de ligne composites main droite/main gauche
	III.3.2.1. Diviseur de puissance à base de lignes CRLH réalisé avec des composants discrets
	III.3.2.1.1. Dimensionnement de la ligne composite main droite / main gauche CRLH
	III.3.2.1.2. Diviseur de puissance + ligne CRLH à base d’éléments discrets

	III.3.2.2. Diviseur de puissance à base de lignes CRLH réalisé avec des éléments imprimés

	III.3.3. Conclusion

	III.4. ANTENNES EN POLARISATION CIRCULAIRE
	III.4.1. Antenne mono-bande avec alimentation par ligne couplée
	III.4.2. Antenne bibande
	III.4.2.1. Présentation de l’antenne
	III.4.2.2. Association de l’antenne au coupleur hybride bibande


	III.5. CONCLUSION

	Chapitre IV : LES CONDUCTEURS MAGNETIQUES ARTFIFICIELS MULTIBANDES
	IV.1. INTRODUCTION
	IV.2. COEFFICIENT DE REFLEXION D’UN CONDUCTEUR MAGNETIQUE ARTIFICIEL CMA
	IV.2.1. Simulation numérique par modes de Floquet
	IV.2.2. Caractérisation expérimentale

	IV.3. LE CMA MONO-BANDE PATCH CARRE
	IV.3.1. Description de la cellule
	IV.3.2. Etude modale du patch carré
	IV.3.3. Influence des dimensions de la cellule sur les fréquences de résonnances
	IV.3.3.1. Influence de la capacité équivalente C
	IV.3.3.2. Influence sur la hauteur du substrat
	IV.3.3.3. Influence des pertes du substrat sur le module de coefficient de réflexion

	IV.3.4. Technique de réduction de taille du CMA
	IV.3.4.1. Influence de la hauteur du substrat
	IV.3.4.2. Influence de la largeur des brins de la spirale W
	IV.3.4.3. Influence de l’écart g entre les brins de la spirale

	IV.3.5. Conclusion

	IV.4. LES CMA BIBANDES
	IV.4.1. Les CMA monocouches
	IV.4.1.1. Cellule de Langley
	IV.4.1.1.1. Présentation de la Cellule
	IV.4.1.1.2. Influence de la dimension de la fente Cell2
	IV.4.1.1.3. Influence de la largeur de la fente g
	IV.4.1.1.4. Conclusion

	IV.4.1.2. Cellule de Langley modifiée utilisant la technique spirale de réduction de dimensions
	IV.4.1.3. Cellule croix carrée
	IV.4.1.3.1. Présentation de la cellule
	IV.4.1.3.2. Influence de la hauteur du diélectrique Hsub
	IV.4.1.3.3. Influence de la longueur de la croix Lc
	IV.4.1.3.4. Influence de la largeur du patch Wp
	IV.4.1.3.5. Influence de la largeur de la cellule Cell
	IV.4.1.3.6. Conclusion


	IV.4.2. Les CMA bicouches
	IV.4.2.1. Cellule à deux patchs carrés superposés
	IV.4.2.1.1. Présentation de la cellule
	IV.4.2.1.2. Influence de la taille du patch inférieur Lpb
	IV.4.2.1.3. Influence de la taille du patch supérieur Lph
	IV.4.2.1.4. Influence de la hauteur du patch inférieur Hdiel
	IV.4.2.1.5. Influence de la hauteur du patch supérieur Hdiel2
	IV.4.2.1.6. Influence de la taille de la cellule
	IV.4.2.1.7. Conclusion

	IV.4.2.2. Cellule à deux spirales carrées superposées


	IV.5. LE CMA TRI-BANDES
	IV.6. CONCLUSION

	Chapitre V :  ANTENNES DE FAIBLE ENCOMBREMENT A BASE DE CONDUCTEURS MAGNETIQUES ARTIFICIELS
	V.1. INTRODUCTION
	V.2. SIMULATION DE LA CARACTERISTIQUE D’UNE ANTENNE MONOPOLE SUR PLAN DE MASSE CEP ET EN ESPACE LIBRE
	V.2.1. Antenne monopôle en espace libre
	V.2.2. Antenne monopôle sur CEP

	V.3.  ANTENNES FAIBLES ENCOMBREMENTS SUR PLAN SHI MULTIBANDES
	V.3.1. Antenne en polarisation circulaire sur plan SHI bibande
	V.3.1.1. Antenne dipôles croisés en polarisation circulaire proposée sans SHI
	V.3.1.2. Antenne sur plan SHI patchs carrés superposés
	V.3.1.3. Antenne patch bibande sur plan CMA Langley modifiée


	V.4. Antenne en polarisation linéaire sur plan CMA bibande
	V.4.1. Antenne monopôle sur plan CMA à deux spirales carrées superposées
	V.4.2. Antenne à base de SHI tri-bande

	V.5. CONCLUSION

	Chapitre VI :   ETUDE  D’UNE ANTENNE EN POLARASITION CIRCULAIRE APPLIQUEE SUR UNE BOITE CRANIENNE HUMAINE
	VI.1. INTRODUCTION
	VI.2. INTEGRATION DE L’ANTENNE SUR UNE TÊTE FANTÔME
	VI.2.1. Présentation de l’antenne
	VI.2.2. Mesure et comparaison des performances de l’antenne avec et sans conformation
	VI.2.3. Mesure du Débit d’Absorption Spécifique DAS de l’antenne dans la bande Iridium
	VI.2.3.1. Protocole de mesure
	VI.2.3.2. Résultat de mesure du DAS


	VI.3. INTEGRATION DE L’ANTENNE SUR UN CASQUE MILITAIRE
	VI.3.1. Présentation de l’antenne
	VI.3.1. Mesure et comparaison des performances de l’antenne avec et sans conformation sur le casque

	VI.4.  CONCLUSION

	Conclusion générale et perspectives
	Bibliographie
	Résumé
	Abstract

