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Introduction

Le domaine des réseaux de capteurs sans fils est en pleine expansion. Leurs appli-
cations sont très larges dans de très nombreux domaines tels que les applications
militaires, la surveillance de l’environnement, les bâtiments et structures intelli-
gents, le suivi de biens ou de personnes, etc. L’intelligence ambiante, ou internet
des objets, trouve son origine dans la révolution imaginée par Mark Weiser [1]. Par
opposition à l’informatique traditionnelle, le but est d’insérer des objets commu-
nicants dans un milieu afin qu’ils y soient parfaitement intégrés. Cette intégration
est aujourd’hui en pleine essor et profite des progrès de l’électronique : développe-
ment de systèmes sans fils, réduction des coûts financiers et énergétiques, etc.
Le premier réseau de capteur déployé était à usage militaire et a été développé par
l’USAF (United States Air Force) en 1968. Le projet "Igloo White" a été utilisé
pour assurer l’automatisation de la collecte d’informations permettant de guider
les bombardements lors de la guerre du Vietnam [2]. Au milieu des années 90,
le projet Smart Dust [3] a été développé au sein de l’Université de Berkeley. Il
a permis de concevoir des nœuds communicants de la taille d’un grain de riz.
Depuis, de nombreux projets se sont développés aux États-Unis (CitySense [4] à
l’Université d’Harvard, Pico Radio [5] et NEST [6] à l’Université de Berkeley), en
Asie (OSOITE) et en Europe avec les projets COST (European Cooperation in
Science and Technology) IC 1004 [7] (Cooperative radio Communication for Green
Smart Environment) et le CPER (Contrat Plan État Région) "Campus Intelligence
Ambiante" [8] dans la région Nord-Pas-de-Calais.

De nombreuses entreprises, des start-up aux multinationales, font le pari de
la démocratisation de tels réseaux. Nous pouvons citer l’exemple de start-up de
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quelques personnes déployant des réseaux de capteurs servant à automatiser la
gestion temps réel des places de parkings dans les grandes métropoles afin de
fluidifier le trafic, et de grandes multinationales de la domotique développant des
systèmes d’immeubles intelligents, s’adaptant aux modes de vie des habitants,
leur offrant un confort accru, capables de gérer leur consommation d’énergie et
d’assurer la sécurité des biens et des personnes.

Le déploiement des réseaux de capteurs au cours des années à venir va être
orienté vers l’intelligence ambiante, modifiant la façon dont nous interagissant avec
notre environnement. L’essor actuel de la technologie RFID est un bon exemple
d’un tel développement. L’intégration des objets mobiles communicants avec l’en-
vironnement pose des problématiques nouvelles :

• La multiplications des nœuds, des utilisateurs et l’augmentation globale de
la communication nécessite l’étude de systèmes multi-utilisateurs, avec des
bonnes performances en terme d’interférences et de sécurité accrues.

• L’intelligence ambiante induit également une problématique liée aux com-
munications intra-bâtiments, celles-ci posant des problèmes de multi-trajets
et d’évanouissements d’ondes.

• La multiplications des capteurs sans fils nécessite également de concevoir des
capteurs à faible coût et à durée de vie très longue dans certaines applica-
tions(réseaux de capteurs), donc à très faible consommation.

• Les dimensions des nœuds des réseaux de capteurs doivent être réduites au
minimum afin d’assurer une intégration maximale.

Aujourd’hui, la majorité des réseaux de capteurs sans fils utilisent des standard
éprouvés :

Le standard 802.11 WLAN (Wireless Local Area Network)de l’IEEE (Institute
of Electricals and Electronical Engineers) est un réseau permettant de couvrir
l’équivalent d’un réseau local de taille moyenne, une entreprise, une maison, ou
un espace public comme un aéroport ou un hôtel. Les appareils communicants
présents dans la zone de couverture du réseau peuvent communiquer entre eux.
Nous pouvons citer quelques exemples très répandus de ce type de réseaux :
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• La technologie WiFi(Wireless Fidelity) est fondée sur les standards IEEE
802.11, elle opère dans une bande de fréquence autour de 2.45 GHz. Les
débits sont de 11 Mbits/s en 802.11b et de 54 Mbit/s en 802.11g. La portée
est de quelques dizaines de mètres. Notons aussi l’existence de la norme
802.11a fonctionnant autour de 5 GHz et permettant un débit de 54 Mbits/s
jusqu’à 10 m.

• La norme 802.11n est un standard plus récent.Elle permet d’atteindre un
débit théorique de plusieurs centaines de Mbits/s (270 Mbits/s à 2,4 GHz et
300 Mbits/s à 5 GHz). La norme a été ratifiée en septembre 2009. Celle-ci
améliore les standards IEEE 802.11a et 802.11b et IEEE 802.11g.

Les réseaux personnels sans fils WPAN (Wireless Personal Area Network)
visent les réseaux de faible portée. Ce type de réseau est généralement utilisé
pour connecter des périphériques comme des téléphones portables, oreillettes, im-
primantes, etc. Nous pouvons citer deux technologies particulièrement utilisées :

• La technologie Bluetooth est basée sur les normes 802.15.1 à 802.15.4. Elle a
pour but de simplifier les connexions entre appareils en utilisant une méthode
de transmission à courte portée autour de 2.4 GHz. Le débit est de l’ordre
de quelques Mbits/s en fonction des versions.

• La technologie ZigBee a le même but que le bluetooth et est basée sur la
norme 802.15.4. Utilisant une bande de fréquence autour de 2.4 GHz, elle offre
un débit de 250 Kbits/s. Elle supporte également un nombre de nœuds plus
important que la technologie bluetooth et semble particulièrement adaptée
aux réseaux de capteurs.

Le but de cette thèse est de proposer une architecture système étudiée et op-
timisée pour des applications dans le domaine de l’Internet des Objets et de réa-
liser les circuits de communication radio-fréquence. Cette thèse se positionne à la
suite des travaux développés au sein du groupe CSAM (Circuits Systèmes et Ap-
plications Micro-ondes). Plusieurs thèses se sont concentrées sur les systèmes de
communicants, sans fil et réseau de capteurs en gamme millimétrique, notamment :

• La thèse de Nicolas Deparis, soutenue en 2007 [9], focalisé sur les liaisons
numériques haut débit Ultra Large Bande transposées autour de 60 GHz
pour Objets Mobiles Communicants
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• La thèse soutenue en 2008 par Marie Devulder [10], visant à démontrer la
faisabilité d’un système ULB à 60 GHZ en développant des circuits à forte
intégration en filière BiCMOS 0.13 um sur un substrat de Silicium.

• La thèse de Ling Jin [11], soutenue en 2010, qui a validé le fonctionnement
d’un système ULB-IR à 60 GHz à faible consommation en technologie CMOS
65 nm sur un substrat de Silicium.

Ces travaux ont permis de justifier l’intérêt de l’approche ULB-IR millimétrique
pour les applications de réseaux de capteurs. La réalisation d’un oscillateur et d’un
amplificateur en bande G [12], ainsi que la réalisation de système de communication
à 60 GHz à très faible consommation nous permet d’anticiper l’évolution des sys-
tèmes de réseaux de capteurs en technologie ULB-IR et leur montée en fréquence.
Nous avons choisi la gamme millimétrique en bande G en travaillant autour de 140
GHz. Plusieurs raisons ont motivé ce choix :

• La bande passante très large et le spectre disponible dans cette gamme de
fréquence sans normalisation.

• La faible portée des ondes millimétriques qui permet d’assurer la sécurité et
d’obtenir des interférences inter-communication faibles.

• Une longueur d’onde de 2 mm à 150 GHz permet de réaliser un système
facilement intégrable, avec des antennes de tailles réduites.

Nous nous intéressons à la conception d’un amplificateur faible bruit en tech-
nologie M-HEMT 70 nm sur un substrat d’Arséniure de Gallium et à la conception
d’antennes intégrables sur le même substrat afin de réaliser un système émetteur/-
récepteur Ultra Large Bande. La réduction de la taille et du coût des capteurs sans
fils passe par la miniaturisation et l’intégration des antennes avec les composants
analogiques radio-fréquence. Or, si l’utilisation de substrats à permittivité élevée
permet la miniaturisation des composants analogiques, il est difficile de concevoir
des antennes intégrables sur ce types de substrats avec de bonnes performances.
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Nous présentons dans ce manuscrit une solution d’antenne sur substrat à per-
mittivité élevée, faible encombrement et présentant de bonnes performances de
rayonnement. Ce manuscrit est articulé en trois parties :

• Le premier chapitre présente l’approche système en technologie ULB(Ultra
Large Bande, UWB pour Ultra Wide Band en Anglais) impulsionnelle Ra-
dio pour les réseaux de capteurs. Nous justifions l’utilisation de l’ULB et
présentons ses avantages pour les réseaux de capteurs.

• Le second chapitre se focalise sur l’étude et la conception d’antennes ULB
intégrées permettant une amélioration des communications pour l’applica-
tion visée et une diminution des coûts de fabrication des capteurs. Nous
présentons l’étude théorique menant au développement de ces antennes puis
présentons les simulations et les caractérisation effectuées au sein de notre
laboratoire.

• Le troisième chapitre est quant à lui consacré à la conception et caractérisa-
tion des fonctions d’amplifications millimétriques du récepteur.
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Chapitre 1
Réseaux de capteurs sans fils en
technologie ULB-IR

1.1 La technologie Ultra Large Bande

Les communications modernes influent grandement sur le mode de vie et l’évolu-
tion de la société. Ces changements dans le mode vie entrainent à leur tour des
besoins et des marchés nouveaux. Ces transformations constantes induisent un
encombrement toujours plus importants des bandes de fréquences utilisées pour
transmettre les informations. Face à cet encombrement, la réduction de la largeur
de bande nécessaire pour transmettre les informations a été une solution pendant
de longues années. Or, depuis quelques décennies, une approche opposée a connu
un intérêt croissant. La technologie Ultra Large Bande tend à se démocratiser et
de nombreuses études lui sont aujourd’hui consacrées. Nous nous proposons ici de
présenter l’historique et la définition de l’ULB.

1.1.1 Historique

Alors que le développement de la technique ULB est relativement récent, le concept
est quant à lui bien plus ancien. Les premières expériences de radioélectricité, celles
de Hertz, furent effectuées à l’aide d’ondes décimétriques. Il s’agissait d’ondes
amorties, et le physicien allemand a pu mettre en évidence les propriétés ondu-
latoires du rayonnement, précisément grâce à la faible dimension de la longueur
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d’onde. Dans la première partie du développement de la radio-technique, on utilisa
des ondes de plus en plus longues. L’attention des techniciens fut cependant atti-
rée vers les ondes courtes quand la Grande-Bretagne commençait la construction
de la station de Rugby, qui devait utiliser une onde de longueur d’onde égale à
30 000 mètres. Cependant, les résultats relatifs à l’utilisation des ondes courtes
déclenchèrent bientôt une évolution dans l’autre sens. Dans les années soixante,
Ross et Bennett [13] étudient pour la première fois la propagation d’ondes électro-
magnétiques d’un point de vue temporel plutôt que d’un point de vue fréquentiel.
Puis, entre 1970 et 1994, la majorité des travaux ont visé à améliorer certains sous-
systèmes de cette nouvelle technique. A cette époque, on donne plusieurs nom à
cette technique : technique "sans porteuse" ou encore "impulsionnelle". Puis, en
1989, le ministère de la défense américaine effectue une publication et le terme
"Ultra Large Bande" apparait pour la première fois. Les travaux concernant l’ULB
sont alors, pour la plupart, confidentiels. En 1994, la confidentialité des travaux lié
à l’ULB est levée, la recherche se développe de façon importante, aussi bien dans
l’industrie que dans les universités. Enfin, en 2002, la FCC ( Federal Communica-
tion Commission) définie l’ULB [14], un signal est ULB si :

1. sa bande passante est au minimum de 500 MHz (à -10 dB).

ou

2. sa bande passante relative est supérieure à 0.2 .

f(x) = 2× fh − fb
fh + fb

≥ 0.2

Où fhetfb désignent respectivement les fréquences basses et hautes du signal.
Les systèmes Ultra Large Bande Impulsionel Radio(ULB-IR) se différencient

des systèmes à bandes étroites classiquement utilisés par le fait que l’information
est transmise par des impulsions de courtes durées. La figure 1.1 présente une
comparaison des deux systèmes dans les domaines temporel et fréquentiel.
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Figure 1.1: Comparaison des systèmes ULB-IR et à bande étroite.

1.1.2 Capacité du canal

Shannon a défini la notion de capacité d’un canal de transmission en 1948 [15], cette
notion permet d’évaluer le débit maximum d’information transmissible lorsque le
canal est soumis à un bruit blanc gaussien. Ce débit définit alors la capacité du
canal, C, exprimée en bit/s. Elle est définie mathématiquement par l’équation 1.1
ci-dessous :

C = B × log2 (1 + SNR) (1.1)

où B est la bande passante du système et SNR le rapport signal sur bruit.
On déduit de l’équation 1.1 que la bande passante permet une augmentation de
la capacité d’un canal. Pour un même rapport signal à bruit, la bande passante
disponible des systèmes ULB haute fréquence peut s’avérer particulièrement avan-
tageuse. Les systèmes ULB offrent donc un débit binaire plus important que celui
des systèmes à bandes étroites.

Lors d’une transmission, il est nécessaire de prendre en compte l’énergie moyenne
par bit d’information, Eb, définie par l’équation 1.2 :

Eb
N0

= PS
N0R

(1.2)

Où R est défini par l’équation 1.3 :

R = 1
Tb

(1.3)
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Le rapport signal à bruit dans un canal est lui défini par l’équation 1.4 :

S

N
= PS
N0B

(1.4)

avec :

• B : Bande passante du canal (Hz)

• PS : Puissance du signal (W)

• N0 : Densité spectrale de puissance du bruit blanc(W/Hz)

• Tb : Durée d’un bit

Dans un canal réel, le taux d’émission ou débit (R) maximal est inférieur ou
égal à la capacité du canal. Dans le cas idéal d’un débit maximal d’émission, nous
pouvons écrire l’équivalence suivante :

C = R (1.5)

Ce cas idéal nous permet de définir deux paramètres :

1. l’efficacité énergétique du canal.

2. l’efficacité en bande passante.

L’efficacité énergétique du canal, définie à partir des équations 1.1, 1.2, 1.4 et
1.5 peut s’écrire :

Eb
N0

= S/N

log2

(
1 + S

N

) (1.6)

L’équation 1.6 montre qu’il existe une valeur minimale du rapport Eb/N0 en
dessous de laquelle l’information ne peut être transmise sans erreur au travers d’un
canal de propagation. En effet, lorsque le rapport S/N tend vers zéro, le rapport
Eb/N0 tend vers 0,69.

L’efficacité en bande passante, définie à partir des équations 1.1 et 1.5, est dé-
crite par la relation
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B

R
= 1

log2

(
1 + S

N

) (1.7)

L’équation 1.7 montre que l’efficacité en bande passante est directement liée
au rapport signal à bruit. La figure 1.2 présente l’efficacité énergétique (Eb/N0) en
fonction de l’efficacité spectrale B/R. La courbe en noire correspond au meilleur
compromis entre l’efficacité énergétique et l’efficacité spectrale dans un système de
communication.
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Figure 1.2: Efficacité énergétique du canal en fonction de l’efficacité spectrale.

1.1.3 Architecture système

Dans l’architecture Impulsionnelle Radio ULB, l’information module directement
des impulsions de courtes durées, ainsi, l’architecture système est largement sim-
plifié, rendant par exemple inutile les boucles à verrouillage de phase (PLL) vu
la bande passante disponible. Le schéma de l’architecture proposée est présentée
figure 1.3.
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Figure 1.3: Architecture système proposée

Dans une communication, l’intensité du signal reçu dépend de la puissance
crête. Pour l’établissement d’une liaison quelconque, le facteur essentiel est le rap-
port signal sur bruit. La technique des impulsions permet, pour une même puis-
sance moyenne, une augmentation significative de ce rapport, surtout si on utilise
l’intégration d’impulsions.

Les inconvénients de l’ULB découlent de la largeur de bande nécessaire pour
transmettre des impulsions. La largeur de bande nécessaire, ainsi que la sur-
occupation actuelle des bandes de fréquences admissibles, accroissent l’intérêt des
fréquences millimétriques (Bande V (50 à 75 GHz), W(75 à 110 GHz) et G(110 à
170 GHz)).

L’évanouissement des signaux du à la propagation par trajets multiples peut
réduire l’efficacité des systèmes classiques mono porteuse de communications. La fi-
nesse temporelle des signaux émis dans les systèmes ULB impulsionnel semble bien
plus appropriée aux communications dans des environnements confinés puisque le
spectre est étalé. De plus, cette finesse temporelle peut permettre le développe-
ment de systèmes de communications géo-localisés, c’est à dire particulièrement
adaptés aux réseaux de capteurs. Cette géo-localisation permettra, à son tour, une
augmentation de l’efficacité des bilans de liaisons grâce à l’utilisation d’antennes
intelligentes et d’auto organisation des nœuds au sein du réseau. La connaissance
du réseau nous autorise en effet à considérer les liaisons au sein du réseau comme
des liaisons point à point utilisant des antennes directives.

1.1.4 Les méthodes de modulation en ULB-IR

Nous nous intéressons à deux méthodes particulières de modulation ULB-IR, la
première est la modulation par position d’impulsion (PPM : Pulse Position Mo-
dulation), et la seconde la modulation par amplitude d’impulsion (PAM : Pulse
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Amplitude Modulation).
En modulation PPM, l’information est fournie par la position de l’impulsion

dans un intervalle de temps donné. Cette approche permet en particulier de mettre
en œuvre des démodulateurs non cohérents. La réception des signaux s’effectue par
corrélation, en multipliant le signal reçu par un signal modèle (patron), qui permet
de démoduler les données transmises.

La modulation par amplitude est une alternative à la modulation par position
d’impulsion. Cette technique consiste à faire varier l’amplitude des impulsions
émises pour coder les différents états. Une variante de la modulation PAM consiste
à transmettre deux états : 1 et 0. Il s’agit dans ce cas d’une modulation de type «
tout ou rien », ou On Off Keying (OOK). À l’instant de transmission défini, une
impulsion est émise pour coder un 1, et rien n’est émis pour coder un 0. Cette
méthode a été utilisée et validée au sein du groupe CSAM, pour la conception
d’un système ULB à 60 GHz à faible consommation dans le cadre de la thèse de
L. Jin [11].

1.1.5 Conclusion sur la technologie ULB-IR

Cette étude préliminaire nous a conduit à une solution impulsionnelle ULB (IR-
UWB). La modulation de l’impulsion est envisagée en position (PPM) et en OOK,
l’accès multiple est assuré par la méthode à saut temporel à répartition par code
(TH : Time hopping) [16]. Cette technique, fortement utilisée et détaillée dans la
littérature est communément appelée IR-UWB-TH.

Plusieurs raisons ont motivé le choix de cette technologie en gamme millimé-
trique :

• Une grande capacité de canal qui permet un débit important.

• Une aptitude à fonctionner avec de faibles rapports signal à bruit.

• Une puissance moyenne d’émission faible qui assure la sécurité de la commu-
nication et limite l’impact sur la santé.

• Une finesse temporelle des impulsions qui fournit une bonne résistance aux
multi-trajets et permet une localisation précise.

• Une architecture radio-fréquence simplifiée.



14 CHAPITRE 1. Réseaux de capteurs sans fils en technologie ULB-IR

1.2 Influence de l’antenne sur les performances
d’une liaison ULB-IR

Dans un réseau sans fil dense et composé d’un nombre important de nœuds, la
communication est limitée par différentes interférences. Les effets introduits par la
propagation dans le canal sans fil comprennent l’atténuation des signaux émis en
fonction de la distance (path loss), le blocage des signaux provoqués par de gros
obstacles (shadowing), et la réception de plusieurs copies du même signal transmis
(multipath fading). Les interférences proviennent également des signaux émis par
d’autres nœuds qui détériorent la réception de la source souhaitée. Les antennes
sont un élément prépondérant dans un système de communication. Considérant la
problématique de notre sujet, c’est à dire les communications dans des environne-
ments potentiellement multi-trajets, la directivité est une caractéristique principale
des antennes que nous souhaitons développer. la directivité définie le rayonnement
d’une antenne dans une direction donnée par rapport à une antenne isotrope (cf
2.2.4). Plus une antenne est directive, plus l’énergie rayonnée par cette antenne
sera concentré dans une direction, augmentant l’efficacité de la transmission. La
figure 1.4 présente une liaison comprenant deux antennes identiques en émission
et en réception et un amplificateur faible bruit.

Figure 1.4: Synoptique d’une liaison.

Nous considérons une communication point à point à 150 GHz à une distance
(D) de 2 m, une bande passante (B) de 1 GHz, un débit R de 500 Mbits/sec et
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un rapport signal à bruit SNR de 10 dB. La puissance minimale décelable par le
récepteur avec les données précédentes est Pmin = FkTB × SNR = −68.01dBm

D’après la formule de Friss la puissance d’émission nécessaire pour une portée
de 2 m est de Pe = −0.5dBm pour des antennes de 9 dB de gain. Cette puissance
d’émission nécessaire est Pe = 11.5dBm pour des antennes de 3 dB de gain.

La directivité des antennes permet une nette augmentation des performances.
Cette directivité permet également de limiter grandement les multi-trajets et les in-
terférences multi-utilisateurs [17]. La figure 1.5 illustre le mode de fonctionnement
des antennes directives et met en lumière les bénéfices apportés par ce type d’an-
tennes. La diffusion omnidirectionnelle (schéma de gauche) par un émetteur pro-
duit des trajets secondaires qui atteignent le récepteur avec des retards et peuvent
produire des interférences. De plus, un deuxième récepteur, qui ne communique
pas avec l’émetteur, peut être gêné par le signal émis par cet émetteur. L’utili-
sation d’une antenne directive (schéma de droite) permet de s’affranchir de ces
problèmes. Ainsi, plus une antenne est directive, plus le système est résistant aux
problèmes de multi-trajets et de réflexions multiples. L’utilisation d’antennes in-
telligentes semble donc être une solution avantageuse. Néanmoins, ces antennes
sont souvent plus complexes à réaliser et présentent donc un coût non négligeable.

Figure 1.5: Suppression des multi-trajets par l’utilisation d’antennes directives.

L’utilisation d’antennes directives non re-configurables augmentent la com-
plexité du routage et de l’acheminement des informations. En effet, la directivité
d’une antenne réduit le nombre de nœuds avec lesquels la communication est pos-
sible. L’utilisation de techniques de communications coopératives multi-sauts [18]
[19] [20] [21] peuvent alors s’avérer intéressante. Un scénario où seraient utilisées
des antennes directives pour les émetteurs et omnidirectionnelles pour les récep-
teurs peut être un bon compromis entre la qualité de service et la complexité de
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l’organisation et du routage du réseau de capteurs [22]. La figure 1.6, issue de la
thèse de M. El Ghannudi [22], illustre l’amélioration des performances d’une com-
munication au sein d’un réseau de capteur en fonction du type d’antennes utilisées
dans le cadre d’un système ULB TH-PPM dans un environnement ad-hoc.

Figure 1.6: Taux d’Erreur Binaire (TEB) pour différents scénarios d’antennes en
fonction du Rapport Signal à Bruit
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1.3 Conclusion
Dans ce premier chapitre nous avons introduit les réseaux de capteurs sans fils,
leurs potentialités et les problématiques soulevées par leur développement. Les
problématiques principales sont la capacité de ces réseaux à assurer des communi-
cations dans des environnements potentiellement multi-trajets et multi-utilisateurs
ainsi que la conception de capteur à très faible consommation et de faible coût.
Nous avons détaillé les avantages de la technologie IR-UWB-TH en gamme milli-
métrique, ses avantages en termes de largeur de bande disponible et de capacité,
de résistance aux multi-trajets, de consommation, d’efficacité, de sécurité de trans-
mission et enfin de localisation. Nous avons également mis en lumière l’importance
du système antennaire au sein d’une telle communication. Le facteur de bruit au
niveau de récepteur a un impact majeur sur les performances de la liaison, l’élec-
tronique analogique du récepteur doit donc être étudiée avec attention.

La montée en fréquence va permettre la conception d’antennes de taille ré-
duite, facilement intégrables, avec une directivité importante (> 9 dBi) permettant
d’améliorer le bilan de liaison. La diminution des dimensions et du coût passera
par l’intégration de ces antennes sur des substrats habituellement réservés à la
conception des circuits intégrés monolithiques millimétriques : Arséniure de Gal-
lium et Silicium. La réalisation de ces antennes va donc permettre la conception
d’émetteurs et de récepteurs entièrement intégrés.



18 CHAPITRE 1. Réseaux de capteurs sans fils en technologie ULB-IR



Chapitre 2
Antennes pour réseaux de capteurs.

2.1 Introduction

Une antenne est par définition (IEEE) un système permettant de rayonner ou de
recevoir des ondes radio. Il s’agit donc d’un système qui, à l’émission, transfère
des signaux d’une ligne de transmission à l’espace libre, et à la réception, reçoit
un signal provenant de l’espace libre et le transfère sur une ligne de transmission.
Pour décrire les performances d’une antenne, il est nécessaire de définir un certain
nombres de paramètres. La première partie de ce chapitre présente les paramètres
principaux permettant de définir correctement les performances d’une antenne
pour un système de communication.
Comme nous l’avons vu dans le chapitre précédent, les communications envisagées
dans le cadre de cette thèse nécessitent le développement d’antennes uni-planaires
avec une directivité importante(>9 dBi). Dans un premier temps, il est intéressant
de déterminer le type d’antenne pouvant répondre à ce cahier des charges. Dans la
deuxième partie de ce chapitre, nous détaillons et justifions la démarche conduisant
au choix d’une topologie. La dernière partie de ce chapitre consiste à présenter la
conception des solutions d’antennes optimisées répondant au cahier des charges.
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2.2 Antennes : Fondamentaux théoriques

2.2.1 Rayonnement

Le diagramme de rayonnement d’une antenne est défini comme étant la fonction
mathématique ou la représentation graphique des propriétés de rayonnement d’une
antenne en fonction du système de coordonnées. Ce type de représentation est pré-
sentée figure 2.1. Les paramètres liés au rayonnement sont la densité de puissance
rayonnée, l’intensité de radiation, la directivité, et la polarisation.

Figure 2.1: Représentation polaire

Une antenne isotrope est une antenne idéale, sans perte et qui rayonne identi-
quement dans toutes les directions. Bien qu’une telle antenne ne soit pas pratique-
ment réalisable, elle est souvent prise comme référence pour définir les propriétés
directives des antennes. Une antenne directive, quant à elle, a la propriété de répar-
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tir spatialement la densité de puissance rayonnée dans une ou plusieurs directions
privilégiées.

Pour une antenne polarisée linéairement, les performances sont souvent dé-
crites en terme de diagramme dans les plans E et H. Le plan E est défini comme
étant le plan contenant le vecteur de champ électrique et la direction maximale
de rayonnement. Le plan H est défini comme étant le plan contenant le vecteur
de champ magnétique et la direction de rayonnement maximale. Une illustration
est présentée figure 2.2, dans le cas d’une antenne à fente progressive (équivalent
planaire des antennes cornet). Pour cet exemple, le plan (xy) (θ = π

2 ) correspond
au plan E, le plan (yz) (φ = π

2 ) correspond au plan H.

Figure 2.2: Plan E et H pour une antenne à fente progressive.

Le diagramme de rayonnement peut être représenter de manière linéaire(Figure
2.3. Les différentes parties du diagramme de radiation sont souvent appelées lobes.

Figure 2.3: Représentation linéaire des lobes.
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2.2.2 Les différentes régions de champ électromagnétique

L’espace autour d’une antenne est, de manière théorique, divisé en trois parties.
La région de champ proche réactif, la région de champ proche radiatif ( zone de
Fresnel), et la région de champ lointain (Fraunhofer). Le champ ne se comportant
pas de la même manière en fonction de la distance de l’antenne, ces trois régions
sont définies afin d’identifier la structure du champ dans des zones ou le comporte-
ment du champ reste identique. Ainsi, bien que le champ ne varie pas de manière
abrupte aux limites de ces régions, il existe néanmoins des différences notables
entre ces trois régions.

• Région de champ proche réactif

Cette région est celle où le champ réactif est prédominant. On considère, pour
la plupart des antennes, que cette région est délimitée par une distance R inférieure
à 0.62 ×

√
D3

λ
Où λ est la longueur d’onde et D la dimension de l’ouverture de

l’antenne.

• Région de champ proche radiatif ou zone de Fresnel.

Cette zone est définie comme étant la région du champ d’une antenne entre
la région de champ proche réactif et la région de champ lointain, où les champs
de rayonnement prédominent et où la distribution angulaire de la radiation est
dépendante de la distance de l’antenne. Si l’antenne possède une ouverture plus
petite que λ, cette région peut ne pas exister. La limite basse est définie par une
distance R supérieure à 0.62×

√
D3

λ
, la limite haute, quant à elle, est définie pour

R inférieure à 2× D2

λ

• Région de champ lointain ou zone de Fraunhofer.

Dans cette région, le champ est celui d’une onde sphérique donc indépendante
de la distance sur une sphère. Que l’on peut, si le rayon est suffisamment grand,
considérée comme localement plane. La zone de Fraunhofer contient l’espace s’éten-
dant à une distance R supérieure à 2× D2

λ

Afin d’illustrer la répartition des différentes zones de radiation, la figure 2.4
page ci-contre présente les trois zones de rayonnement.
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Figure 2.4: représentation des zones de rayonnement

2.2.3 Densité de puissance de radiation

Les ondes électromagnétiques sont utilisées pour transporter de l’information à
travers un milieu sans fil ou une structure guidée, d’un point à un autre. Ainsi,
il est naturellement compréhensible que la puissance et l’énergie soient associées
par les champs électromagnétiques. La quantité utilisée pour décrire la puissance
transportée par une onde électromagnétique est le vecteur de Poynting, défini
comme :

W = E×H (2.1)

• W = Vecteur de Poynting instantané
(
W
m2

)
• E = Intensité du champ électrique instantané

(
V
m2

)
• H = Intensité du champ magnétique instantané

(
A
m2

)
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Comme le vecteur de Poynting est une densité de puissance, la puissance totale
sur une surface fermée peut être calculée en intégrant les composants normaux du
vecteur de Poynting sur la surface entière. Soit :

P =
{

S

W× ∂s =
{

S

W× n∂a (2.2)

• P= puissance totale instantanée (W ).

• n = vecteur unité normal à la surface.

• ∂a = unité élémentaire de surface (m2).

Pour des applications où les champs varient temporellement, il est plus aisé de
définir la densité de puissance moyenne qui est obtenue en intégrant le vecteur de
poynting instantané sur une période et en normalisant sur cette période. Pour une
variation temporelle de type harmonique de la forme ejwt, on définit les champs
complexes E et H liés aux instantanés E et H par les équations 2.3 et 2.4 :

E(x, y, z : t) = Re[E(x, y, z)ejwt] (2.3)

H(x, y, z : t) = Re[H(x, y, z)ejwt] (2.4)

À partir des équations 2.3 et 2.4 et de la relation :

Re[E(x, y, z)ejwt] = 1
2 ×Re[E(x, y, z)ejwt + E∗(x, y, z)e−jwt] (2.5)

L’équation 2.1 peut s’écrire sous la forme :

W = 1
2 ×Re[E×H*] + 1

2 ×Re[E×He2jwt] (2.6)

Le premier terme n’est pas une fonction du temps, et les variations temporelles
du second terme sont deux fois la fréquence donnée. La moyenne temporelle du vec-
teur de Poynting (Densité moyenne de puissance) peut s’écrire comme l’équation
suivante :

Wav(x, y, z) =W(x,y,z)av = 1
2 ×Re[E×H*] (2.7)
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Le facteur 1
2 provient du fait que E et H représentent des valeurs crêtes, et il

disparait dans le cas de valeurs moyennes.
À partir de l’équation 2.7, la puissance moyenne émise par une antenne peut

s’écrire :

Prad = Pav =
{

S

Wrad × ∂s =
{

S

Wav × n∂a = 1
2 ×Re (E×H)× ∂s (2.8)

Le diagramme de puissance d’une antenne est donc une mesure de la puissance
rayonnée par l’antenne en fonction de la direction. La représentation est généra-
lement présenté sous forme d’une sphère de rayon fixe se situant dans la zone de
champ lointain.

2.2.4 Directivité

Dans la définition standard IEEE des antennes de 1983 [23], il y a eu un changement
significatif dans la définition de la directivité par rapport à la version de 1973.
En 1983, le terme directivité remplace le terme gain directif. La directivité est
définie comme étant le ratio de l’intensité de puissance rayonnée dans une direction
donnée par rapport à l’intensité de rayonnement moyen dans toutes les directions.
L’intensité moyenne de radiation est égale à la puissance rayonnée par l’antenne
divisée par 4× π.

Plus simplement, la directivité d’une source non isotrope est égale au ratio de
son rayonnement dans une direction donnée à celui d’une source isotrope idéale.
Mathématiquement, cette définition s’écrit :

D = U

U0
= 4πU
Prad

(2.9)

Si la direction n’est pas spécifiée, cela implique que la direction est celle cor-
respondant au rayonnement maximal, soit :

Dmax = D0 = U |max
U0

= Umax
U0

= 4πUmax
Prad

(2.10)

• D=directivité

• D0=directivité maximum
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• U=intensité de rayonnement

• Umax=intensité de rayonnement maximum

• U0=intensité de rayonnement d’une antenne isotrope

• Prad=puissance rayonnée totale

Pour une source isotrope, la directivité est bien sûr égale à un, puisque U,Umax
et U0 sont égales.

2.2.5 Gain

Une autre mesure utile est le gain, qui est étroitement lié à la directivité puisque
il s’agit d’une mesure de la directivité prenant en compte l’efficacité de l’antenne.
Le gain d’une antenne est défini par :

gain = 4π × intensité de rayonnement
puissance d’entrée totale acceptée = 4π × U(θ, φ)

Pin
(2.11)

Dans la plupart des cas, on utilise le gain relatif, qui est défini comme étant
le ratio du gain en puissance dans une direction donnée sur le gain en puissance
d’une antenne de référence dans sa direction de référence. La puissance d’entrée
doit être la même pour les deux antennes. L’antenne de référence est classiquement
un dipôle, ou tout autre antenne dont le rayonnement est connu. Usuellement, on
utilise une antenne sans perte et isotrope. Ainsi, le gain s’écrit :

G = 4π × U(θ, φ)
Pin(antenne isotrope idéale) (2.12)

Lorsque la direction n’est pas précisée, le gain est pris dans la direction de
rayonnement maximal. En se référant à la figure 2.5, on peut écrire que la puissance
totale rayonnée Prad est liée à la puissance totale d’entrée Pin par l’équation :

Prad = eff × Pin (2.13)
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Figure 2.5: référence du gain et de la directivité

Où eff est l’efficacité de rayonnement de l’antenne. Selon le standard IEEE,
le gain ne prend pas en compte les pertes dues aux désadaptations d’impédance
et d’erreur de polarisation. Cependant, ces pertes peuvent être importantes et
doivent être prises en compte. Le gain et la directivité sont reliés par l’efficacité
de rayonnement par l’équation suivante :

G(θ, φ) = eff ×D(θ, φ) (2.14)

2.3 Efficacité des antennes
L’efficacité totale d’une antenne e0 est utilisée pour prendre en compte les pertes de
désadaptation et celles au sein de l’antenne. Comme vu dans la section précédente.
Ces pertes sont dues, comme nous pouvons le voir sur la figure 2.5, à :

• la mauvaise adaptation entre la ligne et l’antenne, soit au coefficient de ré-
flexion.

• aux pertes diélectriques et de conduction de l’antenne.

Ceci peut s’écrire comme :

e0 = ereced (2.15)
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Avec :

• e0 = efficacité totale

• er = efficacité d’adaptation = 1− |Γ|2

• ec = efficacité de conduction

• ed = efficacité diélectrique

et Γ étant le coefficient de réflexion à l’entrée de l’antenne :

Γ = (Zin − Z0)
Zin + Z0

(2.16)

Avec :

• Zin=impédance d’entrée de l’antenne

• Z0 = impédance caractéristique de la ligne

2.4 Antenne sur circuits intégrés uni-planaires
L’antenne planaire la plus classiquement utilisé est l’antenne dite 8 patch ′. Il
existe néanmoins de très nombreux autres types d’antennes planaires. L’antenne
patch elle-même pouvant être divisé en plusieurs sous catégories, ayant chacunes
des caractéristiques différentes. Le choix d’une topologie est donc un choix délicat.
Nous présentons ici l’antenne patch classique puis nous comparons ses caractéris-
tiques avec quelques unes des grandes catégories d’antennes planaires. Le but est
de déterminer la topologie la plus à même de répondre à nos besoins.

Les antennes patch ont étés proposées par G.A. Deschamps dans les années
50 [24], il s’agit d’éléments rayonnants planaires. L’antenne est réalisée par gra-
vure d’un patch sur le circuit imprimé, ceci la rend pratique pour l’intégration au
sein des circuits électroniques. Ces antennes peuvent être utilisées pour une large
gamme de fréquences et d’applications.

Une antenne patch est un élément métallique de forme quelconque déposé sur
un substrat diélectrique qui présente un plan de masse sur son autre face. Les
dimensions du patch sont généralement de l’ordre d’une demi longueur d’onde. La
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largeur de l’antenne est guidée par la fréquence de résonance désirée. Le fonction-
nement de l’antenne nécessite d’avoir un plan de masse suffisamment grand. Ceci
peut poser alors un problème d’encombrement. Le type de substrat a une grande
influence sur les performances et caractéristiques de l’antenne patch. Il doit être de
faible permittivité, d’une épaisseur faible par rapport à la longueur d’onde [25], et
avoir un facteur de pertes faible (tan δ 6 10−3). La figure 2.6 montre un exemple
d’antennes patch :

Figure 2.6: Antenne patch

L’élément rayonnant le plus classique est un rectangle, c’est cette géométrie que
nous présentons. Néanmoins, pour plus d’informations concernant les différents
types d’antennes patch, nous vous conseillons le livre "handbook of Microstrip an-
tenna" [26]. Il existe deux modèles pour analyser et expliciter le fonctionnement
des antennes patch et ainsi déduire les formules analytiques décrivant leur rayon-
nement et leur impédance d’entrée. La première méthode consiste à imaginer le
patch comme une ligne micro-ruban ouverte à ses deux extrémités. Ces disconti-
nuités se comportent alors comme des extrémités rayonnantes. Dans la deuxième
méthode, on considère le patch comme une cavité résonnante, formée par le patch,
le plan de masse et les quatre bords.

Le tableau 2.1 résume les différentes structures d’antennes planaires classiques
et présente leurs caractéristiques principales ( issue de la thèse de E. Herth [27]) :
Nous avons sélectionné l’antenne patch, pour sa facilité de réalisation et ses per-
formances, les antennes de type Yagi et les antennes à fentes progressives pour
leur performances. Une première étude et des simulations électromagnétiques des
différentes antennes nous ont permis de conclure sur la faisabilité de ces antennes
sur des substrats haute permittivité. La réalisation d’antennes patchs et de dipôles
sur des substrats haute permittivité pose des problèmes d’ondes de surfaces [25]
[28]. De nombreuses publications proposent des solutions généralement orientées
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vers le micro-usinage [29] [30] [31] [32] [33] [34], cependant, ces solutions sont com-
plexes à mettre en œuvre. De plus, les solutions de micro-usinage ont généralement
comme but de réduire la permittivité du substrat, ce qui a pour effet d’augmenter
les dimensions des antennes réalisées. Les antennes de types Yagi sont également
les cibles d’un intérêt croissant. Certaines de ces réalisation offrent de bonne per-
formances aux hautes fréquences [35] [36] et conservent une certaine facilité de
réalisation, d’autre réalisations par micro-usinage [37] [38], permettent de bonnes
performances mais nécessitent une technologie de réalisation plus complexe et donc
plus coûteuse. Les travaux et résultats exposés dans [39] concernant les antennes
à fentes progressives (TSA) réalisées sur des substrat à permittivité élevée et qui
présentent une directivité et un rayonnement dans la direction de propagation
avec une structure complètement uni-planaire. D’après ces conclusions, nous pou-
vons envisager que ce type d’antenne réponde à notre cahier des charges. Dans
cette étude, nous réaliserons nos antennes avec une technologie compatible dans
une technologie compatible avec celle de la société OMMIC avec laquelle nous
concevons les blocs analogiques de notre émetteur récepteur.
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antenne Rayonnement Directivité Bande
passante

Patch broad a moyenne faible

fente broadside moyenne moyenne

papillon broadside moyenne large

TSA endfire b importante large

Yagi endfire moyenne large

Table 2.1: Comparaison des principales antennes planaires
aorthogonal au plan de l’antenne
bdans le plan de l’antenne
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2.4.1 Antennes à fentes progressives

Les antennes à fentes progressives ont été présenté par P.J. Gibson [40] et S.N.
Prasad & S. Mahapatra [39] lors de la neuvième conférence européenne sur les
micro-ondes de 1979.

• [39] présente une antenne à fente progressive linéaire présentant un gain de
6 dB et des lobes secondaires à -10 dB et réalisée sur un substrat de 0.635
mm d’épaisseur ayant une permittivité de 9.8 (Alumine ALSIMAG 772).

• [40] présente une antenne à fente progressive exponentielle présentant une
directivité de 10 dBi et des lobes secondaires à -20 dB.

Les structures de deux types d’antennes à fentes progressives sont présentées
figure 2.7 :

Figure 2.7: Structure a) antenne Vivaldi (antenne à fente progressive exponen-
tielle) b) antenne à fente progressive linéaire)
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Ces antennes exploitent la propriétés qu’une ligne à fentes a de rayonner au
fur et à mesure que la largeur de la fente augmente. Le fonctionnement de ce type
d’antenne est le suivant : l’augmentation continue de la largeur de la fente peut être
vu comme une structure d’adaptation d’impédance. Celle-ci adaptant l’impédance
à celle de l’air. Pour Gibson, la ligne à fente commence à rayonner lorsque la largeur
de la fente est supérieure à λ0/2. Cependant, attardons nous sur les conditions de
rayonnement émis par Prasad et Mahapatra : dans une ligne à fente, les champs
sont étroitement concentrés dans la fente et s’atténuent rapidement en s’éloignant
de la fente. Ceci a été confirmé expérimentalement [41]. La longueur d’onde guidée
et l’impédance caractéristique d’une ligne à fente augmentent avec l’augmentation
de la largeur de la fente. Pour un substrat diélectrique donné, avec une épaisseur de
substrat donnée et à une fréquence fixée, une augmentation de 20% de la largeur
de la fente entraine une augmentation de 1% du rapport λg

λ0
, où λ0 est la longueur

d’onde dans le vide. Si λg est inférieur à 40% de λ0, les champs sont confinés
dans la fente, et la ligne agit comme une ligne de transmission [41]. Lorsque λg
est supérieur à 40% de λ0, nous passons d’un mode de propagation à un mode de
rayonnement.

Dans les paragraphes suivants, nous allons étudier le principe des lignes à fente
puis les paramètres importants pour la réalisation des antennes à fentes progres-
sives. Nous allons ensuite présenter les optimisations possibles pour la conception
d’antennes à fentes progressives répondant à nos objectifs.
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2.4.2 Ligne à fente

Une ligne à fente est une structure planaire proposée par Cohn [42] en 1968 et est
destinée a être utilisée dans les circuits intégrés monolithiques. La configuration
de base d’une ligne à fente est présentée figure 2.8. Elle consiste en une fente
entre deux surfaces conductrices déposées sur un substrat diélectrique. La partie
inférieure du substrat peut être métallisé ou non. La ligne à fente, par sa géométrie
planaire, est adaptée aux MMIC( Circuit Intégré Monolithique Hyperfréquence).

Figure 2.8: Structure d’une ligne à fente.

Dans une ligne à fente, l’onde se propage le long de la fente avec un champ
électrique orienté dans le plan du substrat diélectrique. La distribution champ
proche a été développé en premier lieu par Cohn [43]. La figure 2.9 présente les
champs électrique et magnétique au sein d’une ligne à fente.
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Figure 2.9: Champs électromagnétiques dans une ligne à fente : a) plan x-z, b)
direction de propagation, plan y-z

La première analyse a été effectuée par Cohn. Il a employé la méthode de ré-
sonance transverse après avoir converti la ligne à fente en guide d’onde. Depuis,
plusieurs approches et méthode de résolution ont été étudiées : Analyse approxi-
mative, Résonance Transverse, Méthode de Galerkin dans le domaine de la trans-
formée de Fourrier et Méthode temporelle des différences finies.

La méthode approximative a l’avantage de décrire de manière simple et suc-
cincte le fonctionnement d’une ligne à fente. La distribution des champs, la pola-
risation du champ magnétique, ainsi que l’expression de la longueur d’onde d’une
ligne à fente sont présentés dans les paragraphes suivant :

Distribution des champs. Pour être utilisé comme une ligne de transmission,
un guide d’onde doit confiner les champs le plus près possible de la structure. Le
champ d’une ligne à fente a six composantes. Trois composantes de champ E
et trois composantes de champ H. La composante longitudinale du champ E est
faible puisque l’énergie se propage entre deux conducteurs. Dans le cas ou la fente
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est suffisamment petite devant la longueur d’onde dans l’espace λ0, le champ E au
travers de la fente peut être représenté par une source filaire de courant magnétique
équivalente. Ainsi le champ lointain contient trois composantes : Hx, Hr et Eϕ.
A une distance r > W au dessus de la fente, ceci peut s’écrire comme l’équation
2.17 :

Hy = A×H1
0 × (kcr) (2.17)

Hr = γy
(k2
c )
× ∂(Hy)

∂r

= A√
1− (λg/λ0)2

×H1
1 (kcr)

(2.18)

Eφ = jωµ

k2
c

× ∂Hy

∂r

= −ηHr
λg
λ0

(2.19)

Où γx est la constante de propagation selon l’axe x, qui est la direction de
propagation, et kc lié à la longueur d’onde par l’équation :

kc = j × 2π
λ0
×

√√√√λ0

λg

2
− 1 (2.20)

A partir de l’expression précédente, nous pouvons déduire ce qui suit :

H1
n (j|r|) = j

2π√
jπ|r|

× exp(−|r| − j nπ2 − j
π

4 ) (2.21)

Ainsi, si (kc r) est imaginaire, le champ va diminuer en fonction de la distance
r. L’équation montre que (kc r) est imaginaire pour λg/λ0 < 1. Donc, une longueur
d’onde guidée inférieure à la longueur d’onde dans l’espace est une condition suffi-
sante pour assurer que le champ transverse s’atténue. Avec l’approximation d’ordre
zéro, λg/λ0 est égale à

√
2

εr+1 . Lorsque le ratio λg/λ0 , c’est-à-dire lorsque εr aug-
mente, l’atténuation du champ augmente et les champs sont étroitement concentrés
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dans la ligne à fente.
Dans une ligne à fente, comme présenté figure 2.9, le champ électromagnétique

n’est pas confiné dans le substrat. Il s’étend dans l’air et dans le substrat. L’énergie
est donc répartie entre le substrat et l’air ; Ainsi la permittivité diélectrique relative
est inférieure à celle du substrat. Galejs [44] a démontré qu’une solution d’ordre
zéro, pour une ligne à fente avec un substrat infiniment épais est la moyenne des
permittivités diélectriques des deux matériaux :

εeff = εr + 1
2 (2.22)

Ainsi :

λg
λ0

=
√

2
εr + 1 (2.23)

Il a été démontré par Garg et Gupta [45] que pour une ligne à fente d’épaisseur
de substrat finie, la valeur ci-dessus est approchée pour l’épaisseur de coupure
du mode de surface TE0. L’épaisseur de coupure est donnée par l’équation 2.24
ci-dessous :

d

λ0
= 0.25√

εr + 1 (2.24)

Dans notre cas, il est nécessaire de s’assurer que la ligne à fente ne produira pas
de mode de surface TE0 pour les valeurs technologiques choisies. Nous utilisons
l’équation 2.24 avec :

• d = 100 um épaisseur du substrat.

• εr = 12.9 Arséniure de Gallium.

Ainsi, on obtient une longueur d’onde de coupure λ0 = 1.49mm, équivalent à
une fréquence de coupure du mode TE0 de l’ordre de 200 GHz.



38 CHAPITRE 2. Antennes pour réseaux de capteurs.

2.4.3 Conditions sur la vitesse de phase de l’onde

Pour une antenne end-fire à ondes progressives avec une vitesse de phase constante,
il existe un ratio de vitesse c/vφ qui permet d’obtenir la directivité maximum.
Comme démontré par Hansen-woodyard [46] pour des antennes très longues (L
>> λ)et par Ehrenspeck-Poehler pour des antennes de longueurs quelconques [47]
[48] [49]. On obtient généralement une directivité D ' 10×L/λ0, avec la longueur
L de l’antenne comprise entre 3 λ0 et 8 λ0 et un ratio de vitesse c/vφ = 1.05 [50].
La directivité maximum est atteinte avec le ratio optimal défini par l’équation
suivante :

c

vφ
= 1 + 1

2L/λ0
(2.25)

La figure 2.10 présente l’évolution du ratio optimum en fonction de la longueur
normalisée de l’antenne :

Figure 2.10: Vitesse de phase optimale en fonction de la longueur normalisée.

L’équation 2.25 montre que la vitesse de phase optimum (vφ)dans la ligne sera
toujours inférieure à la vitesse de la lumière(c). La vitesse de phase guidé est réduite
par l’utilisation de substrats diélectriques avec une permittivité relative largement
supérieure à 1. Cette équation montre également que la vitesse de phase optimale
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est dépendante de la longueur électrique de l’antenne.

Comme le montre la figure 2.10, la vitesse de phase optimale nécessaire au bon
fonctionnement d’une antenne de grande longueur induit l’utilisation de substrat
de faible permittivité (puisque le rapport c/vφ s’approche de l’unité et que la per-
mittivité relative du substrat tend à ralentir l’onde). La principale limitation de ce
type d’antenne est donc que les performances sont fortement dégradées lorsqu’elles
sont réalisées sur des substrats à forte permittivité(InP, AsGa, Si). En dehors des
normes définies par [50](cf. 2.4.5 page 41) concernant l’épaisseur effective de sub-
strat, le rayonnement en plan E n’est plus directif et l’antenne présente des lobes
secondaires importants. La plupart des méthodes proposées pour résoudre ce pro-
blème font appel à la suppression d’une partie du substrat [51], au micro-usinage
[52] ou encore à des membranes de report [53].

2.4.4 Relation entre le substrat et la vitesse de phase

La vitesse de phase est liée à la fréquence par l’équation suivante :

vφ = w

β
= 2πf

β
(2.26)

où β est la partie imaginaire de la constante de propagation γ, définit par
l’équation 2.27 :

β = 2π
λg

(2.27)

avec :

λg = λ0√
εr

(2.28)

D’après les équations 2.26, 2.27, et 2.28, on déduit que la vitesse de l’onde est
d’autant plus réduite que la permittivité du substrat est élevée. Ce qui a pour effet
d’augmenter le rapport c/vφ.
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Figure 2.11: Partie imaginaire de γ en fonction de W/λ0 à une fréquence de 150
GHz pour différentes épaisseurs de substrat d’Arséniure de Gallium (εr = 12.9).

Figure 2.12: Ratio c/v en fonction de la largeur normalisé W/λ0 à une fréquence
de 150 GHz pour différentes épaisseurs de substrat d’Arséniure de Gallium (εr =
12.9).
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Les figures 2.11 et 2.12 illustrent l’évolution de la vitesse de phase et son impact
sur le ratio c/vφ dans une ligne à fente sur un substrat de permittivité εr = 12.9 et
pour des épaisseurs de substrat de 50, 100 et 150 um. Nous constatons l’évolution
de la vitesse de phase en fonction de l’épaisseur du substrat. De ce fait, nous
utilisons la notion d’épaisseur effective du substrat définie dans [50] pour faciliter
le dimensionnement des antennes à fentes progressives.

2.4.5 Conditions sur l’épaisseur du substrat pour les an-
tennes à fentes progressives

En 1985 [54], puis en 1989 [55], K. Sigfrid Ynvgesson et al. présentent les résul-
tats empiriques permettant de déterminer des règles de conception pour ce type
d’antennes . Dans ces études sont présentées des exemples d’antennes à fente pro-
gressive linéaire, constante et exponentielle (Vivaldi). Les conclusions de ces études
vont servir pendant des années de règles de conception pour les antennes à fentes
progressives. Les conclusion sont les suivantes :

Il existe une épaisseur de substrat diélectrique pour laquelle on obtient le ratio
c/vφ optimal. Afin de caractériser l’effet du substrat diélectrique, cette étude [54]
a formulé la notion d’épaisseur effective teff suivante :

teff/λ0 = (√εr − 1× t) /λ0 (2.29)

Avec :

• t l’épaisseur réelle du substrat.

• εr la permittivité relative du substrat.

D’après [55], le ratio teff/λ0 doit être compris entre 0.005 et 0.03 afin d’obtenir un
rayonnement correct.

Lorsque teff est inférieure à 0.005, la vitesse de phase est trop élevée par rapport
à la célérité de la lumière et le décalage de phase optimal n’est pas atteint ; ce qui
conduit à une directivité réduite. Dans l’autre cas, lorsque teff est supérieure à
0.03, la vitesse de phase est trop réduite et la différence de phase optimale est
atteinte avant l’ouverture de l’antenne et le rayonnement se divise en deux parties
[56].
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En suivant les règles de conception issues de [54],on peut obtenir des résultats
(en terme de gain et de largeur de faisceau) présentés dans le tableau 2.2 : Ces
objectifs sont fonction des performances souhaitées lors de la conception, un gain
maximum ou des lobes secondaires minimaux.

Gain maximum Lobes sec minimaux
Directivité atteignable +10 log(10L/λ0) +10 log(4L/λ0)

Largeur de faisceau atteignable 55/
√
L/λ0 77/

√
L/λ0

Ratio de vitesse optimal C
vφ

= 1 + 1
2L/λ0

N/A

Table 2.2: Propriétés des antennes à fente à ondes progressives

2.4.6 Gamme de fréquence d’utilisation

L’équation 2.29 définit le ratio teff/λ0 et nous avons vu que ce ratio doit être
compris entre 0.005 < teff/λ0 < 0.03. Ceci implique que pour une épaisseur et
une permittivité de substrat données, il existe une gamme de fréquence au sein de
laquelle il est possible de concevoir une antenne à fente progressive. La figure 2.13
montre l’évolution du rapport teff/λ0 en fonction de la fréquence. On remarque
que pour une épaisseur de substrat donnée, la permittivité du substrat limite la
gamme de fréquence utile. Les antennes à fentes progressives ne sont donc que peu
utilisées à très haute fréquence car les conditions [54] de l’équation 2.29 requièrent
des épaisseurs de substrat de plus en plus fines à mesure que la fréquence augmente.
À titre d’exemple, avec un substrat d’arséniure de Gallium et une fréquence de
150 GHz l’épaisseur nécessaire pour obtenir un ratio teff/λ0 égale à 0.03 est de
17.4 um. De telles épaisseurs sont technologiquement difficilement réalisables.
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Figure 2.13: teff/λ0 en fonction de la fréquence pour différents substrats.

2.4.7 Condition d’adaptation

En s’intéressant de plus près au condition de rayonnement vues précédemment,
nous avons constaté que l’antenne commence à rayonner lorsque la largeur de la
fente est de l’ordre de 0.5λ0 pour [40] et lorsque la longueur d’onde dans la fente
est supérieure à 0.4λ0 pour [39].

Si il existe quelques études donnant des expressions approchées de l’impédance
d’une ligne à fente [45] [57], ces expressions sont souvent limitées et ne permettent
pas de calculer l’impédance d’une ligne de largeur de l’ordre de 0.5λ0 sur des
substrats de permittivité relative supérieur à 9.8. Généralement, les expressions
sont données pour des lignes sur substrats à faible permittivité et les expressions
pour des substrats à haute permittivité sont limitées par des largeurs de fentes ou
des épaisseurs de substrats réduites.

Remarque : les travaux présentées dans [57] permettent de conclure que pour
un substrat de permittivité relative 9.8, l’impédance caractéristique de la ligne ne
peut égaler celle du vide que pour des épaisseurs de substrat extrêmement faibles
ou pour des fréquences bien inférieures à celles que nous visons.

Nous présentons figure 2.14 l’évolution de l’impédance d’une ligne à fente cal-
culée en utilisant le logiciel de simulation électromagnétique 3D HFSS, pour trois
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épaisseurs de substrat (T) et en fonction de la largeur de la fente normalisée par
rapport à longueur de l’onde dans l’espace λ0 pour une fréquence de 150 GHz.

Figure 2.14: Partie réelle de l’impédance en fonction de largeur normalisée W/λ0
de l’antenne pour différentes épaisseurs de substrat.

Dans notre cas, avec un substrat d’Arséniure de Gallium d’épaisseur t = 100 um
et une fréquence de 150 GHz, nous obtenons une impédance caractéristique de 600
Ohms pour un ratioW/λ0 de 0.5. L’impédance caractéristique est également forte-
ment dépendante de la fréquence. Pour le même substrat d’AsGa et une épaisseur
de 100 um nous obtenons une impédance de 377 Ω pour W/λ0 de 0.265 à une
fréquence de 150 GHz. Le tableau 2.3 synthétise les résultats, nous voyons que
l’impédance caractéristique égale celle du vide pour des rapports W/λ0 de 0.2025
à 0.4685, ce qui est inférieur à la largeur normalisée nécessaire au rayonnement
définie par Gibson [40].
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T W/λ0 à Zc = 377Ω Zc à W/λ0 = 0.5 Zc à W/λ0 = 1
50 um 0.2025 758 1251

100 um 0.28 604 917

150 um 0.4675 396 594

Table 2.3: Conclusion sur l’impédance caractéristique

À partir de ces formules approchées et des résultats de simulation, on s’aperçoit
que la valeur de l’impédance pour des dimensions W/λ0 > 0.5 est supérieure à
l’impédance du vide pour des épaisseurs de 50 et 100 um. Zc se rapproche de Z0

pour W/λ0 = 0.46 pour T = 150um, mais à cette épaisseur, la vitesse de phase
est trop faible et nous nous éloignons de la vitesse optimale.

On comprend pourquoi la très grande majorité des antennes de ce type réalisées
jusqu’à présent sont des antennes de grande longueur, classiquement L >>> λ0,
et sur des substrats à faible permittivité.

En effet, ces antennes correspondent à une adaptation planaire des antennes
cornet. Si l’antenne est considéré comme infinie, alors leur impédance caractéris-
tique est purement réelle puisque l’onde qui la parcourt est purement progressive.
Mais si l’antenne est tronquée, alors une partie de l’énergie est réfléchie. La dis-
continuité introduite donne naissance à des ondes stationnaires et à des modes
supérieures, ce qui induit une composante réactive à l’impédance d’entrée et aug-
mente le Taux d’Ondes Stationnaires (TOS).

La conception de ce type d’antenne est donc un compromis entre la vitesse de
phase de l’onde, la longueur, et la technologie qui fixe les caractéristiques et les
dimensions du substrat.

Conclusion :
Pour des substrats à permittivité élevée, l’impédance est trop importante par

rapport à celle du vide pour des largeurs de fentes > 0.5 × λ0. Or, la vitesse de
phase optimale pour des antennes de longueurs L > 3λ0 s’approche de celle de
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la lumière. L’utilisation d’un substrat à forte permittivité est donc difficilement
réalisable.

Nous proposons donc une solution alternative, qui consiste à concevoir des
antennes sur des substrats à haute permittivité et de longueur réduite. Nous so-
lutionnons ensuite le problème du aux ondes stationnaires par une adaptation
intelligente de l’impédance caractéristique de l’antenne par rapport à celle du vide
et par un dimensionnement cohérent de l’antenne, et en nous basant sur les travaux
de Prasad et Mahapatra [39] concernant les conditions de propagation.

Ainsi, nous proposons de concevoir des antennes :

• de longueur L = λ0 qui permet :

– d’obtenir un ratio optimum c/vφ = 1.5 plus facilement atteignable.

– de réduire la dimension et donc d’autoriser la conception MMIC.

• de largeur d’ouverture L = λg/2 qui permet :

– d’obtenir une impédance proche de celle du vide en bout d’antenne.

2.4.8 Variation des caractéristiques d’une antenne à fente
en fonction du type de croissance appliquée

La propriété d’une antenne à fente à rayonner lorsque la largeur de l’ouverture
est égale à une certaine fraction de la longueur d’onde dans le vide dépend de
l’adaptation entre l’impédance caractéristique de la ligne à fente Zc et celle du vide
Z0. Or, comme nous l’avons constaté en simulation et dans [56], cette condition est
rarement remplie. En effet, si nous prenons l’exemple d’une antenne à progression
linéaire, il est évident que la condition sur l’impédance ne peut être remplie à toute
les fréquences puisque l’évolution de l’impédance en fonction de la fréquence ne
suit pas l’évolution de l’impédance en fonction de la largeur normalisée.

Les antennes que nous proposons sont des antennes à fentes progressives expo-
nentielles(vivaldi). Ces antennes sont basées sur la forme classique de progression
exponentielle proposée par [40] et présentée équation 2.30

y = A× expBx (2.30)
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En jouant sur les coefficients A & B, nous pouvons modifier la forme de la
transition (Taper) en gardant une largeur d’ouverture identique comme illustré
figure 2.15, dans le cas d’une antenne Vivaldi à 150 GHz, sur substrat d’Arséniure
de Gallium.

Figure 2.15: Évolution de la transition (Taper) pour différents coefficients A &
B.

En augmentant la croissance de l’exponentielle, nous pouvons réduire l’écart ’d’
entre la distance à laquelle l’impédance Zc égale celle du vide et celle où la largeur
d’ouverture W égale λ0/2, et donc diminuer la longueur de l’antenne ; comme le
présente la figure 2.16.

De plus, nous savons que la vitesse de phase n’est pas constante le long de
la transition (Taper), cette vitesse varie en fonction de la largeur de la fente. La
forme du taper de l’antenne, pour une longueur donnée, modifie la différence de
phase entre l’onde au bout de l’antenne et le vide ce qui affecte grandement les
conditions de rayonnement [56]. Nous avons donc réalisé des antennes à croissance
exponentielle afin de déterminer l’impact de la distance d et de la variation du
décalage de phase du à la variation de la vitesse de phase le long des antennes,
ainsi que l’influence sur l’adaptation des antennes.
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Figure 2.16: Réduction de la distance d.

2.4.9 Transition ligne coplanaire-ligne à fente

L’utilisation des lignes coplanaires offre de nombreux avantages pour les circuits
micro-ondes intégrés monolithiques. Leur structures uni-planaire ne nécessite pas
de trous métallisés. Les lignes coplanaires sont également plus paramétrables que
les lignes micro-ruban puisque que l’on peut modifier la largeur du ruban central et
de la fente entre le ruban et le plan de masse. Les lignes coplanaires présentent des
pertes moins élevées aux fréquence millimétriques [58], leur structures uni-planaires
permettent également de limiter les coûts de fabrication, elles sont donc largement
utilisées dans les MMIC . Ceci rend nécessaire la réalisation de transition CPW-
ligne à fente afin d’adapter des éléments telles que les antennes à fente. Les outils
de caractérisation en bande millimétrique disponibles au sein de notre laboratoire
possède des accès pointes millimétriques coplanaires, une transition coplanaire-
ligne à fente est donc nécessaire pour la caractérisation et l’intégration des antennes
que nous développons. En 1974, J.B. Knorr [59] présente des résultats et une étude
théorique concernant les transition microruban-ligne à fente et coaxial-ligne à fente.
Puis, en 1982, Victor FOUAD HANNA et Louis RAMBOZ [60] proposent une
transition coplanaire-ligne à fente planaire à deux stubs très facilement réalisable
et adaptable aux MMIC.

Le schéma de principe de cette transition ainsi que le circuit équivalent sont
présentés figure 2.17

Dans le circuit équivalent présenté figure 2.17, Xs représente l’amplitude de la
réactance inductive de la ligne à fente en court-circuit de longueur ls. Xc représente



2.4. Antenne sur circuits intégrés uni-planaires 49

Figure 2.17: Transition coplanaire-ligne à fente (gauche) et circuit équi-
valent(droite).

l’amplitude de la réactance capacitive du stub CPW en circuit-ouvert de longueur
lc. Zos et Zoc représentent respectivement les impédances caractéristiques de la
ligne à fente et de la ligne coplanaire.

n est le ratio de transformation déterminé à partir des composantes de champs
de la ligne à fente par :

n = Vc
Vo

(2.31)

Avec :
Vc = −

∫
Ezc dz (2.32)

Avec Vo la tension dans la ligne à fente et Ezc le champ électrique au sein d’une
des deux fentes formant la ligne coplanaire. Le couplage entre ces deux lignes
est magnétique et s’effectue par le composant magnétique Hx. En utilisant les
équations de Maxwell, on obtient l’équation 2.33 :

Vc =
W/2∫

−W/2

Eys dy (2.33)

Eys est le champ électrique de la ligne à fente qui provient de l’analyse de Cohn
[43]. Ainsi, on peut écrire :
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n = cos
(2πu
λ0

h
)
− cot(q0) sin

(2πu
λ0

h
)

(2.34)

Zinc, l’impédance d’entrée du stub coplanaire en série, et Zins l’impédance
d’entrée de stub slot parallèle, s’écrivent :

Zinc = j × Zoc ×
−Xc + Zoc tan

(
2πlc
λc

)
Zoc +Xc tan

(
2πlc
λc

) (2.35)

Zos = j × Zos ×
Xs + Zos tan

(
2πls
λg

)
Zos −Xs tan

(
2πls
λg

) (2.36)

En appliquant les conditions de puissance maximales à la fréquence centrale,
soit Zinc = 0 et Zins = ∞, l’équation de détermination des longueurs de stub
optimales s’écrit :

lc = (λc/2π) tan−1(Xc/Zoc) (2.37)

lc = (λg/2π) tan−1(Zos/Xs) (2.38)

avec :

Zoc = Zos/n
2 (2.39)

De nombreuses publications [60] [61] [62] [63] ont traité ce type de transition, et
certaines de ces publications présentent des largeurs de bande de fonctionnement
de 5 :1 [62] voire de 5.2 :1 [63]. Néanmoins, aucune méthode d’optimisation de la
largeur de bande n’était disponible. Un problème similaire a été traité dans [64].
Dans cette publication, une transition coplanaire-ligne à fente à coupleur 3 dB 180
degrés de type ’balun’ est présentée pour des fréquences supérieures à 40 GHz.
Néanmoins, les performances présentées dans [65], notamment en terme de bande
passante, ne répondent pas à nos critères de conception.

En 1996, K.Hettak et al. ont proposé une optimisation de la transition vue
dans la section précédente (2.4.9).

Théoriquement, toutes les lignes de transmission et les stubs doivent avoir la
même impédance caractéristique [66]. Cette condition n’est pas valide à cause
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des caractéristiques de dispersion de la ligne à fente et de la ligne coplanaire.
Ainsi, les auteurs de [67] proposent une nouvelle configuration pour une transition
coplanaire-ligne à fente, qui consiste en la combinaison d’un stub ligne à fente en
court circuit de longueur λg/4 et d’un stub cpw ouvert de longueur λg/4. Cette
transition est présentée figure 2.18. La structure est identique à celle présentée
figure 2.17 et nous étudions en détail la relation entre l’impédance des lignes à
fentes et coplanaires et le coefficient de transmission de la transition.

Figure 2.18: Structure de la transition coplanaire - ligne à fente.

Avec :
Zcpw = −j × Zscpw × cot

(
πf

2f0

)
(2.40)

Yslot = −j × Ysslot × cot
(
πf

2f0

)
(2.41)

Dans cette structure, le coefficient de transmission 1 est donné par l’équation
2.42

S21 = 2
(2−X1)− jX2

(2.42)

Avec :
1La démonstration est présentée en Annexe B
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X1 =
(
Zscpw × Ysslot cot2

(
πf

2f0

))
(2.43)

X2 = (Zscpw + Ysslot) cot
(
πf

2f0

)
(2.44)

Où :

• Zscpw est l’impédance normalisée caractéristique équivalente du stub CPW.

• ysslot est l’admittance normalisée caractéristique équivalente du stub slotline.

• f0 est la fréquence centrale de fonctionnement.

Cette transition présente une réponse de type passe-bande. Cela est aisément
compréhensible si l’on considère l’évolution du module du coefficient de transmis-
sion avec la fréquence.

• A très basse fréquence (f << f0) et pour f proche de 2f0, |S21| tends vers 0.

• pour f = f0, |S21| est égal à un.

A partir de l’équation 2.42, on déduit simplement que le coefficient de transmis-
sion décroit avec les termes X1 et X2. Ainsi, une augmentation de la bande de
fréquence de fonctionnement est réalisable en choisissant une valeur d’impédance
caractéristique la plus élevée possible pour Zsslot et la plus faible possible pour
Zscpw.

2.4.10 Simulation de transition ligne coplanaire - ligne à
fente

Nous avons réalisé des transitions ligne coplanaire / ligne à fente afin de d’assurer
la transition entre les pointes de mesures RF coplanaires et la ligne à fente de
l’antenne. Nous nous sommes basés sur les travaux vus précédemment [67]. Les
figures 2.19a et 2.19b présentent le modèle utilisé pour simuler une transition à 75
GHz à l’aide du logiciel de simulations électromagnétiques 3D HFSS. Des fils d’or
sont utilisés comme ponts à air afin de faciliter la réalisation technologique. Ces



2.4. Antenne sur circuits intégrés uni-planaires 53

ponts à air servent à assurer l’égalité de potentiels entre les masses des lignes co-
planaires et au niveau de la transition. Nous avons réalisé des transitions couvrant
les bandes W [75-110 GHz] et D[110-170 GHz]. Les transitions sont conçues avec
un rapport de proportionnalité et présentent les mêmes performances. Une photo-
graphie au microscope électronique à balayage (MEB) d’une transition coplanaire
- ligne à fente réalisé au sein de l’Institut d’Électronique, de Micro-technologie et
de Nano-technologie (IEMN) est présenté figure 2.20.

(a)

(b)

Figure 2.19: Modèle d’une transition ligne coplanaire / ligne à fente.
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Figure 2.20: Photographie d’une transition coplanaire - ligne à fente réalisée au
microscope électronique à balayage.

La figure 2.21 présente les coefficients de réflexion et de transmission de la
transition en bande W. À 75 GHz, Le coefficient de réflexion est égal à -25 dB, le
coefficient de réflexion est inférieur à -10 dB de 70 GHz jusqu’à 99 GHz. Le coef-
ficient de transmission en mode back-to-back est égal à -2.39 dB. Cette transition
a donc un coefficient de transmission de -1.2 dB. Ces résultats correspondent aux
performances obtenues dans [67]. Les résultats de simulation de deux transitions
en bande W et G sont présentés en annexe C. Malheureusement, les transitions
réalisées ont été détruites au cours des étapes technologiques et n’ont donc pas pu
être mesurées.
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Figure 2.21: Simulation d’une transition ligne coplanaire / ligne à fente à 75 GHz.
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2.5 Résultats de simulation
Nous avons conçus plusieurs antennes, de bande de fonctionnement et de progres-
sions différentes, notamment en bande W (70-78 GHz et 80-88G Hz) et en bande
G (130-150 GHz).

2.5.1 Antennes large bande en bande W 70-78 GHz

Trois antennes avec trois fentes à progressions exponentielles différentes ont été
simulées en bande W (70-78 GHz), la technologie utilisée est celle présentée sec-
tion 2.6.1. Nous avons conservé les mêmes dimensions pour les trois transitions
(présentées figure 2.22). La longueur de ligne entre la transition coplanaire - ligne
à fente pour les antennes avec les transitions (Taper) un et deux est de 500 µm et
de 380 µm pour l’antenne utilisant la transition la plus progressive (Taper 3). Les
différentes progressions exponentielles sont présentées figure 2.24. L’ouverture en
bout d’antenne reste la même, seule la croissance du taper varie. Les paramètres
de la ligne à fente varient en fonction de la largeur de la fente : le rapport λg/λ0,
la vitesse de phase et l’impédance caractéristique. L’ouverture des antennes est de
980 um, ce qui correspond à une impédance caractéristique de 457 Ohms en bout
d’antenne. Nous sommes donc plus proche de l’impédance du vide que si nous
utilisions les règles de conception classiques. À 75 GHz et pour ces dimensions, la
permittivité effective est de 2.6, ce qui correspond à un rapport λg/λ0 = 0.62.

Figure 2.22: Dimensions des antennes à 75 GHz.
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Nous avons intégré aux antennes réalisées une structure crantée proposée dans
[68]. L’ajout de cette structure permet d’ajuster le rayonnement plan E des an-
tennes à fentes progressives. La figure présente un schéma de cette structure inté-
grée à nos antennes, Cl et Cw correspondent respectivement à la longueur et à la
largeur des ’crans’. Nous avons déterminé par simulations électromagnétiques les
dimensions optimales des ’crans’, nous obtenons les mêmes conclusions que [68].
Le rayonnement en plan E est amélioré pour Cl = 0.052 × λ0 et Cw = 0.06 × λ0.
L’espace entre deux crans est de longueur égale à Cw.

Figure 2.23: Structure et dimensions des antennes crantées.
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Figure 2.24: Trois transitions de forme exponentielles différentes.

La figure 2.25 présente une vue en trois dimensions du rayonnement d’une
antenne à fente progressive exponentielle obtenue avec le logiciel de simulation
électromagnétique CST Microwave Studio. Le rayonnement est directif, le rayon-
nement maximum est atteint dans la direction de propagation voulue(axe Y po-
sitif), les lobes secondaires sont réduits le long de l’axe X, les lobes secondaires
principaux se trouvent dans le plan H. Les antennes ont été simulées à l’aide des
logiciels CST Microwave et ANSYS HFSS afin d’assurer la validité des résultats.
Les résultats de simulation présentés dans la suite de ce chapitre ont été obtenus
par le logiciel ANSYS HFSS. La technologie utilisée est celle présentée section
2.6.1.
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Figure 2.25: Diagramme de rayonnement en trois dimensions.

Le coefficient de réflexion des trois antennes est présentée figure 2.26, nous
constatons bien l’influence du taper au niveau de l’adaptation. L’antenne Taper-
3 est adaptée à 72 GHz, l’antenne Taper-2 est adaptée à 76 GHz et l’antenne
Taper-1 présente une adaptation très inférieure. On remarque figure 2.27 que le
gain maximal est obtenu pour l’antenne Taper-3. La bande passante des antennes
Taper-1, Taper-2 et Taper-3 sont respectivement de 11, 10 et 12 GHz. La bande
passante du gain à -3 dB est identique pour les trois antennes et est égale à 12
GHz. La diminution de la longueur du Taper entraine une diminution du gain,
cependant, l’écart est seulement de 2 dB entre les antennes Taper-1 et Taper-3.
Les antennes ayant la même ouverture en bout d’antenne, ceci montre que le gain
varie en fonction de la longueur du taper et de son coefficient de croissance. La
différence d’évolution de la vitesse de phase entre ses deux transitions à progression
exponentielle produit un décalage de phase différent en bout d’antenne, or comme
nous l’avons vu précédemment, il existe un décalage de phase optimal qui permet
d’obtenir le gain maximum.
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Figure 2.26: Coefficient de réflexion en dB des trois antennes en fonction de la
fréquence (simulation).

Figure 2.27: Gain en dB des trois antennes en fonction de la fréquence (simula-
tion).

Les figures 2.28, 2.32 et 2.34 présentent le rayonnement en plan E des trois
antennes pour des fréquences de 70 à 78 GHz. Nous présentons également figures
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2.29, 2.33 et 2.35 le rayonnement en plan H des trois antennes pour les mêmes
fréquences. Les caractéristiques des antennes sont récapitulées dans le tableau
2.4. Le rayonnement est bien cohérent et directif pour les trois antennes pour
les fréquences de 70 à 78 GHz. Le gain maximum est obtenu pour l’antenne Taper-
3, comme prévu, la longueur de l’ouverture a bien un impact direct sur le gain.
Les lobes secondaires sont relativement proches pour les trois types d’antennes,
on note cependant que les performances les plus médiocres sont obtenues pour
l’antenne ayant une longueur d’ouverture intermédiaire(Taper-2) ce qui conforte
bien notre proposition concernant l’importance d’étudier l’impact de la distance
d vu dans la section 2.4.8. Le rayonnement arrière est < 9 dB pour les trois
antennes. La largeur de faisceau à -3 dB pour les antennes Taper-1 à Taper-3 est
respectivement de 35, 40 et 40 degrés en plan E, et de 50, 53 et 65 degrés en
plan H. Le faisceau est donc focalisé de manière plus importante pour les antennes
ayant des longueur d’ouverture les plus faibles. Les figures 2.30 2.31 présentent
respectivement le diagramme de rayonnement en cross-polarisation plan E(2.30)
et plan H(2.31), pour une fréquence de 72 GHz.

Rayonnement en Plan E
Taper 1 2 3

Lobe principal (dB) 6.46 7.46 8.47
Lobe secondaires A (dB) -11.06 -11.22 NC
Lobe secondaires B (dB) -9.68 -9.21 -8.52

Lobe arrière (dB) -9.44 -9.68 -10.78
Rayonnement en Plan H

Taper 1 2 3
Lobe principal (dB) 6.46 7.46 8.47

Lobe secondaires A (dB) -7.18 -6.18 -8.05
Lobe secondaires B (dB) -7.41 -5.9 -7.88

Lobe arrière (dB) -9.44 -9.73 -10.72

Table 2.4: Synthèse des résultats des antennes à 75 GHz

Remarque : les Lobes secondaires sont exprimés en dB normalisé par rapport
au gain maximum.
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Figure 2.28: Diagramme de rayonnement (Gain réalisé en dB) Taper-1 en fonction
de φ avec θ = 90 deg (simulation).

Figure 2.29: Diagramme de rayonnement (Gain réalisé en dB) Taper-1 en fonction
de θ avec φ = 90 deg (simulation).
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Figure 2.30: Diagramme de rayonnement (Gain réalisé en dB) en cross-
polarisation pour l’antenne Taper-1 en fonction de φ avec θ = 90 deg (simulation).

Figure 2.31: Diagramme de rayonnement (Gain réalisé en dB) en cross-
polarisation pour l’antenne Taper-1 en fonction de θ avec φ = 90 deg (simulation).
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Figure 2.32: Diagramme de rayonnement (Gain réalisé en dB) Taper-2 en fonction
de φ avec θ = 90 deg (simulation).

Figure 2.33: Diagramme de rayonnement (Gain réalisé en dB) Taper-2 en fonction
de θ avec φ = 90 deg (simulation).
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Figure 2.34: Diagramme de rayonnement (Gain réalisé en dB) Taper-3 en fonction
de φ avec θ = 90 deg (simulation).

Figure 2.35: Diagramme de rayonnement (Gain réalisé en dB) Taper-3 en fonction
de θ avec φ = 90 deg (simulation).
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2.5.2 Antennes large bande en bande W 80-88 GHz

Comme pour les antennes à 75 GHz, trois antennes avec trois fentes à progressions
exponentielles différentes ont été simulées. La figure 2.36 présente le coefficient de
réflexion des trois antennes avec les trois croissances exponentielles. Les antennes
Taper-2 et Taper-3 sont adaptées à 87 GHz. On note que la bande passante de
l’antenne Taper-2 est légèrement plus élevée que celle du Taper 3. La remontée
du coefficient de réflexion autour de 93 GHz est moins prononcée pour l’antenne
Taper-2. L’antenne Taper 1 présente quant à elle une évolution différente. Celle-ci
est adaptée à 85 GHz et présente un coefficient de réflexion de -15 dB, contre -24 et
-28 dB respectivement pour les antennes Taper-2 et Taper-3 à 87 GHz. La bande
à -10 dB pour les antennes Taper-1, Taper-2 et Taper-3 sont respectivement de 5,
7 et 6 GHz.

Figure 2.36: Coefficient de réflexion en dB des trois antennes en fonction de la
fréquence (simulation).

La figure 2.37 présente le gain dans la direction de propagation (gain maximum)
en fonction de la fréquence et pour les trois types d’antennes. Nous constatons une
diminution du gain maximum en fonction du type de taper : pour une fréquence
de 86 GHz, les gains pour les tapers 1 à 3 sont de 7.8 dB, 8.52 dB et 9.2 dB
respectivement. La largeur de bande augmente légèrement pour les antennes Taper-
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1 et Taper-2. La bande passante du gain à -3 dB pour les antennes Taper-1, Taper-2
et Taper-3 sont respectivement de 15, 14 et 11.5 GHz. Nous constatons la même
évolution que dans le cas des antennes en bande 70-78 GHz, l’antenne Taper-3
présente le gain maximum et les antennes Taper-2 et Taper-3 présentent un gain
inférieur mais une bande de rayonnement plus large.

Figure 2.37: Gain en dB des trois antennes en fonction de la fréquence (simula-
tion).

Les figures 2.38, 2.40 et 2.42 présentent le rayonnement en plan E des trois
antennes pour des fréquences de 80 à 88 GHz. Nous présentons également figure
2.39, 2.41 et 2.43 le rayonnement en plan H des trois antennes pour les mêmes
fréquences. Le rayonnement est bien cohérent pour toutes les antennes sur toute la
bande de fonctionnement. Le gain est plus faible à 80 GHz pour l’antenne Taper-3,
ceci s’explique par l’adaptation de cette antenne à 80 GHz qui est inférieure à celle
des antennes Taper-1 et Taper 2.

De plus, l’ouverture des antennes est de 30 degrés en plan E et de 53 degrés en
plan H à 86 GHz. Ces valeurs correspondent aux résultats obtenues par [50] pour
des antennes de longueurs supérieures à 2 λ0. Nous constatons également que nous
obtenons des valeurs d’ouverture prévues par la théorie (Tableau 2.2).

Nous présentons dans le tableau 2.5 les caractéristiques des trois types d’an-
tennes pour une fréquence de 86 GHz :
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Rayonnement en Plan E
Taper 1 2 3

Lobe principal (dB) 7.82 8.52 9.3
Lobe secondaires A (dB) -11.55 -11.73 -11.4
Lobe secondaires B (dB) -9.55 -9 -10.1

Lobe arrière (dB) -12.94 -13.02 -14.1
Rayonnement en Plan H

Taper 1 2 3
Lobe principal (dB) 7.82 8.52 9.3

Lobe secondaires A (dB) -6.65 -7.31 -8.6
Lobe secondaires B (dB) -6.34 -6.82 -8.35

Lobe arrière (dB) -12.94 -13.02 -14.1

Table 2.5: Synthèse des résultats des antennes

Remarque : les Lobes secondaires sont exprimés en dB normalisé par rapport
au gain maximum.

Pour le rayonnement en plan E, les lobes secondaires A sont inférieurs à -11 dB
par rapport au gain maximum. Les lobes secondaires B sont compris entre -9 dB
(Taper-2) et -10.1 dB (Taper-3). Les lobes arrières sont compris entre -12.94 dB
(Taper-1) et -14.1 dB (Taper-3). On constate que les performances sont meilleures
pour l’antenne Taper 3. Dans le plan H, la différence majeure est l’évolution du lobe
secondaire B en fonction du typer de Taper. Ce lobe correspond au rayonnement
à travers le substrat. On constate que ce lobe pour l’antenne Taper-1 est supérieur
de 2 dB à celui du Taper-3.
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Figure 2.38: Diagramme de rayonnement (Gain réalisé en dB) Taper-1 en fonction
de φ avec θ = 90 deg (simulation).

Figure 2.39: Diagramme de rayonnement (Gain réalisé en dB) Taper-1 en fonction
de θ avec φ = 90 deg (simulation).
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Figure 2.40: Diagramme de rayonnement (Gain réalisé en dB) Taper-2 en fonction
de φ avec θ = 90 deg (simulation).

Figure 2.41: Diagramme de rayonnement (Gain réalisé en dB) Taper-2 en fonction
de θ avec φ = 90 deg (simulation).
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Figure 2.42: Diagramme de rayonnement (Gain réalisé en dB) Taper-3 en fonction
de φ avec θ = 90 deg (simulation).

Figure 2.43: Diagramme de rayonnement (Gain réalisé en dB) Taper-3 en fonction
de θ avec φ = 90 deg (simulation).
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2.5.3 Antennes large bande en bande G 130-150 GHz

Comme pour les antennes en bande W, trois antennes avec trois fentes à pro-
gressions exponentielles différentes ont été simulées. La figure 2.44 présente le
coefficient de réflexion des trois antennes avec les trois croissances exponentielles.
L’antenne Taper-1 est adaptée à 147 GHz, l’antenne Taper-2 et l’antenne Taper-3
sont adaptées à 143 GHz. La bande passante de l’antenne Taper-2 est plus élevée
que celles des antennes Taper-1 et Taper-3. Les bandes à -10 dB pour les antennes
Taper-1, Taper-2 et Taper-3 sont respectivement de 4.5, 14.5 et 5 GHz.

Figure 2.44: Coefficient de réflexion en dB des trois antennes en fonction de la
fréquence (simulation).

La figure 2.45 présente le gain dans la direction de propagation (gain maximum)
en fonction de la fréquence et pour les trois types d’antennes. Les gains maximaux
pour les antennes Taper-1, Taper-2 et Taper-3 son respectivement de 8.76 dB (à 146
GHz), 9.5 dB (à 140 GHz) et 9.4 dB (à 142 GHz). Contrairement aux antennes en
bande W, l’antenne présentant la bande passante d’adaptation et le gain maximum
est l’antenne Taper-2. En effet, l’épaisseur de substrat est identique pour toutes
les antennes. Or, comme nous l’avons vu, le ratio teff/λ0 varie en fonction de
la fréquence. De plus, la permittivité relative varie avec la fréquence pour une
épaisseur de substrat donnée. La variation de la forme de la croissance a donc un
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impact direct sur les performances de l’antenne.

Figure 2.45: Gain en dB des trois antennes en fonction de la fréquence (simula-
tion).

Les figures 2.46, 2.48 et 2.50 présentent le rayonnement en plan E des trois an-
tennes pour leur bande d’adaptation. Nous présentons également figure 2.47, 2.49
et 2.51 le rayonnement en plan H des trois antennes pour les mêmes fréquences. Le
rayonnement est bien directif pour toutes les antennes dans leur bande d’adapta-
tion. L’ouverture à 3 dB des antennes est de 30 degrés en plan E pour les antennes
Taper-1 et Taper-2, et de 32.5 degrés pour l’antenne Taper-3. L’ouverture à 3dB en
plan H est de 42.5 degrés pour l’antenne Taper-1 et de 45 degrés pour les antennes
Taper-2 et Taper-3. L’antenne taper-2 présente le gain maximum et les lobes se-
condaires les plus faibles. Le lobe secondaire A en plan E et H sont respectivement
de -12.78 dB et - 8.15 dB. Les lobes secondaires B sont de -9 dB en plan 3 et de
-8.15 dB en plan H. Le rayonnement arrière est de -17.4 db. Le tableau 2.6 pré-
sente les caractéristiques des trois types d’antennes aux fréquences pour lesquelles
chaque antenne présente le gain maximum :
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Rayonnement en Plan E 146 GHz 140 GHz 142 GHz
Taper 1 2 3

Lobe principal (dB) 8.76 9.5 9.4
Lobe secondaires A (dB) -9.9 -12.78 -11
Lobe secondaires B (dB) -8.8 -9 -8.44

Lobe arrière (dB) -18 -17.4 -19.7
Rayonnement en Plan H 146 GHz 140 GHz 142 GHz

Taper 1 2 3
Lobe principal (dB) 8.76 9.5 9.4

Lobe secondaires A (dB) -7.11 -8.15 -8.2
Lobe secondaires B (dB) -6.11 -8.15 -7.66

Lobe arrière (dB) -18 -17.4 -19.7

Table 2.6: Synthèse des résultats des antennes

Remarque : les Lobes secondaires sont exprimés en dB normalisé par rapport
au gain maximum.

Figure 2.46: Diagramme de rayonnement (Gain réalisé en dB) Taper-1 en fonction
de φ avec θ = 90 deg (simulation).
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Figure 2.47: Diagramme de rayonnement (Gain réalisé en dB) Taper-1 en fonction
de θ avec φ = 90 deg (simulation).

Figure 2.48: Diagramme de rayonnement (Gain réalisé en dB) Taper-2 en fonction
de φ avec θ = 90 deg (simulation).
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Figure 2.49: Diagramme de rayonnement (Gain réalisé en dB) Taper-2 en fonction
de θ avec φ = 90 deg (simulation).

Figure 2.50: Diagramme de rayonnement (Gain réalisé en dB) Taper-3 en fonction
de φ avec θ = 90 deg (simulation).



2.5. Résultats de simulation 77

Figure 2.51: Diagramme de rayonnement (Gain réalisé en dB) Taper-3 en fonction
de θ avec φ = 90 deg (simulation).
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2.6 Conception et réalisation d’antennes en bandes
W[75-110 GHz] et G[140-220 GHz]

Nous avons conçus plusieurs série d’antennes avec des progressions exponentielles
différentes à plusieurs fréquences. En bande W, nous avons conçus des antennes
fonctionnant autour de 77 GHz, 88 GHz et 94 GHz afin de valider le concept et
le processus technologique de fabrication avant de réaliser des antennes en bande
G fonctionnant autour de 150 GHz. Il existe peu de dispositif de caractérisation
d’antennes aù-delà de 110 GHz en France et il est donc plus aisé de caractériser
des antennes en bande W.

2.6.1 Réalisation technologique

Les antennes sont réalisées sur un substrat d’Arséniure de Gallium de deux pouces.
La première étape de réalisation consiste à déposer une couche de dioxide de sili-
cium (SiO2) de 800 nm d’épaisseur. Une couche d’accroche Or/Titane de 150 nm
est ensuite déposée par pulvérisation. Une couche de métallisation (Au) de 2 um
est ensuite déposée par électrolyse. Le substrat est ensuite aminci jusqu’à l’épais-
seur voulue. Nous obtenons donc une structure présentée figure 2.52. La figure 2.53
est une photographie MEB des différentes couches.

Figure 2.52: Structure des couches technologiques.
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Figure 2.53: Structure des couches technologiques obtenues au MEB.

Nous obtenons donc, dans le cas d’une ligne coplanaire, la structure présentée
figures 2.54 et 2.55.

Figure 2.54: Vue de coté d’une ligne coplanaire.
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Figure 2.55: Photo MEB : ligne coplanaire.

Cette technologie est compatible avec la technologie OMMIC D007IH avec
laquelle nous réalisons les blocs actifs de notre émetteur/récepteur. Ainsi, les an-
tennes réalisées pourront être transférées directement en technologie MMIC. De
plus, lors de la première réalisation, nous avons un problème d’accrochage entre le
substrat d’Arséniure de Gallium et le SiO2 provenant du stress résiduel entre les
deux matériaux. Nous avons effectué des photographies MEB (figure 2.56). Des
antennes sur des substrat plus épais (120 um à 150 um) ainsi que des antennes
avec une couche de SiO2 de 400 nm sont en cours de réalisation. Lors des simu-
lations, nous avons considérer que le substrat était parfaitement délimité autour
de l’antenne, néanmoins, avec une épaisseur de substrat de 100 um, le wafer est
particulièrement fragile. Les antennes n’ont donc pas pu être découpées de manière
à correspondre aux conditions de simulations.
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(a)

(b)

Figure 2.56: Photographies MEB des problèmes liés à l’interface AsGa-SiO2.

Nous avons donc effectué une première série de mesure avec les antennes sur des
blocs de substrats non découpés, puis nous avons clivé ces blocs afin de récupérer
des antennes individuelles. Ces séries de mesures montrent une assez bonne adé-
quation avec les simulations électromagnétiques 3D effectuées sous le logiciel HFSS
et nous avons été en mesure d’étudier l’influence du substrat sur le fonctionnement
de ces antennes.
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2.6.2 Caractérisation expérimentale des antennes large bande
en bande W 80-88 GHz

Nous avons caractérisé les antennes suivantes :

• Antennes Taper-3, mesures de coefficient de réflexion on-wafer (2.60).

• Antennes Taper-2 :

1. Mesures de coefficient de réflexion on-wafer (2.61).

2. Mesures de coefficient de transmission entre deux antennes on-wafer
(2.65).

3. Mesures de coefficient de réflexion de l’antenne séparée du Wafer (2.62).

• Antennes Taper-1, mesures de coefficient de réflexion on-wafer (2.66).

Les figures 2.57 2.58 et 2.59 présentent des photographies d’antennes réalisées.
Les figures 2.57 et 2.58 représentent respectivement une antenne Taper-3 sur un
substrat de dimensions supérieures à celles de l’antenne et une antenne Taper-
3 correctement découpée. La figure 2.59 présente une antenne Taper-2 ayant été
parfaitement découpée.

Figure 2.57: Photographie d’une antenne Taper-3 sur un morceau de substrat.
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Figure 2.58: Photographie d’une antenne Taper-3 correctement découpée.

Figure 2.59: Photographie d’une antenne Taper-2 correctement découpée.

2.7 Antenne Taper-3

Une antenne Taper-3, sur un morceau de substrat délimité par des dimensions
proches de celle de l’antenne, a été caractérisée. Le substrat restant autour de
l’antenne étant de dimensions faibles et bien délimitées, il nous est possible d’ef-
fectuer une rétro simulation afin de prendre en compte l’influence des dimensions
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réelles du substrat. Les résultats sont présentés figure 2.60 et montrent une bonne
corrélation avec la simulation.

Figure 2.60: Taper-3 : S11 en dB : mesure (rouge), simulation (rouge).

2.8 Antenne Taper-2

La figure 2.61 présente les résultats de mesure pour une antenne Taper-2 caractéri-
sée on-wafer. Nous observons un décalage en fréquence. L’évolution de l’adaptation
est très similaire entre mesure et simulation, avec un décalage en fréquence de 5
GHz
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Figure 2.61: Taper-2 : S11 en dB : mesure (rouge), simulation (rouge).

Une fois l’antenne découpée avec un substrat bien délimité autour de l’antenne,
nous avons effectué une nouvelle mesure du coefficient de réflexion, une comparai-
son entre cette mesure et la rétro-simulation est présentée figure 2.62. On observe
bien une nette corrélation entre les deux courbes.

Figure 2.62: Taper-2 : S11 en dB : mesure (rouge), simulation (rouge).

Nous pouvons conclure que les différences entre les simulations et les mesures
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proviennent bien du dimensionnement du substrat autour des antennes et des
couplages avec les autres composants présent sur le wafers. Ces effets ne peuvent
être quantifiés par simulation pour des raisons matérielles.

Après avoir vérifié l’adaptation des deux antennes, figure 2.63, nous avons me-
suré la transmission entre deux antennes Taper-2 avec et sans ponts à air on-wafer
en champ lointain. Les antennes sont décalées en fréquence par rapport à la simu-
lation, l’antenne Taper-2 est adapté à une fréquence de 92 GHz. Les antennes sont
positionnées fac à face et sont séparées d’une distance L = λ0 (figure 2.64). Le
coefficient de réflexion pour ces deux antennes est présenté figure 2.63. On observe
figure 2.65 un coefficient de transmission égal à -10.982 à cette fréquence.

Figure 2.63: Taper-2, Mesure avec (rouge) et sans ponts à air (gris).

Figure 2.64: Caractérisation du coefficient de transmission entre deux antennes
Taper-2.
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Figure 2.65: Coefficient de transmission entre deux antennes Taper-2.

L’équation de Friis 2.45 nous permet de déterminer le coefficient de transmis-
sion théorique en champ lointain et donc de vérifier que nous avons une transmis-
sion entre les deux antennes. Cette équation s’écrit :

Pr = Pe ×Gr ×Ge ×
(
λ0

4πd

)2

(2.45)

Où Pr et Pe sont les puissances reçues et émises, Gr et Ge respectivement les
gains linéaires des antennes de réception et d’émission, et d la distance entre les
deux antennes.

À partir de cette équation, nous calculons un coefficient de transmission théo-
rique de -9.48 dB. La mesure est donc très proche de la théorie.

La figure 2.66 montre une adéquation entre la simulation et la mesure. Les
antennes mesurées étaient disposées près de plusieurs autres antennes, que nous
n’avons pas découpées pour cause de fragilité du substrat. Nous avons constaté,
par les mesures d’antennes Taper-2 et Taper3, que le décalage entre la simulation
et la mesure s’explique par le fait que le substrat n’était pas découpé et par le
couplage avec les antennes proches. Ces effets ne sont pas simulables pour des
raisons de temps de simulation. Nous constatons également une largeur de bande
d’adaptation plus élevée qu’attendue.
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Figure 2.66: Taper-1 : S11 en dB : mesure (rouge), simulation (rouge).

2.9 Positionnement des résultats des antennes
développées par rapport à l’état de l’art.

Le tableau ?? présente l’état de l’art qui regroupe des travaux publiés dans le
domaine des antennes en bande W et G. En 2004, trois antennes à fente progres-
sive ont été développées au sein de l’Université de Technologie d’Hambourg, deux
antennes en bande W (70 GHz) et une en bande G(150 GHz). Les antennes en
bande W sont réalisées sur un substrat de permittivité relative égale à 2.2, l’an-
tenne en bande G est quant à elle réalisée sur un substrat de Quartz. Ces antennes
présentent une directivité élevée et des lobes principaux étroits mais ne sont pas
intégrables en MMIC du fait des substrats utilisés et de leurs dimensions. En 2007,
une publication du même auteur présente une antenne à fente progressive de type
Fermi, imprimée sur chaque coté d’un substrat [69] RT duroid (εr = 2.2) à 70 GHz.
Les performances en terme de directivité et d’angle d’ouverture sont supérieures,
avec comme inconvénients une structure plus complexe technologiquement et des
lobes secondaires plus élevés. Une étude récente (2012) sur les patchs sur substrat à
permittivité élevé (Silicium, εr = 11.7) a été mené à l’Institut Indien de Technolo-
gie de Roorkee [70]. La comparaison entre un patch réalisé sur Teflon (εr = 2.2) et
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les patchs sur Silicium et Silicium micro-usiné illustre l’influence de la permittivité
relative du substrat. Le micro-usinage du Silicium permet d’obtenir des perfor-
mances équivalentes à celles obtenues sur Teflon. Les dimensions des patchs sont
réduites mais l’inconvénient majeur est la complexité du micro-usinage. L’angle
d’ouverture est également un frein à une utilisation pour les applications visées :
les antennes doivent avoir un angle d’ouverture suffisamment large pour permettre
de communiquer avec un nombre minimum de capteurs tout en étant suffisamment
directives pour assurer au système une résistance importante aux interférences et
multi-trajets. Ceci est valable pour l’antenne Quasi-Yagi développé au Centre de
Recherche sur l’Innovation technique des micro-ondes de Séoul en 2008 [71]. L’an-
tenne présente des caractéristiques intéressantes mais un angle d’ouverture large.
Les antennes développées dans le cadre de notre étude sont à l’état de l’art. Elles
présentent des dimensions proche de celles de [71](C’est à dire largement inférieure
aux dimensions des antennes à fentes progressives classiques), un gain supérieur
à celui du patch micro-usiné présenté dans [70] et une largeur d’ouverture de 40
degrés adaptée à notre application.



90 CHAPITRE 2. Antennes pour réseaux de capteurs.

A
nt
en
ne

D
im

en
sio

ns
Su

bs
tr
at

Fr
éq
ue
nc
e

D
ire

ct
iv
ité

R
éf
ér
en
ce

Q
ua

si-
Ya

gi
0.

5λ
0
∗

0.
8λ

0
A
sG

a,
ε r

=
12
.9

94
G
H
z

6.
08

dB
i

[7
1]

Pa
tc
h

0.
29
λ

0
∗

0.
58
λ

0
Te

flo
n,
ε r

=
2.

2
94

G
H
z

8.
6
dB

[7
0]

Pa
tc
h

0.
14
λ

0
∗

0.
29
λ

0
Si
lic
iu
m
,ε

r
=

11
.7

94
G
H
z

1.
99

dB
[7
0]

Pa
tc
h
m
ic
ro

us
in
é

0.
25
λ

0
∗

0.
27
λ

0
Si
lic
iu
m
,ε

r
=

11
.7

94
G
H
z

7.
25

dB
[7
0]

LT
SA

an
tip

od
al

4λ
0
∗

0.
78
λ

0
ε r

=
2.

94
94

G
H
z

[7
2]

D
ou

bl
e
Fe

rm
iT

SA
5.

6λ
0
∗

1.
93
λ

0
RT

D
ur
oi
d,
ε r

=
2.

2
70

G
H
z

17
.5

dB
[6
9]

A
nt
en
ne

à
fe
nt
e
lin

éa
ire

L
=
λ

0
a

ε r
=

9.
8

9
G
H
z

6
dB

[3
9]

A
nt
en
ne

V
iv
al
di

L
=

2.
1
λ

0
b

ε r
=

9.
8

10
.5

G
H
z

11
.3

dB
[4
0]

A
nt
en
ne

Ta
pe

r-
3
à
72

G
H
z

1λ
0
∗

0.
5λ

0
ε r

=
12
.9

4
72

G
H
z

8.
47

A
nt
en
ne

Ta
pe

r-
3
à
87

G
H
z

1λ
0
∗

0.
5λ

0
ε r

=
12
.9

4
87

G
H
z

9.
3

A
nt
en
ne

Ta
pe

r-
2
à
14
0
G
H
z

1λ
0
∗

0.
5λ

0
ε r

=
12
.9

4
14
0
G
H
z

9.
5

T
ab

le
2.
7:

Ét
at

de
l’a

rt
de
s
an

te
nn

es
pl
an

ai
re
s
en

ba
nd

e
W

et
G

en
te
rm

e
de

di
m
en
sio

ns
et

de
di
re
ct
iv
ité

po
ur

di
ffé

re
nt
es

fré
qu

en
ce
s
et

su
bs
tr
at
s.

a L
on

gu
eu
r
de

la
lig

ne
à
fe
nt
e
:3

5
m
m
,l
ar
ge
ur

de
fe
nt
e
en

bo
ut

d’
an

te
nn

e
:7

.4
m
m

b L
on

gu
eu
r
de

la
lig

ne
à
fe
nt
e
:6

0
m
m



2.10. Conclusion 91

2.10 Conclusion
Dans ce chapitre, nous avons développé et présenté un type d’antenne à fente
progressive, facilement réalisable et intégrable aux circuits intégrés monolithiques
millimétriques. Ces antennes sont excitées par une ligne coplanaire à l’aide d’une
transition coplanaire - ligne à fente à l’état de l’art. La réduction des dimensions
des antennes est rendue possible par une étude approfondie de leur fonctionne-
ment, et par l’adaptation de ces antennes afin qu’elles assurent les performances
requises tout en étant réalisée sur des substrats à permittivité élevée. Nous avons
utilisé un substrat d’Arséniure de Gallium afin de pouvoir, dans un second temps,
tester ces antennes dans le cadre d’un émetteur récepteur en technologie Ultra
Large Bande Impulsionnel. Le concept de réalisation peut être adapté au substrat
Silicium utilisé par exemple par les circuits électroniques en technologies CMOS.
Nous avons étudié l’impact de la forme des transitions sur les caractéristiques de
ces antennes, la prise en compte de l’évolution de la vitesse de phase de l’onde le
long de la transition doit permettre de réaliser des antennes avec des transitions
de longueur paramétrables : en connaissant le déphasage nécessaire en fonction de
la longueur de l’antenne, il est possible de déterminer la forme de la transition
optimale. Ceci permet de réaliser des antennes directives sur un puce de circuits
intégrés avec des dimensions fixes. Les antennes ont été conçues en considérant
que le substrat était délimité par la métallisation de l’antenne, nous avons donc
pu constater l’influence du substrat sur les antennes réalisées. Les antennes ont été
réalisées et caractérisées au sein de l’Institut d’Électronique de Micro-électronique
et de Nano-technologie, les performances simulées et mesurées satisfont les cri-
tères cités dans notre premier chapitre. Ces antennes présentent une directivité
importante et un angle d’ouverture réduit. les résultats permettent d’envisager ce
concept d’antenne pour concevoir des capteurs sans fils adaptés aux réseaux de
capteurs. D’autres applications sont envisageables, ces antennes font actuellement
l’objet d’une collaboration avec STmicroelectronics pour des applications de liai-
sons sans fil courte distance point à point, et les caractéristiques de rayonnement
des antennes les rendent attractives pour les systèmes de radar automobile.
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Chapitre 3
Émetteur et récepteur faible
consommation en bande G

3.1 Systèmes de communication

Le développement des réseaux de capteurs nécessite une amélioration en termes
d’autonomie et d’intégration. Nous avons mené une étude système qui a permis de
déterminer la meilleure réponse aux spécifications du cahier des charges tout en
essayant de simplifier la réalisation. Nous proposons une solution où les impulsions
de données déclenchent l’oscillateur et l’amplificateur en émission. Les impulsions
modulent la tension grille source des transistors selon deux états : un état bas pour
lequel le transistor est bloqué (le système ne consomme pas) et un état haut pour
lequel les transistors sont en régime linéaire ce qui permet d’obtenir un rendement
énergétique optimal. Cette architecture permet une consommation minimale et une
dynamique ON-OFF infinie ce qui est un atout pour le déploiement des réseaux de
capteurs denses. Le système de communication radio fréquence impulsionnel pro-
posé peut être schématisé par le synoptique présenté figure 3.1. Nous proposons de
commander les blocs analogiques, oscillateurs et amplificateurs par des impulsions
modulées au rythme des données de façon à optimiser la consommation.
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Figure 3.1: Architecture système proposée

3.1.1 État de l’art des amplificateurs faible bruit

Le tableau 3.1.1 présente un état de l’art des amplificateurs faible bruit en bande
G. Dans la bande de fréquence dans laquelle nous souhaitons réaliser un amplifi-
cateur faible bruit, nous constatons qu’il est possible d’obtenir des performances
acceptables pour notre application, avec la technologie choisie. Ces performances
on été validées par la réalisation d’amplificateurs faible bruit au cours de la thèse
de M. Desruelles [73].
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Les amplificateurs faibles bruits sont des éléments essentiels dans les systèmes
de communication. Les niveaux d’énergie reçues par les antennes de réception
sont généralement de faibles valeurs et nécessite d’être amplifiés. Pour assurer une
bonne réception, le système de réception doit assurer un rapport signal à bruit
correct. A partir de la formule de Friis 3.1, on comprend aisément que le premier
amplificateur est primordial. Ainsi, l’adaptation en bruit et en gain du premier
étage doit être soignée. Les derniers étages doivent quant à eux être étudiés afin
de limiter les non-linéarités.

F = F1 +
n∑
k=2
× Fk − 1∏k−1

i=1 GAi

(3.1)

3.2 Critères de conception

Nous allons détailler les principaux critères de conception d’un amplificateur faible
bruit, qui sont la stabilité, le facteur de bruit et le gain.

3.2.1 Facteur de bruit

Le Facteur de Bruit, ou Noise Factor en Anglais, définit la qualité d’un système
en terme de bruit ajouté. C’est donc le rapport entre le S/N en entrée et en sortie.
Le facteur de bruit est généralement exprimé en Décibel.

F = Se/Ne

Ss/Ns

Avec :

• Se = Puissance du signal en entrée.

• Ss = Puissance du signal en sortie.

• Ne = Puissance du bruit en entrée.

• Ns = Puissance du bruit en sortie.
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3.3 Stabilité

La stabilité est également un critère à prendre en compte pour tout circuit électro-
nique à gain. Si les fonctions d’un oscillateur et d’un amplificateur sont différentes,
leur structure est très proche. Ainsi, les amplificateurs peuvent être amenés dans
un fonctionnement en oscillation préjudiciable. En effet, en présence de bouclages
de la sortie vers l’entrée, le circuit peut devenir instable pour certaines combinai-
sons d’impédances d’entrée/sortie [79]. Un critère très usité pour affirmer qu’un
amplificateur est inconditionnellement stable (sous condition que le circuit ne pré-
sente pas de boucle fermée) est le critère de Stern [80], représenté par le facteur
de Rollet (nommé généralement Facteur K) [81] [82] présenté équation 3.2 :

K = 1 + |∆|2 − |S2
11| − |S2

22|
2|S21||S12|

(3.2)

Avec :
∆ = S11S22 − S12S21

et le coefficient de stabilité auxiliaire :

b = 1 + S2
11 − S2

22 −∆2

Si K > 1 et ∆ < 1, alors le circuit est inconditionnellement stable. C’est à dire
qu’il est stable quelque soit la combinaison d’impédances d’entrée et de sortie qui
lui est présentée. Pour utiliser le facteur K, il est bien entendu nécessaire d’obtenir
les paramètres S du circuit, ceci n’est pas un problème aujourd’hui grâce aux
logiciels de conception assistée par ordinateur. Pour assurer la stabilité du système
et éviter que des oscillations se produisent en dehors de la bande fréquentielle
d’utilisation, il est impératif de s’assurer que le circuit est stable de 0 Hz jusqu’à
la fréquence maximale d’oscillation Fmax des transistors.

La stabilité des circuits complexes (amplificateurs, oscillateurs, etc.) nécessitent
une étude plus approfondie que le Facteur de Rollet. Le facteur K est incomplet car
il repose sur une analyse à deux ports. Nous avons donc utilisé la méthode NDF
(Normalized Determinant Function) [83]. Celle-ci est un moyen simple et rigoureux
de s’assurer de la stabilité d’un circuit complexe en utilisant le critère de Nyquist
appliqué aux systèmes bouclés. Une fonction propre à l’analyse rigoureuse de la
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stabilité doit être uniquement représentative des pôles instables du circuit[84].
Classiquement utilisé en automatique, l’étude de la stabilité passe tout d’abord
par l’évaluation du retour de niveau.

Figure 3.2: Schéma d’un système bouclé.

La figure 3.2 représente un exemple simple de système bouclé. Avec µ la fonction
de transfert directe unilatérale et β la fonction de transfert de la contre réaction
unilatérale. La fonction de transfert en boucle fermée s’écrit comme 3.3.

G(p) = Vl
Vs

= µ(p)
1− µ(p)× β(p) (3.3)

Le gain en boucle ouverte 3.4 :

G(p) = µ(p)× β(p) (3.4)

La fonction de contre réaction F (p) est quant à elle définie par l’équation 3.5.

F (p) = 1 +RR = 1 + µ× β (3.5)

Dans le cas d’un système, tel qu’un amplificateur, composé de n transistors, le
NDF (équation 3.6) est égale aux produits des retour de niveau RRn de chaque
transistor n lorsque les n−1 transistors du système sont déconnectés. L’utilisation
du NDF nécessitant de déconnecter et de déterminer le retour de niveau de chaque
transistor, il est nécessaire d’avoir à disposition le modèle bas niveau du transistor.

NDF = (1 +RR1)× (1 +RR2)× ...× (1 +RRn) (3.6)
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Cette analyse permet d’assurer la stabilité mais également de déterminer les
causes d’une éventuelle instabilité au sein du circuit [84].

3.4 Amplificateur faible bruit

Un premier amplificateur faible bruit a été réalisé en utilisant en utilisant la filière
D007IH du fondeur OMMIC(HEMT métamorphiques 70 nm comprenant 2 doigts
de 20 um). La topologie choisie pour cet amplificateur est la topologie source
commune présentée figure 3.3, qui permet d’obtenir de bonnes performances en
terme de bruit ; une photographie de cet amplificateur est présentée figure 3.4.

Figure 3.3: Structure de l’amplificateur source commune.
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Figure 3.4: Photographie de l’amplificateur source commune à quatre étages [1592
* 1124 m].

Les contraintes au niveau des pointes d’alimentations des bancs de mesures ont
nécessité le report des alimentations de drain à l’aide de fils d’or. En effet, un seul
accès d’alimentation est disponible sur notre banc de mesure et les dimensions du
circuits ne nous permettent pas de positionner l’ensemble des accès aux pointes
d’alimentation d’un même coté du circuit. Le schéma de montage est présenté
figure 3.5. Dans la suite de ce manuscrit, les tensions Vdc et Vdg font référence
aux tensions d’alimentations communes aux quatre drains et grilles des transistors.
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Figure 3.5: Schéma de montage

3.5 Mesure en bande G (140-220 GHz)

Les mesures effectuées sur les réalisations précédentes présentaient des résultats
encourageants, les résultats de mesure et de simulation sont présentés dans la thèse
M. Desruelles [73]. La technologie D07IH du fondeur OMMIC était en développe-
ment jusqu’à récemment. Les figures 3.6, 3.7 et 3.8 présentent une comparaison
entre les paramètres S des réalisations d’amplificateurs de structures identiques.
La première série d’amplificateurs a été réalisé et caractérisé au cours de la thèse
de M.Desruelles [12] (Run 1). Nous avons caractérisé une deuxième série d’ampli-
ficateurs identiques aux précédents mais réalisée avec une technologie plus récente
(Run 2).
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Figure 3.6: Paramètres S11 en dB en fonction de la fréquence.

Figure 3.7: Paramètres S22 en dB en fonction de la fréquence.
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Figure 3.8: Paramètres S21 en dB en fonction de la fréquence.

Le coefficient de réflexion en entrée présenté figure 3.6 et le coefficient de ré-
flexion en sortie présenté figure 3.7 sont relativement proche pour les deux tech-
nologies. Le coefficient de transmission présenté figure 3.8 présente des différences,
de 140 GHz à 150 GHz, on note une diminution de 5 dB pour l’amplificateur le
plus récent(run2), la remontée du coefficient de transmission autour de 155 GHz
est également plus prononcée.

3.5.1 Comparaison simulation et mesure des amplificateurs
en technologie D07IH

Les figures 3.9, 3.10 et 3.11 présentent une comparaison entre les mesures et les
simulations réalisées. Le coefficient de réflexion en entrée correspond à la simulation
entre 150 GHz et 160 GHz, néanmoins, on remarque une erreur supérieure à 5 dB
entre 140 GHz et 150 GHz, et entre 160 GHz et 170 GHz. Le coefficient de réflexion
en sortie correspond à la simulation avec un décalage en fréquence de 5 GHz. Le
gain de l’amplificateur est inférieur de 5 dB à celui obtenu en simulation et présente
une remontée autour de 155 GHz.



104 CHAPITRE 3. Émetteur et récepteur faible consommation en bande G

Figure 3.9: Comparaison mesure/simulation

Figure 3.10: Comparaison mesure/simulation
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Figure 3.11: Comparaison mesure/simulation

3.6 Mesure en bande W (75-110 GHz) des am-
plificateurs en technologie D07IH

Pour la polarisation utilisée pour les mesures de paramètres S en bande G 1, le
circuit présente des oscillations 2 entre 75 et 110 GHz, sans présence de signal
hyperfréquence en entrée. Ainsi, Nous avons pratiqué les mesures pour deux po-
larisation différentes pour lesquelles l’amplificateur ne présente aucune oscillation.
Les polarisations sont les suivantes :

V dc1= 0.55V, avec un courant de drain total de 35.3 mA. Soit une tension Vds
appliquée au transistors de 0.24 V.
V dc2= 0.75V, avec un courant de drain total de 40.3 mA. Soit une tension appli-
quée au transistors Vds de 0.40 V.

La figure 3.12 présente l’évolution des paramètres S pour les deux polarisations
de drain présentées précédemment et avec Vgc=0.1V. Pour V dc2 et V dc1, On re-
marque que le paramètre S11 est supérieur à 0 dBm. L’amplificateur est condi-

1Vdc = 1.45V et Vgd = 0.1V
2jusqu’à -8 dBm en sortie
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tionnellement instable de 100 à 110 GHz. Néanmoins, les circuits ne présentent
pas d’oscillations pour ces polarisations. Nous avons donc pratiqué les mesures de
puissance sous ces deux polarisations.

Figure 3.12: paramètres S en bande W pour les deux polarisations

On remarque sur la figure 3.12 que l’évolution des paramètres de l’amplificateur
varient très peu en fonction de la polarisation de 70 GHz à 100 GHz.

Les mesures de puissance ont été effectuées avec V dc1, V dc2, et V gd = 0.1V .
La fréquence du signal RF est de 94 GHz. Fréquence à laquelle les simulations de
paramètres S sont proches des résultats expérimentaux. Ces mesures n’ont pas été
effectuées en bande G pour des raisons matérielles(nous ne disposions pas d’un
générateur en bande G). Nous présentons figure 3.13 et 3.14 les évolutions de la
puissance de sortie et le gain en fonction de la puissance d’entrée. Les résultats
correspondent aux mesures effectuées au niveau des accès pointes (cf figure 3.5).
Nous pouvons constater que pour une puissance d’entrée inférieure à −30 dBm
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la valeur du gain fluctue car nous nous situons à la limite de sensibilité du banc
de mesure au niveau de la puissance d’entrée. Ces mesures nous permettront de
valider le modèle non linéaire.

Figure 3.13: Puissance de sortie Vs puissance d’entrée à 94 GHz
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Figure 3.14: Ps Vs Pin

3.6.1 Comparaison entre simulation et mesure

La conception des amplificateurs, dont nous avons présenté les résultats théoriques,
a été effectuée à partir du modèle petit signal uniquement car nous ne disposions
pas de modèle non linéaire. Pour comprendre les résultats expérimentaux obte-
nus des deux run, nous avons effectué une rétro-simulation à partir du modèle
non linéaire sous l’environnement Agilent technologies ADS qui est maintenant
disponible. Cette étude est importante, car nous avons constaté une différence de
courant de drain entre mesure et simulation au sein du Design Kit fourni par le
fondeur. Pour des tensions Vgs de 0.1 V et Vdc de 0.75 V, nous obtenons un courant
de drain de 13.5 mA en simulation contre 10 mA en mesure (figure 3.15). Cette
différence de courant provoque une augmentation de la tension sur la résistance de
drain ce qui a pour effet de diminuer la tension Vds appliquée au transistor. Nous
avons donc fixé la tension Vgs du transistor à 0.02 V en simulation afin d’obtenir le
courant Ids mesuré. Pour cette étude de rétrosimulation, nous avons effectué des
simulations électromagnétiques 3D sous l’environnement HFSS et 2.5D sous l’envi-
ronnement Momentum des passifs (capacité, lignes de propagations) car il n’existe
pas dans le design-kit de OMMIC de modèles pour les passifs en mode coplanaire
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dans cette gamme de fréquence. La figure 3.16 présente l’évolution de la puissance
de sortie en fonction de la puissance d’entrée théorique pour les deux simulations
de passifs (momentum et HFSS) et en mesure. Nous pouvons constater une bonne
concordance entre la théorie et l’expérimentation. Cette étude permet de valider
l’étude des passifs que l’on utilisera pour la conception de l’amplificateur dont les
grilles seront commandées.

Figure 3.15: Courbe Ids=f(Vds), simulation(bleu) et mesure(rouge).
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Figure 3.16: Puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée

3.7 Caractérisation en bruit

Nous avons déterminé expérimentalement le facteur de bruit et caractérisé l’am-
plificateur en bande G. Les tensions appliquées sont Vdc = 1.35V et Vgc = −0.1V .
Pour ce point de polarisation, nous avons mesuré un courant Ids total de 18.14
mA, soit 4.535 mA par étage, les tensions Vgs et Vds sont respectivement de 1.19 V
et -0.1V. La figure 3.17 présente les résultats de mesure confrontés à la simulation.
Nous pouvons remarquer que les résultats pour les fréquences entre 130 et 140
GHz présentent un écart important dû à la calibration de l’analyseur de réseau
pour des fréquences hors de sa zone de fonctionnement nominale puisque ce banc
de mesure est prévu pour fonctionner en bande G [140-220 GHz]. En effet, comme
présenté dans l’annexe A, la méthode de calibration des appareils de mesures uti-
lisées nécessite la mesure de différentes charges et d’une ligne de transmission ; et
les dimensions de la ligne utilisée fixe la fréquence centrale de calibration. Dans la
bande de fréquence 140 à 170 GHz on peut noter une bonne corrélation entre la
mesure et la simulation. La figure 3.18 présente le gain mesuré lors de la mesure
durant du facteur de bruit et le gain théorique. Nous pouvons constater un bon
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accord entre théorie et mesure dans la bande de fréquence 130 à 150 GHz.

Figure 3.17: Facteur de bruit en fonction de le fréquence

Figure 3.18: Gain disponible en fonction de la fréquence
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3.8 Nouvelle conception d’amplificateur faible bruit

Suite aux résultats expérimentaux et rétro-simulations obtenus concernant les deux
runs d’amplificateur faible bruit, nous avons conçu deux amplificateurs selon deux
topologies : une version basée sur une configuration de transistor en montage cas-
code permettant d’obtenir plus de gain et une seconde version basée sur une confi-
guration de transistor source commune ( similaire à la version précédente ) dont
les grilles peuvent être commandées par des impulsions afin d’optimiser la consom-
mation.

3.8.1 amplificateur en montage cascode.

Pour concevoir ce type d’amplificateur, nous avons implémenté la méthode NDF
pour l’étude de la stabilité de ce type d’amplificateur, puisque pour ce type de
montage le facteur K n’est pas suffisant. Pour cette étude il est nécessaire d’utiliser
un modèle de transistor dont la source de courant peut être commandée par un
signal externe, comme illustré figure 3.19. Nous avons donc modifié le modèle de
transistor provenant du design-kit D07IH. Dans ce cas le cas le retour de niveau
pour une étude petit signal est défini par l’équation suivante :

RR = −S12

2

En utilisant le tracé de Nyquist de ce facteur (qui dépend de la fréquence) nous
pouvons déterminer si le système est stable ou non.

Nous présentons figure 3.20 la topologie d’un étage d’amplificateur cascode. Les
deux quadripôles Q en entrée et en sortie de l’étage d’amplification correspondent
aux circuits d’adaptation d’entrée et sortie permettant de répondre au cahier des
charges. Le quadripôle d’entrée est conçu pour présenter l’impédance nécessaire
au niveau du transistor pour obtenir le facteur de bruit de l’étage et le gain de
l’étage déterminés à partir de la formule de Friis et des performances du transistor
( en montage cascode). Pour cette étude nous utiliserons le formalisme des cercles
de bruit et de gain. Les résistances Rg1, Rg2, Rd1, Rd2 et la capacité Cg2 servent
à la polarisation des transistors et à la stabilisation de la structure. La stabilité
est fortement dépendante de la capacité Cg2 de mise à la masse au niveau de la
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Figure 3.19: schéma électrique équivalent du transistor modifié pour l’étude du
NDF

grille du second transistor [85]. De ce fait sa valeur doit être connue de façon la
plus précise possible. La valeur théorique de cette capacité pour obtenir une marge
de stabilité convenable et un gain suffisant est de quelques pF. Pour répondre au
cahier des charges, nous devons utiliser un amplificateur à deux étages cascode.
Nous présentons figure 3.21 le layout complet de cet amplificateur.

Figure 3.20: Structure de l’amplificateur Cascode

Nous avons déterminé le facteur NDF pour cet amplificateur dans le cas d’une
capacité Cg2 parfaite (élément localisé) et dans le cas ou nous prenons en compte
les dimensions réelles de cette capacité. Pour déterminer ces dimensions nous avons
effectué des simulations électromagnétiques 3D sous HFSS. La technologie de ces
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Figure 3.21: Lay-Out de l’amplificateur Cascode

capacités est de type MIM ((Métal Isolant Métal) utilisant un diélectrique dont la
permittivité est égale à 7.5. Pour réaliser une capacité de 1 pF les dimensions de
cette capacité sont de l’ordre de 40 * 60 um carré. Á la fréquence de travail, cette
capacité ne peut être considérée comme un élément localisé ( L> λg/20).

Nous présentons figure 3.23 et 3.22 l’évolution du NDF pour le montage com-
plet pour ces deux cas. Nous pouvons constater que dans le cas de la capacité
idéale nous obtenons une marge de stabilité faible. Par contre pour les dimensions
réelles nous obtenons une oscillation possible autour de 82 GHz. Les contraintes
technologiques n’ont pas permis de trouver une taille de capacité Cg2 pouvant as-
surer une stabilité de cet amplificateur. Nous présentons, figure 3.24, le coefficient
de transmission, le Facteur de Bruit et le gain de cet amplificateur en considérant
une capacité Cg2 dont la permittivité diélectrique est 5 fois plus élevée pour ob-
tenir des dimensions de capacité acceptables. Nous pouvons constater que ce type
de montage est intéressant puisqu’il présente un facteur de bruit compris entre 5
et 6 dB et un gain d’environ 22 dB dans la bande de fréquence de 110 à 150 GHz.
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Figure 3.22: Évolution du NDF en fonction de la fréquence pour un amplificateur
Cascode en considérant une capacité de longueur électrique non nulle (Simulation)

Figure 3.23: Évolution du NDF en fonction de la fréquence pour un amplificateur
Cascode en considérant une capacité idéale(Simulation)
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Figure 3.24: Évolution fréquentielles du Coefficient de transmission, du facteur
de bruit pour une capacité de dimension 8*12 um

3.8.2 Amplificateur en montage source commune

Nous avons conçu une nouvelle version d’amplificateur à montage source commune
de quatre étages dont les grilles de chaque étage peuvent être commandées par une
impulsion. La conception de cet amplificateur a été réalisée en s’appuyant sur les
résultats expérimentaux obtenus sur les deux runs. Nous avons donc choisi d’aug-
menter la stabilité de chaque étage tout en essayant de garder les performances du
cahier des charges en terme de gain (20 dB) et de facteur de bruit (< 6dB) Nous
avons ajouté un circuit de remise en forme au plus près des grilles des transistors
pour le signal de commande impulsionnel qui permettra de commander l’amplifi-
cateur. Ce circuit de remise en forme s’est appuyé sur les travaux développés par
Nicolas DEPARIS [9]. Le schéma de ce circuit est présenté figure 3.25.
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Figure 3.25: Schéma structurel de l’amplificateur Source commune.

Nous présentons figure 3.27 l’évolution fréquentielle du facteur K Pour un étage.
Nous pouvons constater une valeur de ce coefficient supérieure à 1.5 pour toutes les
fréquences jusqu’à la fréquence Fmax (et ∆ supérieur à 0). Cette évolution devrait
nous garantir un amplificateur inconditionnellement stable malgré les imprécisions
des paramètres du modèle de transistor en bande G. Nous présentons figure 3.28
les performances de l’amplificateur complet composé de 4 étages de transistors
source commune. Nous pouvons constater que l’amplificateur complet, présente
une facteur de bruit inférieur à 6 entre 130 et 150 GHz pour un gain de l’ordre de
16 dB dans une bande de fréquence à -3 dB de 29 GHz entre 120 - 150 GHz. Nous
présentons figure 3.26 le layout de cet amplificateur (circuit de commande enca-
dré en rouge). Cet amplificateur répond parfaitement à notre cahier des charges.
Malheureusement, le départ en fonderie a été décalé en raison de contraintes de
charge de la société OMMIC ce qui n’a pas permis de terminer cette étude dans
le délai imparti à cette thèse.
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Figure 3.26: Layout de l’amplificateur source commune.

Figure 3.27: Facteur de Rollet d’un étage de l’amplificateur source commune.
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Figure 3.28: Caractéristique de l’amplificateur source commune 4 étages (Simu-
lation)

3.9 Conclusion

Les simulations et les résultats expérimentaux de la première série d’amplificateurs
nous ont permis de valider les performances envisagées dans le cadre de notre étude
(notamment en terme de Gain et de Facteur de bruit). Ces mesures nous ont per-
mis de valider par une étude de rétrosimulation la modélisation électromagnétique
des éléments passifs, à l’aide des logiciels de simulations Momentum (Agilent)
et ANSYS HFSS MicroWave. La modélisation rigoureuse de ces éléments est in-
dispensable pour la conception des circuits actifs dans les gammes de fréquence
millimétriques. Nous avons ensuite étudié deux topologies d’amplificateur afin de
réaliser un amplificateur faible bruit présentant une stabilité accrue et répondant
à notre cahier des charges. La topologie en montage cascode présente une insta-
bilité à 82 GHz causée par les dimensions de la capacité Cg situé sur la grille du
second transistor du montage cascode. La topologie en montage source commune
avec circuit de remise en forme au niveau des grilles des transistor a été retenue et
présente des performances conforme au cahier des charge en terme de facteur de
bruit <6 dB et de gain >15 dB permettant une communication pour une portée
de 2 m en utilisant les antennes conçues au chapitre 3 et un émetteur possédant
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une puissance de sortie de l’ordre de 0 dBm.



Chapitre 4
Conclusion générale et perspectives

Dans une introduction générale, nous avons positionné les travaux de cette thèse
qui concerne la conception d’émetteur/récepteur en intégration monolithiques en
bande G pour réseaux de capteurs sans fil. Dans le chapitre 1, nous avons pré-
senté ces réseaux, leurs potentialités et les problématiques soulevées par leur dé-
ploiement. Nous avons justifié le choix de la technologie IR-UWB-TH en gamme
millimétrique en termes de largeur de bande disponible et de capacité, de résis-
tance aux multi-trajets, de consommation, de sécurité de transmission et enfin de
localisation. Nous avons également mis en lumière l’importance du système anten-
naire et des amplificateurs faibles bruit pour les communications envisagées dans
notre étude. Pour obtenir un nœud de capteur de faible dimension, la réduction
de la taille des antennes est un objectif majeur. La bande de fréquence de tra-
vail de notre système permettra de concevoir des antennes de faible dimension,
facilement intégrables avec une directivité importante (>9dBi) pour améliorer le
bilan de liaison. Dans le deuxième chapitre, nous avons développé et présenté un
type d’antenne à fente progressive réalisable sur des substrats à permittivité éle-
vée compatible avec une intégration monolithique. Notre étude s’est donc focalisée
sur le substrat utilisé pour la réalisation des amplificateurs faible bruit que nous
avons conçu (Arséniure de Gallium). Dans ce chapitre nous avons étudié l’impact
de la forme des transitions sur les caractéristiques de ces antennes. La prise en
compte de l’évolution de la vitesse de phase de l’onde le long de la transition per-
met de réaliser des antennes avec des transitions de longueur paramétrables et
en connaissant le déphasage nécessaire en fonction de la longueur de l’antenne, il
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est possible de déterminer la forme de la transition optimale pour une dimension
donnée. Pour valider nos modélisations électromagnétiques, nous avons réalisé et
caractérisé des antennes à ondes progressives. Les résultats expérimentaux ont été
conformes à la théorie. Ils sont permis de confirmer que les performances des an-
tennes dépendaient des dimensions du substrat, hauteur mais aussi les dimensions
le délimitant. Les antennes que nous avons développées sont à l’état de l’art en
termes de directivité pour l’encombrement utilisé. Au vu de ces réalisations, il
possible d’envisager ce concept d’antenne pour concevoir des nœuds de capteur
sans fil miniatures. Finalement, nous avons présenté, dans le troisième chapitre, la
conception et la réalisation d’amplificateurs faible bruit. Après une caractérisation
expérimentale poussée des deux runs d’amplificateurs, nous avons conçu un ampli-
ficateur faible bruit à 4 étages en montage source commune dont les grilles peuvent
être commandées par des impulsions courte pour minimiser la consommation. Les
performances de cet amplificateur répondent aux spécifications souhaitées (F < 6
dB, G de l’ordre de 15 dB) pour réaliser des systèmes de communications IR-UWB
pour réseaux de capteurs intelligents associés aux antennes à ondes progressives
que nous avons conçues.

Cette intégration complète du module radio en bande G doit conduire à une
miniaturisation des nœuds de réseaux et à une réduction des coûts ce qui est
favorable au déploiement de réseaux denses dans un environnement intelligent.
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Annexe A
Kit de Calibration TRL

A.0.1 Méthode de calibration TRL

L’utilisation de la méthode TRL est simple est communément utilisé pour le cali-
brage des analyseur de réseaux. Néanmoins, la conception d’un kit de calibration
adapté sur mesure à notre technologie et à nos besoins a nécessité l’étude théorique
complète de ce type de conception. Pour la conception de nos kit de calibration,
nous nous sommes basés sur la notice d’application des VNA PN 8720-2 d’Agilent
[86]. Pour cette méthode, il faut réaliser :

• Une ligne en liaison directe appelée THRU.

• Une ligne de longueur connue ∆L.

• Une charge à coefficient de réflexion connue. Préférablement un circuit ouvert
ou fermé.

Liaison directe - THRU

La liaison directe est définie par sa matrice de dispersion
0 1

1 0

. Idéalement, la

liaison directe est de longueur nulle avec : S21 = S12 = 1 et S11 = S22 = 0. Dans le
cas de mesures sous pointes, cette liaison consiste en un tronçon de ligne, dans le
milieu va servir de plan de référence.



ANNEXE A. Kit de Calibration TRL A-2

Ligne

La ligne de longueur ∆L est caractérisée par la matrice :
 0 eγl

eγl 0

. L’impédance

de la liaison directe étant connue, les paramètres S11 et S22 sont nuls. Afin d’éviter
les erreurs entre la liaison directe et la ligne, il faut que βl soit compris entre
20◦ et 160◦ ± n× 180◦. Ce qui induit que ∆lopt = 1/4× λg ou un décalage de 90◦

par rapport au THRU. Cette condition peut poser des problèmes lors des mesures
sous pointes aux hautes fréquences, puisque la longueur de ligne nécessaire est
très petite. Ce qui entraîne des problèmes d’ordres mécaniques et technologiques.
Ainsi, il est préférable de réaliser une ligne THRU d’une longueur L0 et une ligne
de longueur L0 + ∆lopt

Circuit ouvert ( Reflect )

Le Circuit ouvert est composé d’un dipôle à fort coefficient de réflexion, de façon à

le différencier des précédentes lignes et de déterminer sa matrice :
0 Γ

Γ 0

. Ainsi,
on utilise soit un circuit ouvert, soit un court-circuit.

C’est à partir de ces trois composants que nous avons pu réaliser le calibrage
des appareils de mesures utilisés lors de nos séries de mesures.



Annexe B
Coefficient de transmission de la
transition ligne coplanaire - ligne à fente

Comme nous l’avons vu dans la section 2.4.9, le schéma équivalent de la transition
est le suivant :

Figure B.1: Schéma équivalent

À partir du schéma équivalent ci-dessus B.1 Nous pouvons définir les relations
suivantes :

V1 = I1 × Zcpw + V2 = I1 (Zcpw + Zslot) + I2 × Zslot (B.1)

V2 = I × Zslot = (I1 + I2)× Zslot (B.2)

À des équations B.1 et B.2, nous pouvons écrire la matrice Z du quadripôle :



ANNEXE B. Coefficient de transmission de la transition ligne coplanaire - ligne à fenteB-2

 V1

V2

 =
Zcpw + Zslot Zslot

Zslot Zslot

×
 I1

I2

 (B.3)

En supposant les impédances caractéristiques en entrée et en sortie, respecti-
vement Z0i et Z0s, identiques, le coefficient de transmission S21 s’écrit :

S21 = 2× Z21

(Z11 + 1) (Z22 + 1)− Z12Z21
(B.4)

Soit :
S21 = 2

2 + Zcpw
Zslot

+ Zcpw + 1
Zslot

(B.5)

S21 = 2
2 + Zcpw × Yslot + Zcpw + Yslot

(B.6)

Avec :
Zcpw = −j × Zscpw × cot

(
πf

2f0

)
(B.7)

Yslot = −j × Ysslot × cot
(
πf

2f0

)
(B.8)

On obtient :

S21 = 2
2 +

(
Zscpw × Ysslot × cot2

(
πf
2f0

))
− j

(
(Zscpw + Ysslot) cot

(
πf
2f0

)) (B.9)

Ou, d’après les équations 2.43 et 2.44 vu dans la section 2.4.9 :

S21 = 2
(2−X1)− jX2

(B.10)



Annexe C

Résultats de simulation des transitions
ligne coplanaire - ligne à fente.

La figure C.1 présente les coefficient de transmission et de réflexion d’une transi-
tion coplanaire - ligne à fente fonctionnant de 75 à 120 GHz en back-to-back. La
figure C.2 présente les coefficient de transmission et de réflexion d’une transition
coplanaire - ligne à fente fonctionnant de 111 à 158 GHz en back-to-back. Les
résultats correspondent aux résultats obtenus à l’état de l’art.



ANNEXE C. Résultats de simulation des transitions ligne coplanaire - ligne à fente.C-2

Figure C.1: Simulation d’une transition ligne coplanaire / ligne fonctionnant de
75 GHz à 120 GHz.

Figure C.2: Simulation d’une transition ligne coplanaire / ligne fonctionnant de
111 GHz à 158 GHz.







Résumé

Cette thèse est une contribution au développement d’émetteurs-récepteurs mono-
lithiques en bande millimétrique pour réseau de capteurs sans fils. Le déploiement
des réseaux de capteurs sans fils autonomes de courte portée s’oriente vers l’intel-
ligence ambiante, modifiant la façon dont nous interagissant avec notre environne-
ment. L’internet des objets se démocratise rapidement, avec une augmentation sans
précédent des objets connectés. Ces nœuds, de plus en plus nombreux, doivent être
le plus discrets et autonomes, tout en ayant des caractéristiques et performances
toujours meilleures. La densification des réseaux de nœuds autonomes amplifie de
surcroit les problématiques d’interférences et de multi-trajets. Le développement
de capteurs en bandes millimétriques doit permettre de réduire la taille des nœuds.
Notamment en réduisant les dimensions de la partie antennaire qui constitue gé-
néralement le facteur limitant l’intégration d’un système. Cette intégration sera
accompagné de solutions réduisant la consommation des nœuds. Ainsi, nous avons
conçu des antennes de taille réduite, basées sur le principe de rayonnement des
lignes à fentes progressives. Les antennes sont réalisables sur des substrats de per-
mittivité élevée et directement intégrables en technologie MMIC. Les résultats ex-
périmentaux sont en adéquation avec les simulations électromagnétiques 3D. Nous
avons également effectué une caractérisation expérimentale d’amplificateurs et une
étude poussée de la stabilité des circuits amplificateurs en bande G en utilisant
la méthode NDF. Ceci nous a permis de concevoir un amplificateur faible bruit
dont les grilles peuvent être commandées par des impulsions courte permettant la
conception d’un système émetteur/récepteur très faible consommation adapté à
une utilisation au sein de réseaux de capteurs autonomes sans-fils.
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