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Pour renforcer la sécurité des lignes de chemin de fer, la SNCF est à l'origine d'un projet qualifié de «révolu- 
tionnaire~ : ASTREE (Automatisation du suivi des trains en temps réel). 
Sa mission : contrôler demain tout le trafic ferroviaire français et peut-être européen. Grâce à ce système, on doit être 
capable, à tout momencde demander à chacun des trains, sa position et sa vitesse. 

Toujours en ce qui concerne les transports publics, le laboratoire de Radiopropagation et Electronique (LRPE) 
de l'université de Lille, est à l'origine des automatismes du métro de Lille : le VAL (Véhicule Automatique Léger). 
Rappelons que comme son nom l'indique, ses rames ne nécessitent pas d'agent de conduite. Ce système original de 
transport est de renommée mondiale et fait l'objet de commandes importantes. 

Le travail qui est présenté dans le présent exposé concerne l'étude et le développement d'un système de 
localisation. Ce dernier constitue un outil qui peut s'intégrer dans de nombreuses utilisations chaque fois que la position 
d'un mobile guidé demande à être connue avec précision. Il est donc particulièrement bien adapté aux cas VAL et 
ASTREE. 

En effet, certains systèmes automatisés nécessitent des dispositifs permettant de connaître à tout moment la 
position (absolue) et la vitesse du mobile. 
C'est un changement radical de perspective. Pour résumer : «Ce n'est plus le sol qui voit passer le train, mais le train 
qui se repère constamment par rapport au sol», explique Patrice BERNARD, l'un des pères du projet ASTREE à la 
SNCF. 

Parmi les nombreux procédés connus capables de réaliser ces fonctions, citons à titre d'exemple la roue 
phonique, le cinémomètre Doppler, la génératrice tachymétrique ... Les informations ainsi recueillies peuvent apporter 
assistance à l'agent de conduite ou être transmises vers le centre de contrôle et de gestion du réseau, au moyen, par 
exemple, d'une liaison hertzienne véhicule - poste fixe. 

Ces mesures donnent lieu à des erreurs cumulatives au fur et à mesure de l'utilisation, dues à la précision finie 
des appareils d'une part, et aux fluctuations de mesure provoquées par des paramètres externes d'autre part (vibrations, 
température...). 

Pour éviter l'augmentation de cette marge d'incertitude, il est nécessaire de arecalibrer» périodiquement les 
appareils. 

Cette dernière fonction peut être réalisée par des capteurs de position (balises de recalage) disposées à intervalle 
régulier ou non le long de la trajectoire du mobile. 



déplacement du 
véhicule 



Actuellement et exception faite des systèmes de localisation à contact mécanique, la plupart des dispositifs 
commercialisés tirent profit des propriétés des ondes électromagnétiques et les utilisent comme support de l'informa- 
tion. 

La figure 1 illustre le principe du procédé de localisation. Le véhicule évolue le long d'une voie sur laquelle sont 
disposées, à intervailes réguliers ou non, des balises spécifiques à la fonction de localisation. Les balises sont lues au 
vol par un interrogateur placé sous la caisse du véhicule. 

Pour situer brièvement le marché actuel, nous rappelons ci-dessous quelques caractéristiques de balises 
électroniques proposées par différents constructeurs : 

- Certaines d'entre elles sont "passives" au sens où elles ne nécessitent pas de source d'énergie interne telle que 
batterie, piles solaires ... Par un procédé de modulation d'amplitude approprié, elles sont capables de transmettre au 
mobile un message "codé numérique". Malheureusement, elles nécessitent l'utilisation sur la motrice du train, d'un 
émetteur hyperfréquence puissant (10 watts, 915 MHz). Mis à part le problème d'homologation UIT*, le risque de dia- 
phonie entre balises voisines est certain. Elles sont chères et ne permettent pas toujours une localisation précise ; 

- D'autres au contraire sont munies d'une pile type Lithium. Leur emploi sur réseau national SNCF paraît 
inconcevable ; il nécessiterait une organisation très impressionnante de remplacement des piles. 

Pour satisfaire les besoins en matière de capteurs de déplacement et de transmission ponctuelle, nous avons 
développé 5 systèmes de localisation qui se caractérisent par le fait qu'ils utilisent deux fréquences d'émission, une 
haute (HF) et une moyenne (MF) ; il tirent ainsi partie des avantages liés aux propriétés de chacune des fréquences 
et permettent une détection de la position du mobile sans ambiguïté possible 

1- Un système u@sant des balises de recalage délivrant un simple top de localisation (trés précis). Nous avons 
qualifié ces premières balises de *balises analogiques». 

La MF d'émission est de 4 MHz (ou 150 KHz). 
La fréquence HF est de 1GHz. 

Le récepteur est à démodulation synchrone d'amplitude. 

2- Un système utilisant des balises à modulation numérique 150 Kb/s (ou 1 Mb/s). 
Emission MF: 150 KHz (ou 1 MHz). 
Réception synchrone sur'deux voie; en quadrature. 

3- Un système à balises numériques 150 Kb/s (ou 1 Mb/s) utilisant des antennes à polarisations croisées et un 
modulateur actif. 
Réception synchrone. 

4- Unsystème à balises numériques qui intègrent un oscillateur 50 MHz ou 820 MHz. 
Réception hétérodyne. 

5- Un système utilisant des balises numériques à impulsions. 
Récepteur 50 MHz hétérodyne. 

Toutes ces balises sont passives. Leur alimentation est réalisée par induction à partir du champ magnétique produit par 
le cadre MF embarqué sur la motrice du train. 

* UIT: Union Internationale de Télécommunications. 
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' INTRODUCTION GENERALE 

Signalons que le domaine d'application des systèmes énumérés est relativement vaste et n'est pas limité qu'au 
domaine ferroviaire. 

Le système nOl a fait l'objet d'un brevet d'invention [l]. 
il est partiellement décrit dans les publications [2], [3], [4], [5], [6]. Mohamed HAMZAOUI a étudié en détail 

Poptimisation des cadres d'émission et de réception Moyenne Fréquence et a participé directement aux travaux décrits 
dans ce mémoire. 
MATRA TRANSPORTS, C. SEMET'P. LECOCQ, A. WOESTELAND,se sont principalement préoccupés d'une 
variante du système No 2 qui est plus particulièrement destinée aux applications métros. Il ne sera pas décrit ici. 

Les systèmes 1-2-3-5 se caractérisent par le fait qu'ils utilisent 2 fréquences d'émission. Ils ont tous été réalisés. 
Le système 4, qui a été également réalisé, est basé sur des principes différents. 

Dans le cadre de ce travail, nous avons attribué une importance particulière àla conception de l'architecture des 
systèmes : l'objectif final étant de proposer une structure "multifonctionnelle", c'est-à-dire que le même dispositif 
embarqué soit compatible avec plusieurs fonctions ; ceci entraînant une augmentation notable de la souplesse 
d'utilisation et une diminution du coût d'exploitation. Par exemple : 

- localisation ponctuelie relative : "recalage" des instruments de bord, 
- localisation absolue : par exemple, identification d'un point kilométrique (transmission numérique sol/véhicule), 
- estimation du sens de marche du véhicule. 

D'un autre côté,instdées en extérieur, les balises sont soumises à un environnement très agressif : contraintes 
d'ordre climatique par exemple, l'eau, la neige, la glace, sans oublier les décharges électrostatiques d'origine orageuse 
bien connues pour leur pouvoir destructeur. Le système doit accepter ces contraintes très sévères. 

En dehors de l'aspect technologique, la faisabilité du système est liée à des considérations d'ordre industriel de 
coOt de développement et de coût de fabrication en série. Dans le cadre ASTREE et en ce qui concerne la fonction de 
"recalage" par exemple (70 000 km de voie à raison d'une balise tous les kilomètres), il apparaît évident que le prix de 
revient d'une balise constitue presque à lui seul le facteur déterminant du succès du système. Pour fixer les idées, les 
balises proposées pour le système Nol, spécifiques au recalage, permettent une précision de position de l'ordre du 
centimètre et leur coût est à peine supérieur au prix d'un tire-fond fixant le r d  sur sa traverse ! 
Nous verrons que cet avantage offre une multitude de possibilités intéressantes, en particulier pour le système Nol un 
codage par succession de balises discriminables entre elles : codage en base 5 3, ... n ! 

Sur le plan matériel, l'abaissement du prix de revient n'est possible que si on élabore certains éléments équipant 
le dispositif de localisation à partir de composants d'usage très courant. Une partie de l'étude est consacrée à ce 
problème majeur. On montrera que dans certains cas particuliers, l'emploi des composants hyperfréquences 
commerciaux apparaît ici, comme un luxe inutile : c'est le cas des mélangeurs (entre autres). En effet, les performances 
obtenues à partir des structures proposées sont même meilleures que celles obtenues à partir des composants 
industriels pour la simple raison que les structures proposées sont adaptées spécifiquement à l'application qui nous 
préoccupe. Mais ce travail ne peut être conduit qu'au prix d'une analyse théorique préalable qui permet d'expliquer en 
partie les résultats expérimentaux d'une part, et fournie des estimations limites des résultats pratiques à obtenir d'autre 
part. Une analyse théorique ainsi qu'une caractérisation des composants s'avère nécessaire pour résoudre le délicat 
problème qu'est l'optimisation. 

D'un point de vue pratique, nous nous sommes efforcés tout le long de l'étude de simuler les conditions réelles 
d'utilisation. A cet effet, nous considérons :des vitesses supérieures à 100 km/h, des débattements de caisse du 
véhicule,la présence du sol, l'absorption de l'onde électromagnétique due à un recouvrement de la balise par une couche 
d'eau, etc. 

Ce sont toutes ces contraintes qui expliquent pourquoi nous avons été conduit à étudier successivement 3 types 
de systèmes différents, notamment à cause de l'atténuation de l'onde HF provoquée par l'eau. 



Notre travail ne constitue qu'une partie du processus d'industrialisation de tel ou tel système. En effet, les 
systèmes proposés doivent être soumis à un examen attentif en matière de sécurité intrinsèque et de fonctionnement. 
Les systèmes 1 et 2 sont actuellement en phase d'essais sur site réel d'utilisation: métros et lignes SNCF PARIS- 
ROUEN. 

Le problème étant posé, nous nous limiterons dans le cadre de la présente étude aux fonctions: de localisation 
du véhicule par simple top (système l), de la localisation absolue par la transmission au mobile d'un message 
numérique, et de la détermination du sens de marche. 

Dans ce qui suit, nous supposons certains sujets connus. Seuls les rappels théoriques indispensables à la bonne 
compréhension de l'exposé et quelques méthodes de mesure utiles pour la poursuite ultérieure des travaux y seront 
mentionnés. 

La résolution d'un problème particulier nécessitera bien sûr le recours aux articles et ouvrages spécialisés cités 
en référence. 
Pour ne pas alourdir l'exposé, certains points théoriques et détails de fabrication seront renvoyés en annexe. 

Pour présenter les résultats de nos travaux, nous avons divisé le manuscrit de la manière suivante : 

Dans le ler chapitre, nous situons le problème posé par la localisation en général en considérant tout d'abord 
les contraintes de tous ordres auxquelies est soumis le système. Puis nous énumérons les différentes fonctions 
susceptibles d'être intégrées à l'intérieur d'un concept de localisation unique. Puis dans une seconde partie, nous 
abordons la conception générale d'ensemble en essayant de répondre au mieux aux impératifs de fonctionnement 
mentionnés dans la lère partie. Nous présentons brièvement le principe des différents systèmes. Pour souligner 
i'originalité des structures retenues, nous donnons d'emblée les résultats expérimentaux les plus significatifs obtenus 
avec le système 1. A l'issue de ces considérations, nous présentons les points particuliers qui méritent d'être 
approfondi. Nos lecteurs seront ainsi aiguiliés vers les chapitres appropriés. 

Les chapitres II et III traitent respectivement de la fonction mélange (mélangeurs) et de la propagation 
électromagnétique (antennes). En effet, nous avons vu que le problème lié au choix des composants et l'optimisation 
des sous-ensembles système se pose de façon particulièrement aigüe. On y trouvera par exemple, une étude sur 
i'atténuation des ondes EM consécutive à la traversée d'une couche d'eau. 

Pour des raisons de clarté dans les explications des systèmes, nous consacrons un 4ème chapitre au système le 
plus simple Nol. Nous proposons des structures d'éléments annexes mais qui contribuent également à la faisabilité 
industrielle du dispositif : les sources hyperfréquences (HF) et moyennes fréquences (MF). 

Après un bref rappel sur le traitement du signal dans les différents procédés de modulation envisagés, nous 
décrivons dans le 5ème chapitre les systèmes numériques 2, 3, 4, 5. Nous montrons les balises et les récepteurs 
correspondants. Nous examinons le module commun d'acquisition des informations qui est réalisé à partir de 2 
microconhleurs implantés dans une architecture multi-ordinateurs. 





1 des capteurs de position sur les possibilités d'applications offertes par le système. On verra en 
effet que la notion de localisation relative (balises de recaiage) peut s'étendre à la fonction de codage, fondamentale 
pour les systèmes de transport à pilotage entièrement automatisé tel que le VAL. Dans ce dernier cas, le sol peut 
délivrer au véhicule les informations suivantes : 

1 
- la localisation absolue du mobile : point kilométrique, entrée de canton, position à tout instant, etc ; 
- un ordre : par exemple un ordre de ralentissement avant l'engagement du mobile dans une courbe ; 
- évaluation de la vitesse instantanée du véhicule ; 
- indication du sens de marche du véhicule (utile pour les voies uniques). 

PRESENTATION GENERALE 

ous avons abordé en introduction les conséquences directes résultant du très faible prixde revient 

D'une manière générale, l'information transmise peut apporter, soit seulement une assistance à l'agent de con- 
duite, soit servir à contrôler et commander la conduite du véhicule (automatisme intégral). 
On comprend bien à présent l'importance accordée au sol, d'où l'intérêt présenté par les dispositifs de transmission sol- 
véhicule. . 

Pour évaluer les possibilités d'intégration des dispositifs proposés dans les différents systèmes de transport, nous 
commençons par décrire brièvement le concept de localisation dans toute sa généralité et abordons son aspect 
fonctionnel. 

Nous nous proposons ensuite de mieux situer le problème, en considérant cette fois l'ensemble des contraintes, 
environnement, fonctionnalité, fabrication, coût sans omettre les contraintes d'ordre législatif. 

Enfui, après toutes ces considérations qui déboucheront sur les objectifs à atteindre, nous abordons la concep- 
tion générale du système nOl proprement dit et présenterons d'emblée ses principales caractéristiques. Ces résultats 
peuvent être étendus au système numérique no 2 que nous expliquons après. Les principes décrits à propos du système 
nOl serviront à expliciter les systèmes numériques n3. Nous exposons ensuite le principe de fonctionnement des 
systèmes n04, n05. Précisons que les dispositifs 1 et 2 sont abordés ici de manière très schématique et progressive. Les 
problèmes rencontrés sont ainsi mis en évidence. 

Enfin, en fonction des considérations énoncées, nous énumérons les problèmes particuliers à résoudre et 
donnons l'organisation du reste du manuscrit. 

LA LOCALISATION 
On peut distinguer deux types de locaiisation : 

- la localisation en continu, 
- la localisation ponctuelle ou intermittente. 

a) Les systèmes de localisation en continu (relativement coûteux), où l'information est continuellement 
transmise de la voie au véhicule, conviennent pour des réseaux relativement courts ou pour des tronçons 
de réseaux particuliers : chemins de fer souterrains, voies en bordure de quais, etc. C'est le cas par ex- 
emple du guide d'onde rayonnant [l-11. 

D'autres systèmes connus tels que le cinémomètre Doppler, roue phonique, permettent égale- 
ment une localisation absolue (indirectement). 

b) Systèmes de localisation ponctuelie 

Ils sont essentiellement de deux types et du point de vue fonctionnel, ils peuvent être classés de la 
façon suivante : 
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Illustrons le cas 2 par des exemples (figure 1-1). Supposons qu'il existe deux types de balises : 
balises "1" et balises "O" (binaire). Installons le long de la voie une suite de 1 et de O. A bord du véhicule, 
on est capable d'enregistrer cette suite d e l "  et de "O7' dans l'ordre où ceux-ci ont été implantés sur la 
voie. On voit qu'il est possible de coder un message sous une forme numérique classique. 

Précisons que par rapport à la longueur des véhicules, une localisation obtenue à partir d'une 
succession de balises distantes de quelques mètres peut être considérée comme continue. 

Nous nous proposons de décrire un mode de localisation original, basé sur les propriétés cornues 
des séquences numériques cycliques pseudo-aléatoires. L'application de ce procédé de 
codage aux transports guidés fut imaginée par Roger LEHMANN en 1971 [l-41. 

Allons plus loin et faisons passer cette suite de 1 et de O dans un registre embarqué à décalage à 
N étages (figure 1-1). Chaque nouveau bit lu rentre dans l'étage d'entrée du registre, et le contenu du 
registre est décalé d'un cran. Le contenu du dernier étage disparait. On dispose ainsi en permanence, à 
bord, d'un mot de n bits correspondant a u  N derniers bits lus sur la voie. Si l'on choisit une séquence 
couvrant la voie telle que les mots de N bits vus à bord du train soient tous différents les uns des autres, 
à chaque instant le mot dont on dispose caractérise sans ambiguïté une position et une seule. 

Cette séquence binaire n'est bien sûr pas quelconque, mais correspond en fait à la sortie d'un 
générateur de mots cycliques pseudo-aléatoires de degré n dont la théorie est bien connue [l-21 [l-31. Si 
on se réfère au générateur de la figure 1-2 (n = 3), on en déduit la séquence de sortie. Là aussi, chaque 
impulsion d'horloge correspond à un mot unique. Par analogie avec cet exemple simple, il suffit de donner 
la même configuration aux balises de voie que ceîle du mot de sortie du générateur ; la voie vue du véhicule 
qui se déplace joue par conséquent le rôle du générateur. 

On conçoit bien que si la séquence est connue par le dispositif embarqué, le mot contenu dans son 
registre caractérise à tout instant la position du mobile. De plus, si l'interrogateur est capable de générer 
un "top" précis de position (équivalent à l'impulsion d'horloge pour le générateur), il peut "recaler" les 
autres instruments de localisation (cinémomètre...). Il s'agit donc d'une localisation à la fois absolue et 
relative. 

Ce principe de localisation apparaît particulièrement intéressant pour les systèmes de type 
ASTREE : approximativement une balise tous les kilomètres. 
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En utilisation réelle, le degré n est évidemment supérieur à celui de l'exemple : il est fonction de 1 la longueur de la voie considérée, de la distance entre balises et de la résolution souhaitée. 

Signalons que la localisation obtenue à partir du guide d'onde rayonnant mentionné précédem- 
ment repose sur ce principe. 

Envisageons à présent le cas de la transmission ponctuelle ou plus précisément la transmission 
d'une séquence d'éléments d'information, élaborée à partir de la mise en série, disons tous les 30 cm, d'un 
groupe de k balises "différenciables". Notons que si cette fois le système est capable de discriminer n états 
distincts de balises (base n), il est alors possible de coder plus "efficacement" un message qu'en binaire. 
Par exemple, dans une base 5 on peut coder : 

- avec 5 balises consécutives : 55 soit 3125 messages différents ; 
ou si on ne s'intéresse qu'aux combinaisons : 

1 - avec 2 balises consécutives prises parmi 5 : Cs = 10 messages differents. 

On voit que dans ces conditions, un tel procédé de codage permettrait par exemple, la transmission 
du programme de vitesse à un véhicule à conduite automatique (VAL) : pour illustrer ce propos, citons 
par exemple, la transmission du programme d'accélération au véhicule aprds franchissement d'une 
courbe (figure 1-3). 

Autre fonction : 

A l'inverse, (balises sur le mobile et interrogateur de balises f ~ e ) ,  le système devient alors un 
identificateur utilisable pour les convoyeurs, le triage des véhicules, etc. 

Pour en terminer avec l'aspect fonctionnel, on remarque l'étendue du domaine des applications 
possibles offerte par un tel système. La liste des exemples précités n'étant assurément pas limitative, nous 
laissons libre imagination au lecteur pour la compléter. 

1 On peut !es classer de la manière suivante (&te non exhaustive) : 

1- Sureté d'utilisation, 
2- Simplicité : 

- peu de composants ( d'ou une fiabilité accrue). 
- pas de réglage, 
- moins cher, 

3- Fiabilité, 
4- Précision, 

l 5- Dimensions de balise "raisonnables" (objectif 20 x 20 cm), 

1 6- Pas de diaphonie entre balises adjacentes, 

i 7- Vitesses supérieures à 400 km/h (TGV) ; 

1- Contraintes du milieu naturel -- > 
- climatiques : eau, neige, glace, variation de température, orage, feuilles, herbes ... 

2- Milieu ambiant autre que naturel (contraintes ferroviaire)-- > 
- nature du revêtement de voie, 



- poussières - huiles, 
- présence d'objets métalliques, 
- perturbations électromagnétiques : interférences radio, moteurs de traction et dispositifs 

de commande (ponts thyristors...), 
- Contraintes mécaniques - vibrations : emploi de composants légers, débattements de 

caisse du véhicule, 
- Actes de vandalisme ... 

C FABRICATION. 

1- Coût, 
2- Simplicité, 
3- Reproductivité en grande série ; 

- Respect du spectre radio-électrique (allocation des fréquences de travail) 
-- > utilisation de la bande ISM* et puissances d'émission faible ( < 50 mW le plus communément, 

mais qui peuvent être supérieures pour des applications particulières; dans tous les cas à d é f i  avec les 
services de gestion du spectre radioélectrique). 

E COUT. 

- Contraintes très importantes pour toutes les raisons indiquées précédemment. 

Les contraintes sont ia très sévères, plus parti&rement les impératifs de fondionnement et les 
contraintes liéa à l'environnement. 
Nous ne détaillons pas ici chacun des points soulevés ; après présentation des systèmes, nous reviendrons 
sur ce sujet en donnant le projet de cahier des charges SNCF. 

Pour faciliter la compréhension du fonctionnement du dispositif proposé, nous présentons 
préalablement le principe du système tel qu'il fut construit au début de l'étude. 

Le véhicule évolue sur une voie équipée de balises passives, c'est-à-dire démunies de source 
d'énergie interne telie que batterie, pile solaire, etc. 
Le support d'informations retenu est le rayonnement électromagnétique. 

/ Le dispositiî comporte deux sous-ensembles (figure 1-4) : 

- un interrogateur embarqué qui est composé de deux unités d'émission, d'une unité de réception et d'une 
unité de traitement, 
- un ensemble de balises disposées le long du parcours. 
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- PRESENTATION GENERALE 

Les balises sont lues au vol par l'interrogateur selon le principe suivant : 1 
- de l'énergie sous forme électromagnétique est transmise à la balise par les deux unités d'émission dont l 

les antennes A et B sont dirigées en permanence vers la voie. Les deux ondes sont émises simultanément 
et en permanence à la fréquence F,, = lGHz et FM, = 4MHz* respectivement. 

- Le principal composant de la balise est le module mélangeur constitué d'un ou plusieurs éléments non ~ 
linéaires (qualité indispensable). I 

Comme son nom l'indique, ce module a pour fonction de mélanger les deux signaux électriques captés 
par les antennes C et D accordées respectivement s u  FM, et F,, . Le résultat de l'opération de mélange , 
se traduit par la génération de deux battements d'ondes de fréquence 

F,, - FM, = 996 MHz 
F,, + FM, = 1004 MHz 

respectivement. 
FM, étant très inférieure à F,, , ces deux battements sont réémis par l'antenne D (accordée sur F,, ) à 
la condition toutefois que cette dernière possède une bande passante suffisante. 

Ce phénomène bien connu se nomme aussi changement de fréquence. Au niveau de la balise, le 
signai MF est appelé "signai d'oscillation locale" (OL) ou "signai de pompage". 

1 La figure 1-5 représente le spectre de fréquence associé au dispositif de la figure 1-4. ' I 
l 

En résumé, c'est i'élément non linéaire qui assure le changement de fréquence et qui délivre le 
signal hyperfréquence porteur de l'information. 

l - L'unité de réception est un récepteur très sélectif, accordé soit sur le battement supérieur (1004MHz), ~ 
soit sur le battement inférieur (996 MHz). : 
- La sortie du récepteur est connectée à l'unité de traitement qui traduit la présence d'une balise sous 
l'interrogateur. 

1- La détection des battements ne peut se faire qu7-ent lors du passage de l'interrogateur 1 
au-dessus d'une balise. La probabilité de fa- à des objets métalliques traînant sur la voie, 1 l 
étant nulle, la détection d'une balise s'effectue donc sans ambiguïté. I 

i 
Cette première particularité différencie notre système des systèmes commerciaux et le rend à priori plus 1 
"sécuritaire". En effet, certaines balises cornmerciaies produisent l'harmonique 2 qui peut aussi se 
manifester d'une manière "assez naturelle" (saturation des émetteurs par exemple) d'où les risques de 
détection erronée. 

2- Une deuxième particularité du dispositif proposé réside dans le fait que la transmission du signai 
de pompage (4 MHz) à la baiiie résulte d'un couplage magnétique mutuel entre l'antenne cadre 
d'émission et l'antenne cadre de balise. Etant donné la longueur d'onde (75 m), la transmission de la MF 
s'effectue en champ proche (ou champ d'induction) : c'est l'effet "transformateur". On verra que cette 
propriété confère aux systèmes 1 , 2  3,4,5,6, la sélectivit6 spatiale indispensable à son bon 
fonctionnement. 



PRESENTATION GENERALE 

En effet, si la balise se situe dans une zone où l'induction magnétique est insuffisante, le mélangeur balise 
est alors privé de son signal de pompage, la réémission passive des battements est alors impossible. La 
décroissance de la puissance du champ d'induction en fonction de la distance étant très rapide (en l / f ) ,  
cette "astuce" permet donc de résoudre les problèmes de diaphonie entre balises adjacentes. 

Du point de vue pratique, le récepteur sélectif utilisé lors des premiers essais était un mesureur 
de champ (TELEC MCP 40). Il s'agit d'une réception classique de type hétérodyne. 

Outre le coût prohibitif de l'unité de réception, on conçoit bien qu'une très légère dérive des 
fréquences d'émission (1 GHz ou 4 MHz) a pour effet de décaler d'autant les battements : ils sortent alors 
de la bande d'accord du récepteur (très étroite). 

D'un autre côté, par un procédé approprié implanté sur la balise (ne nécessitant pas de source 
d'énergie interne), les essais en laboratoire ont montré qu'il est possible de transmettre une information 
numérique au véhicule (Modulation d'amplitude tout ou rien). Malheureusement, dans le cas de la 
réception hétérodyne, les étages d'entrée du récepteur (de l'interrogateur) sont saturés par les ondes 1 
GHz provenant directement de l'antenne émettrice. En effet, l'amplitude de ce champ parasite peut dans 
certains cas être trés supérieur à celle du champ réémis par la balise. 

Devant le manque de fiabilité évident d'une part et le coût trop élevé du récepteur d'autre part, 
pour répondre aux objectifs de sécurité et de fiabilité de transmission, nous avons retenu une technique 
de réception connue pour ses propriétés : 

- de filtrage fréquentiel, 

- d'extraction d'un signal noyé dans le bruit. 

C'est la d b w d & h  synchrone appelée aussi cohérente ou homodyne. 

Le principe est simple ; en remarquant que l'on dispose à bord du véhicule de la fréquence HF 
d'émission (forcément), il suffit de démoduler l'information réémise par la balise de fréquence 
FH, I FM, par mélange avec FH,. 

Il en résulte une nouvelle transposition de fréquence. 
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PRESENTATION GENERALE 

Ce nouveau procédé confère au système d'autres propriétés très intéressantes : 

- insensibilité aux fluctuations de l'hyperfréquence, 

- traitement du signal démodulé plus aisé (4 MHz : technique vidéofréquence classique). I 
nous verrons qu'une structure judicieuse du sous-ensemble interrogateur permettra de surcroît 1 

une diminution très notable du coût et ne nécessitera aucun réglage. ~ 
l 

Nous résumons les principaux objectifs : 

- respecter au mieux les contraintes citées précédemment, 
- possibilité de codage, par groupe de balises de recalage, en base n, 
- possibilité d'une évolution ultérieure vers l'utilisation de balises numériques à modulations performan- 
tes (par saut de phase 0-180°, haut débit numérique), 
- architecture "multifonctionnelle" (réalisation du dispositif interrogateur à partir d'un concept unique) 
permettant à la fois l'utilisation de balises numériques, de balises de recalage, de séquences codées à 
partir d'un groupe de balises de recalage. Cela dans le but de réaliser les fonctions de localisation relative 
et de localisation absolue par les méthodes indiquées précédemmment, 
- précision de localisation : +. 5 cm en fonctionnel, I 30 cm en mode sécurité (séparabilité spatiale des 
balises pour réduire les problèmes de diaphonie), 
- insensibilité aux variations de distance interrogateur-balise :20 cm 5 10 cm dans le sens vertical, + 10 
cm dans le sens transversal à la voie, 

- compatibilité électromagnétique (normes UIT : puissances d'émission faibles et fréquences de travail 1 
appropriées), 1 
- en ce qui concerne les balises : respecter les contraintes précédentes et essayer de faire face à leur , 
éventuelle destruction causée par la proximité d'éclairs orageux (fonctionnement en campagne). 

Nous nous proposons d'examiner l'architecture du système retenu. Elle est représentée sur la 
figure 1-6. 

1 
A- Emission des signaux HF et MF par l'interrogateur 

1- L'onde hyperfréquence est générée par la source synthétisée S,, . Après passage dans le 
circulateur, l'onde HF est transmise à l'antenne h, à la condition bien entendu que tous les éléments 
de la chaîne de transmission soient parfaitement adaptés. L'antenne hl rayonne en permanence un 
champ électromagnétique monochromatique dans la direction du sol et en particulier vers la balise de 
localisation (spectre 1). 



2- L'énergie MF est fournie par la (ou les) source (s) MF de fréquence FO (ou FI, F2, ... Fn). Les 
composantes "d'induction" du (ou des) champ (s) électromagnétique (s) sont produites par le cadre 
d'émission Be, leur amplitude respective n'étant significative qu'au voisinage immédiat de ce dernier, 
disons 50 cm. 
Notons la possibilité d'émettre simultanément n fréquences distinctes FO, FI, ... Fn . 
B- Réception par la balise des ondes émises par l'interrogateur et réémission passive 

En fonctionnement normal d'utilisation, la baiise est située à environ 20 cm en-dessous du plan de 
l'interrogateur. 
Le principe de la réémission passive a été expliqué précédemment. 
Remarquons simplement qu'au niveau de la balise, le signal de pompage qui alimente le mélangeur est 
prélevé aux bornes d'un circuit résonnant accordé exclusivement sur l'une des moyennes fréquences FO, 
F1 ... Fn d'émission. 
Suivant l'accord de la balise qui se trouve en-dessous de l'interrogateur (Fi = F I  dans l'exemple choisi), 
cette dernière réémet les battements FH, + Fi en direction de l'antenne %, (spectre 2). 

1 C- Réception et démodulation au niveau de l'interrogateur 

Les ondes de retour sont captées par la même antenne %, et sont transmises au démodulateur 
particulier Dmod (spectre 3). Il s'agit en fait d'un double démodulateur synchrome qui permet entre 
autres de s'affranchir des effets dûs aux variations de hauteur h (débattements de caisse du mobile). En 
effet si on utilise  in seul mélangeur de réception, on remarque une annulation du signal puis une 
inversion pour les distances h modulo Â / 4 ,  c-a-d tous les 7,5 cm à 1 GHz. Ceci est du au principe même 
de la démodulation synchrone; cet effet sera examiné en détail au chapitre 4. 

Conformément aux explications du paragraphe précédent, la détection de l'information envoyée 
par la balise résulte d'un nouveau mélange de FHF + Fi avec F,, , produit par les mélangeurs de réception 
M l  et M2. 
L'entrée OL (pompage) de chaque mélangeur est connectée à la même source HF d'émission au moyen 
d'un coupleur Chf . 
Après démodulation ( 2  FI), l'élévation au carré des signaux donne les signaux de fréquence double 
( I 2 Fi) (spectre 4). 

On retiendra plus particulièrement : 

A- sur 1; plan principe de fonctionnement 

1- Une dérive de fréquence AFH, de la source hyper (F,, = porteuse de l'information) a pour 
effet la translation de l'ensemble du spectre de réémission d'une même quantité AF,,. Par voie de 
conséquence, cet effet n'altère en rien le signal démodulé au niveau du récepteur embarqué puisque par 
construction la fréquence d'OL est identique à celle de la source. 

Outre les avantages liés à la démodulation synchrone proprement dite, la structure proposée ne 
nécessite pas de réglage (ou asservissement) de la fréquence HF de travail ; ce qui n'est pas le cas en 
réception hétérodyne. 

Toutefois, cette même remarque ne s'applique pas au cas de la MF où la fréquence d'émission doit 
correspondre bien évidemment à la fréquence d'accord de la balise. Le problème peut être partiellement 
résolu par l'emploi de sources MF pilotées par un "étage à quartz". 
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FIG.1-7 .Exemple de codage d'un mot avec n états. 



PRESENTATION GENERALE = 
2- D'un autre côté, les mesures montrent que les composantes spectrales des perturbations 

produites par exemple par l'orage ou par les moteurs de traction du véhicule, ne s'étendent pas (de façon 
significative) jusqu'à 1 GHz (elles sont c 20 MHz .cf [l-5] 11-61). Le système présente donc une bonne 
insensibilité aux bruits "normaux" d'origine externe. 

3- La simplicité de la structure diminue le coût et l'encombrement du système. 

B- Sur le plan fonctiomel 

A- Balise "fente" d'essai 

Cette balise a servi pour qualifier la transmission numérique sur le site SNCF PARIS-ROUEN. 
Nous la nommerons dans la suite "balise fente" ou "balise de base". 
Elle est représentée sur la figure 1.8. 
Elle est réalisée à partir d'un support verre époxy d'usage courant. 

1- On entrevoit mieux à présent le processus de codage en base n. En effet, la fréquence de , 
l'information démodulée correspond exclusivement à la fréquence d'accord propre de la balise considé- 1 
rée. 
Par des filtres passe-bande centrés respectivement sur chacune des MF (FO, FI, ... Fn), il est donc possible 
de décoder un message série délivré par un "chapelet" de balises de voie (figure 1-7). 

2- La détermination du sens de marche du véhicule est possible si on installe dans un ordre 
préétabli deux balises consécutives différentes (ou même trois). 

3- Il en est de même pour l'évaluation de la vitesse instantanée du véhicule : comptage du temps 
écoulé entre deux "tops" de localisation. 

4- La fonction "recalage" doit par définition assurer une bonne précision de localisation. Le 
système tel qu'il a été décrit jusqu'à présent ne permet d'obtenir qu'une précision d'environ 30 cm. 
Nous verrons ci-dessous, comment réaliser une précision de 2 1 cm sans modifier la structure de base 1 du système. I 

5- Remarquons que le rôle du "transformateur" constitué par le cadre d'émission (primaire) et 1 
le circuit accordé de balise (secondaire) peut ne pas être consacré exclusivement à l'alimentation OL du ~ 
mélangeur balise .En effet dans les conditions normales d'utilisation (1 primaire = 200 mA ; h = 20 cm), 
la tension induite aux bornes du circuit résonnant de balise est d'environ 10 Volts (50 mW). Par un i 
dispositif approprié simple implanté sur la balise, il est alors possible d'alimenter des circuits intégrés de 
type CMOS ou T ï L  (mémoire morte, circuit de télécommunication). Ces circuits peuvent par exemple 
moduler l'information réémise par la balise. Cette dernière devient alors une balise numérique capable 
de transmettre des messages codés (c' est le cas des systèmes décrits après). 

6- La sélectivité fréquentielle des balises permettrait d'envisager une organisation du transfert des 
informations du type multi-canaux : 

1 Par exemple : transmission de la localisation sur le canal FO 
transmission des ordres sur le canal FI 

l 

7- Dans le cas d'utilisation de balises numériques, la SNCF a imaginé un processus permettant 
de déterminer la non détection accidentelle d'une balise en effectuant un chaînage des identif~cateurs 1 
propres à chacune des balises ( par ex. , les balises sont installées de telle manière que chaque 
identificateur (numéro) suive une suite arithmétique croissante ). 
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Elle est composée : 

- d'une antenne "fente" classique (HF), 
- d'un cadre MF imprimé, 
- d'un mélangeur constitué par une diode SCHOTTKY d'usage courant et par ses lignes microrubans 
d'alimentation, 
- d'éléments d'adaptation, 
- d'un plan réflecteur. 

La balise se caractérise par sa simplicité et son faible coût, mais ne permet pas une localisation 
précise (avec le cadre d'émission du système décrit précédemment). Son fonctionnement est optimisé. 
Elie sera examinée en détail au chapitre 4. 

1 B- Balise ''patch" diff6rentielle - de haute précision 

Sa présentation est donnée sur la figure 1.9. 
Cette fois, l'antenne utilisée est du type "patch" rectangulaire et ne nécessite pas de plan 

réflecteur. 
Précisons que le rendement de l'antenne ainsi réalisée est médiocre (pertes dans le diélectrique 

époxy). Toutefois, pour des raisons de faible poids et de faible encombrement, la balise ainsi réalisée 
convient bien pour les essais à haute vitesse effectués sur un banc de test de laboratoire. On verra qu'elle 
donne malgré tout de bons résultats. 

Elie comporte les mêmes éléments que ceux de la balise "fente", mais se distingue par la forme 
particulière du cadre MF. C'est la configuration "différentielle" de ce dernier qui permet d'une part la 
localisation très précise du véhicule, et d'autre part, une résistance accrue vis à vis des perturbations 
électromagnétiques, voire même très intenses telies que celles produites par un éclair d'orage. Précisons 
ce propos. 

Sur le plan pratique et dans les conditions normales d'utilisation (h = 20 cm), il est prouvé que 
l'usage d'une antenne hyperfréquence, aussi directive soit-elle, ne permet pas la localisation trés précise 
du mobile pour la raison suivante: 

- interférences constructives et destructives dues d'une part à la longueur d'onde relativement 
faible (30 cm à 1 GHz) et d'autre part à la présence d'objets parasites proches (rail, vis, cailloux...). Il en 
résulte des déformations importantes du diagramme de rayonnement. 

Aussi avons-nous développé une structure MF différentielle. L'idée est simple : 
"Transposer l'effet différentiel MF vers les hautes fréquences". 

En effet, la réémission des battements par la balise nécessite la présence simultanée des signaux 
d'OL (MF) et HF aux entrées du mélangeur balise. La suppression du signal d'OL à l'instant précis ou 
l'interrogateur passe sur l'axe de symétrie de la balise ,est ici obtenue par la mise en parallèle de deux 
inductances bobinées en sens inverse et accordées par une capacité unique C l  (figure 1.10). 

On conçoit bien que lorsque le dispositif différentiel MF se trouve centré et normal à l'axe de la 
bobine d'émission, les fluxmagnétiques qui traversent les bobines réceptrices sont égaux, par conséquent 
les fem induites sont égales en amplitude mais de phases opposées. Les bobines secondaires étant 
connectées en parallèle, il en résulte une tension MF n d e  aux bornes du mélangeur qui se trouve donc 
dans l'impossibilité de produire des battements. 

L'évolution de la tension de pompage (OL) en fonction du déplacement relatif interrogateur- 
balise est schématisée sur la figure 1.11. Pour x = - 10 cm par exemple, la tension OL n'est pas nulle 
puisque la bobine de réception B2 est plus près de la bobine d'émission que B1 (inductance mutuelle plus 
élevée) : les battements sont réémis. 
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/ L'inversion de phase a lieu très précisément à x = 0. 

La description du phénomène est ici purement qualitative et ce sont plutôt des considérations 
d'ordre pratique qui ont conduit aux choix des bobines. De toute manière, le problème est ici 
partiellement résolu étant donné la faible place disponible sur la balise. 

Toutefois, dans le but de réduire les dimensions des balises et dans l'éventualité de l'usage d'un 
cadre différentiel à l'émission, ce qui permettrait au niveau de la balise, l'implantation d'un cadre simple, 
l'approche théorique du problème pourrait être traitée en considérant toutes les inductances mutuelles 
résultant du couplage entre les trois bobines. 

Considérons maintenant les effets dûs à une perturbation électromagnétique produite par une 
source (orage, moteur de traction) située à une distance grande par rapport aux dimensions de la balise. 
L'étendue spectrale du signal perturbateur étant relativement faible, disons 0-2 MHz pour le moteur et 
ses commandes et 0-20 MHz pour un éclair, le champ au voisinage des bobines peut être considéré 
comme uniforme. Pour les mêmes raisons que celles citées précédemment, la tension parasite résultante 
aux bornes du mélangeur sera nulle. 

Pour conclure, seules les procédures de test et de contrôle destructif appliquées à l'ensemble : 
balise - interrogateur seront déterminantes sur le choix de l'emplacement de la structure différentielle: 
soit sur la balise soit à l'émission. 

Dans ce domaine, seules les mesures expérimentales dans des conditions aussi proches que 
possible des conditions réelles d'utilisation sont significatives. Aussi avons-nous développé p banc de 
mesure qui permet des vitesses relatives interrogateur / balise supérieures à 100 km/h. 
Pour des raisons d'ordre pratique évidentes, c'est ici la balise qui est animée d'un mouvement rectiligne 
uniforme (et non l'interrogateur). 

Pour en terminer avec la présentation du système proprement dit, nous nous proposons de donner 
ci-dessous les résultats les plus représentatifs. 

L'allure réelle du dipositif de localisation complet est représentée sur la photographie ci-contre. 
Les différents sous-ensembles de l'interrogateur sont montrés en vue "éclatée" ; on notera que ces 
éléments peuvent être totalement intégrés dans une boîtier interrogateur unique de 35 x 40 x 10 cm. 

La figure 1-12 montre l'allure des signaux de sortie du dispositif de localisation, après traitements 
appropriés des signaux réémis par la balise. Les conditions de mesure sont les suivantes: 

- la vitesse de la balise est égale à 120 km/h, 
- émission hyperfréquence : 1 GHz - 25 mW, 
- émission moyenne fréquence : 4 MHz - courant dans le cadre primaire: 200 mA - puissance 
rayonnée négligeable, 

- hauteur balise interrogateur : h = 20 cm ( + 10 cm), 

- la simulation des perturbations électromagnétiques est réalisée au moyen d'une perceuse 
électrique, 
- simulation de la conductivité électrique du sol par une feuille d'aluminium . 
La figure 1-13 montre les oscillogrammes relevés dans les mêmes conditions mais cette fois en 

utilisant deux MF (4 MHz et 10 MHz) et deux balises d'aspect identiques mais qui se différencient par 
leur accord MF respectif (4 MHz ou 10 MHz). 
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PRESENTATION GENERALE 

1 Remarques 

1 On notera plus particdièrement : 

1 - précision obtenue d'environ 1 cm (sans les 3 cm d'eau), 

1 - insensibilité aux variations de hauteur h, 

- puissance et fréquence d'émission hyperfréquence compatibles avec les normes UIT en vigueur*, 
- puissance rayonnée MF négligeable, 
- par contre le système est sensible aux matières absorbantes "naturelles" recouvrant la balise : 

l'eau étant le pire des absorbants (ce point est traité en détail au chapitre 5). 

Rappelons que ces résultats sont obtenus avec un dispositif interrogateur optimisé, mais avec une 
antenne HF de balise de qualité médiocre. 

Pour conclure, disons : 
- que le système prototype proposé donne déja de bons résultats, 
- qu'il semble être compatible avec son environnement "naturel", 
- qu'il satisfait aux contraintes d'ordre législatif, 
- et enfin en ce qui concerne les balises, que le rapport qualité/coût est excellent. 

PRESENTATION SOMMAIRE DES SYSTEMES NO 

La structure de la balise numérique est presque identique à celle du système analogique 
précédent. Seule change la façon de commuter la diode Schottky : 

- Dans le système analogique, la diode est commutée à chaque période du signal MF. 
- Dans le système numérique, la diode n'est commutée qu'à chaque «1» binaire par exemple 

(modulation tout ou rien ou on-off). 

Un premier sous ensemble numérique de balise a été réalisé par h4.ATRA.T. Il a été implanté 
sur des balises «fente» similaires à celles du système 1. Le signal modulant est codé en modulation de 
phase O - Z / 2, qui a pour avantage d'annuler la composante continue du signal démodulé dans le 
récepteur. La modulation de la porteuse est également du type AM - tout ou rien. 

Le récepteur conserve le module PYTHAGORE. 
Des essais avec ce type de balise sont en cours sur la ligne SNCF - Paris-Rouen. 

Pour notre part, pour palier au phénomène d'inversion de phase du signal démodulé, nous 
avons conçu une nouvelle structure de récepteur : la balise reste identique, seul le procédé de codage 
du signal modulant est différent fig.(1.14), 

Du côté récepteur, le principe consiste à traiter directement et simultanément les signaux F k  
et Fiy issus des 2 voies : on n'élève plus au carré. L'explication théorique conduite au chapitre 4 
montre que les signaux Fi et Fiy ne peuvent s'annuler simultanément, cela quelles que soient les dis- 
tances h qui séparent la balise de l'interrogateur. Par contre, on va voir au chapitre 5 que la structure 
préconisée nécessite un levé d'ambiguïté sur l'information reçue. Pour ce faire nous utilisons un 
procédé de codage particulier appelé codage différentiel ou codage par transitions. En effet, si une 
telle précaution n'était prise, on serait incapable de déterminer avec certitude si un état 1 correspond 
à un « l m  logique, de même pour l'état 0. Ce phénomène s'appelle l'ambiguïté d'ordre 2. 

l * Pas tout à fait m i :  bande ISM -> 915 MHz. ILa fréquence 1 GHz fut choisie ici 
pour des raisons de commodité d'usage et de disponibilitk de matériel. 



Le procédé de codage différentiel est parfois utilisé dans les récepteurs BPSK (sauts de phase 
O - a ) où n'existe pas ce problème d'annulation et d'inversion : la démodulation cohérente du signal 
est dans ce cas le plus souvent réalisée avec des PLL qui régénèrent la porteuse HF. Dans le cas qui 
nous préoccupe, c-à-d en modulation AM tout ou rien, moyennant certaines astuces on va voir au 
chapitre 5 que le codage différentiel est parfaitement adapté, et cela sans compliquer la balise. 

Une fois l'ambiguïté levée, en sortie des décodeurs différentiels, il suffit d'effectuer un <<ou» 
logique sur les deux voies pour récupérer le signal informatif. 

Les résultats pratiques montrent la validité de la structure du système ainsi réalisé : nous 
l'avons appelé système n"2. Les photographies en fin du chapitre montrent la maquette du sous- 
système récepteur réalisée. 

Malheureusement, l'onde 1 GHz subit une atténuation notable lorsqu'elle traverse une couche 
d'eau. En fait la couche d'eau atténue l'onde HF deux fois : une première fois dans le sens véhicule- 
balise, et une deuxième fois dans le sens du retour c.a.d le sens balise-véhicule 

D'où l'idée de remplacer le mélangeur balise par un mélangeur actif prélevant l'énergie 
nécessaire à son fonctionnement sur la balise MF, l'énergie MF étant toujours disponible, même en 
présence d'eau. 

Le mélangeur actif apporte un gain de conversion de fréquence (2 à 3 dB) alors que le mélan- 
geur dissipatif à diode présente au contraire une perte de conversion (-4 à -6 dB). Le gain global de 
puissance entre les 2 systèmes est donc de 8 dB environ. Il permet ainsi de compenser un peu l'atté- 
nuation par l'eau. Nous employons de plus des antennes à polarisations croisées pour mieux décou- 
pler l'onde aller de l'onde retour. 

Ce système est le no 3 (fig(1.U)). 

1 - 5 1 SYSTEME ~ ' 4  BALISE NUMERIQUE A OSCILLATEUR INTEGRE - 
Le principe consiste cette fois à implanter sur la balise un oscillateur HF modulé par un sous - 

ensemble numérique. La sortie de l'oscillateur alimente une antenne. 
Toute la puissance nécessaire au fonctionnement de la balise est prélevée sur le cadre MF, 

pour les mêmes raisons que celles énoncées à propos du système 3. De ce fait, l'atténuation de l'onde 
modulée ne se produit que dans le sens balise-interrogateur. La puissance MF est en partie convertie 
en puissance HF. Cette propriété est intéressante si la balise est recouverte d'eau par exemple. 

Par contre, à la réception, une démoduiation synchrone du signal reçu, utilisant des PLL par 
ex., deviendrait très complexe dans ce cas, compte tenu du laps de temps très court disponible pour la 
transmission à 400 Km/h. 

La réception retenue, la plus simple ici est du type hétérodyne. 
Du point de vue technologique, l'avantage est de mettre en oeuvre des récepteurs classiques. 

Pourquoi ne pas utiliser la chaîne de réception d'un poste téléviseur? Cette dernière est parfaitement 
au point de nos jours. Elle est composée d'un tuner et de circuits intégrés spécialisés (amplification, 
démodulation). Fabriqués en grande série, ces composants sont bon marché. 

Un autre avantage, et non des moindres, se situe sur le plan fonctionnel : en effet, les systèmes 
1,2 et 3 nécessitent une émission continue d'une onde monochromatique HF. Ce point peut s'avérer 
gênant lors d'un croisement de trains. 

Ici l'émission HF ne prend naissance que lorsque l'oscillateur de la balise est alimenté, c.à.d 
uniquement lorsque l'interrogateur du train se trouve au-dessus de la balise. 

Nous avons élaboré en laboratoire 2 types de balises : 
- à oscillateur UHF 820 MHz 
- à oscillateur HF 50 MHz (dans ce cas il n'y a plus d'onde hyper, la MF ne sert plus qu'à 

fournir l'énergie à l'oscillateur 50 MHz. Le principe est très différent de la balise de base nOl). 

Pour l'oscillateur UHF on est confronté au problème de dérive en fréquence. 
Par contre, pour le 2ème cas, on peut garantir la stabilité de la fréquence de l'oscillateur en 

faisant usage d'un quartz. 



1-1 PRESENTATION GENERALE m 

PRESENTATION DU SYS'IEME - BALISES NUMERIQUES A IM- 

PULSIONS 50 MHz, RECEPTION H ~ ~ ~ R O D Y N E  (150 KB/S OU 1 IMB/S). 

Le principe de ce système ressemble à celui qui est commercialisé par ERICSSON. Il s'agit 
d'exciter un circuit oscillant RLC par une percussion brève, à chaque al» du message binaire par 
exemple. Ici, le circuit RLC résonne sur la fréquence 50 MHz. 

Le générateur d'impulsions ainsi que le sous ensemble numérique sont une fois de plus 
alimentés à partir du cadre MF. 

La particularité de notre système par rapport au système ERICSSON devrait se situer au 
niveau du générateur d'impulsions : le prototype proposé délivre des impulsions d'amplitude supé- 
rieure à 50 V avec un temps de descente inférieur à 5 ns, d'où des fréquences HF élevées. 

La réception des impulsions émises est du type hétérodyne (le même récepteur que pour le 
système 4). 

Du point de vue fonctionnel, ce système possède les mêmes avantages que le système 4 mais se 
distingue par le fait qu'il prélève très peu d'énergie sur le cadre MF. 

PRESENTATION DES PROBLEMES P A R T I ~ R S  A RESOUDRE - 
CAHIER DES CHARGES SNCF. 

/ Nous donnons ci-après les points les plus significatifs du projet du cahier des charges SNCF. 

- fonctionner dans l'environnement ferroGaire courant. 
- rester opérationnel jusqu'à des vitesses de 110 m/s soit: 3% Km/h 
- détecter et identifier ponctuellement la position du train avec une précision meilieure 

que 25cm et un très haut niveau de sécurité reposant sur un codage des informations 
transmises dans le message. 

- permettre l'étalonnage de position en marche des équipements de bord. 



2 - Contraintes techniques. 

a) balises. 
- les répondeurs (balises) seront posés dans l'axe de la voie (ainsi ils peuvent être lus 
dans les 2 sens de circulation d'oh une économie de balises) 
- il faut qu'un minimum de contraintes soient attachées à i'installation et à la mise en 
service des répondeurs. 
- indispensable : la programmation de la mémoire de chaque répondeur contenant le 
message pourra être effectuée sur place avant scellement. 
- fiabilité prévisionnelle d'au moins 100.000 Heures. 
- transmettre au moins 2 séquences de 128 bits d'information. 

b) interrogateur 

- taux de mauvaise lecture de répondeur < loJ . 
- surface maximum : 700 cm2 et 10 cm de hauteur. 
- hauteurs interrogateur-répondeur : 30 cm ( +O, + 10) ou 60cm ( + 0, + 10) selon les 
engins moteurs. 

- critère fondamental de choix des balises. 
- à minimiser pour 10.000 interrogateurs. 

1 Objectifs visés lors de la conception des systèmes. 
En fonction des éléments du cahier des charges, nous avons conçu les différents systèmes en 

visant les objectifs suivants (pour la plupart, surévalués): 

- distance maximum interrogateur balise: 70cm 
- zone de détection effective : 30cm pour un interrogateur situé à 50/60 cm du sol. 
- zone effective de transmission : 15cm 
- longueur minimum d'une trame numérique : 256 bits 
- Débit numérique suffiiant pour la transmission de 10 trames de 256 bits en 2,7ms: 
- dimensions des interrogateurs 25 x 25 x lOcm pour h = 30cm; 
compte tenu des phénomènes physiques liés au couplage magnétique MF, il faut augmenter les 
dimensions du cadre de l'interrogateur: pour h = 60cm il faut un interrogateur d'environ 40 x 
40 x 1Ocm. 

Comme nous l'avons signalé en introduction, l'abaissement du prix de revient des différents 
organes du système n'est possible que si on utilise des composants de base d'usage très courant. 
Rappelons que le facteur coût inhérent aux balises est ici fondamental. 

D'un autre côté, si nous avons jusqu'ici répondu aux questions d'ordre général : localisa- 
tion, applications, contraintes, objectifs, structures, et caractéristiques de fonctionnement, il n'en 
demeure pas moins vrai que se pose maintenant une question importante : la faisabilité technique 
industrielle. 

Insistons sur le fait qu'il s'agit ici d'une étape préliminaire à un éventuel développement 
industrie1 du système. Une description plus détaillée des systèmes s'avère à présent nécessaire. 
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A cet effet, dans le reste du mémoire, nous nous efforcerons de justifier les propos déjà tenus et 
de répondre à d'autres questions telles que : 

- l'optimisation des performances, 
- la réalisation pratique, 
- sur le plan technologique : la reproductivité en série des dispositifs, 
- sur le plan des performances : la qualification et la quantification des pertes qui résultent par 
exemple de l'opération de mélange, de l'atténuation des ondes électromagnétiques en présence 
d'eau. 

- certains sous-ensembles de la balise étant alimentés par le cadre MF, quelles sont alors les 
puissances disponibles et comment optimiser leur transmission ? 

L'organisation du manuscrit est schématisée à la figure 1-17. 

Les problèmes à résoudre seront introduits plus explicitement au début de chaque chapitre. 

Nous avons au cours de ce chapitre examiné le problème de la localisation en général appliqué plus 
particulièrement aux réseaux ferroviaires et aux véhicules à conduite automatisée. 

Toujours d'un point de vue général, nous avons considéré l'aspect fonctionnel des architectures 
utilisant des balises de voie, susceptibles d'apporter assistance au contrôle et à la commande des 
véhicules. Nous en avons déduit l'importance du repérage par rapport au sol et des commandes en 
provenance de celui ci,ainsi que les multiples fonctions que doivent réaliser les systèmes de transmission 
ponctuelle sol-véhicule. 

Les objectifs étant furés, et en réponse aux contraintes de coût, d'environnement, de législation et 
de "fonctionnalité" nous avons alors proposé une structure originale d'un système qui exploite, entre 
autres, les propriétés de la démodulation cohérente. 

Nous avons vu que la structure modulaire du dispositif proposé (concept unique de l'interroga- 
teur) lui confère une très grande souplesse d'utilisation. 

Dans des conditions proches de la réalité d'utilisation, les premiers résultats expérimentaux 
obtenus avec le système 1 étant bons, on peut affirmer que des processus de codage de type LEHMAN 
ou en base n sont parfaitement envisageables pour les transports guidés. 

Pour la SNCF et les métros, le besoin en matière de localisateur absolu nous à conduit à 
développer des systèmes numériques que nous avons présentés. Mais quelles sont leurs performances ? 
D'une façon générale, les performances dépendent du rapport du signal démodulé sur bruit qui est lié au 
procédé de modulation utilisé : ce point sera examiné au chapitre 5. 

Il parait donc important d'entreprendre une étude plus complète dans le but de faciliter un 
éventuel développement industriel du procédé. 
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1 1 ous avons précisé au chapitre précédent le rôle de chacun des mélangeurs du système. 
En ce qui concerne plus particulièrement le mélangeur balise, l'implantation d'un mélangeur commercial ne 

satisfait pas la contrainte de coût. 
Bien que pour l'interrogateur embarqué, le facteur coût soit d'importance moindre, nous verrons que les mélan- 
geurs non commerciaux proposés conviennent bien au système. 

On se trouve par conséquent confronté au problème de la conception et de l'optimisation des mélangeurs. 
L'investigation inhérente au mélange devant bien sûr se concrétiser par la réalisation pratique des mélan- 

geurs, on se propose de résoudre le problème posé en répondant aux questions suivantes : 
- Quels sont les composants les plus économiques susceptibles de réaliser la fonction mélange ? 
- Dans la phase de mise au point, comment être sûr que les performances obtenues sont optimales (notam- 

ment les pertes de conversion) ? 
- Etant donné une source HF d'impédance de sortie connue (antenne par exemple), comment réaliser, dans 

les meilleures conditions possibles, la transition source-mélangeur ? : l'adaptation en puissance nécessite la con- 
naissance des impédances optimales, de source et de charge du mélangeur (figure 2-1). 

- Quelle puissance HF et MF faut-il émettre pour assurer le bon fonctionnement du système ? 
A cet effet, nous avons divisé le chapitre en quatre parties. 
Dans la première partie qui est plutôt théorique, nous commençons par choisir les diodes de mélange. Puis, 

après un bref rappel permettant de qualifler le processus de conversion de fréquence, nous quantifions théorique- 
ment les pertes de conversion et les résistances de source et de charge. 

Dans une deuxième partie, en se basant sur les résultats théoriques, nous proposons une méthode expéri- 
mentale d'optimisation qui débouchera directement sur la réalisation pratique des mélangeurs passifs. 
Nous donnons ensuite les caractéristiques des structures proposées : mélangeur balise et mélangeurs de réception. 

Enfi, dans la dernière partie nous montrons la structure d'un mélangeur actif qui est utilisé dans les 
systèmes à polarisations croisées. 

1 LES MELANGEURSD 
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II- 1. 

Le changement de fréquence est une opération qui transpose la fréquence F,,du signal 
incident en une onde de fréquence F, (fréquence intermédiaire) par mélange avec un signal local de 
fréquence FOL (désigné parfois par Fp : pompage). L'opération de mélange est réalisée par un élé- 
ment non linéaire : diode, interrupteur ... 
La figure 2-2 montre le schéma de principe d'un mélangeur simple diode. L'élément non linéaire est 
ici la conductance de jonction qui varie au tyîhme de POL (le circuit de pompage n'est pas représen- 
té). 

Il en résulte l'apparition de battements parmi lesquels (figure 2-3) : 

LA CONVERSION DE FREQUENCE 

1 - ler battement direct xdiiférencex : F,A = FRF - FOL 

- ler battement direct «somme» : F& = 'RF + F~~ 

Ces deux battements se produisent avec la même efficacité. 
Dans le cas des mélangeurs dissipatifs (diodes), il est important de prendre en considération 



fig 2.3. Principe du changement de fréquence. 
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fig 2.4.Schéma équivalent de la diode SCHOTTKY. 
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LES MELANGEURS- 

considération le fait qu'une partie seulement de la puissance du signai d'entrée est convertie à la 
fréquence intermédiaire (FI). Cette perte est mesurée par la perte de conversion L : 

puissance FI (sur l'un des deux battements ) . L(db) = l0log (R2- 1) 
Puissance RF 

A titre d'exemple, considéro& le cas de la balise de localisation : le rapport entre la puissance 
hyperfréquence reçue par la balise ( PR, ) et la puissance réémise par cette dernière vers l'interrogateur 
( Fm ) est représentatif des pertes de conversion du mélangeur balise. 

A leur tour, les fréquences Fm,, et Fmsup sont converties aux fréquences appelées "images", par 
battement avec la fréquence de pompage FOL : 

Par exemple dans le cas du battement différence Fm A : 

Fim = FOL - Fm A 

Dans la pratique, le niveau du signal de pompage étant élevé comparativement au signal d'entrée 
RF, le mélangeur génère des harmoniques n. FOL (n = 2,3, ...) qui eux aussi donnent naissance à d'autres 
battements. Le spectre résultant comporte ainsi une multitude de raies qui heureusement décroissent 
rapidement. L'Mage et les battements harmoniques peuvent être qualifiés de "parasites" et donnent lieu 
à une dispersion de la puissance disponible, d'où l'augmentation de la perte de conversion à la fréquence 
d'intérêt. Il convient donc de filtrer ces signaux indésirables (dans la mesure du possible). 

Le mélangeur idéal serait un interrupteur qui commuterait le signai d'entrée au rythme de 
l'oscillateur local. 

Pratiquement, aux fréquences élevées, la diode SCHOTTKY (entre autres) est capable de jouer 
le rôle de l'interrupteur. Dans ce cas, la variation temporelle de la résistance (ou conductance) est liée 
à la non linéarité de la caractéristique de transfert courant tension. 

CARAC~ERISTIQUES DE L'ELEMENT MELANGEUR : LA DIODE 

SCHOTIXN 
On trouvera en référence [2-11 [2-21 sa description détaillée. Nous ne donnons ici que les 

principales propriétés qui seront utiles à l'étude quantitative du mélangeur. 
La diode SCHOTTKY est la version moderne de la diode à pointe. C'est une hétéro-jonction 

constituée par un contact métal-semi conducteur. 
Elle est particulièrement intéressante dans l'application mélangeur puisqu'elle ne présente pas 

d'effets de stockage de charge susceptibles de limiter la fréquence de fonctionnement. 
Le schéma équivalent est représenté à la figure 2-4. 
Le courant de porteurs traversant la jonction est donné par la loi : 



II- 1-3 

où Va - Rs ID est la potentiel effectivement appliqué à la jonction 
Rs est la résistance série (contacts + substrat) 
Ut = potentiel thermodynamique (26 mV à 300°K) 
7 = facteur d'idéalité qui est proche de 1 pour les diodes que nous utiliserons. 

Le mécanisme d'évacuation des minoritaires n'existant pas, le temps de commutation régime 
conducteur - régime inverse n'est limité que par la capacité de jonction Cj : 

Cjo 
Cj = (R2-3) 

où qî est la baniere de potentiel 
et CjO est la capacité de jonction sans polarisation externe. 

On peut enfiin montrer que la résistance de jonction Rj s'exprime par : 

avec 1 courant de polarisation directe. 

CHOIX DES DIODES SCHOTTKY 

Pour satisfaire la contrainte de coût, notre choix s'est porté sur des diodes d'usage très courant. 
Leurs dimensions géométriques doivent être petites par rapport auxlongueurs d'onde utilisées. Certaines 
d'entre elles appartiennent à la famille de composants appelés CMS (composants montage en surface). 
Comme son nom l'indique, cette technologie ne nécessite pas le traditionnel perpge du circuit imprimé 
et limite ainsi les impédances parasites dues au repliement des pattes du composant. Enfii elle se prête 
bien aux techniques des lignes microrubans (tant que les fréquences de travail restent inférieures à 3 
GHz). 

/ Nous avons retenu les trois diodes suivantes (HEWLEïT PACKARD) : 

- HSMS 2820 (ou 5082-2835): R s = 6 Q ,  CjO = 1 pF 

- 5082-2817 (boîtier verre) : R s = 6 S d ,  CjO = 0,84 pF 

On trouvera en annexe les caractéristiques détaillées de ces diodes. 
La résistance de la diode SCHOTTKY peut être exprimée par Rs ou par sa résistance dynamique 
RD . Ces deux termes sont liés par la relation : 

RD = Rs + Rj 

où Rj est la résistance de jonction définie précédemment. 

( Contrairement à la résistance de jonction, la résistance série Rs est indépendante du courant. 
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fig 2.5. Caractéristique courant-tension de la diode HSMS 2800 
à la température T = 25-C. 

..................................................................................................... 
' C E R T E ~  1.080 O 6Hz ' S P R N ~ ~ ~ I . ~  f lHz . 
*RB 180 kHz +UB 1 . Q D  kH; $7' 6.89rj  :;en: 

fig 2 .6 .~xemple de réponse fournie par un mélangeur. 
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II- 2 LE PROCESSUS DE MELANGE 

Dans ce paragraphe, à partir des caractéristiques des diodes choisies, on se propose d'étudier 
théoriquement l'intégration de la diode dans l'ensemble qui constitue le mélangeur. Nous avons vu dans 
l'introduction de ce chapitre que l'optimisation du mélangeur (adaptation en puissance) nécessite la 
connaissance de l'impédance optimale de source et de l'impédance optimale de charge d'une part, et 
l'évaluation des pertes de conversion, d'autre part. La connaissance de l'ordre de grandeur de ces valeurs 
s'avèrera indispensable lors de l'élaboration du prototype de mélangeur qui servira à la mise au point 
finale. 

A cet effet, nous commençons par rappeler brièvement la classique analyse qualitative du 
processus de mélange. Elle permet d'expliquer la présence des raies d'intermodulation. 

E n f i  dans une deuxième partie, en se basant sur la théorie des mélangeurs résistifs, nous 
examinons l'influence des éléments parasites Rs , Cj sur le rendement de conversion et sur les impédances 
de source et de charge. 
La comparaison des résultats obtenus pour chacune des diodes déterminera leur choix. 

La figure 2-5 représente la caractéristique 1 = f(V) d'une diode SCHOTTKY HSMS 2800 
(HEWLE'IT PACKARD). 
Cette caractéristique est quasi exponentielle conformément à l'expression R 2-2. Considérons l'excursion 
d'une tension sinusoïdale d'amplitude V autour d'un point de polarisation (Fig2-5). 

On montre que le courant direct peut se mettre sous la forme : 

Si on applique simultanément un signal voL = Vp COS wpt et v, = V, cos w,t 

et en remplaçant dans l'expression R 2-5 , on peut également montrer que chaque terme 

K v,voL provenant du développement génère deux fréquences appelées : 

fréquence somme : + 

fréquence différence : F~~ - F o ~  

Exemple : ler battements : 'RF ' 'OL 

2 B v,voL = B VRF VOL [ cos ( wRF - woL ) t + cos ( wRF + woL ) t ] 

La puissance délivrée par l'oscillateur local (POL) étant généralement très supérieure à la 
puissance du signal incident (PR,), les produits d'intermodulation de la forme : ?mFRF ? nFoL 
sont nettement moins apparents que ceux de la forme : + FR, + n FOL 

On trouvera en référence [2-21 le détail du calcul. 
Pour illustrer ces résultats, la figure 2-6 représente les signaux obtenus avec un mélangeur de notre 

fabrication. 



$< 
Vo, cr2te  

(ou Vprrite) 

F i g . 2  .? : P r i n c i p e  du pompage d e  l a  d i o d e  s a n s  
p o l a r i s a t i o n  c o n t i n u e  e x t e r n e .  

TEMPS 0.4 pS / div. 

F i g . 2 . 8  : A l l u r e  du c o u r a n t  c i r c u l a n t  d a n s  l a  d i o d e  
F = 4 MHz 
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- Dans le sens direct, l'accroissement de la tension de pompage provoque une diminution de la 
conductance présentée par la jonction jusqu'à atteindre grnax = 1/Rs ; 

2 - Dans le sens inverse, la diode présente une conductance résiduelle gmin = Rs o . Cj2 (partie 
réelie de l'admittance du circuit Rs Cj ). 

La figure 2-8 montre la forme du courant circulant dans la diode . Il est produit par un pompage 
en tension sinusoïdale de fréquence 4 MHz. 

Dans ces conditions, l'analyse qualitative décrite précédemment ne convient pas pour résoudre la 
problème posé (pas de polarisation statique dans notre cas). 

Remarque : si on applique à la diode des petits signaux, l'excursion du point de fonctionnement autour 
du point de repos est alors petite. On peut dans ce cas approximer la courbe à sa tangente au point de 
repos et l'expression R 2-5 devient : 

I = A V  
La réponse de la diode est alors quasi-linéaire, il ne se produit plus de battement. 

On se propose à présent de déterminer approximativement les pertes de conversion et les 
impédances (d'entrée RF et de sortie IF) présentées par un mélangeur constitué par une simple diode 
SCHOTTKY. 

Le pompage en tension effectivement utilisé dans les mélangeurs du système s'effectue sans 
prépolarisation statique .Il est représenté à la figure 2-7. 

La diode présente une résistance série Rs et une capacité de jonction Cj qui affectent le processus 
de mélange. Ces éléments parasites ont pour effet d'augmenter les pertes de conversion et de modifier 
les résistances d'entrée et de sortie du mélangeur. 

METHODE D'ANALYSE THEORIQUE - PERTES DE CONVERSION - IMPEDANCES 

D'ENTREES RF ET DE SORTIE 

Les pertes globales dépendent d'abord des propriétés de la jonction, puis des impédances 
parasites, e n f i  des circuits d'adaptation et de filtrage. 

La théorie permettant le calcul des pertes de conversion a été décrite par HEROLD [2-31, 
TORREY et WHITMER [2-41. 

Le principe du calcul consiste tout d'abord à décomposer g(t) (pics de conductance représentés 
sur la figure 2-7) en série de FOURIER et, selon le type de mélangeur utilisé, à considérer ou non les 
conductances g,, , g, , g, ... : 

g(t) = g,, + Z2g,cosn<upt  (R2-6) 

avec op = pulsation de pompage. 

Une bonne approximation consiste à assimiler les pics de conductance réels à des pics rectangu- 
laires (BARBER [2-51). Le rapport cyclique équivalent t / T obtenu pour des courants de pompage 
1 ., (ou 1 ) supérieurs à 10 mA est compris entre 20% et 30%. 



fig 2.9.Forme temporelle équivalente de la conductance de la diode , 

pompée 



11 est alors possible de considérer les éléments Rs et Cj comme des éléments de valeur constante. 
La forme temporelle de la conductance équivalente est représentée à la figure 2-9. 

Les coefficients résultant de la décomposition de FOURIER de g(t) sont : 

t 
sin 2 - n 1 = rapport cyciique 

~ = ( g , ~ 1 - ~ n )  T 
n 

t , = ( g - -g rm t l )  s i n T  x avec 
n 

Dans ces conditions, et en supposant le mélangeur large bande*, les pertes de conversion totales 
s'expriment par [2-51 : . 

1 - (R2-7) 
L= Rs 

- la conductance optimale de source : 

- la conductance optimale de charge : 

Pour les deux diodes choisies, HSMS 2800 et 2835, l'évolution de chacune de ces trois grandeurs 
en fonction de la fréquence est représentée aux figures 2-10 et 2-lObis (rapport cyclique = 25 %). 

* C'est à dire en supposant la conductance, vue par la fréquence image, égale à la résistance 

de snurce (vrai dans le cas des mélaneeurs du svstèmel. 
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fig2.10.Pertes de conversion théoriques (totales) dues aux 
caractéristiques de Qonction et aux éléments parasites 
rs . cj des diodes 2 0 0  et 2835 (Io, crête N 1 OmA). 

X,, crête .u 1Omq 

FREQUENCES ( GHz ) 

F;g 2.10 bis Résistances, de  source et de char e, optimales en fonction 
de la fréquence HF (IoL crête % I ~ T I A ) .  
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En ce qui concerne les pertes, on remarque que la diode 2820 ou 2835 est meilleure que la 2800, 
surtout à partir de 2 GHz (3 dB de différence). On notera également qu'avec ce type de mélangeur, les 
pertes aux basses fréquences convergent vers la limite de 3 dB. 

D'un autre côté, les courbes de la figure 2-l0bis montrent que pour une diode déterminée, la 
résistance optimale de source diffère de la résistance optimale de charge et que leur valeur est comprise 
disons entre 100 et 250 51 à 1 GHz. 

Précisons toutefois que les estimations obtenues sont très approximatives. Ces valeurs varient 
beaucoup en fonction du rapport cyclique (donc de l'amplitude et de la forme du signal de pompage). Les 
valeurs de capacité Cj choisies correspondent en fait à Ç jo , capacité sans polarisation externe : en toute 
rigueur, on aurait du tenir compte du fait que la capacité de jonction varie également en fonction de la 
tension instantanée appliquée à la diode. 

/ I?TITMAIIoN DES PERTES DUES UNIQUEMENT AUX ELEMENTS PARASïlTS DE LA DIODE 

Devant l'importance du choix des diodes à utiliser, et dans la perspective d'une évolution du 
système vers l'emploi d'une fréquence HF de 2.45 GHz, nous avons jugé bon de préciser mieux l'influence 
des éléments parasites Rs et Cj sur les pertes de conversion. 

En se référant au schéma équivalent de la diode (figure 2-4), la puissance HF effectivement 
disponible au niveau de la jonction diminue avec l'augmentation de la fréquence. Cette perte, contenue 
implicitement dans l'expression précédente R 2-8 donnant la perte de conversion globale, peut être 
distinguée par [2-41 : 

Rs 
L, (dB) = 10 log[ 1 + - + w2 CjZ RS Rj ] (R2- 11) 

Rj 

0.026 
I Rj dépendant fortement de l'amplitude du signal de pompage, la familière expression Rj 21 . 
ne s'applique pas au cas du courant redressé. Elle se réfère à un courant de polarisation continu. Dans 
notre cas, la valeur instantanée du courant de pompage varie entre un maximum (sens direct) et un 
minimum (sens inverse). La valeur moyenne de la résistance de jonction est donc supérieure à celle 
donnée par cette expression ; elle est d'environ 130 S2 pour un courant de pompage 

' Iomte de = 10 mA , 

Les pertes dues uniquement aux impédances parasites des trois diodes : 2800 - 2835 et 5310 sont 
représentées à la figure 2-11. 

La diode 5310 est une diode spécifiquement conçue pour le mélange haute-fréquence (18 GHz, mais 
nettement plus chère que les deux autres). 

Aux basses fréquences, les pertes sont indépendantes de C j . La meilleure diode est la 2835 qui présente 
la plus petite résistance série Rs. 



1 FREQUENCE GHz 

fig.2-Il. Pertes de conversion inhérentes aux impédances parasites. 

fig2.12.Schéma équivalent réel de la diode 
lmpedances parasites supplémentaires : L p  et Cr. 
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Aux hautes fréquences, les effets dus à la capacitance deviennent prépondérants. 
On remarquera qu'à 1 GHz, les trois diodes ont des performances quasi-identiques et qu'aux basses 
fréquences la 2335 est même meilleure que la 5310. 

Enfin, pour en terminer avec les pertes de conversion, précisons que ces derniers résultats sont 
compatibles avec les résultats précédents. En effet, la perte de conversion totale s'écrit [2-41 : 

% =Li + L2 (dB) (R2-12) 

(o$L, est la perte due à la jonction seule ( = 4 dB avec ce type de mélangeur [2-41). 

1 Condusion - Choix des diodes 

1 Melangeur balise: 

HSMS 2800 : plus de pertes que la 2835 mais tension de claquage inverse 

- > V,, = 70 volts. 

Mélangeurs de réception: 

2835 (ou 2820) : moins de pertes de conversion, V,, = 8V 

BRUIT DU MELANGEUR 
B~urr  INTRINSEQUE AU MELANGEUR 

Les trois sources de bruit ont pour origine : le bruit thermique, le bruit de grenaille et le bruit de 
scintillation [2-61. 

Le bruit de scintillation ou bruit en "1/ f '  est inversement proportionnel à la fréquence ; il est donc 
particulièrement gênant dans la bande des basses fréquences. 

OSCILLATEUR LOCAL 

Le facteur de bruit du montage dépend également du niveau du signal de pompage et des 
impédances, de source et de charge, présentées à la fréquence image 12-51. 

Du point de vue pratique, on approxime généralement le facteur de bruit aux pertes de conversion 
du mélangeur: 

Signalons enfin que le bruit injecté par l'oscillateur local, qui ne délivre pas un signal parfaitement 
pur, est transposé à la fréquence intermédiaire FI. Une symétrisation du montage (2 diodes ) permet de 
diminuer le bruit transposé d'environ 20-30 dB. 



ADRET ou RHODE 
et SCHWARTZ 
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FIG. 2-13. Montage réalisé pour l'optimisation du mélangeur. 
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  QU ES PRATIQUES DES MELANGEURS 
Dans ce paragraphe, nous proposons les structures de mélangeur concernant tout d'abord la 

balise, puis le récepteur embarqué qui utilise deux mélangeurs symétriques. Ces structures sont choisies 
en fonction des performances souhaitées, des contraintes de coût et de sécurité en fonctionnement du 
système. 

DU(XIWil3 DE FABRICATION DES MELANGEURS 

La connaissance de l'impédance présentée par la diode permet son adaptation aux éléments 
associés tels que source, antenne, ligne microruban. 

Le schéma équivalent à considérer est celui de la figure 2-12 où interviennent maintenant les 
impédances parasites supplémentaires dues au boîtier de la diode d'une part, et aux conditions réelles 
d'assemblage (soudures, repliement des pattes...). 

Ces diodes d'usage courant ne sont pas caractérisées ni triées par le constructeur. Dans le but de , réduire les pertes supplémentaires d'inadaptation et de conclure sur la reproductivité de fabrication des 
mélangeurs, nous avons entrepris une série de mesures sur un lot de cinq diodes provenant chacune d'une 
série de fabrication différente. 

Les mesures ont été réalisées au laboratoire par la méthode réflectométrique avec un vecteur 
metre piloté par un calculateur. Afin de valider nos résultats, une deuxième série de mesures a été 
effectuée au CHS* avec un analyseur de réseau. On trouvera en annexe une description de la méthode 
de mesure d'impédance, et les résultats de mesure concernant les deux diodes choisies (pour différents 
courants de polarisation). 

La comparaison des résultats a montré des différences inférieures à 10% concernant les 
capacitances et inférieures à 5% concernant les résistances. 

Ce dernier point nous renseigne sur la reproductivité de fabrication d'un dispositif mélangeur 
élaboré à partir de ce type de diodes. 

A 1 GHz, nous avons vu que la diode HSMS 2800 convient particulièrement bien au mélangeur 
balise : à priori, résistance aux perturbations atmosphériques (orage) meilleure que la 2835. 

Concernant la structure du mélangeur, tant du point de vue coût que du point de vue sécurité, on 
peut résumer la ligne de conduite à suivre par : 

1 "moins il y a, mieux c'est" 

Pour cette raison, le mélangeur balise est du type simple diode (single ended mixer). Une structure 
symétrique nécessiterait l'emploi d'au moins deux diodes : solution un peu plus chère et augmentation 
du risque de mauvais contacts dus à la multiplication des soudures. 

* CHS : Centre Hyperfréquence et Semi-conducteurs. 



fig2-14,Cellule mélangeuse optimisée (pour Io, crête > 10mA). 

fig2-1S.Réponse du mélangeur pour Io, crête = 10mA. 

fig 2.16.Evolution des pertes de conversion en fonction de 
l'amplitude de la tension crête de pompage. 



L'optimisation des pertes de conversion résulte de "l'adaptation'' de la diode 2800 avec les 
éléments qui lui sont associés: 

- résistances, de source et de charge, optimales : 100 SZ c R et 

I3 cbargeopt c250 Q (vu au paragraphe 11-2 de ce chapitre). Précisons que dans le cas de la balise, 
l'antenne hyperfréquence constitue à la fois la charge et la source. 

- adaptation en puissance au sens habituel : 

1 impédance complexe de source (ou de charge) = impédance complexe conjuguée de la diode. 

Zs = Zd* 

A 1 GHz, la mesure directe de i'impédance présentée par une diode pompée par un fort signal 4 
MHz n'est pas réalisable avec les instruments de mesure classiques (régime fortement non Linéaire). 

Aussi avons-nous développé une méthode de mesure permettant l'optimisation pratique du 
mélangeur. 

La méthode utilise un pont réflectomètre. Les pertes d'insertion inhérentes aux différents 
éléments du montage tels que pont réflectomètre, cellule de fdtrage, câbles ont été mesurés au préalable. 
le montage est représenté à la figure 2-13. 

II- 4.2.2.1 

Le signal de pompage 4 MHz est injecté dans la ligne Ag /4 . Court-circuitée par un condensateur 
à son extrémité (vis-à-vis de la HF), elle se présente comme un circuit ouvert dans i'axe du Té, et ne 
perturbe donc pas le signal hyperfréquence. Cette ligne constitue également un court-circuit pour le 
signal de fréquence 2 FR, et diminue ainsi les pertes de conversion aux fréquences utiles. 

OPTIMISATION P R A ~ U E  DES PERTES DE CONVERSION DU MELANGEUR 

La cellule de mesure est réalisée à partir d'un support classique de type circuit imprimé en verre- 
époxyde (substrat économique qui servira à la fabrication finale de la balise). 

Les lignes microrubans sont élaborées à partir de rubans de cuivre (du type clinquant autocollant) 
collés sur la face supérieure d'un support circuit imprimé. 

Moyennant toutes ces précautions de mesure, l'optimisation du rendement de conversion se fait 
par l'observation, sur l'analyseur, des deux premiers battements latéraux. 

L'adaptation en puissance est réalisée par : 

- le transformateur Ag /4 qui adapte la partie résistive de l'impédance de la diode, 
- le stub qui compense la partie réactive présentée par la diode et ses soudures. 

L'optimisation pratique des pertes de conversion consiste à diminuer progressivement (par 
découpage) la largeur W du transformateur d'adaptation et la longueur 1 du stub, jusqu'à l'obtention des 
raies FR, + FOL maximales. 

L'étude des caractéristiques du support époxy et des éléments hyperfréquences (lignes, coupleurs) 
sera décrite au chapitre III. 
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figZ.12 Réponse du mélangeur pour Io, créte = 30mA. 

fig2.18.Quontification du phénomène de saturation du mélangeur 
Point de compression à 1 db (P l  et PZ) pour deux courants 
de pompoge différents. 



LES MELANGEURS- 

La figure 2-14 montre la cellule mélangeuse optimisée à 1 GHz. 
Le transformateur quart d'onde est constitué d'une ligne de largeur W = 1 mm, ce qui correspond à une 
impédance caractéristique Zc = 80 Q. 
L'application de la relation d'adaptation concernant le transformateur Ag/4 nous donne : 

a = 450 n + z,,, 

d'où 7J qui correspond donc à la résistance optimale de source d'alimentation 

de la diode (pour Io, = 10 mA crête). 

1 La figure 2-i5 représente la réponse du mélangeur ainsi optimisé. 

La connaissance des différentes pertes d'insertion (câbles, pont ...) permet de quantifier la perte 
de conversion totale, soit pour la 2800 et à la fréquence 1 GHz : 

L, = 5.5 dB avec Io, crête = 10 mA (sur une bande latérale). 

Ce résultat est satisfaisant et correspond à celui déterminé théoriquement (voir courbe 
figure 2-6: L, = 5,5 dB). 

A titre de comparaison, signalons qu'un mélangeur commercial classique (AD 149 )présente dans 
les mêmes conditions une perte de 8 dB. 

La réponse du mélangeur en fonction du niveau délivré par l'oscillateur local est une caractéris- 
tique très importante. 

En effet, ce niveau est représentatif de la puissance que doit fournir l'émetteur MFembarqué dans 
le véhicule. D'où l'intérêt de travailler avec un mélangeur balise faible niveau OL, notamment devant la 
contrainte législative concernant l'octroi des bandes de fréquences. Nous utiliserons le terme "barrière 
basse" pour les diodes qui possèdent une faible valeur de tension pour un courant donné(usuel1ement 1 
mA). C'est le cas des deux diodes choisies 2800 et 2835 : Vd (1 mA) = 0,35 V. 

La figure 2-16 nous montre l'évolution des pertes de conversion en fonction du courant de 
pompage Io, avec le montage de la figure 2-13. 

- On constate qu'à partir d'un courant crête de 6 mA, les performances du mélangeur ne 
s'améliorent pratiquement plus. Le rendement de conversion maximum est obtenu pour un courant de 
20 mA, puis décroît lentement lorsque la valeur du courant croît. Ce phénomène s'explique par la perte 
de puissance à la fréquence utile provoquée par l'augmentation de la puissance dissipée aux fréquences 
d'intermodulation de rang élevé (vu au chapitre II lors de l'analyse qualitative). 

La figure 2-17 donne la réponse du mélangeur lorsque le courant de pompage est de 30 mA crête. 

Pour assurer le bon fonctionnement du système, l'émetteur MF embarqué doit être conçu de 
manière à induire au niveau du mélangeur balise, un courant supérieur à 8 mA crête. 



fig2.79.Reponse F I  du mélangeur bolise en fonction de la fréquence. 

fig2.20.Schéma de principe d'un rnélongeur BF 



LES MELANGEURS- 

En se référant au principe de fonctionnement du système décrit en introduction et en supposant 
une puissance de pompage suffisante, on pourrait croire qu'une augmentation de la puissance émise par 
l'émetteur hyper embarqué aurait pour effet une augmentation du signal HF réémis par la balise. Cette 
particularité intéressante aurait pour conséquence une amélioration du rapport signal sur bruit au niveau 
du récepteur embarqué. Ce phénomène est cependant limité. 

3 

En effet, le mélangeur possède sur toute son échelle dynamique un gain quasi-constant : le signal 
de sortie H suit plus ou moins fidèlement les variations du signal d'entrée RF. Ce point est caractérisé 
par la linéarité du mélangeur qui est représentative de sa qualité (bien que le qualificatif "linéaire" parait 
paradoxal lorsqu'il est associé au mélangeur). Ceci ne dure que jusqu'à ce que l'on atteigne un niveau RF 
qui entraine une saturation de la caractéristique P, = f(P,). Cette limite maximale est constituée par 
le point de compression à 1 dB du mélangeur. 

POINT DE COMPRESSION 1 DB 

Ce phénomène est illustré à la figure 2-18 où nous avons tracé Pm = f(P,) pour deux courants 

IOL. 
Remarquons que la valeur du point de compression 1 dB est liée au niveau d'injection OL. 

1 Nous en tirons les conclusions concernant la puissance d'émission hyperfréquence : 

- Dans les conditions iiormales d'utilisation (Io, > 10 mA) et compte tenu de l'atténuation de 
l'onde hyperfréquence L liée à la distance séparant l'antenne d'émission hyper à la balise 

/ Puissance d'émission < 4 + La, en dbm 

Pour fixer les idées, l'atténuation est approximativement de 10 dB entre la puissance injectée au 
niveau de l'antenne émettrice et la puissance recueillie par l'antenne réceptrice, si la distance de 
séparation est de 20 cm et la fréquence égale à 1 GHz. Nous obtenons donc la condition importante 
suivante : 

Puissance d'émission hyper c 14 dBm (R 2-13) 

Signalons que dans cette expression, les effets relatifs à l'absorption de l'onde hyperfréquence, 
provoqués par exemple par une couche de neige recouvrant la balise, ne sont pas pris en considération. 
Ce point sera développé au chapitre III. 

La réponse de la balise est conditionnée en particulier, par la bande passante de son mélangeur 
(de ses antennes aussi). 
La réponse du mélangeur en fonction de la fréquence du signal d'entrée est représentée à la figure 2-19. 
Notons que la bande passante mesurée est supérieure à 40%. 



LES MELANGEURS- 

Pour diminuer les dimensions de l'antenne balise, nous avons envisagé une évolution du dispositif 
vers des fréquences plus élevées. Dans ce but, nous avons effectué des essais à 2 GHz. Les conditions 
expérimentales sont les mêmes que celles décrites précédemment. 

Pour ce faire, nous avons développé deux ceilules de mélange adaptées au 2 GHz, l'une équipée 
de la diode 2800, l'autre de la 2835. 

11-4.2.2.5 

1 Les pertes de conversion obtenues sont : 

ESSAIS A 2 GHz 

- pour la 2800 L = 6,75 dB à 2 GHz 
- pour la 2835 L = 5 , 5 d B à 2 G H Z  

En faisant abstraction du problème lié à l'absorption des ondes électromagnétiques, ces résultats 
démontrent la faisabilité d'une telle évolution. 

11 - 4 - 3 / CARACIERISTIQUES DES MELANGEURS DE REEEIPIION 

Le récepteur embarqué nécessite l'emploi de deux mélangeurs destinés à démoduler le signai 
réémis par la balise. Bénéficiant des résultats obtenus au paragraphe précédent, nous présentons ici leur 
structure et caractéristiques. 

Dans le cadre d'application de type SNCF, la contrainte de coût concernant le matériel embarqué, 
est moindre (à priori), nous avons cependant développé un autre mélangeur économique. 

Les mélangeurs ont pour fonction la démodulation du signai réémis par la balise, en synchronisme 
avec le signal d'émission hyperfréquence. C'est la démodulation synchron e (Ce point sera développé au 
chapitre IV). 

La fréquence d'émission et celles réémises sont très voisines . On 
considère cette fois le mélangeur comme un composant à trois accès distincts : l'entrée RF, POL, la sortie 
FI. 

On se trouve cette fois dans le cas de la conversion basse. La structure généralement employée 
dans ce cas fait usage d'un coupleur hybride 3 dB - 90" (ou branch-line) [2-9][2-101 (ce mélangeur est du 
type symétrique équilibré et utilise deux diodes montées tête bêche, 
supposées parfaitement appariées). 

Des essais ont montré que cette structure offre un bon rendement de conversion. Malheureuse- 
ment, ce type de mélangeur présente une mauvaise isolation OL - RF. Une partie de la puissance OL est 
donc émise par l'antenne HF de l'interrogateur et donne lieu à des interférences entre l'onde HF 
"normaie" qui télé-alinente la balise et l'onde OL. 

La solution à ce problème consiste à employer un coupleur hybride 3 dB - 180°, plus connu sous 
le nom de "rat-race". 



fig 2.2Mchéma de principe d'ur~,  mélangeur tiyperfréquence élaboré 
à partir d'un coupleur rot-race" 3 db. 180. 

fig2.22.Moquette finale du mélangeur de réception. 

fig2.2xRéponse spectrale du mélangeur de réception. 
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Approche simplifiée du mélangeur 

La figure 2-20 représente le schéma de principe d'un mélangeur BF. Ce type de mélangeur est 
égaiement du type symétrique équilibré et utilise deux diodes appariées. Son équivalent hyper est donné 
à la figure 2-21. 

Si FOL est proche de FR, , on montre qu'aprés filtrage des composantes HF du courant de sortie 
( wOL + mm , mm , ....), ce dernier s'écrit: 

Pour que le dispositif puisse fonctionner correctement, il faut que ses quatre bras soient chargés 
s u  l'impédance caractéristique du coupleur (50 SZ).  L'adaptation des diodes est donc indispensable. 

L'optimisation des performances du mélangeur utilise les résultats expérimentaux obtenus 
précédemment à propos du mélangeur balise. 

La maquette finale ainsi optimisée est représentée à la figure 2-22. 
Les deux bras d'alimentation de diode sont similaires à celui du mélangeur balise. Les deux diodes 
appariées sont intégrées dans un boîtier unique CMS (HSMS 2822). Le filtre FI est constitué par les deux 
éléments suivants: 

- le tronçon de ligne à extrémité ouverte contribue à l'adaptation des diodes ; 
- le filtre L C constitué par une self de choc HF imprimée et une capacité de 100 pf. Il est destiné 

à réjecter les composantes HF. 

La figure 2-23 montre la réponse spectrale du mélangeur soumis à un signal 1 GHz d'oscillation 
locale d'une puissance de 6 dBm. 
On remarque une différence de 40 dB entre les amplitudes des deux premiers battements. 

Le mélangeur équipé des diodes 2835 présente une perte de conversion de 4,5 dB pour une 
puissance d'OL de 6 dBm. 

1 Le même mélangeur adapté aux diodes 2800 donne une perte de 5,3 dB. 

II- 4.3.2.2 

Le système embarqué est moins soumis aux perturbations électromagnétiques (orages). Pour 
cette raison, nous choisissons les 2835 qui donnent le meilleur rendement de conversion. 

INFLUENCE DU NIVEAU D'OSCILLATION LOCALE 

L'évolution des pertes de conversion en fonction de la puissance OL est donnée à la figure 2-24. 
Au niveau du récepteur embarqué, nous verrons que pour des raisons de coût en particulier, la 



Puissance O L  ( D b m )  

fi92-24.Evolution des pertes de conversion du melon eur de réception 
en fonction du niveau de puissance OL iniec?&e. 

figz-Z5.Effet de saturotion du melon eur de réception : 
points de compression d 1 d% pour Pa = 10 dbm et POL = 3 dbm. 



LES MELANGEURS- 

puissance disponible et nécessaire à l'alimentation OL des mélangeurs est limitée. D'où l'intérêt 
qu'offrent ces mélangeurs à faible puissance OL. 

A titre de comparaison, signalons qu'à O dBm de puissance OL, le mélangeur commercial AD 149 
présente des pertes d'au moins deux fois supérieures à celui que nous venons de décrire. 

Considérons les courbes Pm = f(P,) de la figure 2-25. Au niveau du récepteur, les effets 
consécutifs au phénomène de saturation sont moins critiques que pour la balise. 

La puissance du signal reçu en provenance de cette dernière est relativement faible : approxima- 
tivement -30 à -20 &m. Une puissance d'OL de 2 à 3 dBm s'avère ici suffiante. 

On a vu précédemment que l'entrée RF du mélangeur est destinée à être connectée directement 
à l'antenne du récepteur. La connaissance de l'impédance d'entrée RF du mélangeur est donc indispen- 
sable. Elie détermine le calcul des éléments d'adaptation à insérer au niveau des transitions : mélangeur 
- câble ou lignes microruban. On évite ainsi les ondes stationnaires et les pertes supplémentaires 
d'inadaptation. 

Dans cet objectif, nous avons utilisé une méthode similaire à la méthode de mesure d'impédance 
réflectométrique exposée en annexe. 

Les résultats sont présentés ici dans l'abaque de SMITH, ce qui permet de déterminer rapidement 
à l'aide d'échelles appropriées le TOS et le coefficient de réflexion (figure 2-26). On trouvera en annexe 
une représentation plus précise de l'impédance d'entrée sous la forme partie réelle, partie imaginaire. 

1 L'ensemble des résultats amène les deux constatations suivantes : 

- la comparaison des courbes met en évidence, une fois de plus, l'influence de la puissance OL sur 
l'impédance ; 

- qu'à 1 GHz et dans les limites de puissance locale utilisable, le TOS est inférieur à 1.6, ce qui 
correspond à un coefficient de réflexion inférieur à 0,2. 

Ces résultats sont satisfaisants et de par la symétrie du mélangeur, ils sont également valables pour 
l'entrée OL. 

La mesure de la bande passante du dispositif a été réalisée dans les conditions suivantes : 
Po, = 6 dBm ; F = 1 GHz ; PR, = -14 dBm, F, variant de 1 à 1,l GHz. 

La courbe représentative de l'affaiblissement de la puissance FI en fonction de Fm = FR,- FOL est donnée 
à la figure 2-27. La bande passante à 3 dB ainsi obtenue est de 80 MHz soit 8%. 

Les caractéristiques du mélangeur n'ont été établies qu'à la fréquence 1 GHz. Toutefois, les 
résultats théoriques et expérimentaux obtenus précédemment montrent que l'évolution du dispositif vers 
des fréquences supérieures est tout à fait envisageable (mais raisonnablement inférieures à 3 GHz avec 
ce type de diode et de support). 

. 



' TOS 

fil.2-26 -Représentation poloire de I'impédonce d'entrée RF ou OL 
du mélangeur de réception. 

-- - - 

fig2.2?.Réponse FI du mélongeur de réception en fonction de la 
fréquence. 



LES MELANGEURS- 

La reproductivité de fabrication concernant les mélangeurs balise et de réception est bonne. En 
effet, leur construction est aisée : elle nécessite la très classique technique des circuits imprimés. 

En ce qui concerne la reproductivité des caractéristiques, l'eerience a montré que pour des 
variations inférieures à IO%, à la fois de la permittivité électrique Er et de l'épaisseur du support époxy, 
la dégradation des pertes de conversion reste inférieure à 2 dB. La simulation de cet effet a été effectuée 
en augmentant la longueur de chacune des lignes. Une méthode de caractérisation du support sera 
examinée au chapitre III. 

D'une manière générale, le dispositif que nous décrivons ici pourrait être conçu en tant que 
mélangeur hyperfréquence. Il est plus particulièrement adapté à la fonction de modulateur (tout ou 
rien). Il équipe les balises du système n"3 à polarisations croisées. L'unique différence avec les 
mélangeurs dissipatifs que nous avons détaillés ci-avant, réside dans le fait que ce dispositif utilise un 
transistor UHF qui puise son énergie à une alimentation en courant continu qui est connectée 
directement sur le cadre MF. 11 est par conséquent nécessaire de minimiser ici la consommation, 
d'une part sur l'alimentation continue et d'autre part sur la commande de modulation (équivalente à 
l'entrée OL). 

II- 5 , 

La fig.2.28 nous montre la structure du modulateur retenu. 
Sa structure est du type simple non équilibrée, montage base commune (pour des fréquences 

de travail élevées). 
Le transistor utilise est du type MESA et présente l'avantage de pouvoir fonctionner avec un 

courant collecteur relativement faible : 2 à 4 mA et une tension VCE de - 6 à - 10V. Ce transistor est 
d'une technologie relativement ancienne mais convient bien pour l'application. Le transistor BF 181, 
plus moderne, conviendrait également. 

La base du transistor constitue l'entrée commande du modulateur. 
Pour des raisons de compatibilité avec les systèmes hétérodynes, la fréquence de travail est 

fmée à 790 MHz. 

MELANGEUR ACTIF. 

Méthode d'élaboration. 

1 - Caractérisation du transistor à l'analyseur vectoriel de réseaux (paramètres S) pour 
plusieurs points de fonctionnement . 

2 - Détermination des éléments nécessaires à la polarisation du composant et des capacités de 
découplage, ceci en minimisant la consommation statique et la durée des transitoires de com 
mutation (prévue pour 1 Mb/s). 

3- Optimisation des lignes hyperfréquences d'adaptation avec le logiciel TOUCHSTONE. 

4 - réalisation. 

5 - caractérisation et optimisation expérimentales avec l'analyseur de spectre (fig.2.29). 



1 P, (7 90 MHz) 

a R  1 AF 139 3.5 mA 1 /2 circuit ouvert 

10 v \ ,/ 

Fig.2.28 - Structure du mélangeur actif. 
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Fig.2.29 - Transfert de puissance du mélangeur actif : P, = f (P,). 
FR, = 820 MHz, FOL = 1MHz (signal de pompage carré). 

PR, injectée = -16,5 dBm - F,, =5OOKHz - Gain de conversion = 554 dB. 
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LES MELANGEURS- 

Conclusion. 

- tension d'alimentation comprise entre 9 et 13V 
- consommation totale: 25 mW au maximum. 
- point de compression à 1 dB : 2 dBm 
- gain de conversion : 2,5 dB 
- bande passante : 40 MHz 
- coût comparable au mélangeur simple diode. 

On verra au chapitre 4 l'interconnexion du modulateur avec une antenne patch carrée à 
polarisations croisées. 

Le modulateur actif a l'avantage de présenter un gain de conversion de 7 dB par rapport aux 
mélangeurs dissipatifs décrits précédemment. Ceci permet d'améliorer le bilan de transmission HF 
du système nol et 2 et compense ainsi un peu l'atténuation de l'onde HF due à l'eau. 

Dans la même optique, il est possible d'employer d'autres transistors possédant à la fois un 
S21 plus élevé (représentatif du gain) et un point de compression de l'ordre de 5 dBm; 

ceci entraîne bien entendu une augmentation de la puissance consommée : 150 mW au minimum. 
Un point de compression plus élevé permettrait d'augmenter la puissance HF d'émission 

( système 3) jusqu'à disons 500 mW. 

Nous avons au cours de ce chapitre décrit comment réaliser et optimiser, à partir de composants 
très économiques, trois structures de mélangeurs (simple diode - double diode - mélangeur actif). 

1 - mélangeurs passifs. 

L'analyse théorique et pratique du processus de mélange a déterminé le choix des diodes 
SCHO'ITKY ; celles-ci s'adaptent le mieux à l'application en fonction des contraintes imposées 
et plus particulièrement aux impératifs de coût et de sécurité liés essentiellement à la balise de 
position. 

L'étude inhérente au mélangeur balise a permis de quantifier les caractéristiques impor 
tantes telles que : 

- les pertes de conversion : 5'5 dB pour un courant de pompage Io, crête de 10 mA 
- le point de compression à 1 dB : 4 dBm. 

I Elles déterminent en partie la puissance que doit fournir chacun des émetteurs MF et 

hyperfréquence. La résistance optimale de charge et de source ( =120 8) nous renseigne 
sur la manière de connecter le mélangeur avec les antennes hyperfréquences. 

L'étude concernant le mélangeur symétrique de réception a montré que ses caractéristi- 
ques et propriétés sont particulièrement bien adaptées au système de localisation : 

- un faible niveau d'OL : 2 dBm ; 
- une bande passante à 3 dB: = 10% ; 
- une bonne adaptation des entrées OL et RF : TOS < 1.4 ; 
- une bonne isolation OL-RF et OL-Fi : supérieure à 25 dB. 



1 Puissance de sortie 

Puissance d'entrée RF en dBm 

Fig.230 - Transfert de puissance du mélangeur actif : P, = f (P,). 
F, = 820 MHz, FOL = lMHz (signal de pompage carré). 



LES MELANGEURS- 

Des travaux antérieurs ont mis en évidence la relative insensibilité des mélangeurs vis-à-vis 1 
des fluctuations de température : variations des pertes de conversion inférieures à 0,5 dB par 100" 
[2-IO]. 

La classique technique des circuits imprimés confèrent à ces deux dispositifs une reproduc 
tivité de fabrication excellente. 

l 
i 

Enfin l'évolution du système vers la bande 545 GHz n'est pas inenvisageable. L'estimation 1 
des pertes de conversion à d'autres fréquences de travail peut être déduite par interpolation des 
courbes théoriques et expérimentales obtenues. 

12 - Mélangeur actif (modulateur). 

pour conférer au système numérique n"3 à polarisations croisées un meiiieur bilan de l 

transmission, nous avons fabriqué un modulateur faible consommation qui apporte un gain de 1 
8 dB par rapport au mélangeur passif à diode. 





b PROPAGATION ELECTROMAGNETIQUE- 

u chapitre précédent, nous avons vu que la conversion de fréquence s'effectue grâce au 
mélangeur de balise. Cette dernière constitue donc véritablement le coeur du système de lo- 

calisation et ne fonctionne qu'à partir de l'énergie électromagnétique délivrée par les antennes moyenne fréquence 
(MF) et hyperfréquence (RF) placées sous le véhicule. 

Cet apport d'énergie concerne les signaux suivants : 
- oscillation locaie ou signal de pompage 4 MHz (OL), 
- sigoal hyperfréquence 1 GHz (RF). 
Au niveau de la balise, la réception simultanée de ces signaux se traduit par la réémission d'ondes hyperfré- 

quences : 
battements 1 GHz + n . 4  MHz (avec n entier). 

Ce chapitre traite de la transmission des ondes électromagnétiques. Nous nous proposons, à partir du 
mécanisme de propagation de ces ondes, de choisir les antennes du système. Pour guider le choix dans la 
détermination des éléments de la chaîne de transmission, on s'efforcera de répondre aux contraintes citées au 
chapitre 1. L'association des résultats obtenus à l'issue du chapitre II et III se matérialisera par la construction d'une 
balise très simple et de coût minimum ; elie équipe le système nOl et sera décrite au chapitre 4. 

La première partie du chapitre est consacrée à l'approche simplifiée du problème de rayonnement électro- 
magnétique. Elle est basée sur la théorie du rayonnement émis par des antennes élémentaires (doublet électrique et 
magnétique de HERTZ). A l'issue de ce rappel, nous justifions le choix des antennes réelles à utiliser en fonction des 
impératifs de fonctionnement du système de localisation. 

Dans la deyième partie, nous abordons l'atténuation des ondes électromagnétiques par des matières 
absorbantes et réfléchissantes telles que l'eau, la glace, la neige. Nous justifions le choix des fréquences et puissan- 
ces de travail (HF et Moyennes Fréquences). 

La troisième partie traite de la propagation guidée par les lignes microrubans que nous avons déjà évoquées 
au chapitre précédent et que nous rencontrerons tout le long de l'étude. L'utilisation du support époxy permet de 
s'affranchir en partie de la contrainte de coût, mais aux dépens des performances. Nous proposons une méthode de 
caractérisation de ce type de substrat. 

Dans la quatrième et cinquième partie, nous décrivons les propriétés des antennes hyperfréquences suscep- 
tibles de convenir au système. Nous y développons des antennes modernes dites "plaquées" : dipôle électrique - 
antenne "fente" - antenne "patch". 
L'étude théorique du rayonnement électromagnétique appliquée au cas réel qui nous préoccupe serait trés 
complexe. En effet, la propagation est perturbée par le sol et les éléments métalliques environnants ( caisse du 
véhicule, rail ...) qui provoquent des réflexions multiples. Le couplage entre antennes (émission - balise) complique 
encore plus le problème. Par souci de simplification, nous examinons l'influence de ces phénomènes sur une 
antenne connue, le dipôle fiaire, celui-ci possédant des propriétés très voisines de son équivaient en structure 
plaquée. 

Le sixième paragraphe est consacré à la partie moyenne fréquence. Nous optimisons les antennes cadres 
d'émission et de réception après avoir choisi le modèle des circuits résonnants couplés. Pour les applications SNCF, 
les distances séparant l'interrogateur de la balise étant supérieures à celles prévues pour les métros (&O cm au lieu 
de 20 cm) , il a fallu développer des interrogateurs plus grands que pour le système initial nOl. Les cadres qui les 
composent sont également parcourus par des courants plus importants que ceux qui parcourent le cadre de 
l'interrogateur métro. 

Là encore, les méthodes conduisant à l'optimisation des cadres sont appliquées au cas du système de base nOl. Pour 
des raisons de concision, nous ne mentionnons que les caractéristiques des circuits MF réalisés. 



fiq 3-1 . composorrtes du chornp royonné por un doublet électrique 

fig 3-2 . composantes du champ royonné par un doublet magnétique 



1 - PROPAGATION ELECTROMAGNETIQUE- 

111-1 APPROCHE SIMPLIFIEE DU PROBLEME DU 

RAYONNEMENT ELECTROMAGNETIQUE PRO- 

DUIT PAR LES ANTENNES 
l 

La théorie de l'électromagnétisme est basée sur les quatre équations de MAXWELL. L'ap- 
proche simplifiée du problème consiste à considérer selon le cas, soit le rayonnement du doublet 
électrique, soit le rayonnement du doublet magnétique 13-11 [3-331. 
Nous nous proposons de rappeler les principaux résultats. 

1 III- 1.1 1 RAYONNEMENT DU DOUBLET ELE~~RIQUE ~ 
Un doublet électrique est une antenne filaire élémentaire dont la longueur 1 est très inférieure à 

la longueur d'onde et qui est parcouru par un courant considéré comme constant (figure 3-1). 
En supposant qu'il soit placé dans l'espace libre isolant (vide), on démontre alors que les trois 

composantes du champ rayonné exprimées en coordonnées sphériques sont : 
l 

I 
- F m  I -lx="- 

"rayonnées" du diamp I "induites" dudiamp 

avec d = longueur d'onde dans l'air Er etEe enV/m 

c = vitesse de la lumière # 310' m/s et H p  enA/ m 

Un doublet magnétique est une antenne cadre élémentaire composée de N spires dont les 1 
dimensions sont très inférieures à la longueur d'onde et qui est parcouru par un courant constant 1 
(figure 3-2). I 
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Moyennant les mêmes hypothèses que pour le cas électrique, on démontre pour le doublet 
magnétique : 

I 
I jw ( t - f )  

g p =  j 

composantes 
I 
I composantes 

" n i p ~ 6 e s "  du Champ 

1 
I "induites" du champ 

S étant la surface du cadre en m2 
et N le nombre de spires 

III- 1.3 IREMARQG 
Ces expressions sont valables quelque soit la distance r. 

On distingue dans les deux cas deux catégories de termes : 

1) les termes correspondant à la partie rayonnée du champ qui varie en î/r 
2) les termes correspondant à la partie induite du champ qui varie en 119 et l/tJ . 

Si on s'intéresse au champ lointain, ce qui est souvent le cas en pratique, les termes en l/rz et 
119 deviennent négligeables devant les termes en l / r  et on retrouve les classiques formules des 
champs : 

Cas électrique 

Er = O 

Cas magnétique 

jw(t - r /c)  jw ( t - r / c )  
m Ee = j - 1.1, sin0 e N.S Hg = -;n- Io sin 0 e 
I r  12, 

j w ( t - r / c )  
1 HP = j - 1.1, sin 0 e 

U r  

Dans les deux cas, les deux composantes restantes sont en phase et on vérifie que le rapport 
des amplitudes de E sur H est 120 ~c qui est l'impédance d'onde du vide 377 G? . 



Fig.3- 1 bis -Diagrammes de rayonnement 

A) dipôle électrique 

B) dipôle magnétique 
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La puissance instantanée qui traverse i'élément de surface ds dans la sphère de rayon r est 
égale au flux du vecteur de POYNTING : 

On peut montrer en utilisant les relations précédentes (R 3-3) , (R3-4) et en intégrant sur toute 
la sphère de rayon r que la puissance totale rayonnée s'exprime par : 

Cas du doublet électrique. Cas du doublet magnétique [3-21 

1 Résistance de rayonnement 

A i'énergie rayonnée, on associe la notion de résistance de rayonnement Ra définie par : 

1 Ra devient : 1 . Cas du doublet électrique Cas du doublet magnétique 

Les méthodes de caractérisation des antennes se réfèrent généralement à de nombreuses 
définitions. On les trouvera par exemple dans l'article [3-31 (notions de diagramme de 
rayonnement,impédance d'entrée ......). 

Les diagrammes de rayonnement du doublet électrique et du doublet magnétique sont rappe- 
lés sur la figure 3-1 bis. 

Enfin, la connaissance de l'impédance d'entrée de l'antenne est primordiale pour son adapta- 
tion. 
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L'approche simpl5ée du problème nous amène à faire quelques remarques qui justifieront le 
choix des antennes du système. Ces constatations ont été à la base de la conception de la partie 
transmission du système. 

L ' m  CADRE qui sera effectivement utilisée à l'émission de la MF du système nOl comporte 
10 spires. La surface moyenne est d'environ 300 cm2. Eile est parcourue par une courant sinusoïdal de 
200 mA de fréquence 4 MHz. Dans ces conditions, eiie peut être assimilée à un doublet magnétique. 

III - 1.6 

Un calcul numérique simple appliqué à la relation R 3-8 donne une résistance de rayonnement 
de 910 -'51 (en supposant le cadre isolé dans l'atmosphère). La puissance totale rayonnée est alors: 

CRITERES DE CHOM DES ANTENNES 

~a =A ~a .I: soit 1.8pW ! (-30 dBm) 
2 .. 

Pour les autres systèmes qui nécessitent la transmission d'une puissance MF plus élevée, les 
puissances effectivement rayonnées sont : 

- pour le cadre 150 Khz (36 spires de 40 x 40 cm, Lp = 400 pH, Ip = 1.5 A): Pa = 7.8 IO4 W 

- pour le cadre 1 MHz ( 18 spires de 40 x 40 cm, Lp = 100,uH, Ip = 1.5 A): Pa = 3.2 lû5 W 

On conçoit bien que, dans ces conditions, le cadre est une mauvaise antenne d'émission. Les 
longueurs d'onde respectives étant de 75 m (4 MHz) - 300 m (1MHz) et 2 Km (150 KHz) , il ne faut 
considérer dans les expressions R 3-2 que la partie correspondant aux composantes induites du 
champ (champ proche). Au voisinage du cadre émetteur, la puissance du champ d'induction décroît 
très rapidement en fonction de la distance r: en l/iAet 1/P. 

Ces propriétés confèrent donc au système la sélectivit6 spatiale indispensable pour résoudre 
le problème de diaphonie entre balises voisines. En effet, si la balise est suffisamment éloign6e du 
cadre d'émission, le mélangeur balise ne reçoit plus de signal de pompage et, par conséquent, n'est 
plus en mesure de délivrer les ondes de battement. 

La transmission de la puissance MF à la baiise est effectuée par "effet transformateur" 
résultant du couplage par induction mutuelle entre le cadre d'émission et le cadre de balise. Ce point 
sera précisé à la fin du chapitre. 

D'un autre côté, cette faible puissance rayonnée ne devrait pas constituer un handicap devant 
l'homologation du système par les PTï ; d'autant plus que les effets perturbateurs sont réduits ici, par 
le fait que le cadre est placé sous la caisse métallique du véhicule (écran). 

Dans ce cas particulier d'application, les antennes hyperfréquences utilisées ne doivent pas 
être trop directives. Elles doivent en effet couvrir une zone relativement large, en vue d'une extension 
probable du système à la transmission numérique d'une part et du fait de l'imprécision d'implantation 
des balises sur la voie d'autre part. Il faut aussi tenir compte de la largeur de la zone d'induction des 
antennes cadres : zone dans laquelle la puissance transmise à la balise est suffuante. 

Le temps disponible pour transmettre quelques octets est fonction de la vitesse du véhicule 
(400 km/h) et de la largeur du lobe principal des antennes hyperfréquences d'émission et de balise. 
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L'efficacité (ou rendement) et l'adaptation de l'antenne hyper de la balise et de l'antenne 
interrogateur doivent être bonnes : celles-ci jouant le rôle à la fois d'antenne d'émission et d'antenne 
de réception : l'effet de perte est alors doublé. 

Les antennes doivent une bande passante suffisamment large pour assurer au moins 
la transmission des deux premiers battements d'une part, et d'autre part pour minimiser les effets dus 
à une éventuelle dérive de la fréquence de l'émetteur. 

Pour conclure, on aura recours aux antennes hyperfréquences "classiques" (dipôle d / 2 ou 
fente d / 2 par exemple) dont les propriétés sont bien connues et satisfont aux conditions énoncées ci- 
dessus. Parmi d'autres dispositifs susceptibles de convenir à l'application, nous essaierons l'antenne 
"patch" rectangulaire qui présente, outre l'avantage d'être plate, celui de ne pas nécessiter de plan 
réflecteur. Ces propos seront détaillés par la suite. 

SANCE ET DES FREQUENCES DE TRAVAIL. 

Les balises sont exposées à de très sévères conditions climatiques. Elles peuvent, en particu- 
lier, être recouvertes par une pellicule d'eau, de glace ou de neige. Selon leur nature, ces dépôts 
perturbent plus ou moins la transmission du signal. 

L'étude détaillée du phénomène d'absorption sortirait du cadre de cet exposé. Aussi ren- 
voyons-nous le lecteur intéressé aux ouvrages spécialisés [3-41 [3-51. Après un bref rappel concer- 
nant la permittivité électrique complexe, nous nous bornerons ici à ne donner que les résultats 
principaux. 

Par définition, la constante diélectrique complexe s'écrit : 

1 
avec 6, = permittivité du vide = - 1G9 F /m 

3 m  

et E' / E" = tg d tangente à l'angle de perte. 
On introduit la permittivité relative en divisant R 3-9 par E, : 

La permittivité complexe du milieu considéré varie avec la fréquence et la température d'une 
manière qui dépend de sa structure microscopique. 



fig 3-3 . (a) atténuation de l'eau en fonction de la fréquence 
(b) atténuation de la glace en fonction de Io fréquence 

(c) atténuation de la neige séche en fonction de la fréquence 
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L'onde électromagnétique qui se propage dans un milieu diélectrique à pertes subit une atténua- 
:ion mesurée généralement par le facteur d'atténuation [3-41 : 

112 

(R3.11) 

avec A. = longueur d'onde dans le vide. 
On en déduit les pertes en décibels par mètre : 

Pour résumer, la figure 3-3 représente les variations du coefficient d'atténuation pour l'eau, la 
glace et la neige en fonction de la fréquence [3-61. Ces courbes mettent en évidence l'influence très 
prédominante de l'eau sur l'atténuation du signal par rapport à la neige et la glace. La puissance 
'ransmise à travers l'eau diminue considérablement avec l'augmentation de fréquence. 

Par contre, en ce qui concerne la neige et la glace, l'absorption de l'onde est négligeable. 
Toutefois, précisons que les résultats mentionnés sur la courbe se rapportent à de la neige sèche. Le 
coefficient d'atténuation de la neige augmente notablement avec sa teneur en eau (neige fondante). 

On trouvera dans l'ouvrage récent [3-7, une série de mesures de permittivité complexe 
concernant de nombreux végétaux (feuillages, herbes...). Les cas de la glace et de la neige y sont 
également traités. 
A titre indicatif [3-41 : 

à 1 GHz Glace à -12" tg d = 9 lo4 E' = 3.2 
à 1 GHz Neige poudreuse tg d = 8 104 E' = 1.2 
à 1 GHz Neige humide à 10% d'humidité tg d = 8 E7 = 6 

Des mesures effectuées au laboratoire ont montré qu'à 4 MHz, la perturbation produite par 5 
d'eau est très faible. 

En ce qui concerne la neige sèche et la glace, on peut considérer que les pertes sont négligea- 
les à partir de 1 MHz [3-81. 

Pour illustrer les effets d'absorption du signal résultants de la présence d'une épaisseur d'eau 
cas le pire) recouvrant la balise, considérons l'exemple suivant : 

Supposons que l'épaisseur de la couche d'eau soit égale à 1 cm. L'onde incidente 1 GHz subit 
e atténuation de 1,3 dB qui correspond à une puissance transmise d'environ 75%. Il en est de même 

our l'onde réémise par la balise vers le véhicule. La perte totale, liée uniquement à l'absorption de 
'onde par l'eau, est donc 2,6 dB soit 55%. Un raisonnement analogue, mais en considérant cette fois 
ne fréquence de travail de 2.5 GHz, donne une perte de puissance totale de 97% . i 

Dans ces conditions, et si l'on fme la limite de hauteur d'eau recouvrant la balise à 1 cm 
raisonnablement), l'exploitation d'un système fonctionnant à 2,45 GHz apparaît très difficile. 

En réalité, d'autres phénomènes contribuent à dégrader les performances de la balise, notam- 
ent la modification de l'impédance d'entrée de l'antenne balise et la réflexion de l'onde incidente sur 

a surface de l'eau. 
L'incidence de ces phénomènes sur la transmission est décrite au paragraphe suivant. Nous 

onsidérons dans la suite de l'exposé que 1 cm d'eau (ou l'équivalent) constitue une limite raisonnable. I 
I Signalons enfin, que la puissance transmise à travers un conducteur de type métallique est nulle 

suite, par exemple, au recouvrement accidentel de la balise par un "papier aluminium". 



1 Fig. 3.33d - Réflexion et réfraction d'une onde plane à polarisation horizontaie. 
1 

Fig. 3.33e - Réflexion et réfraction d'une onde plane à polarisation verticale. 



Nous allons à présent examiner les phénomènes physiques qui se rapportent au passage 
d'une onde à travers une surface de séparation entre 2 milieux par exemple airleau. 

Le problème que nous proposons est un problème idéalisé. Pour simplifier l'étude, nous allons 
en effet étudier un modèle théorique simple (mais cependant assez représentatif des phénomènes 
réels) dans lequel nous considérerons une onde EM supposée plane (approximation de l'optique 
géométrique) tombant sur une surface de séparation plane entre 2 milieux supposés infinis, isotro- 
pes, diélectriques parfaits. Ce problème est un classique de I'EM et le lecteur intéressé se référera 
par exemple aux ouvrages de NIKOLSKI [ 3-91 ou de DUBOST [3-IO]; ce dernier auteur à résolu 
le problème d'une onde traversant une lame de diélectrique. 

Il faut distinguer ici 2 types de polarisation d'onde : horizontale et verticale. 

a - polarisation horizontale (fig.3.3 d ). Le vecteur E de l'onde incidente est parallèle à la 
surface de séparation et donc perpendiculaire à la direction de propagation (Cas des systèmes 1 et 
2). 

b - polarisation verticale (fig.3.3 e ) 
E est cette fois dans le plan d'incidence. 
L'onde incidente donne dans les 2 cas naissance à une onde réfléchie et une onde réfractée. 

Rappelons les lois utiles. 

Lois de SNELLIUS (qui donne les directions de propagation des différentes ondes, inci- 
dente, réfléchie, réfractée) : 

- Les 3 rayons sont dans le même plan, 

- L'angle du rayon réfléchi par rapport à la normale est égal à I'angie d'incidence: çb = $' , 

- k, sin çb = k, sin O avec les nombres d'onde k, = %/A1 et k2 = %/A2 

d'où - sin 8 avec vl, v2 : vitesses de phase dans les milieux respectifs =$=" vl 

En appliquant les règles précédentes et en considérant la continuité des champs tangentiels 
et H, à la surface de séparation, on aboutit fmalement aux expressions de FRESNEL qui pour 

les deux types de polarisation s'écrivent : 

coef. de réflexion : rh = Z, cos çb - 2, cos 8 (R3.12) , coef. de th = 22, cos çb (R3.13) 
en polarisation Z2 cos Cp + Z, cos 9 transmission Z2 cos çb + Z, cos O 
horizontale 

de même, en : r., = _ Z2 cos 8 - Z, cos çb (R3.14) et tV = 22, cos çb (R3.15) 
polarisation Z, cos çb + Z, cos O Z, cos 95 + Z, cos 8 
verticale: 

où Zo, Z,, Z2 sont les impédances d'ondes dans les milieux respectifs O, 1,2 . 

avec Z, = ~~m~ et Z2 = z O m  et Zo = E/H = PO / CO = 12& (61) 



en degrés 

Fig. 3.33f - Coefficient de réflexion présenté par une interface airleau. 

Fig. 3.33g - Effets de réflexion et réfraction d'une onde plane en présence d'une 
lame d'eau. 
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Dans le cas qui nous intéresse, le milieu 1 est de l'air : glr = 1 ,pli = 1 le milieu 2 est de l'eau 
E = 8 0 , , u b = 1  
d w c e c a s :  

'v = E, COS # - (E, - si19 $)112 et r, - COS $ - (ézr - sin2 $)Il2 (3-16) 
€a COS # + ( E ~  - sin2 $)II2 - cos # - (E& - sin2 #)'12 

:es fonctions sont tracées fig.(3.3 f) 
On remarque qu'en incidence normale, et c'est le cas qui nous intéresse le plus: 

r = 0,s et t = 0,2 (indifféremment de la polarisation) 
Seulement 20% de i'amplitude de l'onde incidente pénètre dans l'eau. 

On note également qu'en polarisation verticale, il existe un angle pour lequel l'onde est 
ntégralement transmise, c'est l'angle de BREWSTER (en incidence rasante) : 

9, = a r c t g K  soit 83.6' 

Maiheureusement nos systèmes d'interrogateurs ne rayonnent que dans une zone limitée 
l'environ = 45" de part et d'autre de la normale, nous ne pouvons par conséquent pas exploiter 
:ette propriété. 

En réalité , le milieu eau n'est pas infiniment profond. 11 se présente comme une lame diélec- 
rique (ici supposée sans pertes et d'épaisseur variable) (fig.3.3 g). 

Les.calculs correspondants ont été effectués par DUBOST [3-101 (entre autres). 
On définit: r12 = coef. de réflexion du milieu (1) sur le milieu (2) 

t,, = coef. de transmission du milieu (1) vers le milieu (2) 
de même pour r,,, r,, 2,. t,. 
Si les milieux 1 et 3 sont identiques, et le milieu 2 est un diélectrique parfait, r2, = r12 = r,, on 

nontre que le module du coefficient de réflexion s'écrit : 

IR1 = 2 r12 sin (4>/2) (R3.17) 

ivec : 2 

:t où r,, = r1, ou r12, selon la polarisation considérée. 
1 R 1 s'annule pour: 

<P = 2nN 9 = arcsin [E, - N2 A2,, ] avec N entier (R3.18) 

4e2 

( 1 R ( s'annule aussi pour l'angle de BREWSTER : $, = a r c t g G  ) 

* En incidence normale ($ = O), r12 pour les deux types de polarisation devient: 



Epaisseur e en cm 

Fig. 333giisIR 1 et puissance transmise à travers une laiuc d'eau d'épaisselu e. 

PUISSANCE TRANSMISE A TRAVERS UNE LAME DE NEIGE 10% D'HuMIDITE 

I 

F= 1 G ' H r  

I 

Epaisseur e en cm 

Fig. 3.33h - Puissance transmise à travers une couche de neige à 10% d'humiditk d'épaisseur e. 
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En minimisant le dénominateur dans l'expression de (R (,on obtient, le maximum de coeffi- 
cient de réflexion pour les valeurs particulières de e , tous calculs faits : 

4 ver 

ce qui appliqué à notre cas donne : 
1 

IR1 =0.97 pour el,,=8.3rnm, eM=25.1mm, e3,=41.6mm ... etc.. 
l 

En vertu du principe de conservation de i'énergie, ces épaisseurs correspondent aux mini- 
mums d'énergie effectivement transmise. La puissance transmise est par défuiition : 

.PT = 1 - 1 r 1 soit ici seulement 5%. 

I 1 Les maximums de puissance transmise correspondent alors d'après R3.18 9: 
l 

1 

elmur=Omm, e,, = 16.7 mm , e3- = 33.54 mm etc ...... 
- On remarque que les minimums sont trés aigus et ont lieu pour des épaisseurs qui corres 
pondent exactement à 1, / 4 + N 1, / 2. 

l 
l 1 - De même, les maximums correspondent à 1, / 2 + NA2 / 2. 

Par analogie avec les lignes, on peut considérer le milieu air n"3 comme un circuit ouvert , la 
lame d'eau comme la ligne et l'onde TEM incidente comme l'onde TEM qui proviendrait d'un 
générateur source. 
L'analogie se contirme d'autant plus que, dans la technique d'adaptation du radôme d'une antenne 
par exemple, pour adapter 2 milieux diélectriques différents 1 et 3 , on intercale généralement une 
lame diélectrique d'épaisseur / 4 et de permittivité t = \I. 

Pour de la neige à 10% d'humidité ( er = 6 d'aprés [3-41 ), la puissance théoriquement trans- 
mise en incidence normale est tracée sur la fig. 3.3 h . 
Le premier minimum est obtenu pour e = 3 cm ; la puissance transmise est alors de 50%. Les 
minimums sont moins aïgus que ceux provoqués par la lame d'eau. 1 

On pourrait se poser les mêmes questions pour une lame d'huile. La plupart des huiles ont 
une permittivité diélectrique relative inférieure à 3 et une tangente à l'angle de perte inférieure à 
IO4. Dans ces conditions, eiles ne devraient pas poser de problème. 

Les relevés à l'analyseur de réseau vectoriel, no 1 et 2 ( fig.3.3 i) montrent l'évolution du 
module de S21 interrogateur/balise dans les conditions de mesure: stipulées sur la fig.3.3 i. 

Pour minimiser les effets parasites (Réflexion sur le sol, diffraction et effets de bords), nous 
avons placé l'antenne dipôle de réception ( de la balise ) au centre d'une boîte étanche en polyes- 
ter qui est noyée dans un large récipient rempli d'eau. En effet, l'antenne de réception se dés- 
adapte, d'une part en fonction de la distance h' qui la sépare de la lame d'eau, et d'autre part en 
fonction de l'épaisseur e de cette dernière. 

Les meilleurs résultats sont obtenus avec h' sensiblement égale à 7cm ( 1  / 4 ). 
Les atténuations réelles résultent de 3 phénomènes : réflexion sur la surdce de l'eau qui est 

prépondérante, absorption, désadaptation de l'antenne par rapport à la source qui l'alimente. 



CH1 MEM log M A G  10 dB/ REF O d B  1; -24.085 d B  

l 
Ha60 cm 

l 

REFLECrEUR 

I 

I 
I l 

START 800.000 000 MHz STOP 1 200.000 000 M H z  

Fig 3.331 - Evolution de 1 S211 en fonction de l'épaisseur e de la lame d'eau qui recouvre la balise 
(distance h' = A, / 4). 

MEM log MAG 5 dB/ REF O dB 2 -12.82 dB 
F 

1 I I I 1 1 ! 1 1 
I 1 l 

1 
I 1 - 

i 
START 800.000 000 M H z  STOP 1 200.000 000 M H z  

fonction de l'épaisseur e de la lame d'eau qui recouvre la balise. 
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Le ler phénomène est bien montré par l'expérience. On retrouve la périodicité spatiale des 
maximums et des minimums des champs captés en fonction de l'épaisseur e. 

Plus e augmente, plus cet effet s'estompe à cause de l'absorption par l'eau qui augmente. 
C'est ce qui se passe égaiement avec l'amplitude des ventres et des noeuds le long d'une ligne 
TEM, court-circuitée par exemple, qui présente des pertes. 

Le 3éme phénomène est illustré par les relevés de IS11I de l'antenne de réception pour 
différentes épaisseurs e ( fig 3.3 j). On note qu'au pire des cas, l'atténuation est de 13 dB par 
rapport à la référence; cette désadaptation correspond approximativement à 5% de puissance 
perdue. 

On note au pire des cas (e c lcm) que la diinution relative S21/ référence, pour les cas 
considérés, est de 14 dB, soit 4% seulement de puissance effectivement transmise. l 

1 

En ce qui concerne enfin la susceptibilité des autres antennes : patch, fente, nous avons 
constaté qu'avec le patch on obtient à peu de choses près les mêmes résultats qu'avec l'antenne , 
dipôle. L'antenne fente par contre se désadapte un peu plus. 

De l'examen des conditions qui dégradent le bilan global de la transmission, nous pouvons 
formuler quelques remarques et suggestions: 

1 - Les mesures semblent vérifier les calculs théoriques malgré les hypothèses simplificatri- 1 ces posées au départ. L'approximation onde plane est cependant justifiée puisque la balise se situe I 

en dehors de la zone de champ considérée comme proche, la distance minimale étant déterminée- 1 

par 1- = 2 D2 /Ao où D est la plus grande des dimensions de l'antenne). 1 
l 

2 - L'affaiblissement global doit être multiplié par 2 pour les systèmes 1 et 2 car l'onde 
réémise par la balise est également affectée. 

3 - Une lame diélectrique intercalée dans de l'air réfléchit plus qu'une simple interface au/ 
eau où le module du coefficient de réflexion ne dépasse pas 0'8. 

4 - Le problème posé par la neige fondante est assez compliqué car il faut considérer la mo- 
dification de la distribution spatiale des poches d'eau qui descendent progressivement à mesure de 
la fonte qui peut durer des heures. Une approche de ce phénomène ainsi que des mesures ont été 
effectuées au laboratoire LRPE [3.11] . A 1 GHz, les résultats montrent qu'au cours de la fonte 
l'atténuation fluctue dans une plage de 3dB; le manteau de neige tassée avait initialement une 
épaisseur de 7cm. 

5 - Pour augmenter l'épaisseur donnant lieu à un ler minimum de transmission (eimm), il faut 
choisir une fréquence de travail plus basse, mais on se heurte alors au problème des dimensions 
d'antennes. 

Dans les systèmes 1 et 2 on peut aussi augmenter la puissance émise par l'interrogateur. La 
puissance de l'onde réémise sera de ce fait plus importante. 

Cette augmentation doit cependant être modérée, pour ne pas saturer le mélangeur de la 
balise. 

C'est surtout à cause de l'influence des dépôts de matières absorbantes et réfléchissantes 
que nous avons développé les systèmes 4 et 5 par exemple, qui mettent en oeuvre des fréquences 
HF nettement inférieures (50 MHz) : la réflexion et l'absorption sont minimes comparativement à 
celles produites à 1 GHz. 
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Une autre solution consiste, comme nous l'avons vu au chapitre 1, à munir la balise d'un 
mélangeur actif. 

On améliore encore le bilan de transmission en installant sur la balise un émetteur. 
L'onde émise par le véhicule ne parcoure ainsi qu'un seul trajet et l'atténuation globale se 

trouve par conséquent divisee par 2 (grossièrement) par rapport à celle présentée par un système 
«aller-retour*. 

Enfin, on peut envisager dans le cas du système «der-retour» de remplir le volume délimité 
par le plan d'antenne et le couvercle de la boîte par une matière dont la constante diélectrique est 
comprise entre 5 et 9 (avec peu de pertes évidemment). Cela aurait pour conséquence de mieux 
adapter le milieu 3 au milieu 2. Malheureusement au cas où il n'y a pas d'eau sur la balise, les 
puissances transmises seraient alors diminuées de 50% environ; on note que cette éventualité 
permettrait également de réduire la hauteur de la boîte d'un facteur égal à Ag du diélectrique 
d'adaptation qui pourrait être simplement du sable sec par exemple ( 3< Er <6 ) ou des morceaux de 
verre de silice (1 < Er < 10 , tg d < lû3). 



Comme nous venons de le voir ce choix résulte tout d'abord du compromis entre la taille réduite 
des antennes hyperfréquences et les effets d'absorption et de réflexion: 

- encombrement de la balise : environ 15 x 15 cm (compatible avec la largeur d'une traverse de 
type SNCF)' 

- atténuation modérée de l'onde hyperfréquence consécutive au recouvrement de la balise par 
des matières telles que l'eau. 

1 Les moyennes fréquences et le 1 GHz répondent bien à ce compromis. 

D'un autre côté, tout système d'émission doit être soumis à l'approbation des organismes 
chargés de la réglementation inhérente au spectre radio-électrique essentiellement pour les deux 
raisons suivantes : 

- Ne pas polluer l'espace radio-électrique réservé à d'autres applications : les puissances 
rayonnées doivent être minimisées, 

- Ne pas être perturbé par des émetteurs situés à proximité de la voie : ceci est important en ce 
qui concerne la sécurité du fonctionnement du système. 

Signalons que dans le cadre de cette étude, la fréquence 1 GHz a été choisie à titre d'exemple 
pour les raisons indiquées ci-dessus, mais n'est pas conforme aux législations en vigueur puisqu'elle 
se situe dans les bandes réservées aux radiocommunications fues et mobiles. 

Un entretien avec les personnes spécialisées en matière d'homologation des matériels d'émis- 
sion (CNET Issy) nous a c o n f i é  l'existence de certaines installations fvres (fours, systèmes 
antivols) qui fonctionnent dans la bande de fréquences 915 MHz. De toute manière, quelle que soit la 
puissance et les fréquences émises, les matériels rayonnants, surtout s'ils sont mobiles, doivent être 
homologués et font pour la plupart l'objet de dérogations (en général, les puissances d'émission 
doivent être inférieures à 50 mW (17 dBm)). 

Pour en terminer avec la réglementation, précisons que le problème lié à l'impératif de limita- 
tion de la bande de fréquence occupée, est ici simplifié par le fait que l'émetteur ne délivre qu'une 
porteuse sinusoïdale (raie théoriquement très étroite). D'autre part, le problème concernant la stabilité 
de la fréquence de travail peut être résolu par l'emploi d'une source hyperfréquence synthétisée (vu 
au chapitre "système n0l"). 

1 D'un autre côté, l'utilisation du 1 GHz présente un double intérêt : 
l - le prix des composants est encore "raisonnable" dans cette gamme de fréquence ; 

- mise en oeuvre simple : on peut encore se permettre de réaliser des circuits à constante 
localisée [3-121 [3-131. 

On se propose de déterminer la puissance optimale d'émission. 
Notons que cette valeur constitue ici une limite à partir de laquelle un accroissement de la 

puissance hyperfréquence d'émission ne contribue quasiment plus à l'augmentation de l'amplitude du 
signal réémis par la balise. Nous avons examiné au chapitre II l'effet de saturation lié au mélangeur 
balise. Cet effet est caractérisé par le point de compression à 1 dB. 

111-2.4 OPTIMISATION DE LA PUISSANCE D'EMISSION DANS LES CAS LES 

PLUS DEFAVORABLES. 
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Pour établir la puissance maximale d'émission hyperfréquence, il faut cette fois prendre en 
compte les éventuelles pertes par absorption, et d'inadaptation provoquées par l'eau par exemple. La 
puissance optimale d'émission s'écrit alors : 

où P l  dB = point de compression à 1 dB du mélangeur balise (en supposant bien entendu que le 
courant de pompage 4 MHz est sufikant : > 10 mA pic). 

Leau = atténuation par Peau : 1,3 + 14 dB en supposant une épaisseur d'eau correspondant à 
l'atténution maximale c-a-d 8,3 mm (voir le 8 sur la réflexion par l'eau dans le présent chapitre). 

L propa = atténuation en puissance de l'onde liée à la distancè de propagation balise -émetteur : 10 dB 
environ pour h  = 20 cm et 20 dB pour h = 60 cm. 

1 L inadapt = pertes d'inadaptation - 2 dB. 

1 Soit, pour h  = 20 cm (applications métros): ( 1 w  ) 

et pour h  = 60 cm (SNCF) : 

L'usage de telies puissances doivent faire l'objet d'une demande de dérogation. 
Du point de vue pratique, le fonctionnement du système de localisation est également caracté- 

risé par le rapport S/B évalué au niveau même du récepteur embarqué. Un calcul simple donne la 
valeur de la puissance reçue par le récepteur : 

P r = Pe -2 L propa -2 L eau -2 L inadapt - Lc (R3-22) 

où Lc est la perte de conversion du mélangeur balise : - 6 dB 

A) - Soit, dans le pire des cas, avec les systèmes 1 et 2 et avec Pe = 17dBm par exemple ; ( 8,3 mm 
d'eau); h =20 cm : 

Pr = - 43 dBm 
ce qui correspond à une tension reçue sur 50 8 de 1,6 mV. 
- Pour h  = 60 cm: Pr = - 63 dBm , soit 0,16 mV sur 50 $2. 

B) - Avec le systéme n"3 (balise à mélangeur actif), le gain est de 8 dB d'où si Pe = 17 dBm: 
h =  mcm ------- > Pr = -35 dBm (4 mV sur 508) 
h =  mcm --a---- > Pr = -55 dBm (0,4 mV sur 508) 
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III - 2.4 1 CALCUL DU RAPPORT SIGNAL SUR BRUIT. 

Il est à présent intéressant de qualifier le rapport S / B minimal que l'on peut obtenir dans les 
conditions les plus défavorables. La figure ci dessous schématise le sous-ensemble interrogateur 
(avec Pe = 17 dBm pour l'exemple); les caractéristiques mentionnées correspondent à des compo- 
sants classiques. On suppose que le niveau de puissance reçue est égal à -60 dBm et la température 
=300"K. 

Méhgwrde ~nipü 
Pertes Cgbk: R h p t b l  
G1- 3d8 

I 
dOdBm - a=- W=T)dB 

dmt=.IKIBR FZ= 6dB F= l0dB 
= 1,210-'0 W 

avec k = 1 3  lWB B3 1 0 m  

On rappelle que : les Fi sont les facteurs de bruit 
les Tei sont les températures équivalentes de bruit 

Te = Tel  + Te2 + Te3 
G 1  Gl.G2 

/ Tous calculs faits, on trouve : 1 
S / B = 25 dB pour une bande d'analyse de 10 MHz 

Pour conclure, une augmentation inconsidérée de la puissance hyperfréquence n'est pas une 
solution pratique vis-à-vis des performances du système d'une part, du point de vue législatif d'autre 
part. 

Dans des conditions défavorables (h=60 cm et 8,3 mm d'eau recouvrant la balise), les calculs 
montrent que la puissance HF d'émission doit être comprise entre 50 mW et 1W pour obtenir un taux 
d'erreur de transmission raisonnable à 1 Mb/s avec le système N"2 (voir détails au chapitre 5). 

D'un autre coté, un calcul de S/B identique à celui qui vient d'être exposé, mais en plaçant cette 
fois au niveau de l'antenne de l'interrogateur, un préamplificateur de gain 15 dBet un facteur de bruit 
de 5 dB par exemple montrerait que dans ce cas le S/B serait de 35 dB (pour B = 10 MHz et dans les 
mêmes conditions d'environnement que précédemment). Cette solution qui consiste à placer en tête 
de chaîne de réception un amplificateur faible bruit est classique mais n'est envisageable que pour le 
système n"3 à polarisations croisées où l'interrogateur possède une antenne d'émission HF découplée 
par rapport à l'antenne HF de réception (20 à 25 dB). 

La puissance émise correspondra approximativement à la puissance délivrée par les VCO* 
d'usage courant, c'est-à-dire 13 à 30 dBm (20 mW à 1 W). 

- En ce qui concerne l'homologation d'un tel système, les caractéristiques des dispositifs 
rayonnants devront être déterminées avec le plus grand soin. 

I 
* VCû : Voltage Contmi Osciiiator 



fig 3-5 . Racine carrée de la permittivité relative effective de lignes 
prubans en fonction de W/h pour différents E r 

fig 3-4 . Impédance caractéristique de lignes prubans en fonction dc 
W/t, pour différents r 
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LA LIGNE MICRORUBAN SUR EPOXY. 

Le système fonctionnant dans une bande de fréquence relativement réduite, nous avons vu 
dans de cadre du chapitre II, que l'usage des lignes microrubans permet d'une façon simple, la 
réalisation de la plupart des composants hyperfréquences nécessaires au système (coupleur, ligne 
d'adaptation...). 

Pour des raisons essentiellement économiques, les dispositifs hyperfréquences sont réalisés à 
partir de supports stratifiés verre-époxyde. Ces supports n'étant pas prévus pour ce type d'applica- 
tion, ils ne sont pas précaractérisés aux hyperfréquences par les constructeurs. Certains auteurs don- 
nent des valeurs de la permittivité relative du diélectrique époxyde : 

Il apparait donc clairement que ces caractéristiques sont susceptibles de varier d'une marque 
de circuit à l'autre. 

Or, lors de la conception, les dimensions de certains tronçons de ligne (stub, coupleur) doivent 
être déterminées avec précision. On verra, plus loin, que cette remarque s'applique plus particulière- 
ment à l'antenne "patch". 

A cet effet, nous décrivons une méthode de mesure qui nous a permis de déterminer la 
permittivité relative Er du support utilisé. La comparaison des résultats obtenus à partir d'échantillons 
époxy différents, nous renseigne sur la reproductivité de fabrication des composants. 

Malheureusement, à 1 GHz, ce support présente des pertes. La connaissance de l'atténuation 
de l'onde transmise étant nécessaire à l'optimisation du système, nous examinons la dégradation des 
performances d'une ligne ainsi réalisée. 

Nous supposons ici, la technique des lignes microrubans connue. Tovtefois, pour clarifler 
certains points ou termes particuliers, le lecteur trouvera en annexe : 

- un bref rappel sur les lignes microrubans [3-161 [3-17, 
- les formules de SCHNEIDER qui donnent directement la valeur de l'impédance caractéristi- 

que (Zc) et de la permittivité relative effective ( EE, ) de la ligne considérée en fonction des caracté- 
ristiques du substrat utilisé ( Er , hauteur h, largeur du ruban W), 

- des références bibliographiques. 

Pour les besoins courants, on peut se servir de familles de courbes donnant Zc et ER, en 
fonction du rapport W/h pour différentes valeurs de Er (figures 3-4 et 3-5 d'après SCHNEIDER). 
Ces courbes fournissent immédiatement les données nécessaires à la synthèse pratique des lignes. 
Aussi avons-nous complété ces figures en traçant les courbes qui se rapportent au verre-époxyde 
utilisé ( Er = 4.75). 
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On trouve dans le bulletin technique du support utilisé [3-181 la valeur du Er typique à 1 MHz : 
Er= 4.7. Nous proposons ici une méthode simple permettant la mesure de la longueur d'onde guidée 
pour des lignes microrubans de 50Q . 

Le principe de la mesure consiste à relever la fréquence de résonnance Fr (ou d'antiréson- 
nance) produite par des tronçons de ligne à extrémité court-circuitée (par la méthode réflectométri- 
que de mesure d'impédance vue au chapitre II). En supposant à priori que l'on commette une erreur 
faible sur la détermination de la largeur W des lignes en partant de Er = 4.7, Fr et la longueur L des 
lignes , on déduit par simples règles de trois Ag et E, : 

à 1 GHz : Z G = S O ~  h=1.59mm,W=2.88mm7 Ag=159mm, Em,=3.56 

On peut maintenant, à l'aide de la relation AR4-7 (annexe 4) caiculer la valeur de la permittivité ~ 
relative du verre-époxy (type usuel EP GC - 2) : 

On trouvera en référence [3-191, une synthèse concernant .les lignes microrubans et, en 
particulier, des expressions donnant l'évaluation des pertes pour des supports de permittivité relative 
comprise entre 2 et 10. 

En général, on mesure les pertes par le coefficient d'atténuation linéïque a en dB/m ou cm. 

112 

a, = - 8.68 Rs (dB/cm) avec 
Rs = [%l (R3.23) 

W . 2  

Rs est la résistance de surface ( 8.2 m G  ) 
<= la conductivité du ruban à 1 GHz(- 5,8 107(Q m).'). Les dimensions sont exprimées en cm. 

L'application numérique donne : ac - 5.5 1 0 - ~ d ~ /  cm pour une ligne 50 (verre-époxy). 

PERTE DIELECIRIQUE 

E Eef 1 tg 6 dB/cm (R3.24) ad = 27,s 2.- . - 
Ere, 1 Â. a 

où tg 6 = tangente à l'angle de perte du diélectrique considéré (typiquement 0,02< tg 6 < 0,03 

pour les résines à couler [3-41 (voir annexe)). 
Les longueurs sont exprimées en cm. 
L'application numérique donne : ad = 4,66 10.2dB/cm pour une ligne 50 Q (avec tg 6 = 0,03). 



- PROPAGATION ELECTROMAGNETIQUE- 

On s'aperçoit que les lignes microrubans construites à partir du support époxy usuel (EP GC 2) 
présentent des pertes diélectriques non négligeables : 

(vérifié expérimentalement) 

A titre de comparaison, signalons qu'un câble coaxial d'usage courant RG 58 U possède un 
coefficient d'atténuation de 0.5 dB/m. 

Les pertes étant susceptibles de dégrader les performances des dispositifs hyperfréquences, 
on évitera, dans la mesure du possible, l'emploi de lignes longues. 

Des mesures effectuées sur des échantillons époxy différents mais appartenant à la même 
marque ont donné : 

Les résultats obtenus nous renseignent aussi sur la reproductibilité des dispositifs élaborés à 
partir de ce type de substrat. Par exemple, un tranformateur d'impédance quart d'onde possède une 
bande passante théorique d'environ 11% pour un TOS < 1,2 [3-201. Nous n'avons donc pas jugé bon 
d'utiliser des structures "large bande" qui ont l'inconvénient d'être plus spacieuses que les structures 
traditionnelles [3-201. 

Par voie de conséquence, l'utilisation d'un tel support permet la reproductibilité de fabrication 
de la plupart des éléments hyperfréquences utilisés par le système : coupleur "rat-race", ligne 
d'adaptation. 

Toutefois, cette conclusion ne s'applique pas aux structures résonnantes telle que l'antenne 
"patch" que nous allons examiner plus loin. Dans ce dernier cas, et dans l'éventualité d'une produc- 
tion à grande échelle, la caractérisation précise du support s'avère indispensable. 

DESCRIPTION SIMPLIFIEE DES ANTENNES HY- 
PERFREQUENCES DU SYSTEME 

Nous avons vu au paragraphe 111-2-2 que les antennes à choisir doivent rayonner dans une 
zone suffisamment étendue*. Nous examinerons successivement le cas de : 

- l'antenne dipôle demi onde, 
- l'antenne "fente" demi onde, 
- l'antenne "patch" rectangulaire. 

Ces différentes antennes présentent l'avantage d'être simples et peu encombrantes. Elles ont 
toutes fait l'objet de nombreux travaux à la fois théoriques et expérimentaux. Les deux premières sont 
très connues [3-31 [3-211 et sont souvent utilisées par les émetteurs de télévision et de radiodiffusion. 
Le sol et les parties métalliques ont pour effet de modifier les caractéristiques des antennes. 
La connaissance de ces derniers effets n'apporte pas une information complète mais permet une 
évaluation plutôt qualitative du comportement de l'antenne. Cette approche permet de mieux appré- 
hender le fonctionnement du système et d'en améliorer la conception. Ces effets ne seront considérés 
ici, que pour le cas du dipôle électrique. L'étude de l'antenne "patch" sera plus détaillée et on 
s'efforcera d'apporter les justifications théoriques des résultats expérimentaux qui seront donnés 

* Cette @t6 est en fait défuiie par l'angle d'ouwmire il -3 dB de put et d'autre de la direction 

de propagation maximale. 
59 



fig 3-6 . Répartition du courant et de la tension dons un dipole 
électrique accordé en  k/2 

fiq 3-7 . Caractéristique de rayonnement d'un dipôle en A/;? 

En tirets: caractéristique du dipôle CICmentaire. 

fiq 3-8 . Evolution. de l'impédance d'entrée d'un dipôle horizontai 
en fonction de sa hauteur par rapport au sol (supposé 
parfaitement coriducteur) 
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Une antenne filaire de longueur L quelconque peut être considérée comme un empilement de 
doublets électriques élémentaires. Le calcul du champ rayonné à grande distance par cette antenne 
peut être conduit en sommant les champs rayonnés par chacun de ces doublets dans lequel circule un 
courant I(x) supposé constant. 

La principale difficulté réside dans la détermination de la loi de répartition du courant I(x) le 
long de l'antenne. Dans quelques cas particuliers simples, on peut faire l'hypothèse d'une répartition 
sinusoïdale. C'est le cas par exemple, du dipôle demi-onde (figure 3-6). 

On peut également montrer [3-201 : 

III - 4.1 

~ ( 6 ' )  = COS [ n/2 COS 61 (R3-25) 

sin 6' 

plus loin. Pour des raisons de simplicité de réalisation, les antennes qui seront effectivement utilisées 
sont toutes du type plaquées(sur support époxy). Leur comportement est cependant très voisin de 
celui des antennes classiques, le dipôle frlaire et la fente : les explications qui vont suivre ne se 
réfèreront qu'à ces dernières. 

L'ANTENNE DIPOLE DEMI-ONDE 

Elle est presque identique à celle du doublet (figure 3-7). 

GAIN/ISOTROPE 

G = 1,63 soit 2,12 dB. 

~[MPEDANCE D'ENTREE A LA RESONANCE dipôle i n f i e n t  fin et isolé dans l'espace) 

/ Ze - 75 9 = résistance de rayonnement Ra 

Dans nos systèmes, l'antenne de l'interrogateur (dipôle) est parallèle au sol, située à des 
hauteurs h comprises entre 20 cm et 60 cm ( + 0 , + 10 cm ) par rapport au sol, placée à une distance 
d (arbitraire à priori) en-dessous de la caisse métallique du véhicule. A 1 GHz, la longueur d'onde Â. est 
de 30 cm : les distances d et h sont par conséquent loin d'être négligeables devant A . Ces distances 
sont de surcroît susceptibles de varier (débattements de caisse par exemple). 

l Il en résulte des modifications, d'une part de l'impédance d'entrée, et d'autre part du dia- 
gramme de rayonnement. Pour fmer les idées, la figure 3-8 représente l'évolution du module de 
l'impédance d'entrée d'un dipôle Â. / 2 en fonction de la hauteur h par rapport à un plan supposé 

1 parfaitement conducteur (sol en lère approximation) [3-31. 



fig 3-9 . Déformation du diagramme de rayonnement d'un dipôle 
en fonction de sa distance S par rapport ù un plan réflecteur 

fig 3-10 . Caractéristique de rayonnement d'un dipôle muni de son 
' réflecteur 

fig 3-1 1 . Distribution du champ électrique et du courant dans une 
antenne fente demi-onde 
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La figure 3-9 montre la déformation du diagramme de rayonnement pour différentes distances 
S séparant le dipôle d'un plan réflecteur. 

On note que l'on peut obtenir le diagramme convenant le mieux au système en ajustant la 
distance S. Il convient donc, pour s'affranchir des effets de sol (cas de la balise) et des effets de caisse 
(cas de l'interrogateur) qui sont très dépendants des distances de séparation antenne-plan réflec- 
teur*, de placer un plan réflecteur à 1 14 derrière les antennes de l'interrogateur et de la balise. 

Par ailleurs, ces réflecteurs permettent de doubler la puissance rayonnée dans la direction 
principale de propagation (figure 3-10). 

Le problème se complique encore si on considère le couplage mutuel entre les deux antennes 
qui résultent de leur proximité (h< A ). 

On trouvera dans l'ouvrage cité en référence [3-211 les explications théoriques quantitatives 
des phénomènes que nous venons de mentionner. 

Pratiquement, si on se place dans les conditions normales d'utilisation, les antennes étant 
munies de leur réflecteur et h = 20 cm + 5 cm, les variations d'impédances mesurées sont inférieures 
à 10%. 

Si Z d est l'impédance d'entrée du dipôle et Z f celle de l'antenne "fente" (en leur milieu), on 

Pour conclure, on peut dire que compte tenu des phénomènes en présence, l'adaptation 
parfaite des antennes en toute circonstance apparaît impossible. L'optimisation théorique serait très 
difficile et ce sont plutôt des considérations pratiques qui guideront le choix des éléments d'adaptation 
à utiliser. 

Enfui, fonctionneilement parlant, seul le cas où les deux dispositifs rayonnants sont face à face 
présente de l'intérêt. C'est donc dans ces conditions que nous effectuerons les mesures. 

Cette antenne se présente sous la forme d'une ouverture rectangulaire, de longueur L et de 
largeur 1 découpée dans la partie médiane d'une plaque métallique (figure 3-11). 

Si la longueur L est égale à 112, la fente résonne ; la distribution du champ électrique et la 
distribution du courant dans la plaque métallique qui en résultent, correspondent approximativement 
au schéma de la figure 3-11. Le champ E est normal aux bords (les grands) et on peut considérer sa 
répartition sinusoïdale. Le champ magnétique est perpendiculaire au plan métallique. 

On peut montrer qu'un tel dispositif ne se différencie du dipôle demi-onde que par l'orientation 
des composantes du champ rayonné. Dans le cas dipôle, le champ électrique créé est parallèle à son 
axe, tandis que dans le cas de la fente, il est orthogonal à l'axe (figure 3-12). La fente est l'antenne 
"duale" du dipôle. Théoriquement, si les dimensions de la plaque métallique sont. très grandes, le 
diagramme de rayonnement de l'antenne "fente" est alors semblable à celui du dipôle. 
Impédance d'entrée 

I 
* Dans le cas de la balise, les proprittés de i'anteme dépendent ausi de la nature du sol 



fig 3-12 . Dualité antenne f en te  - antenne dipole 

fig 3-13 . Modifications d e  la caractérist ique de  ray,onnement d'une 
f en te  rayonnante e n  fonction d e s  dimensions du pian 
métallique 

discontinuités =fentes rayonnantes 

i 
I 

l 
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fig 3-14a . Représentation du champ électrique dans  le diélectrique 
d'une a n t e n n e  "patch" rectangulaire 
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1 peut montrer que : 

avec Zo = 120 Jd Q, impédance caractéristique du vide. 
Or, nous avons vu qu'un dipôle fin d /2 avait une impédance de : 

l 1 Une fente fine d/2 présente donc en son milieu une impédance de : 1 

Pratiquement, i'adaptation de l'antenne à sa ligne d'alimentation (50 par exemple) se fait en 
déplaçant le point d'alimentation du milieu de la fente vers Pune de ses extrémités. Si l'on considère à 
présent une antenne réalisée dans un plan conducteur de dimensions finies, le diagramme de rayonne- 
ment dans le plan xoz est alors modifié. Les perturbations sont essentiellement liées à la distance 2d 
séparant les 2 bords de la plaque métallique (diffraction sur les bords). Par ailleurs, la dimension 2d' 
n'a pas grande influence (E # O dans cette direction). 

La figure 3-13 représente les aberrations du diagramme de rayonnement liées aux variations 
de 2d [3-211. 

l 
Cette antenne simple convient particulièrement bien à la balise dans le cas où elle comporterait 

des circuits intégrés par exemple. Ils pourraient être implantés derrière le plan conducteur qui 
constitue alors un blindage vis-à-vis de l'onde hyperfréquence émanant de i'émetteur embarqué ; 
dans ce cas, le comportement des circuits serait moins perturbé . 

1 
Pour les mêmes raisons que celles citées précédemment à propos du dipole, la balise sera 

munie d'un plan réflecteur situé approximativement à d/4 en-dessous de la fente. ! 
Eile est réalisée en structure microruban. Elle se présente sous la forme d'un conducteur 1 

supérieur, appelé couramment "patch", séparé d'un plan de masse par un diélectrique de permittivité 1 
relative Er et d'épaisseur h (figure 3-14). 
Le concept de l'antenne plaquée est relativement récent. Il fut établi par DESCHAMP en 1953. Elles 
ont fait l'objet de nombreuses études et plusieurs réalisations ont vu le jour à partir de 1970. 

11 1 - 4.4 ANTENNE "PATCH" RECTANGULAIRE 



fig 3-14b . Configuration des  champs rayonnés par un patch 
rectangulaire 

fig 3-15 . Dia ramme- de rayonnement théorique d'un patch rectangulaire 
1 $2 ; W = 86 m m  ; L = 70.5 mm 
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La plus simple description analytique de l'antenne "patch" rectangulaire utilise la théorie de la 
ligne de transmission. L'élément rayonnant (Patch) peut être considéré comme une ligne microruban 
résonnante demi-onde, de largeur W et de longueur L. Les champs dans le diélectrique varient le long 
de cette ligne. La figure 3-14a représente la répartition du champ électrique dans le milieu diélectri- 
que (Er). Ce sont les deux extrémités ouvertes de la ligne qui donnent naissance au rayonnement 
électromagnétique. Ces extrémités peuvent en effet être assimilées à deux frnes fentes rayonnantes 
distantes de L et de longueur W (leur largeur -h). 

D I A G R A A ~ ~  DE RAYONNEMENT 
Si on se réfère au système de coordonnées de la figure 3-14b, les caractéristiques de rayonne- 

ment de l'antenne sont [3-231 : 

Dans le plan E : 

(e= ; r t /2 ) ;  F(@ = z / 2 , @ ) =  

k, h cos @ * 

kOL cos @ ) (RJ-28) cos ( - 
2 

Dans le plan H : 

où k, = / A, avec Â, = longueur d'onde dans le vide. 
Les tracés de ces fonctions sont représentés à la figure 3-15 (W = 86 mm ; L = 70,5 mm). On 

remarque que dans le plan E, le champ électrique ne varie quasiment pas en fonction de @ : la 
caractéristique de rayonnement est presque identique à un cercle. 

Du point de vue rayonnement, on peut donc dire que l'antenne "patch" se comporte presque 
comme un dipôle demi-onde. 

On trouvera en référence [3-251 des expressions plus précises du champ établies d'après une 
modélisation différente de l'antenne (modèle de la cavité). 

~ W A N C E  D'ENTREE 
Le schéma équivalent à l'antenne est donné à la figure 3-16a. 

G + j Br est l'admittance présentée par chacune des fentes rayonnantes et Z, (Y,) l'impédance 
(admittance) caractéristique de la ligne microruban. Cette impédance est très faible étant donné l'im- 
portante largeur de la ligne (2, - 1,5 pour W = 86 mm). AAS a établi une expression approchée de 
Gr, dans laquelle le couplage inter-fentes est pris en compte [3-33: 



ligne d alimentati n ~4 u f e n t e  u fente 

fig 3-16a . Schéma équivalent à un patch (modèle de  la ligne de  
transmission) 

fig 3-16b . Alimentation d'un patch par un  coaxial 

[--------------------------------- I 

I L l 
I 

fig 3-16c . Alimentation d'un patch par  le coté au moyen d'une ligne 
microruban 
Problème : Impédance d'entrée calculée différente de 
l'impédance mesurée 
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pour une fente : 2 2 
4 W G r - - [ - l [ l - o  90 A., 16 [ ~ ] ] [ 1 , 3 2 + 0 , 6 8 c o s ( 4 , 8 5  do L)] a, (a) ( R a )  

1 où L = distance séparant les deux fentes. 

L'admittance d'entrée (à la résonnance) en un point d'alimentation situé sur l'axe de la ligne et 
distant de z par rapport à l'une de ses extrémités (fentes) est donné par [3-Bi] (figure 3-16b) : 

cos2 (pz) + c.13 + sin2 @z) - Br sin (@z) 1-' - 

(R3-31) 
y 0  y 0  

21rt avecp = constante de propagation dans le diélectrique = - 
1 0  

Pratiquement, Gr et Br <: Y, et l'expression R 3- 31se simplifie : 

On voit donc que l'adaptation de l'antenne à la source (ou au récepteur) est possible en 
choisissant le point d'exitation approprié (figure 3-16b). Pratiquement, l'alimentation peut être réali- 
sée au moyen d'un câble coaxial*. Pour notre part, le "patch" est alimenté par le milieu d'un côté 
grâce à une ligne microruban (la structure s'y prête bien) (figure 3-16c). Dans ce cas, l'admittance 
d'entrée devient : 

L'antenne système a pour dimensions : W = 86 mm ; L = 71,5 mm ; h = 1,59 mm ; Er = 4.75. 

1 Une application numérique donne d'après (R 3-30) et (R 3-33) : 

Cette valeur ne correspond pas à la valeur mesurée : Zin = 75 

Notons que les résultats précédents ont été obtenus en négligeant les pertes dans les conduc- 
teurs (effet pelliculaire) et dans le diélectrique. Ces'pertes sont négligeables pour les substrats 
spécifiques à cette utilisation. 

l 
C'est pour cela que dans la plupart des publications, elles n'apparaissent pas dans les calculs I 

d'antenne. Dans le cas présent, elies interviennent d'une part dans l'expression de i'efficacité de 
l'antenne réelle et d'autre part dans l'expression de l'impédance d'entrée (connaissance indispensa- 
ble pour l'adaptation). Une évaluation des pertes inhérentes au support époxy classique est donc 
nécessaire (type EP GC 2). 

~ 
* Solution envisageable dans le cas où l'antenne HF dioisie pour lfntemgateur serait une antenne patch. 
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oVALUATION DES PERTES 

Si l'on considère à présent l'antenne comme une cavité résonnante qui présente non seulement 
des pertes par rayonnement (c'est ici le but recherché) mais égaiement des pertes dans le cuivre et 
dans le diélectrique, l'admittance d'entrée peut s'écrire [3-251. 

I Gin = 2Gr + GCU + Gdi où Gcu et Gdi sont respectivement les conductances des pertes aine et diélectrique 

1 
Gdi = w C,, tg 6 (S) où C,, = -E0EJ L I  go= (1/36Z) 109 F/m (R3-35) 

2 h 

Le circuit époxy est précaractérisé par le constructeur : à 1 MHz tg 6 = 19 lû3 pour le type 
EP GC 2. A.R. Von HIPPEL a donné les valeurs de tg 6 pour différents matériaux de 100 Hz à 10 GHz 
[3-41. En particulier, pour des résines époxyde : 0'01 < tg 6 < 0'03 à 1 GHz *. 

( Une application numérique appliquée aux relations (R 3-34) et (R 3-35) donne : 

(typiquement Um - 5 1û7 S/m ) ------- > Gcu = 1,2 S (négligeable) 

Gdi = 5 10" S pour tg 6 =0,01 

I Gdi = 1'5 S pour tg 6 =0,03 

1 La nouvelle conductance d'entrée de l'antenne est : 

1 
Gin =- +Gcu+Gdi 

360 

1 On obtient fiaiement : 

I Zin - 130 pour tg 6 = 0,01 

Zin - 5 6 a  pour tg 6 = 0,03 

On remarque l'influence importante des pertes diélectriques sur l'impédance d'entrée de 
l'antenne. Ces conductances de pertes permettent également d'évaluer i'efficacité de l'antenne [3- 

q =  d soit 36 % pour tg 6 = O,OI 
Gr + Gdi + Gcu 15 % pour tg 6 = 0,03 

* Les valeurs tabulées ne concipondent pas exactement au matériau MIE é p q d e  utilisé ici. 

Cest pourquoi nous ne donnons qu'un ordre de gmndcur qui mmspond aux réines époxyde à couler. 



- PROPAGATION ELECTROMAGNETIQUE- 1 

III- 5 

Ces résultats théoriques expliqueront les résultats expérimentaux. 
On trouvera en référence 13-231 des courbes représentant l'efficacité d'antennes "patch" 

rectangulaires en fonction de l'épaisseur et de la permittivité du substrat utilisé (duroïd et Alumine). A 
titre de comparaison, signalons qu'un patch construit sur un support duroïd de même épaisseur 
possède une efficacité de 80% à 1 GHz. 

Pour en terminer avec cette présentation, signalons que ce type d'antenne possède une 
résonance très aiguë. Pratiquement, la bande passante n'excède pas 3% (TOS = 2) [3-231. Ce point 
sera examiné plus en détail lors de la caractérisation pratique de l'antenne. 

REACISATION ET CARACTERISATION PRATI- 

QUE DES ANTENNES HYPERFREQUENCES DU 

SYSTEME 

Nous avons évoqué précédemment les modifications très notables des caractéristiques de 
l'antenne, provoquées par le voisinage d'éléments conducteurs tels que le sol, réflecteur, support 
métallique, bobinage imprimé (antenne moyenne fréquence), etc. Nous avons construit 3 types 
d'interrogateurs et 7 prototypes différents de balise. Pour des raisons de temps, nous n'avons pas 
caractérisé chacune des antennes utilisées dans chacun des dispositifs. Nous nous sommes conten- 
té de les caractériser pour le système initiai nOl dans les contexes qui seront rappelés ciaprés. Les 
ensembles ainsi constitués seront appelés "dipositifs rayonnants". 

Les diagrammes de rayonnement (en puissance) ont été relevés en chambre anéchoïde. La 
distance séparant l'antenne d'émission (dipôle de mesure "TELEC"") de l'antenne de réception à 
caractériser est de 2,5 mètres. 

Rappelons que la mesure de la puissance reçue par le dispositif est exprimée en valeur relative 
par rapport au niveau mesuré dans la direction de propagation maximale. Pour établir une comparai- 
son de la puissance maximum susceptible d'être émise (ou captée) par chacun des dispositifs 
rayonnants à caractériser, le niveau maximum recueilli à la même distance par un autre dipôle de 
mesure "TELEC" est choisi ici comme référence. Celleici sera spécifiée sur chacun des diagram- 
mes. 

Ce dispositif est destiné à l'émission du signai vers la balise et à la réception du signai réémis par 
la balise. Il sera placé sous la caisse du véhicule. 

I 

* Cette antenne est de trés bonne quaiité ( îj' > 90 % à 1 GHz) 
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Le dispositif rayonnant interrogateur est représenté à la figure 3-17. 
Il est composé d'un dipôle demi-onde imprimé (double face) entouré d'un bobinage rectangu- 

laire également imprimé sur le même support époxy. Ce bobinage, qui comporte 10 spires pour le 
système no 1, est l'antenne d'émission moyenne fréquence (4 MHz). Les autres interrogateurs seront 
examinés au paragraphe III-6.Un réflecteur métallique placé à A 14 au-dessus du dipôle a pour but 
d'éviter les effets dûs à la présence de la caisse du véhicule et de concentrer l'énergie vers la voie. 

Les dimensions du dipôle sont données à la figure 3-18. L'adaptation (50Q) du dispositif au 
câble d'alimentation est réalisée par la transition symétrique A 14. La largeur 1 = 4 mm des brins 
permet d'obtenir une bande passante d'environ 25%. L'accord du dipôle à 1 GHz a été ajusté expéri- 
mentalement : il est réalisé pour une longueur de brin de 55 mm. 

CARACTERISTIQUES 

DIAGRAMMES DE RAYONNE~EN~ DU DISPOSIW ~ O G A T E U R  EMBAR - 
QUE 

Nous les avons relevés en plan E et H (figure 3-19). Ces diagrammes mettent en évidence les 
diverses interactions qui existent entre le dipôle et les éléments métalliques qui l'entourent. Précisons 
e n f i  que c'est le diagramme en plan H qui nous intéresse ici (translation du véhicule dans le plan E). 
L'angle d'ouverture à -3 db est d'environ 60" .Le diagramme dans le plan E, nous renseigne sur les 
dégradations du signal reçu par le dispositif, occasionnées par un décalage de la balise dans le sens 
transversal à la voie. 

La figure 3-20 nous montre l'évolution de l'impédance présentée par le dispositif en fonction de 
la fréquence . Cette figure illustre bien les effets de sol de couplage inter-antennes : la "désadapta- 
tion" croît lorsque le dispositif s'approche du sol et de la balise (munie d'une antenne "fente"). 

1 TOS ET BANDE PnssANne 

Bien que l'on puisse déduire le TOS à partir de la représentation de l'impédance dans l'abaque 
de SMITH, il est traditionnellement mesuré directement par l'évolution de la puissance réfléchie par 
l'antenne en fonction de la fréquence. Le montage de mesure utilise un pont réflectomètre. La figure 
3-21 montre l'évolution des pertes par retour du dispositif rayonnant dipôle. L'étalonage du système 
nécessite de charger la sortie de mesure par un court-circuit pour réfléchir la totalité de l'énergie 
transmise : son évolution correspond au tracé supérieur de la figure. Le tracé inférieur est représen- 
tatif de la puissance de retour lorsque la charge est remplacée par une charge adaptée. 

A 1 GHz, la puissance réfléchie est de 23 dB inférieure à celle réfléchie par le court-circuit. On 
l 1 en déduit le TOS du dispositif : 1.15. 



f ig 3-20 . Evolution de l'impédance d'entrée du dispositif interrogateur 
pour diverses distances de séparation interrogateur - balise 

fente" ( h )  

fig 3-21 . Evolution des pertes par réflexion du dispositif interrogateur 
en fonction de la fréquence TOS 

I 4 4 3  
r 

fig 3-22 . Dispositif rayonnont "Fente - ploquée" (bulise) 
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La notion de bande passante d'antenne est étroitement liée au TOS. A titre d'exemple, une 
perte par réflexion de 9,5 db (88,9% de la puissance transmise à l'antenne : voir annexe) correspond 
à un TOS = 2. On déduit de la figure 3-21, la bande passante pour un TOS < 2 : 

AF 250 BP(T0S < 2) = - e - ~ 2 5 %  
Fr 990 

III-S -1  CONCLUSION 

L'organe d'émission-réception ainsi réalisé convient bien au système de localisation. L'adap- 
tation du dipôle plaqué est de mise en oeuvre aisée. 

111 - 5.2 

Ce dispositif est destiné à la balise. Il capte l'énergie issue du dispositif embarqué et réémet les 
fréquences de battement. Il est représenté à la figure 3-22. 

Il est composé de : 

La largeur de bande confère à cette structure l'avantage d'être facilement reproductible. Du 
fait des dimensions réduites du dipôle et de la possibilité d'ajustement du lobe de rayonnement par 
déplacement du plan réflecteur, ce dipôle pourrait également convenir à la balise de localisation. 

 DISPOS^ RAYONNANT FENTE-PLAQUEE [3-W] [3-27 

III- 5.2.1 

- une antenne fente demi-onde entourée d'un bobinage formé de 10 spires imprimées. La 
fonction de ce dernier est de collecter le signal 4 MHz nécessaire au pompage de la diode mélangeuse 

DESCRIPTION 

> 

- un réflecteur situé à 60 mm derrière la fente qui concentre l'énergie réémise par la balise vers 
le véhicule et qui limite les effets liés aux variations des propriétés du sol porteur. 

L'alimentation de la fente est réalisée par couplage avec une ligne microruban 5 0 a  , de 
longueur hg/4 et à extrémité ouverte. Le point d'exitation est situé à 39mm d'une des deux extrémités 
de la fente. L'impédance d'entrée du dispositif est alors 50 [3-271. La longueur L, = 143 mm et 
la largeur W , = 6 mm ont été déterminées pour obtenir une bande passante d'environ 25%. 



fig 3-24 . Relevés d'impédance d'entrée du dispositif "fente" 
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8 6 0  9 2 0  9 8 0  1040 1180 ' +ig 3-25 . Pertes par reflexion du disposilif "fente" en fonction de 
Io fréquence - TOS 
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Les diagrammes en plan E et H de la figure 3-23 sont quasiment identiques. On notera une 
largeur étendue des lobes de rayonnement (angle d'ouverture à -3 db - 100" ). 

IMPWANCE D'ENTREE DU DISPOSFIIF 

Les relevés d'impédance sont représentés à la figure 3-24. 

TOS - BANDE PASSANTE 

Les pertes de puissance par réflexion sont données à la figure 3-25. 
De la même façon que pour le dispositif dipôle, on détermine : 

- TOS à 1 GHz - 1.25 
- BP (TOS = 2) - 20% 

Pratiquement, l'optimisation de cet organe d'émission-réception est assez délicate. Ses pro- 
priétés diffèrent parfois de celles établies par la théorie. Ceci s'explique par le fait des dimensions 
réduites du plan de masse de l'antenne d'une part, et d'autre part par la nature particulière de 
l'alimentation (sans contact matériel avec la fente). 

Cependant, une fois ses dimensions géométriques établies, on peut affirmer que cette structure 
d'antenne est parfaitement reproductible, sa largeur de bande étant élevée et les dimensions de la 
fente ne dépendant pas de la permittivité du support. 

L'importance de son angle d'ouverture (dans les deux plans E et H) conforte i'intérêt présenté 
par une telle structure. 

Enfin, pour en terminer avec cette antenne, disons qu'elle est particulièrement bien adaptée à 
la balise (plan de masse = blindage pour les composants "logiques") et que son utilisation dans 
l'organe d'émission réception embarqué est tout à fait envisageable. 



ANTENNE HP PATCH 
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f iq  3-26 . Dispositif rayonnant : balise "Patch" '\ 

fig 3-28 . Impédance d'entrée du patch au point spécifié 

fig 3-27 . Diagrammes de royonnernent de la balise "patch" 
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Nous avons procédé à des essais concernant la localisation précise du véhicule. Cette dernière 
est déterminée au moyen d'une balise qualifiée de "haute précision" et fait usage d'une antenne 
microruban "patch". 

111 - 5.3 
111-5.3.1 

Le dispositif est représenté sur la figure 3-26. 
Il est composé de : 

DISPOSITIF RAYONNANT ANTENNE "PATCH" [3-2 3] [3-251 

DESCRIPTION 

- une antenne "patch" rectangulaire munie de sa ligne d'alimentation qui est en fait un 
transformateur d'impédance Ag / 4 - 75-50 ; 

- deux bobines imprimées : leur présence a été justifiée précédemment au chapitre 1 consacré 
à la présentation générale du système. 

L'antenne "patch" confère à cette balise un avantage par rapport à ceiie décrite précédem- 
ment : en effet, ce type d'antenne ne nécessite pas de réflecteur. Le sol (ou tout autre matière) ne 
modifie presque pas l'impédance d'entrée de l'antenne puisque le patch et le sol sont séparés par le 
plan de masse. 

III - 5.3.2 / CARAC~ERISTIQUES 

Pratiquement, la résonnance à 1 GHz de l'élément rayonnant est obtenue pour une largeur W = 
86 mm et une longueur L = 70,5 mm. Le calcul théorique des dimensions est détaillé en annexe. Avec 
ces dernières dimensions, la fréquence de résonnance mesurée est 1022 MHz. Cet écart provient 
probablement d'une erreur de 5% sur la permittivité relative du diélectrique. Les incertitudes de 
fabrication de l'antenne AW , Ah , A E ~  et surtout AL influent sur sa fréquence de résonnance. 
La moindre variation de ces paramètres peut entraîner des dégradations notables des performances 
de l'antenne, celle-ci possédant une sélectivité très marquée. Ce dernier point sera illustré ci-dessous. 

DIAGRAMMES DE RAYONNEMENT DU  DISPOS^ BALISE DE LOCALISATION 

"PATCH" 

La figure 3-27 montre les diagrammes de rayonnement dans le plan E et H. On constate la 
ressemblance des diagrammes. De même que pour l'antenne "fente", le lobe de rayonnement est 
étendu (angle d'ouverture à -3 db - 100"). Pour les raisons mentionnées auparavant, cette propriété 
est intéressante. Malheureusement, on s'aperçoit que le niveau maximum reçu ou émis par ce 
dispositif est inférieur de 3 db à celui délivré par le dipôle de référence, soit environ quatre fois moins 
que pour le dispositif embarqué (dipôle) et la balise "fente". Cette constatation a été expliquée par 
l'évaluation des pertes dans le diélectrique époxy de l'antenne. Le calcul de l'efficacité réduite qui en 

1 résulte (15 à 25%) est vérifié ici, par l'expérience. 



f ig 3-29 . Impédance d'entrée du dispositif "balise patch" 
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- PROPAGATION ELECTROMAGNETIQUE- 

La figure 3-28 représente l'évolution de l'impédance d'entrée du "patch" mesurée au point 
spécifié. On voit qu'à 1 GHz (résonnance) l'impédance est d'environ 7552. Ce résultat qui diffère de 
celui établi par la théorie (360 a ), a été expliqué précédemment. L'impédance au point considéré 
étant connue, l'adaptation de l'antenne au câble d'alimentation (50 52) est possible grâce à un trans- 
formateur d'impédance Ag/4 (figure 3-29). 

L'impédance caractéristique Z, de ce dernier est déterminée par la relation : 

Ses dimensions sont calculées par les relations de SCHNEIDER. 
L'évolution de l'impédance du dispositif complet est donnée à la figure 3-29. 
On remarque déjà le caractère sélectif du dispositif. 

TOS ET BANDE PASSANTE 

La figure 3-30 montre la puissance perdue par réflexion du dispositif rayonnant. A 1 GHz, le 
TOS de l'antenne est 1.06. 

La bande passante (TOS c 2) du dispositif est très faible : 1,7%. 

hous venons de voir les deux inconvénients majeurs présentés par une antenne "patch" 
construite à partir d'un support époxy : 

- mauvaise efficacité de rayonnement ; 
- résonnance très aigüe. 

111-5.3.3 

La première constatation permet de dire que les stratifiés verre-époxyde classiques ne con- 
viennent pas bien à ce genre d'application. On pourrait alors employer, par exemple, des stratifiés 
verre-téflon, mais ce matériau est plus onéreux. 

Pour notre part, nous avons réalisé une maquette d'antenne en plaçant en "sandwich" une 
plaque de verre ordinaire entre le plan cuivrée d'une plaque de circuit imprimé. Le tout était maintenu 
grâce à des boulons Q> 3 mm en nylon traversant le patch en chacun de ses coins. Ce prototype 
présente la même efficacitéguiune antenne dipôle + plan réflecteur , soit le double de puissance émise 
par le patch sur époxy. 

Rappelons que dans le cas de la balise, l'affaiblissement du signal résultant des pertes dues soit 
au manque d'efficacité, soit à la désadaptation est en fait doublé puisque l'antenne est utilisée à la fois 
en réception et en réémission. 

CONCLUSION 

1) Balise 

La deuxième constatation amène natureliement la question de la reproductivité de fabrication 
à grande échelle. Nous avons vu qu'une erreur de 5% sur la permittivité du diélectrique (ce qui est 
faible) entraîne une modification de la fréquence d'accord de l'antenne : 1022 MHz. Si on se reporte 
à la figure 3-30, on déduit facilement la dégradation du TOS provoquant des pertes supplémentaires 
d'inadaptation de l'ordre de 40%. 



fig 3-30bis . Evolution d e  la puissance HF délivrée p a r  l 'antenne de la 
balise (Patch e t  Fente) e n  fonction d e  la distance x séparant  
le cent re  d e  la balise à l'axe vertical d e  l ' interrogateur,  .. ~~ 

pour différentes hau teu r s  h.  



- PROPAGATION ELECTROMAGNETIQUE : 

III - 6 

On peut affirmer que la fabrication industrielle de ce type de balise nécessiterait une préwac- 
térisation du support et une mise au point finale par retaille de l'antenne (ce qui revient très cher). 

1 
I Le faible encombrement et le faible poids de cette balise sont intéressants pour les expériences 
1 effectuées en laboratoire à haute vitesse qui seront décrites plus loin et donneront malgré tout des 
résultats satisfaisants. 

2) Interrogateur 

Dans le cas de l'interrogateur par contre, le problème de coût étant d'importance moindre, 
l'implantation d'une antenne "patch" sur support stratifié verre-téflon est tout à fait envisageable. 

En effet, son emploi présenterait un avantage appréciable : la résonnance très aigüe du 
dispositif offre au système interrogateur la sélectivité fréquentielle, d'où une diminution du bruit 

1 propre d'antenne . 

LA POSITION RELATIVE DE L'INTERROGATEUR/BALISE 

La figure 3-30bis donne l'évolution de la puissance HF délivrée par l'antenne de la balise 
considérée (Fente ou Patch) en fonction du déplacement longitudial de la balise par rapport à l'axe 
vertical de l'interrogateur pour différentes hauteurs h. 

L'interrogateur est constitué d'un dipôle plaqué et de son réflecteur. La puissance hyperfré- 
quence d'émission est de 12 dBm (à l'antenne). 
(Les résultats obtenus après avoir décalé la balise de 10 cm dans le sens transversal, sont sensible- 
ment identiques (atténuation de 2 dB). 
Ces tracés mettent en évidence la meilleure efficacité de la balise "fente" par rapport à la balise 
"patch" époxy: un peu plus du double de puissance reçue. 

LES CIRCUITS MOYENNES FREQUENCES 
Au cours des paragraphes précédents, nous avons étudié les élément se rapportant à la 

transmission hyperfréquence. Nous avons déjà évoqué que la transmission du signal de pompage (4 
MHz pour le système no 1) vers le mélangeur balise ou du signal MF qui sert à alimenter les circuits 
numériques des balises numériques, s'effectue par induction mutuelle entre le circuit résonnant Lp 
Cp Rp émetteur (embarqué sous le véhicule) et le circuit résonnant récepteur de la balise Ls Cs 
Rs (figure 3-31). Le comportement de i'ensemble cadre d'émission-cadre balise est dors identique 
à celui d'un transformateur classique dont le noyau magnétique qui canalise le champ magnétique 
serait remplacé par de l'air. 

Le principe de fonctionnement est simple. Si on se réfère au modèle du transformateur idéalisé, 
aucune puissance n'est absorbée par le primaire (émetteur) si le secondaire (balise) n'est pas chargé 
(ou s'il n'est pas couplé au primaire). Dans le cas contraire, la puissance dissipée dans la résistance de 
charge ( la diode pour le système nOl) s'obtient en "ramenant" cette charge dans le circuit primaire en 
la divisant par le carré du rapport de transformation. 



induction I mutuelle 

I n te r roga teur  

4 MHz 

Bal ise 

fig 3-31 . Schéma de principe de la partie MF du système 



1 Cette structure présente un double intérêt : 

- Nous avons vu que les cadres utilisés possèdent une très faible résistance de rayonnement. Si 
le courant circulant dans le cadre est de l'ordre de quelques centaines de milliampères, la puissance 
électromagnétique rayonnée est très faibie. En outre, cette dernière décroît rapidement avec la 
distance r : en 1/r6 en champ proche. 

Cette propriété est intéressante d'une part parce qu'elle confère aux systèmes la sélectivité 
spatiale indispensable pour éviter la diaphonie entre balises voisines, et d'autre part, parce que les 
effets perturbateurs causés par ce- genre de dispositif sont très faibles ; 

- L'accord des deux circuits (sur la même fréquence MF) offre au système tous les avantages 
liés à la sélectivité "fréquentielle". 

D'un autre côté, pour le système 1, on va voir que pour des degrés de couplage circuit primaire- 
circuit secondaire légèrement superieur au couplage dit "critique", le système permet une certaine 
tolérance sur : 

- la fréquence de travail (émetteur MF) ; 
- les condensateurs d'accord Cp et Cs de 5% -- > emploi de capacités d'usage courant (tout du 

moins pour des courants primaires pas trop importants) . 

Il en résulte une certaine tolérance en ce qui concerne l'accord des circuits MF, ce qui confère 
au système une bonne reproductivité de fabrication des circuits MF et une sensibilité moindre aux 
fluctuations de tempéraGe (dérive Y). 

Nous nous proposons à présent, d'étudier le comportement de la structure MF du système nOl. 

1 Le problème posé peut se résumer par la question suivante : 

En posant à priori, une distance raisonnable interrogateur-balise d'une vingtaine de cm , et à 
partir de la place disponible sur la balise, comment réaliser les deux circuits résonnants pour qu'ils 
soient au couplage critique et que, bien sûr, la diode mélangeuse soit adaptée au cadre de balise ? 

Bien que le modèle des circuits couplés soit bien connu, la géométrie particulière des bobines et 
l'optimisation des dimensions de ces dernières font que l'étude et surtout la mise au point se sont 
avérées particulièrement délicates; ce travail est traité dans la thèse de Mohamed HAMZAOUI. 
Toutefois, pour ne pas alourdi l'exposé, la réponse à la question est traitée en annexe. Nous nous 
bornerons ci-après à ne donner que les résultats les plus significatifs. 

Dans le cas d'une balise simple cadre, la structure des circuits MF et leurs caractéristiques sont 
représentées à la figure 3-32. 

Pour une hauteur h d'environ 20 cm, les caractéristiques .des circuits sont optimisées pour 
obtenir un couplage primaire/secondaire légèrement supérieur au couplage critique (n - 1,4). On 
remarque la prise inductive d'adaptation de la diode mélangeuse. On verra au chapitre consacré au 
système interrogateur que le circuit d'émission contribue à l'amélioration de la pureté spectrale de 
l'émetteur (filtre). 



1 - 150 m A  

(R source 

n = 1 . 4  h-20 c m  

diode -120R 

= s 

fiq 3-32 . Principales caractéristiques des circuits MF 

fiq 3-33 . EvoiuJion du courant de pompage diode (i  ,,) en 
fonction de la fréquence (le courant circulant dans 
le cadre primaire S I S 0  mA) 

. 
fiq 3-34 . Evolution du courant de  pompage diode lors d'une 

translation longitudinale de l'interrogateur ( h  = 20 cm) 



111-6.1.1 C~MPOR- DES mcurrs MF EN PONCIION DE LA FREQUENCE M F .  

La figure 3-33 montre l'évolution du courant de pompage diode (Io, > 10 mA) en fonction de la 
fréquence. On constate que le dispositif présente une bande passante relativement large mais suffi- 
samment sélective pour autoriser l'emploi d'autres fréquences MF (système à plusieurs MF). 

En fonction de la distance h: pratiquement ,des variations de hauteurs h = 20cm f 5 cm influent 
peu sur le courant de pompage. 

En fonction du déplacement longitudinal: 
La figure 3-34 représente l'évolution du courant de pompage lors de la translation longitudinale 

de l'interrogateur (condition normale d'utilisation). 
On remarquera la sélectivité spatiale offerte par le dispositif MF ainsi réalisé : + 30 cm. 

Précisons que le courant primaire est ici, d'environ 150 mA . 

Dans le sens transversal, la sélectivité spatiale est sensiblement la même que celie présentée 
dans le sens longitudinal. Eile est cependant suffisante pour parer à un  éventuel décalage de la balise 
dans le sens transversal : disons 15 cm. Cette dernière propriété permet par conséquent, une 
certaine tolérance sur la disposition des balises. 

Au départ de l'étude des balises numériques, les cadres MF étaient accordés sur 150 MHz, 
surtout pour des raisons de compatibilité avec le matériel de MATRAT. Nous nous proposons de les 
décrire. 

La MF est utilisée non seulement pour alimenter les différents modules implantés sur la balise 
mais aussi pour séquencer l'émission des informations binaires issues du modulateur. 

A la réception, la MF peut aussi servir à la génération des horloges de lecture des trames 
numériques incidentes. 

Sur le plan réalisation, le cadre d'émission doit être capable de supporter des courants de 2 A 
ainsi que des tensions élevées (1000 V). 

ILe circuit d'émission. 
Ses caractéristiques sont : 
le condensateur d'accord (C = 3 nF) est réalisé par 2 plaques d'aluminium séparées par une 

feuille de diélectrique à faibles pertes: téflon lamifié Er = 2,2. Sa surface est de l'ordre de 2 dm2. 

le cadre est bobiné avec 36 spires 40 x 40 cm de fil de LITZ de diamètre 4 mm. 
l'inductance est de 400 pH. Les coefficients de qualité du circuit ainsi réalisé sont : Qp, = 195 

à vide ,Qpcb = 40 en charge sur la source 50 (pour Ip = 1 A). 



Fig. 3.36 - cadre de la balise 1.50 KHz - 2 faces de 20 spires chacune. 

Largeur des spires : 1 mm, inter-spire: 0,4mm; epaisseur 110,um. 

Fig. 3.37 - h = 30 cm: relevé du courant à vide dans le cadre MF balise 150 KHz 
en fonction de son déplacement sous l'interrogateur. 



Cadre de la balise (fig.3.36). 

Le cadre de la balise est réalisé par simple gravure sur circuit imprimé double face dont les 
couches de cuivre ont une épaisseur de 110 p m  (au lieu de 35 pm classiquement) pour avoir une 
résistance HF relativement faible. Le bobinage est réparti sur les 2 faces et en périphérie de la balise. 
Ses caractéristiques sont optimisées en fonction : de la capacité parasite inter-spires, des effets de 
proximité, des pertes cuivre, de la puissance à fournir aux différents modules électroniques de la 
balise [3- 2 81. 

Le circuit est accordé par une capacité CMS. 

I L 'an te~e  fente constitue la spire centrale. 

Le coefficient de qualité du circuit MF à vide est : Qs, = 30. Avec une résistance de charge de 
100 a ,Qscharge = 13,4. Cette résistance simule la charge présentée par les différents circuits 
électroniques de la balise : soit 50 mA sous une ddp de 5V. 

COMPORTEMENT DE L'ENSEMBLE MF. 
Les fig (3.37) et (3.38) sont les relevés du courant Is, dans la bobine de la balise à vide (c-a-d 

avec la 100 s'2 débranchée) au cours d'un déplacement XY pour 2 hauteurs : 30 cm et 60 cm. 
Ces figures nous montrent bien la sélectivité spatiale du système. On remarque également en 
agrandissant les courbes 3D de la figure (3.37) que pour certaines positions de la balise le courant 
induit s'annule, puis augmente légèrement avant de décroître à nouveau au fur et à mesure de 
l'éloignement de la balise par rapport à l'axe de l'interrogateur (fig.3.39). 
Ce phénomène dont l'effet est plus marqué pour h=30 cm s'explique par les équations de rayonne- 
ment d'une boucle magnétique (voir début du chapitre). En effet, puisque i'on travaille en champ 
proche et que les deux cadres sont parallèles, seule la composante Hr du champ électromagnétique 
contribue à induire un courant puisque H ,g est parallèle au plan du cadre si les deux bobines ont 
leurs axes confondues; par contre si on les translate l'une par rapport à l'autre, Hr n'est plus 
perpendiculaire au plan du cadre récepteur et H 6 n'est plus parallèle à ce même plan. Dans cette 
position, pour calculer l'induction mutuelle il faut donc tenir compte des deux composantes Hr et 
Q, c'est à dire les additiomer vectoriellement. Si on continue à translater, il arrivera un moment où 
la résultante des. deux composantes sera parallèle au cadre et donc le flux du champ magnétique à 
travers la bobine réceptrice sera nul. Si on se déplace encore dans le même sens, le flux s'inverse, 
d'où une inversion du courant induit. 

Interrogateur 

Balise 

En lere approximation, pour déterminer l'angle particulier 6, pour lequel le flux dans la 
bobine s'annule, il suffit que Hz, somme algébrique de H ,g et Hr sur l'axe Oz, soit nul. Tout calcul 
fait on trouve que 8 = 54,7" ; ce qui se vérifie à peu prés par les relevés. Dans notre cas la distance 
qui sépare les deuxbobines est du même ordre de grandeur que les dimensions des cadres; une 
méthode plus précise consisterait à intégrer numériquement la contribution de chaque élément infi- 
nitésimal dle du fd de la bobine émettrice sur chacun des élèments dlr de la bobine réceptrice. 



H=60 cm -150 KHz- (à vide). 

Fig. 3.38 - h = 60 cm: releve du courant A vide dans le cadre MF balise 150 KHz 
en fonction de son déplacement sous l'interrogateur. 

H=30 cm -1 50 KHz- (à vide). 

Fig 3.39 - Agrandissement de la courbe 3.37 (h =30 cm, 150 Khz). 



1 
PROPAGATION ELECTROMAGNETIQUE- 

H a 0  un (charge 100 ohm) 

. . 

Rg 3.40 - h m  30 cm : puisance disponible sur le cadte MF b&c 150 KHz. 

6i75.4f - h- 60 cm : puhance disponible sur Ie.cadre MF biüi 1M KHz 



Fig. 3.43 - cadre de la balise 1 MHz - simple face de 15 spires. 

Largeur des spires : 54; epaisseur 35pm. 

H 3 0  cm (à vide)-1 M h z  

Fig. 3.44 - h = 30 cm: relevé du courant à vide dans le cadre MF balise 1 MHz 
en fonction de son déplacement sous l'interrogateur. 



PROPAGATION ELECTROMAGNETIQUE- 

On peut ainsi calculer d'une part eo et d'autre part le coefficient d'induction mutuelle en fonction de 
6 et de la géometrie des cadres. Cette méthode est décrite dans la thése de notre collaborateur 
Mohammed HAMZAOUI. 
Heureusement pour nos systèmes, pour des hauteurs h de 60 cm cet effet est minime puisqu'il 
intervient dans des zones où le courant induit est insuffisant pour alimenter les circuits électroni- 
ques. 
A ce propos, les figures (3.40) et (3.41) montrent la puissance qui est effectivement dissipée dans 
la charge résistive de 100 branchée sur le cadre de la balise, pour les hauteurs h=30 cm et h=60 
cm. 
On peut alors déterminer facilement la selectivité spatiale du dispositif MF qui est fonction du seuil 
à partir duquel les circuits de balise commencent à fonctionner. Ce seuil dépend des systèmes, et 
disons pour simplifier, que pour un courant primaire de 3,5 A cc et pour les 2 hauteurs considérées, 
la zone de travail est grossierement un cercle de 60 cm de diamètre. 

Nous avons dévoloppé des systémes 1 MHz dans le but d'augmenter le débit d'informations 
numériques à. 1 Mb/s pour les TGV. 

i Description 
Le circuit d'émission 

Il est constitué par un condensateur plan d'une surface d'environ 1 dm2.11 est du même type que 
celui utilisé pour le système 150 KHz. 
Le cadre est bobiné avec le même fd que pour le 150 KHz (Litz Q> 4mm). Il comporte 14 spires de 
40x40cm. 
Ses caracteristiques électriques sont : 

Ls = 100pH inductance mesurée 
fO = 3 MHz fréquence de résonance propre 
CO = 30 pF capacité parasite 
QO = 150 àvide 
Qp = 83 en charge sur la source 

Il est presque semblable à celui de la balise 150 KHz (figure 3.43). La différence majeure est 
qu'il est réalisé sur du circuit imprimé simple face classique (35 pm). 

Caractéristiques électriques: 

Ls = 74pH mesurée 
QO = 50 
Qs = 22 pour l'adaptation en puissance d'une résistance de 100 9. 

Comportement de l'ensemble MF 1 MHz: 

Il est illustré par les figures (3.44) (3.45) (3.46) (3.47). 
Les explications des phénomènes sont les mêmes que précédemment. 



- PROPAGATION ELECTROMAGNETIQUE- 

H=60 cm (à vide>-1 M h z  

Fig. 3.45- h = 60 cm: relevé du courant à vide dans le cadre MF balise 1 MHz 
en fonction de son déplacement sous l'interrogateur. 

H=30 cm (charge 100 ohm) 1MHz 

Fig 3.46 - h=30 cm : puissance disponible sur le cadre MF balise 1 MHz. 



L'ensemble des résultats obtenus concernant les dispositifs MF permet de dégager les points 
suivants: 

D'une manière générale on peut affumer que l'utilisation de circuits couplés permet le 
transfert d'énergie MF tout en perturbant peu i'espace environnant du véhicule. 

En ce qui concerne les circuits MF du système de base nOl ( h = 10 à 20 cm ), disons que la 
stucture «circuits couplés* rend le système particulièrement simple et qu'elle offre, outre la sélecti- 
vité spatiale indispensable, la sélectivité fréquentielle qui va nous conduire vers la conception d'un 
procédé de codage en base n par discrimination fréquentielle des balises. 

Si on se réfère à présent aux autres systèmes, on peut tirer les points de conclusion suivants: 

- à courant d'émission égal (1.25 Aeff), les 2 systèmes MF, 1 MHz et 150 KHz, sont Capa- 
bles d'alimenter des balises à 60 cm de distance si les circuits électroniques de ces dernières ne 
dissipent pas plus de 200 mW approximativement. 

- pour alimenter une balise, il faut que celle ci soit placée au minimum à 50 cm de l'axe de 
l'interrogateur. 

- on a vu que le bilan de transmission MF dépend avant tout du couplage mutuel entre 
l'interrogateur et la balise qui est essentiellement lié à leur géométrie. Les dimensions des balises 
étant limitées et la hauteur h étant furée à 60 cm, il parait peu probable de diminuer de beaucoup les 
dimensions des interrogateurs. 

- si on désire obtenir une transmission MF optimale, à 150 KHz il faut utiliser du circuit 
imprimé à couche de 110 pm qui coûte relativement cher. A 1 MHz par contre, on peut utiliser du 
circuit tout à fait standard. 

- le cadre de balise est parfaitement reproductible et peut être accordé avec un condensa- 
teur classique: CMS ou autre pourvu qu'il ne présente pas trop de pertes. 

- Au voisinage d'un plan métallique, une étude plus approfondie montrerait d'une part que le 
circuit MF de la balise se désaccorde et: d'autre part que le coefficient de qualité diminue (pertes 
par courants de FOUCAULT). En conséquence, si on ne veut pas augmenter les contraintes 
d'installation de la balise, c-a-d qu'elle doit fonctionner correctement indiffkremment de la nature 
de la traverse sur laquelle elle repose (métallique ou bois), il faut prévoir un plan métallique placé 
parallèlement au cadre. Pratiquement, ce plan peut être placé à environ 4 cm au moins en dessous 
du cadre. 

- en ce qui concerne enfin l'optimisation des cadres en fonction d'autres hauteurs interroga- 
teurlbalise, par exemple si on envisage de placer l'interrogateur sous les boggies du train, nous 
espérons déterminer relativement rapidement la géométrie et autres caractéristiques des cadres 
grâce aux simulateurs informatiques que nous sommes en train de développer. Les courbes de 
simulation 3.48 et 3.49 montrent ainsi l'évolution du courant circulant dans le cadre (non chargés) 
d'une balise de base en fonction de sa position XY sous l'interrogateur. On observe une bonne cor- 
respondance avec les résultats expérimentaux donnés précédemment ,notamment la position des 
zéros. Le détail de la méthode numérique utilisée sera décrite dans la thèse de notre collègue 
Mohamed HAMZAOUI [3-351 . 



H=ûû cm (charge 100 ohm)-1 M h z  

Fig 3.47 - h= 60 cm : puissance disponible sur le cadre MF balise 1 MHz. 



PROPAGATION ELECTROMAGNETIQUE 
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Fig. 3.48 - Résultat de simulation numérique - h=30 cm, système 15OKHz - évolution du cou- 
rant 1s circulant dans le cadre balise (à vide) en fonction d'un déplacement XY. 

Fig. 3.49 - Résultat de simulation numérique - h=60 cm, système 15OKHz - évolution du cou- 
rant 1s circulant dans le cadre balise (à vide) en fonction d'un déplacement XY. 





HAPITRE IV. 

YSTEME No 1 



Antenne 
- 

fig 4.-2 . Schéma de principe de la balise "fente': 

fig 4 -  1 . Configuration des éléments dc la balise "fente" 



u Rappelons qu'il utilise un type particulier de baliseque nous avons développé dans le but 
de démontrer la faisabilité du système de localisation. Les essais de transmission numérique s'effectueront à partir de 
cette même balise quaMée «de base», sa structure s'y prêtant particulièrement bien. Les hauteurs interrogateur/balise 
sont de 30 cm au maximum, la fréquence MF utilisée est de 4 MHz. 

1 
Les antennes et les mélangeurs ayant été examinés en détail au cours des deux précédents chapitres, nous 

traiterons successivement les points suivants : 

- I'optimisation de la structure de la balise de base élaborée à partir d'une antenne fente, 

- la démodulation synchrone des signaux réémis par la balise, 
- la structure baptisée "Pythagore". 

LE SYSTEME Nol 

ous nous proposons à présent de décrire les différents organes composant le système nOl. 

L'intérêt de ce système réside dans sa grande simplicité technologique, le conduisant à un bas prix de revient. 
L'appareillage embarqué étant destiné à équiper un véhicule (motrice SNCF par exemple), l'accent est 

égaiement mis sur la compacité du dispositif. 

L'approche qui va suivre traite globalement de la structure de l'interrogateur et du procédé de démodulation 
cohérente bien connue pour ses qualités d'extraction du signal noyé dans le bruit et de filtrage fréquentiel. 

Ce procédé simple présente cependant l'inconvénient d'être très sensible aux fluctuations de distance interro- 
gateur-balise compte tenu de la longueur d'onde utilisée. Aussi avons-nous étudié et développé un système original 
appelé "Pythagore" permettant de s'affranchir de ce phénomène. 

Pour montrer les performances obtenues avec le système, nous donnerons quelques résultats d'essais. 

IV- 1 .  OPTIMISATION DE LA STRUCTURE DE LA 
1 BALISE «FENTE» . 

Nous avons vu au chapitre II, les effets du courant de pompage sur la réponse du mélangeur 
(Io, > 10 mA). Pour minimiser la puissance MF délivrée par l'émetteur, la diode doit être adaptée 
aussi au circuit MF (au même titre que pour l'hyperfréquence). 

1 Optimisation de la structure . 
Le bobinage rectangulaire imprimé de la balise est «enroulé en spirales» autour de l'antenne 

«fente» hyperfréquence. Cette dernière se présente alors comme une large spire en court-circuit qui 
diminue les performances du circuit accordé MF. Le remède consiste à faire participer l'antenne 
«fente» au circuit MF. 

En effet, si on considère la fente demi-onde comme le dual de l'antenne dipôle demi-onde, un 
raisonnement simple permet de dire que puisque le courant au centre de la fente est nul, une étroite 
coupure du plan de masse à cet endroit ne modiie pas les propriétés de l'antenne (par contre, dans 
le cas d'un dipôle A/2, à l'accord, le courant est nul à ses extrémités et maximum au centre). Ce 
point est vérifié expérimentalement. 

Cette fois, on peut donc connecter le plan de masse assimilé à une large spire d'inductance 
LI, en série avec les autres spires du cadre (L2) (figure 4.1). 

Le schéma de principe de la balise est donné à la figure 4.2. 

On notera la présence de la capacité C' de 68 pF qui a pour but, vis-à-vis du 1 GHz, de refer- 
mer le plan de masse de l'antenne fente d'une part, et d'autre part de court-circuiter l'extrémité de la 
ligne microruban lg/4. Ainsi, si on se place dans le plan de la diode, le circuit MF devient «transpa- 
rent» pour les h~p~fréquences.  n 
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Pratiquement, l'adaptation est obtenue par le déplacement progressif de la prise P jusqu'à 
l'obtention du courant 1, maximum. 

Le bobinage est conçu de teiie manière que la prise d'adaptation P corresponde justement à la 
spire LI, constituée par le plan de masse de l'antenne «fente». 

En résumé, le rôle de l'antenne «fente» est double en tant que : 
- prise inductive d'adaptation à 4 MHz ; 
- antenne hyperfréquence. 
L'optimisation de la structure de la balise s'effectue à par& des résultats obtenus précédem- 

ment : 
- au chapitre II : structure du mélangeur balise ; évaluation de la résistance optimale de source 

et de charge : 
- au chapitre III : 

- antennes hyperf*équences ; évaluation de l'impédance d'entrée (adaptation 509 ), 
- circuits moyenne fréquence : adaptation du mélangeur. 

Les performances du dispositif ainsi réaiisé sont résumées sur la figure 4.3. Conformément à la 
figure annexée, le principe de la mesure consiste à relever au niveau de l'interrogateur, la puissance 
hyperfréquence utile A l'information, c'est-à-dire la puissance inhérente à l'un des deux premiers 
battements réémis par la balise. Le relevé est effectué pour différentes positions de la balise, dans le 
sens parallèle et le sens transversal à la voie. Les valeurs correspondant au sens transversal peuvent 
être significatives d'une mauvaise implantation de la baiise par rapport à la voie. 

Notons que les résultats concordent parfaitement avec ceux qui ont été obtenus à propos du 
mélangeur et des antennes. 

A titre indicatif, les résultats de mesures analogues mais appliquées au cas de la baiise «patch>, 
donnent des courbes de mêmes formes mais translatées de -9 dB par rapport à celies obtenues avec 
la balise «fente». Cette constatation s'explique une fois de plus par le mauvais rendement de Pan- 
tenne «patch» époxy. 

Dans le cas de la balise de base, et si on se frxe un seuil de -30 dBm par exemple, (7 mV sur 
50a), la plage de détection est d'environ 40 cm. 

L'INTERROGATEUR-LE DOUBLE DEMODULA- 

TEUR SYNCHRONE ET LE SYSTEME ~PYTHA- 

Parmi les nombreux moyens d'extraction de signaux noyés dans le bruit, la détection synchrone 
apparaît particulièrement bien adaptée au système de localisation. 

Le principe du récepteur cohérent exige une connaissance parfaite de la fréquence et de la 
phase de l'onde porteuse HF. 
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Fig. 4-4. Spectre du  signal issu de la balise 



Le signal issu de la balise peut être considéré en première approximation comme étant le 
résultat de la modulation en amplitude d'une porteuse F,, = 1 GHz par un signal informatif sinusoï- 
dal F, = 4 MHz (figure 4-4). 

L'expression temporelie du signal récupéré s'écrit alors : 

I S(t) = A(t) cos (2 x FHF t + p) (R4.1) 

l avec 
A(t) = A cos (2 x FM, t + II>) 

L'opération à effectuer sur S(t) est une transposition de fréquence F,, . Elle est réalisée au 
moyen d'un mélangeur qui effectue le produit S(t) x R(t) 
où R(t) = Ro cos ( 2 x FHF t) est choisi ici comme référence (porteuse locale) 

L'organe non linéaire de détection délivre donc le signai : 

Vd (t) = Ro cos (2 x FHF t) . S(t) (R4.2) 

1 soit: Vd(t) = Ro A(t) cos p + Ro A(t) cos (4 x FHF t + p) (R4.3) 
0 0 

Par fdtrage passe-bas, il est facile d'éliminer le deuxième terme correspondant à 2cuH,. 
Fialement on obtient : 
Vd(t) proportionnel à: A cos ( 2 x F,, t + II> ) . cos p (R4.4) 

On s'aperçoit que si p = O, la démodulation du signal récupéré donne un signal semblable à 
celui émis par le cadre interrogateur. Par contre, si p = x/2, le signal démodulé est nul. 

A propos du bruit, signalons simplement que : 
- par un frltrage passe-bande de prèdétection, centré sur FH, seuls les bruits dont la fréquence 

est au voisinage de F,, contribueront aux perturbations du signai de sortie, 
- le spectre de perturbation du signal généré par le moteur de traction du véhicule ne s'étend 

pas jusqu'à 1 GHz (< 2 MHz). 
Dans le cas du système proposé, l'intérêt majeur réside dans la simplicité des organes de 

démodulation puisque toute dérive en fréquence se reporte sur le signal de référence locale et i'effet 
de filtrage reste le même : le système est donc insensible aux fluctuations de la fréquence HF. 

/ Pertes de conversion 

Rappelons que les mélangeurs de réception présentent des pertes de conversion d'environ 5 
dB. 

Ce point ayant été traité en détail au chapitre II, nous n'y reviendrons plus. 

Dans le cas général, la référence R(t) n'est pas en phase avec le signal. Le déphasage p 
dépend en fait de la distance h séparant l'interrogateur de la balise. 

Le déphasage existant effectivement au niveau du mélangeur s'écrit : 
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p, étant le déphasage produit par les autres éléments de la chaîne de transmission et 1, = longueur 
d'onde dans l'air (30 cm à 1 GHz). 

D'après R 4-5, on voit que pour des hauteurs h particulières (tous les 1/4 soit 7,s cm) p=x/2, 
annulant ainsi la tension démodulée. 

On remarquera au passage, que ce type de structure pourrait convenir à des applications de 
télémétrie, mais en ce qui concerne le système de localisation, ce phénomène est très gênant du fait 
de l'incertitude liée à h. 

Aussi pour palier à cet inconvénient, avons-nous développé un système appelé *Pythagore». 

Il utilise deux détecteurs synchrones en quadrature (figure 4-6). 
On peut prouver faciiement que le double détecteur est capable de décomposer le signai 

d'entrée S(t) en deux composantes perpendiculaires : si R(t) = R, cos ( 2 ~l F,, t) 

- Vdx est proportionnel à A(t) cos p 
. , 

- Vdy est proportionnel à A(t) sin p 

Autrement dit, la tension de sortie de chaque mélangeur est chaque fois proportionnelle à la 
composante du signal d'entrée qui est alignée sur le signal de référence. 

p pouvant être tel que Vdx = - Vdy ( p  = - n/4 par exemple), il est nécessaire d'élever au carré 
chacun de ces signaux avant d'en effectuer la somme. 

On obtient par conséquent à la sortie du sommateur : 

2 
qui en vertu du théorème de Pythagore, devient : A (t). 

1 REL~LISATION DE LA PARTIE DEMODULATION DE L'INTERROGA- 

Structure retenue 
Le synoptique de l'interrogateur est représenté à la figure 4-6. 
On a vu que les mélangeurs de réception sont réalisés sur substrat verre-époxy. Pour optimiser 

le coût de fabrication d'une part et pour réduire les problèmes de connectiques (connecteurs SMA, 
câbles..) d'autre part, nous nous sommes efforcés à concevoir l'ensemble de la structure hyperfré- 
quence sur une même plaque époxy 20 cm x 30 cm (mis à part les antennes et la source HF). 

On remarquera que le circulateur est remplacé par un «rat-race» : un circulateur 1 GHz est 
très onéreux, lourd et encombrant : ne perdons pas de vue que l'interrogateur sera soumis à des 
accélérations (vibrations mécaniques) importantes. 

En ce qui concerne la distribution de la puissance, le rôle du «rat-race» est triple : 
- envoi de la moitié de la puissance délivrée par la source vers I'OL des mélangeurs ; 
- envoi de l'autre moitié vers l'antenne d'émission HF ; 
- envoi de la moitié de la puissance d'information vers les entrées RF des mélangeurs mais 

1 maiheureusement l'autre moitié est dirigée vers la source, ce qui correspond donc à une perte 
supplémentaire de la puissance du signal informatif (3 dB). 

L'amplitude des signaux dirigés vers la source HF sont faibles (réflexions dues à la désadapta- 
tion des composants hyper : «rat-race» - antenne HF - partie des ondes de battement réémises par la 
balise) : l'insertion d'un isolateur en sortie de source n'est pas indispensable. 



Fig. 4.7 - Circuit imprimé hyperfréquence. 
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On remarquera enfin que l'équirépartition de la puissance (OL et d'information) est réalisée 
au moyen d'un diviseur de puissance équilibré de type WILKiNSON [4-11. 

/ Réalisation pratique 
Le circuit hyperfréquence est représenté sur la figure 4-7. 
Il est réalisé sur un substrat verre-époxyde classique : type EP GC - 2. 
Le déphasage ~ t .  /2 entre les deux entrées OL des mélangeurs est effectué par des lignes 

microrubans (différence de longueur = lg/4). 
La connaissance des caractéristiques inhérentes au support époxy er = 4.75 , pertes ..., qui ont 

été déterminées au chapitre III, autorise à présent l'usage d'outils spécifiques à la conception des 
composants hyperfréquences : par exemple, logiciel de DAO «Touchtone» ... 

Résultats de mesure 
L'allure du signal correspondant à la sortie FI d'un des 2 démodulateurs synchrones est 

représentée sur la figure 4.8 (dans les conditions optimales de réception, c-a-& balise fente à 20 cm 
de l'interrogateur et p = O). On remarque que le signai possède un bon rapport S/B. 

LISE DIFFERENTIELLE. 

Nous nous proposons, au cours de ce paragraphe, de décrire la phase d'essais en laboratoire, in- 
dispensable pour la préparation des essais en réel. 

Nous nous limiterons à la présentation des relevés des signaux issus des étages de démodulation 
et de mise en forme, dans des conditions simulant au mieux l'environnement immédiat de la balise, 
notamment la présence du sol et le recouvrement de la balise par des matières absorbantes. 

Pour ce faire, nous avons développé un banc d'essai permettant l'observation du comportement 
du système en dynamique (vitesses supérieures à 100 km/h) et l'appréciation de la précision de position 
en fonction des paramètres externes. 

Le schéma du banc est représenté sur la figure 4-9. Son fonctionnement est similaire à celui d'une 
arme médiévale bien connue, l'arbalète. Ici, pour des raisons pratiques évidentes, c'est la balise qui est 
animée d'un mouvement de translation et non l'interrogateur. En-dessous de l'interrogateur, la balise se 
déplace à vitesse uniforme Vo (longueur du ressort de traction détendu déterminée en conséquence). Les 
instants de passage, début de la balise (tl) et fin de balise (t2) sont repérés grâce à la cellule 
optoélectronique. L'enregistrement de ce signai de synchronisation (oscilioscope à mémoire numérique) 
et son traitement (calculateur) permettent d'évaluer la vitesse Vo : 

avec d = longueur de la balise (30 cm) 
La vitesse Vo est fonction de l'élongation initiale du ressort. 

Notons que la balise utilisée ici est du type différentielle «patch» ; on a vu au chapitre III que ses 
performances ne sont pas optimales, mais qu'elie possède l'avantage de ne pas nécessiter de plan 
réflecteur ; elie se prête donc bien à ces expériences. 
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1 Le sol est simulé par la feuiile d'aluminium placée sous les raiis de guidage. 

1 La figure 4.10 donne l'évolution du signal de sortie de l'étage de démodulation *Pythagore». 
Par un procédé très simple de mise en forme (détection + fdtrage passe- bas + seuiilage à compara- 
teur), on voit qu'il est possible d'extraire du signal précédent, le «top» de localisation. 

I On notera, que dans les conditions mentionnées sur la figure 4.10 (Vo = 117 km/h ; h = 20 cm; 
Pe = 12 dBm à 1 GHz), la précision de la localisation obtenue est d'environ I 5mm**. 

Signalons que les résultats obtenus dans les mêmes conditions mais à vitesses moindres.sont 
identiques (temps de réponse des dispositifs négligeab1es:lOps ). 

Pour montrer l'influence de la hauteur h s u  le signal de sortie (donc indirectement sur la largeur 
du top de position), nous avons effectué une série de mesures pour des distances h différentes (figures 
4.11). 

En ce qui concerne les perturbations produites par des matières absorbantes risquant de 
recouvrir la balise, on trouvera en référence [4-21 d'autres résultats: les pierres de ballast et la terre 
recouvrant la balise n'ont pas d'effet notable; par contre, une couche d'eau supérieure à 1 mm peut 
atténuer le signal assez fortement; ce cas a été traité au chapitre précédent. 

ESSAIS : BALISE «1» - > 4 MHz, BALJSE «O» 10 MHz 

Du point de vue fonctionnel, nous avons vu au chapitre 1, les multiples avantages procurés par un 
procédé mixte : recalage et codage par différenciation de balises. 

Les résultats donnés au chapitre 1 montrent la faisabilité d'un tel procédé. Les signaux de la figure 
I 1.13 correspondent au passage sous l'interrogateur d'un train de deux balises distantes de 2 cm et 
accordées respectivement sur 4 MHz et 10 MHz. Les signaux de sortie sont issus d'un dispositif capable 
de déterminer l'état «1» ou «O» de la balise qui se trouve sous l'interrogateur. 

Au cours de ce chapitre, après une approche concernant la démodulation cohérente en 
général, nous avons expliqué l'influence de la variation de distance interrogateur-balise sur l'amplitude 
du signai démodulé. 

Pour palier à ce défaut extrèmement gênant pour l'application de localisation d'un véhicule guidé, 
nous avons proposé une structure dite de "PYTHAGORE. 

Sur le plan pratique, nous avons présenté un prototype hyperfrkquence réalisé sur un support 
époxy d'usage courant. La reproductivité en série du dispositif se trouve de ce fait aisée diminuant ainsi 
considérablement le prix de revient du dispositif. 

Dans des conditions d'expérimentation proches des conditions réelles de fonctionnement, les 
résultats d'essais ont montré que le système nOl est capable de délivrer un «top» de position très précis 
: + 0,5 cm* dans des conditions «normales». 

Le banc d'essai, conçu et construit spécialement pour étudier le comportement du système en 
dynamique, nous a permis de mettre en évidence quelques propriétés intéressantes : 

, - une relative insensibilité du dispositif de localisation en fonction des distances interrogateur/ 
balise, qui permet ainsi de s'affranchir des problèmes liés d'une part aux débattements de caisse du 
véhicule, et d'autre part, à l'imprécision d'implantation des balises s u  la voie . 

- une relative insensibilité à la vitesse : ici 120 km/h ; 
- une bonne insensibilité aux perturbations électromagnétiques externes. 

I 
* La précision de localisation dépend en fait de plusieurs paramètres: puissance HF, géométrie 

des bobines différentielles etc... 
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Nous avons ensuite démontré la faisabilité d'un procédé de codage binaire à partir de deux balises 
de structure identique (très économiques). Cette particularité confère au système l'avantage très 
intéressant «qui consiste à faire d'une pierre deux coups» : fonction de recalage + fonction de codage. 1 

Le codage de la localisation absolue du véhicule est donc possible (procédé LEHMAN, etc. voir 
chapitre 1). 

Enfi, nous insistons sur la nécessité d'essais réels qui permettront de conclure véritablement 
sur les possibilités offertes par le système proposé. 

LE SYSTEME Nol 
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Fig. 5.1- Schéma synoptique simplifié d'une chaîne de transmission. 



LES SYSTEMES NUMERIQUES D 

les chapitres précédents, nous vous avons démontré progressivement la faisabilité techni- 

1 bue du système nOl de base dont la balise déiivre au véhicule un simple top de position. 
Chacun des constituants de ce système ayant été examiné en détaii, on se propose à 

présent de considérer les autres systèmes dans leur ensemble en tant qu'outils potentiels d'aide à la conduite des 
véhicules. 

En ce qui concerne les systèmes 2 et 3, l'analyse qui va suivre consiste à déterminer d'autres structures et 
améliorations dans le but de pouvoir transmettre au véhicule au moins un message codé de 256 bits à des débits de 
150 Kb/s ou 1 h4b/s. 

D'une manière générale, la fiabilité avec laquelle le message sera interprété dépend avant tout du rapport 
entre la puissance du signal analogique sortant des chaînes de traitement et la puissance du bruit; l'origine de ce 
dernier étant soit interne aux dispositifs considérés (bruit thermique par ex) soit externe (brouilleurs externes de 
nature impulsive par ex.). 

La structure simplifiée d'une chaîne classique de transmission est représentée fig.(5.1). 

11 est nécessaire de distinguer : 

- le signai modulant s(t) c-à-d le signai qui module effectivement l'onde porteuse. Il peut être issu d'un 
adaptateur (simple transistor sur certaines balises) qui est connecté soit directement à la sortie de la 
PROM balise, soit d'un module d'encodage qui met en forme le message brut sortant de la PROM 
(états O, SV). 
C'est évidemment ce signal qui contient l'information à transmettre. Son spectre de fréquence est appelé 
spectre du signai en bande de base. 
- le signal effectivement transmis par la balise m(t) qui résulte de l'action directe du signai modulant 
porteur d'information sur la porteuse (1 GHz par ex.). Son spectre est appelé spectre du signal en trans- 
mission. 
- l'opération de démodulation du signal m'(t) = m(t) + bruits d'origine diverse qui doit restituer le signal 
s(t) aussi fidèlement que possible. 

Les sous-ensembles interrogateur-balise forment un ensemble indissociable. En effet, à une balise qui utilise 
tel ou tel type de modulation, doit correspondre le démodulateur apparié. 

Compte tenu du nombre de systèmes qui ont été réalisés, il n'est pas question ici de les détailler. A chaque 
idée présentée, on s'efforcera d'y assoàer des schémas synoptiques. 

Par nature l'information à transmettre est variable et le bruit additionnel est aléatoire. Le langage utilisé 
dans le traitement du signal fait souvent appel à des expressions probabilistes. Nous supposons le langage des «nu- 
mériciensm connus (fonction d'autocorrélation, DSP etc...). On pourra trouver les informations sur le sujet dans les 
références [S-1][5-21. 

Dans notre cas, cette fiabilité est mesurée par le taux d'erreur binaire (TEB) des messages reçus. Il est clair 
que la minimisation du TEB est avant tout l'objectif recherché. 

Le TEB dépend des moyens de modulation et de démodulation mis en oeuvre. Par ailleurs, nous avons vu 
que le niveau du signai reçu peut être fortement diminué à cause de l'eau par exemple. C'est en fonction de cela 
que nous avons déterminé les puissances d'émission HF optimales (environ 1 W pour les applications SNCF). 

En se rappelant que 3 dB de perte de puissance correspond à une diminution d'un facteur 2, il est naturel de 
se poser le problème suivant : 

Comment faire pour n'émettre que disons 100 mW au lieu d'l W par exemple, ceci avec le même résultat 
final, c-à-d le même TEB ? 



Nous avons jusqu'ici répondu partiellement à la question en essayant de gagner 2 au 3 dB par 
l 

ci par là, surtout au niveau de la balise (optimisation des antennes et des mélangeurs). 
l 

Un deuxième élément de réponse consiste à choisir des fiitres et des modulations efflcaces en 
matière de TEB; cela évidemment sans sortir des limites de simplicité et de coût que nous nous 1 
sommes imposés au départ. Ce point est par conséquent au moins aussi fondamental que Poptimiia- 
tion des mélangeurs et des antennes. 

l 

Passons à l'organisation du chapitre. l 

Il est découpé en deux partieS.La première concerne les généralités et les modules communs à 
tous les systèmes.La deuxième partie est consacrée aux systèmes réalisés proprement dits ainsi qu'à 
leurs performances. 

l 
l 

A) - Nous commencerons par une analyse des propriétés des principales modulations d'une fré- 
quence porteuse par un signal modulant en fonction des potentialités offertes par les structures 
proposées. Cette étude a servi à l'optimisation des différents filtres qui équipent les récepteurs. i 

1 Nous choisirons ensuite un protocole de transmission. 

Nous examinerons le module commun d'acquisition et de stockage des données numériques 
qui a été réalisé en architecture multiordinateur.Nous verrons qu'il constitue aussi un appareil qui 
permet d'effectuer une analyse statistique sur les messages reçus. 

B) - Nous ddcrirons le fonctionnement du système N"2. 
Au chapitre précédent nous avons vu qu'en sortie des mélangeurs du double démodulateur 

synchrone, les signaux peuvent s'annuler et s'inverser en fonction de la distance interrogateur/balise. 
Ce phénomène devient très gênant lorsqu'il s'agit d'interpréter une suite d'états, surtout si le 

signal s'inverse en plein message. 
On dit alors qu'il y a ambiguité d'ordre 2 sur la connaissance des symboles transmis. 

Une première méthode, issue directement du système 1,consisterait à conserver le module 
PYTHAGORE et à traiter ensuite le signal. Ce procédé est actuellement à l'étude par d'autres 
chercheurs : MATRAT., C.SEMET, P.LECOCQ et A.WOESTLAND. Il ne sera pas décrit ici. 

On va voir qu'en traitant sbparément les signaux issus des deux voies Fi et moyennant quelques : 
«astuces», il est possible d'utiliser un codage différentiel des éléments binaires à transmettre et de 
restituer le message sans ambiguité en fin de chaîne de traitement sans avoir besoin d'utiliser la i 
méthode Pythagore.. 

Nous passerons ensuite à l'étude du système No 3 qui est en fait une amélioration du système 
NT. Nous décrirons comment connecter le mélangeur actif étudié précédemment à une antenne 
patch à polarisations croisées. 

Nous proposerons une maquette de balise fonctionnant sur ce principe. 

Nous avons décrit sommairement au chapitre de présentation générale les systèmes 4 et 5. 
Nous nous proposons ici de les détailler et donnerons quelques premiers résultats. 



Fig. 5.2 - Spectre d'une suite d'impulsions rectangulaires périodiques. 

l 
,@ reprbsentation temporelle @j représentation fréquentieile 

1 codage NRZ : 

-y ( f )  = A* T  1 slnc (n f T )  l 2  

II codage R Z  : 
T  

-y ( f )  = - [sinc (n f ~ / 2 1 ] *  
4 ' 1  

III codage b~phase : 

7 ( f )  = A2 T  [sinc in f  T / 2 ) I 2  [sm (n  f  T / 2 ) I Z  
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ANALYSE DES PROCEDES SIMPLES DE MO- 
DULATION NUMERIQUE 

a) - Nous commen ons par rappeler les propriétés des signaux classiques constitués d'une suite 
d impulsions rec tand aires de largeur T et d'amplitude +A. La période 8 de répétition des amplitu- 
des est telle que 8 = nT avec n entier. 
Il est bien connu que la DSP d'un tel signal est un spectre de raies dont l'enveloppe décroît selon une 
loi en si&/$ (hg.5.2). 

1 avec d fonction impulsion de DIRAC au sens des distributions 

b) -Pour une Meulsion isolée de durée T la DSP est alors une fonction continue qui est justement 
i'enveloppe des raies obtenuespour le signal périodique précèdent. 

i 
~ ( f l )  = TZ ou A~ T~ [ sine (sin n LT)] ( R5.2) 1 

Pour un signal non déterministe (aléatoire ou pseudo-aléatoire) la DSP est la transformée de 
FOURIER de sa fonction d'autocorrélation; ceci est I'énoncé du théorème de WIENER-KIN- 
CHINE. 

1 C) DSP des codes usuels. 
Signalons qu'il s'agit ici plutôt d'une technique mise en forme des signaux plutôt que des 

véritables codes. 
On se limite au cas des codes à 2 niveaux. 
On suppose I'équiprobabilité et I'indépendance d'apparition des symboles binaires O et 1. 
Les propriétés des codes sont représentés sur la fig.(5.3) tirée de [5-41. 

1 - ~c NRZ (non retour à zéro). 

Dans le cas de la figure, il s'agit d'un code polaire (+A, -A). Ce code existe aussi en mode 
unipolaire (+2A, O). Dans les 2 cas les DSP sont identiques à part que pour le 2ème il existe une raie 
à la fréquence zéro d'amplitude A*. 

Le spectre est continu. 
Environ 95% de I'énergie est contenue dans le premier lobe. 
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- Le code RZ (retour à zéro). 

L'énergie s'étend de façon signiîïcative jusqu'à la fréquence 2/T. 
Le spectre comporte une partie continue et une raie à chaque fréquence (N+ 1)/T 

: Le spectre est continu et ne comporte pas de composante continue. 

On remarque en comparant les 3 codes que le NRZ et le RZ nécessitent de transmettre la 
composante continue, contrairement au biphase. L'absence de puissance, continue ou aux fréquences 
très basses, simplifie les problèmes de largeur de bande des amplificateurs (dans les BF). Mais la 
largeur de bande nécessaire au biphase est le double de celle du NRZ. 
Le spectre du RZ possède l'avantage de comporter une raie à la fréquence bit, ce qui permet à la 
réception de pouvoir regénérer facilement l'horloge de lecture des informations reçues. 

Il existe beaucoup d'autres codes de transmission, notamment pour véhiculer des informations 
sur les lignes métalliques: HDB3, CM1 etc ... Ils ne sont pas toujours de mise en oeuvre simple. 

Pour notre part, nous avons choisi le code NRZ (ou plus exactement son équivalent non 
polaire) pour les raisons suivantes: 

-il est surtout simple à produire et décoder, 

-il demande le moins de bande passante, on peut donc employer dans le récepteur des gabaris 
de fdtres plus étroits, ce qui a pour effet d'augmenter le rapport S/B. 

-on peut maigre tout extraire la fréquence bit (moins simplement qu'avec le RZ cependant). 
De toute manière, daas les cas des systèmes 2,3,4, l'horloge de lecture peut être prélevée sur le 
cadre d'émission puisque l'horloge de la balise fonctionne en synchronisme avec la MF de l'intenoga- 
teur. 

QUELQUES TYPES DE MODULATION. 
Nous allons à présent exposer les propriétés des différentes modulations qui nous intéressent 

c.a.d applicables aux transmissions hertziennes. Eues sont traitées en détail par exemple dans [S-21 et 
[5-31. 

Pour étudier le comportement des signaux modulés en présence de bruit, nous nous limitons 
dans ce qui suit au cas du bruit blanc dont les propriétés statistiques sont bien connues (bruit thermi- 
que par ex.). 

Rappelons que l'opération de modulation a pour but de transformer le signal numérique en 
bande de base en un signai numérique passe-bande. 

Les points de comparaison importants pour notre cas peuvent être classés de la manière 
suivante: 

- simplicité de réalisation, 
- résistance aux bruits, 
- occupation spectrale. 

1 La figure 5.4 nous montre les principales modulations numériques (d'après [5.4]). 



l O l l O O f  @ dquenca d'information 

@ signal 

@ Manipulation 
par saut d'amplitude 

@ Manipulation par 
0 saut de fréquence FSK 

A + = *  
@ Manipulation 

t Par saut da phase PSU 

Fig. 5,4- A.(rinnîmiocr tampon*. d'ui -g. N R L  

Fig. 5.5 - Propriétés spectrales de la modulation d'amplitude avec porteuse. 
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Dans ce qui suit on définit: 

s(t) le signal modulant porteur d'information dont le spectre est supposé borné: 

s (t) ----- > '? ( f )  (transformée de FOURIER directe) 
Supps = [ - F c ,  +Fc] 

p(t) la porteuse: 

m(t) le signal modulé 

A m (t) ------ > m ( f )  

qui dépend évidemment du type de modulation utilisée. 

D'une manière générale on distingue 2 classes de modulation: les modulations linéaires 
modulation d'amplitude AM par ex) et les modulations non linéaires (modulation d'angle). 

V-1.2.1 MODULATION LINEAIRE - MODULATION AM. 
Dans ce cas la porteuse est multiplée par s,(t): 

s,(t)= 1 + m.s(t) avec O < m < 1 indice de modulation. 

la sortie: m(t) = A[1 + m.s(t)] cos 2n fo t (R5.4) 

qui est l'expression classique de l'AM avec porteuse. 

Mise en oeuvre: 

Dans nos systèmes, c'est la plus simple à mettre en oeuvre. On a vu précédemment le 
ôle de la diode mélangeuse de la balise. Il s'agit presque d'une modulation tout ou rien de l'onde 1 
;Hz au rythme de POL: la porteuse n'étant pas totalement supprimée lorsque la diode est rendue 
lassante du fait de sa résistance série résiduelle. 

Aspecî fiéquentiel: 

Les balises du système 2 ne diffèrent de celles du système 1 que par le fait que la diode est 
:ommutée par la sortie de la PROM contenant le message, et non plus par le cadre MF. L'opération 
le modulation constitue ici aussi en un changement de fréquence (fig.5-5). 

On constate que la largeur de bande occupée est identique à celle du signal modulant en 
)ande de base. 

As* energétique: 

Pour simplifier, on considère le signal modulant s (t) sinusoïdal de pulsation ws et si l'indice de 
nodulation est m, alors (R5-4) devient: 

m(t) = A (l+m.cos wst) cos wot 
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1 on en déduit la puissance totale: 

Eues sont également quauées d'angulaires ou d'exponentielles. 
Entre dans cette catégorie: la modulation de fréquence (FM) et la modulation de phase (PM). 

1 Si on considhre i'expression générale: 1 

i 
m (t) = A cos 9 (t) avec Q, (t) = ( cos wot + p ) (R5-5) 

on voit bien que la phase p peut également être utilisée pour transporter de l'information. 1 
Par définition, dans la modulation de fréquence, la fréquence de la porteuse varie autour de sa 

fréquence de repos, d'une grandeur proportionnelle à l'amplitude du signal modulant. La vitesse avec 
la fréquence de la porteuse varie est identique à la fréquence d'information du message. 

Avec la modulation de c'est la déviation de phase de la porteuse qui est proportionnelle 
à l'amplitude du signal moduiant. 

1 1 MODULATION FM. l 
l 

On définit la fréquence instantanée par: 
f (t) = fo + k, s (t) (R5.6) 

où k, estune constante arbitraire. Par exemple si la valeur instantanée du signal modulant est 1 V, la 
déviation de fréquence de la porteuse est 1 KHz. 

Pour un signal non modulé, le vecteur représentant la porteuse à tourné d'un angle 6 = wt en t 
secondes. 
Lorsque la porteuse est modulée en fréquence, la pulsation w n'est plus une constante, et dans ce cas: 

et en utilisant l'expression de la fréquence instantanée ! 



L E S  SYSTEMES NUMERIQUES 

1 On obtient par conséquent, en supposant la phase origine nulle: 

m (t), = A cos [ a f o t  + J kr s (t) dt 1 
O 

MODUMIION DE PHASE. 

l Cette fois c'est la phase instantanée qui varie linéairement en fonction de s(t): I 

où kp est une constante du même type que k, 
En supposant que la phase origine $,= O, on obtient finalement en remplaçant dans l'expression 
(R5-5): 

Au moment de la rédaction de ce mémoire nous n'avons pas encore réalisé de balise à modulation de 
phase. Toute la difficulté réside dans la fabrication d'un modulateur simple et bon marché. 

A notre avis,la réalisation de balise FM apparait ici comme difficile du fait que que les 
1 

interrogateurs n'émettent que 2 fréquences (à moins d'équiper la balise de diviseurs de fréquence). l 
Pour comparer les performances des modulations sur le plan spectral, il est nécessaire de 

simplifier le problème en travaillant avec un signal modulant sinusoïdal. L'étude dans le cas général 
serait compliqué. 
Nous ne nous interressons qu'à la modulation de phase. 
En supposant le signal utile s(t) = S sin q t  et en posant l'indice de modulation m = kp S, 
on obtient: 

que l'on peut écrire: 1 
1 

m(t lpn  = R [ cos w,,t cos (m <in w5t)  - s;n a.t SA ( m  r;n t )  

On peut la calculer numériquement grâce aux fonctions de Bessel en rappelant que: 

03 

cos ( m s i n o s t )  = ~ o ( m ) + 2 . x  JZn (m) COS (2n~st )  
n=l 



Fig 5.6 - i%todulations MDP- 2 - Densité spectrale de puissance. 
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et que 
w 

sin (msincost)  = 2 . z  Jzn+i(m) sin [(2n+l)(rgt)l 
où n=O 

Finalement on obtient: 
l m(t) p~ = A { JO (m) cos wot + Ji  (m) [COS (w, + ~ s ) t  - cos (W -  US)^] 1 

+ J2 (m) [cos (Q + 2 q ) t  - cos (* - 2q)t] 

+ J3 (m) [cos (w, + 3 a ) t  - cos (w, - 3&t] 

1 (R5.9) + . * . . . . . . . . . . 
On remarque que le spectre comporte une infinté de raies latérales. l 
C'est d'ailleurs pour cette raison que l'on qualifie la PM de non linéaire; la sortie modulée ne 

s'exprimant pas en fonction de l'entrée au moyen d'une expression unique comme dans le cas de la 
modulation AM. 

On voit donc que pour transmettre un signal quelconque d'une largeur de bande donnée, il est i 
possible de déterminer l'indice de modulation m en fonction du nombre d'harmoniques nécessaires. 

Pratiquement, on admet que la contribution de certaines raies est négligeable et que quasi- 
ment toute la puissance est contenue dans la bande: 

I 
BpM = 2 ( k , + 2 ) f s  centrée sur f, (R5.10) l 

Nous ne détaillons pas d'avantage le cas général des modulations analogiques, nous nous 
contentons de donner directement les résultats qui nous intéressent: la modulation BPSK ou MDP2 
où le saut de phase est de x . 

Sa DSP est représentée fig(5.6) d'après [5-31. 
i 
l 

DEMODULATION [5-41. 
1 

Le signal reçu est toujours entaché de bruit. Selon le type de modulation-démodulation 
employé, la dégradation du signal est plus ou moins importante. 

En traitement du signal, il est d'usage courant de considérer le bruit blanc dont la densité 
d'amplitude est celle de GAUSS (appelée aussi loi normale): 

avec m, valeur moyenne du bruit, généralement nulle et a la variance du bruit. 
Il n'est bien entendu pas question de traiter en détail la contribution du bruit à dégrader le 

signal pour chaque type de démodulation. Ce problème a été traité en particulier par BETTS [5-21. 
l 



full AM 

DSBSC 

SSB I I 1 1 l 

1 0  2 0  3 0  i 'O m 

Fig. 5.7 - Catactéristiques de d~modulation de quelques modulations d7appr&s BETl"S. 
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Le point de départ des études sur le sujet, consiste à considérer non plus le bruit en tant que 

signal purement aléatoire, mais à représenter le bruit gaussien sous sa forme pseudo-déterministe 
dans des bandes de fréquences trés étroites. BETTS montre qu'un signai entaché de bruit entrant 
dans un fitre de fonction de transfert H@), sortira avec une amplitude du bruit total qui s'écrit 
(sous sa forme cartésienne): 

I v, (t) = x(t) cos oot + y(t) sin a t  (R5.11) 

où x(t) et y(t) sont des fonctions aléatoires à distribution également gaussienne qui modulent les 2 
composantes de la porteuse. 

Le bruit étant en général additif au signal utile, il est alors possible de quantifier sa contribu- 
tion dans les bandes de travd. 

BETTS à montré égaiement, par une analyse subjective (surtout d'après l'expérience), l'exis- 
tence de «seuils» de rapport S/B à partir desquels la qualité du signal se dégrade trés rapidement: 
par exemple pour la détection AM: 

L'auteur calcule égaiement les améliorations apportées par l'usage de telle ou telle démodula- 
tion par rapport à la démodulation AM: par exemple pour des systèmes à détection d'enveloppe la 
FM donne une amélioration de 12,5 dB par rapport à l'AM, soit environ 18 fois «meilleure que pour 
l'AM*. 

Il arrive ainsi à construire un réseau de courbes (fig.5.7), (la courbe représentant la démodula- 
tion de phase cohérente est la même que la détection FM cohérente. 

1 Appliquons les travaux de BETTS à notre cas (systkme 2). 

On a vu au chapitre propagation que le rapport S/B calculé dans les conditions les plus 
défavorables (h= 60 cm, 8 mm d'eau, Pémission= 17 dBm) est de 26 dB pour une bande d'analyse de 
10 MHz et de 20 dB pour une bande de 40 MHz. 

Reportons nous à la courbe de BETTS. 
On voit qu'en AM cohérente (courbe III), pour un S/B de 26 dB en entrée du démodulateur, 

la limite théorique du S/B en sortie est de 28 dB. Dans les mêmes conditions, une démodulation de 
phase cohérente donnerait un rapport S/B supérieuraà 31 dB. 

Par contre l'usage d'une démodulation d'amplitude classique avec un détecteur quadratique 
donnerait un S/B d'environ 20 dB. 

Entre les démodulations PM et AM , il y a par conséquent au moins 11 dB d'écart, ce qui veut 
dire pratiquement que si on est dans les mêmes conditions d'environnement, une puissance HF 
d'émission de 6 dBm donnerait les mêmes résultats (4 mW au lieu de 50mW). 

Par contre si le S/B d'entrée eût été de 10 dB par exemple, il aurait mieux valu choisir la 
démodulation AM cohérente (à cause des «seuils»). 

Insistons enfin sur le fait que ces résultats sont purement théoriques et qu'en pratique il faut 
aussi tenir compte du bruit ramené par les filtres actifs IF. 

Pour un type de modulation donnée, la connaissance de l'occupation spectrale nous permet 
d'optimiser les fdtres de prédétection (filtres HF passe-bandes). 

D'un autre côté, on peut encore optimiser le S/B grâce au filtre de post- détection. C'est ce 
que nous nous proposons de voir ci-dessous. 



Q entrée du filtre passe-bas: impulsion de Dirac 

1 suroscillation 
@ -nie du filtre passe-bas: 

réponse s ( r i  = sin 2 %  f~ t12r  f N  t  

Fig.5.8- Forme des impulsions après filtrage. 
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A la sortie du démodulateur on retrouve le signal NRZ (par exemple) qui a été émis, à la 
différence qu'il est entâché de bruit. On peut montrer que le fdtrage optimal de cette séquence 
binaire pseudo-aléatoire, dont la durée minimale d'un bit estT secondes est réalisé par un filtre de 
NYQUIST: il s'agit d'un filtre passe-bas idéal (gabarit rectangulaire) dont la fréquence de coupure 
est égale à: 

f* = 1 
2T 

Malheureusement ce filtre n'a pas d'existance physique. Pratiquement il est approché par des 
fdtres à structure de BUTi'ERWORTH, ou de BESSEL, cosinus surélevé etc.. ....... [5-121. 

II est bien connu que la réponse impulsionnelle de ce type de fdtre passe-bas (à coupure très 
raide) est donné par: 

s (t) = sin 2$t / 2$t (fig (5.8)) 

L'optimisation consiste à faire en sorte que la réponse percussionnelle du fdtre s'annule aux 
instants repérés sur la figure :T, 2T, 3T etc .... De cette manière on réduit ce qu'on appelle l'interfé- 
rente entre symboles (ISI). 

La fig(5.9) tirée de [5-121 nous montre le résultat d'un filtrage imparfait. La ligne horizontale 
centrée par rapport au signal constitue le seuil de décision. Si l'amplitude du signal à l'instant 
d'échantillonnage est supérieur à ce seuil, le signal sera interprété comme un «1». Dans le cas con- 
traire, il sera interprété comme un «O». 

Pour notre part nous avons réalisé un filtre actif de BESSEL d'ordre 5 dont la fréquence de 
coupure est f, = 1 /T. 
En effet, les fdtres de BESSEL sont connus pour leur exellente réponse transitoire [5- 111. 
La réponse du filtre ainsi réalisé à une séquence numérique de 150 Kb/s est présenté à la fig.(5.10). 
Les filtres pour les trames numériques d'l Mb/s ont également été réalisés. 

Passons à présent au problème essentiel de la transmission de données: la détermination de la 
probabilite d'erreur. 

TAUX D'ERREUR BINAIRE OU PROBABILITE D'ERREUR [5- 61 15- 71 

Dans un signal en bande de base, il y a une erreur si à l'instant d'échantillonnage, l'amplitude 
du bruit provoque une mauvaise interprétation du bit: par exemple un signal de niveau faible, infé- 
rieur au seuil de décision D, qui devrait normalement être un «O», soumis à un parasite d'amplitude 
positive peut alors dépasser le seuil D et être de ce fait interprété comme un a l»  (voir fig.5.9). 

Le bruit perturbateur est généralement considéré comme additif gaussien. La théorie statisti- 
que qui concerne ce problème est exposée dans l'ouvrage de SPATARU [5-71. 

Par définition le taux d'erreur binaire (TEB) où la probabilité d'erreur Pe est le rapport de la 
valeur moyenne du nombre d'erreur au nombre de décisions prises . 

On montre que le seuil de décision se trouve à mi distance des O et des 1 s'il y a équiprobabili- 
té des O et des 1. 



Fig .5.10 - Réponse des filtres de BESSEL passe-bas 150 KHz du système n02. 

( 1 )  Sour d'amplitude cohérent 
h u t  de fr6quence cohhrent 

(2) h u t  de phale 
(3) b u t  de phose différentiel 
(4) b u t  de fréquence non cohérent 

Saut d'amplitude non coh6rent lorsque 

FIG. 5 1 1  - ProbabilitC d'erreur des systPrnes binaire3 en fonction du rappprt signal sur bruit 
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Aux instants caractéristiques de prise de décision Pe s'écrit: [5-51 
I 

où p(0) = probabilité d'émettre un O 
p(1) = probabilité d'émettre un 1 
p(x> D) = probabilité pour que x> D 
p(xc -D) = probabilité pour que x< -D. 

1 Dans le cas gaussien, on peut écrire: 

1 avec erfc(v) = 1-erf(v) - - u 
= 5 \ c qui est tabulée dans la plupart des livres de mathématiques. 

'ci; Y 

Pour les 2 cas de démodulations qui nous intérressent ici, on peut également montrer que les 
probabilités d'erreur s'écrivent : [5-61 

en posant y = D2/d qui s'apparente à un rapport S/B: 

Modulation AM cohérente par saut d'amplitude (système 2 et 3): 
Pe=LBfC,& (R5.13) 

2 

Modulation BPSK: 

Modulation AI!4 non cohérente par saut d'amplitude : Y - - pe = 1 e 2 "cl2 (R5.15) 
2 

Ces fonctions sont tracées à la fig.5.11 (d'aprés [5-61) où on remarque la variation très rapide 
du TEB en fonction du S/B. 

Par exemple si le S/B est de 12, on voit qu'avec une démodulation BPSK le TEB = 10' et qu'à 
rapport S/B identique, la démodulation AM tout ou rien non cohérente présente un 
TEB =7104 soit 70 000 fois plus d'erreurs qu'en BPSK 

De l'analyse qui vient d'être exposée on retiendra: 

-que les systèmes 1-2-3 devraient convenir à priori aux applications, les procédés de démodulation 
utilisés étant cohérents. 

-de l'étude des propriétés des modulations - démodulation il est clair qu'un système BPSK serait 
nettement meilleur que les autres sur le plan des performances, mais encore faut-il le concevoir 
simple et bon marché. 
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En ce qui concerne les S/B faibles, les résultats représentés sur la fig5.11 sont à rapprocher de 
ceux établis par BEITS. 

Remarquons que nous n'avons pas examiné l'influence des bruits de type impulsif. C'est parce 
qu'il est difficile de modéliser ce bruit qui n'est pas toujours de nature gaussieme. On trouvera par 
exemple en ref.[5- 31 une synthèse sur le sujet. 

Dans ce cas, pour quantifier les dégradations du signal, ii faut considérer aussi les réponses 
percussiomelles du filtre optimal en bande de base. 

Notons e n f i  que tous ces résultats sont des limites théoriques irréalisables pratique- 
ment mais qui ont servi de référence pour l'optimisation des systèmes, et plus particulièrement 
pour la détermination des puissances d'émission. 
D'autres étages de la chaîne de réception sont également suceptibies de dégrader les performances: 
par exemple, les comparateurs de décision. D'un autre côté on va voir que l'effet DOPPLER est lui 
aussi une source d'erreurs . 

E n f i  pour terminer ce paragraphe citons P. MAGNE [5-51: 

Effet des brouilleurs sinusoïdaux: 

« Les signaux numériques sont pratiquement insensibles aux brouilleurs sinusoïdaux et cela 
quelle que soit la position de la fréquence brouilleuse dans la bande de base . Le taux d'erreur n'est 
pas affecté à condition que le rapport signal/brouilleur dépasse 20 dB.» 



L E S  SYSTEMES NUMERIQUES = 

D'une manière générale on peut distinguer 2 modes de transmission: 

- le mode asynchrone (par ex., le RS 232C pour les liaisons courtes sur support métalli- 
que, 1 bit de parité pour unique contrôle) 

- le mode synchrone (par ex., le protocole X25 du réseau téléinformatique TRANS- 
PAC) 

Le mode asynchrone est particulièrement lent et ne procurerait pas une bonne sécurité de 
transmission dans notre cas . 

Nous avons retenu le mode de transmission synchrone. Voici ses principales caractéristiques: 

- utilisé pour des débits rapides, 

- la première opération consiste à synchroniser l'émetteur et le récepteur, 

- puis des blocs sont émis à la suite des autres, 

- contrôle sur le bloc, 

- Possibilité d'envoi de caractères de synchronisation pour le calage des horloges, 

- le récepteur possède les circuits logiques nécessaires pour compter les bits d'un caractère et 
isoler chaque caractère dans la chaîne de bits. 

Format d'un bloc de données en synchrone. 

caractère / carac tè re  

de synchro de début de 
bloc 

(16 bits dans 
notre cas) 

caractère de 

fin de bloc 

Avantage du mode synchrone: 

Possibilité d'adjonction de bits redondants de contrôle vertical (VRC) ou cyclique (CRC des codes 
BCH par ex.), L'usage d'un code correcteur d'erreurs de type BCH permet la détection et la correction 
en temps réel. 

Mis à part la détection et la correction des erreurs, les systèmes que nous proposons respectent 
les points ennoncés ci-,dessus. 



FIG. 5.11 bis - Synoptique de la carte de traitement nuutrique des informations. 
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C L E S  SYSTEMES NUMERIOUES = 
ILA CARTE D'ACQUISITION ET DE TRAITEMENT 

DES INFORMATIONS EN TEMPS REEL. 

Pour étudier les performances globales des systèmes numériques proposés, nous avons déve- 
loppé une carte d'acquisition et de traitement en temps réel des données numériques reçues par 
l'interrogateur. 

I Nous décrivons ici simplement son principe de fonctionnement. 

Sur le plan fonctionnel, ce système permet d'effectuer des tests sur la qualité de l'information 
reçue lors du passage des balises numériques à grande vitesse sous l'interrogateur (avec le banc de 
tir). 

I Parmis les principales fonctions réalisées, citons : 

1 - stockage des données en temps réel dans des mémoires statiques, 

1 - affichage en clair des messages décodés sur une console de visualisation, 

- détection en temps réel des erreurs binaires de transmission, 

- traitements stat&tiques (en mode différé) des informations stockées dans les mémoires de 
masse du calculateur principal, 

- synchronisation des appareils de mesure tels que des oscilloscopes numériques: on peut 
alors visualiser les signaux démodulés analogiques en des points particuliers de la trame, 

- programmation en code différentiel de la PROM de balise (voir le système n"2 dans ce 
même chapitre). 

Le synoptique du sous-ensemble de traitement numérique de l'information est représenté sur 
la fig.(5.llbis). 

Les trames numériques décodées, en provenance de la carte de traitement analogique du 
signal, sont «parallélisées» sous forme d'octets sur le bus interne à la carte au rythme de l'horloge de 
lecture. 

l 

I Le p-contrôleur maître nOl gère le stockage des informations selon le processus suivant : 

il met en attente le pc  2 par l'intermédiaire de la ligne de commande Al. Lorsque la séquence 
de synchronisation de 16 bits est détectée (O et 1 en alternance), le pc  1 lit les informations sur le bus 
aprés avoir sélectionné les commutateurs de bus appropriés. Il remplit ainsi sa mémoire RAM 
interne (de capacité limitée) jusqu'à 32 octets. Puis, cette opération terminée, il connecte le commu- 
tateur de bus Cl0 vers le bus de données depc 2; il donne ensuite l'ordre à p c  2 de stocker à son 
tour les nouvelles données incidentes dans sa RAM interne. Pendant ce temps, pc 1 dispose de suffi- 
samment de temps pour transférer sa RAM interne dans la mémoire RAM 1 externe. Une fois la 
RAM interne de p c  2 remplie, les commutateurs sont basculés en position de départ et, pc  2,aprés 
avoir «rendu la main» à pc  1 (par A2), va à son tour remplir la RAM 2 externe. 

Et ainsi de suite, ce processus continuera jusqu'à stockage complet des données émises par la 
balise. 



Il s'agit ici d'un mode de fonctionnement «PIPE - LINE» réalisé à partir d'une architecture 
multiprocesseurs puisque les 2 pc  possèdent chacun un programme d'exécution (résident en EE- 
PROM). 

L'acquisition terminé, le maître pc  1 se connecte au calculateur maître absolu par I'intermé- 
diaire d'une liaison série RS 232C. Les informations résidentes en RAM statiques sont transférées 
vers la mémoire du calculateur. Les données peuvent alors être dépouillées par des logiciels écrits en k 
langage évolué. 

Sur le synoptique, on remarque la présence d'un programmateur de mémoire PROM de 
balise. Les messages à inscrire sont préalablement codés en différentiel par un algorithme approprié 
écrit en langage d'assemblage. 

Pour des trames à 150 Kb/s, les p c  disposent de suffisamment de temps pour vérifrer en temps 
réel, par exemple si un caractère reçu est faux détectable, ou faux non détectable, c-a-d que le w a c -  
tère en question s'est transformé, sous I'iduence d'un parasite par exemple, en un autre caractère 
appartenant au code. Ce défaut est trés grave pour les transmissions dites de sécurité : le message 
ainsi reçu peut signifier le contraire du message à émettre : par ex. : on reçoit l'ordre aaccélérenp au 
lieu de «arrêt immédiat» [5- 161. 
Actuellement, des essais sur le sujet sont réalisés par A. JBARA [5-131 de façon à déterminer la 
nature des codes de sécurité à mettre en oeuvre en fonction du TEB et des objectifs de sécurité de 
transmission fués. 

D'une manière génèrale l'ordre d'exécution de telle ou telle fonction est donné au , L ~ C  maître 
par le calculateur maître absolu. Les différentes taches à accomplir sont présentées sous forme d' un 
menu sur la visu. 

Pour chaque fonction, à un module soft écrit en assembleur 8051, correspond un module écrit 
en langage évolué. 
Pour faciliter les échanges interactifs entre modules, les programmes assembleurs sont écrits en stuc- 
ture modulaire (progammation stucturée). 

La longueur totale des programmes 8051 est d'environ 7 Koctets. 
Leur développement s'est effectué sur les systèmes MDS-51, ISIS II. Leur mise au point a été réalisée 
avec des émulateurs temps réel : IPDS-51 et ICE-51FX [5-141 [5-151. 

La carte industrielle d'acquisition pourrait être réalisée avec des circuits spécifiques de com- 
munication qui ont l'avantage de posséder une ou plusieurs voies DMA* et intègrent des circuits dé- 
tecteurs et correcteurs d'erreurs. 

La carte décrite ici a été réalisée plutôt pour faire des mesures. 

* DMA : accès direct mémoire. 
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Fig.5.14 - ModiTcation de la phase lors de la translation du train. 



ILE SYSTEME ~ ' 2 .  

Nous avons vu au chapitre consacré au système de base nol que ce dernier utilise un double 
démodulateur cohérent à quadrature où le signal d'oscillation locale de référence est prélevé sur la source 
HF elle même. Le système n02 diffère du précédent par le fait que les modules d'élévation au carré et le 
sommateur, qui constituent le «PYTHAGORE», sont remplacés par deux chaînes de traitement 
indépendantes. 

Pour permettre une description claire et rapide des phénomènes qui interviennent dans ce 
deuxième système, nous avons schématisé son fonctionnement sur la fig.(5.12). 

Le signai modulant A'(t) de la balise est représenté schématiquement. A une constante de phase 
prés, les 2 signaux Fi peuvent s'écrire: 

Fix = A(t) cos mot 
Fiy = A(t) sin w,t avecwo= 4 n h / I ,  1 = 3 0 c m à l G H z .  

Pour fmer les idées, on peut observer à des hauteurs particulières les signaux Fi montrés sur la 
fig.(5.13). 
Nous remarquons que: 

1- les signaux démodulés s'annulent ou s'inversent sous certaines configurations de hauteur. 
On se trouve donc dans l'impossibilité d'associer, à un instant donné, un niveau logique à un état 
logique (O ou 1). Il y a donc ambiguïté. 

I 2- les états analogiques Fix et Fiy sont soit en phase soit en opposition de phase. 

3- si la balise est sous l'interrogateur, il existe toujours du signal significatif au moins sur l'une 
des 2 voies x ou y. 

4- lorsque l'interrogateur translate au dessus de la balise, il se peut fort bien qu'un des signaux 
s'annule puis s'inverse (vérifié expérimentalement) (fig.(5.14)). Pour ne pas embrouiller l'ex 
plication en cours, la quantification du déphasage sera donnée au paragraphe suivant. 

1 &PROCHE D'UNE SOLUTION. 

Le problème d'ambiguïté apparait ici comme fondamental. 

Une solution à ce problème consiste à utiliser un codage particulier appelé codage par transitions 
ou codage différentiel. Ce procédé de codage est parfois intégré dans les récepteurs BPSK pour lever 
I'ambiguité liée à la regénération de la porteuse (àz prés), mais où n'existe pas ce problème d'annulation 
et d'inversion en cours de transmission [5-51. 
On va voir que le codage en question est parfaitement adapté au cas qui nous préoccupe et cela sans 
compliquer la balise. 

Le principe consiste à traiter séparément les 2 voies x ou y. 
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1- LES SYSTEMES NUMERIQUES = 
I Voici tout d'abord brièvement le principe du codage différentiel appliqué à notre système. 

Loi du adage différentiek 

Les symboles O et 1 représentatifs d'un caractère à transmettre ne modulent pas directement la 
porteuse. On intercale un codeur qui fait ensorte que les états binairessoient portés, non plus par les états 
de la porteuse modulée, mais par les changements d'états. 

A la réception et aprés démodulation, le décodeur, en comparant un état du train numérique à 
celui qui le précède immédiatement, nous donne la connaissance du symbole transmis. 

A - LE CODEUR 

Pratiquement, le codeur peut être réalisé à l'aide d'une bascule D et d'un OU exclusif. 
Sa structure et son fonctionnement sont symbolisés à la fig.(5.15) 
La séquence d'entrée est A,, celle de sortie est Si. 
L'opération de codage est réalisée par l'équation suivante: 

Conformément au chronogramme, on remarque que le mot d'entrée A, = 1011010111 (10 bits 
dans l'exemple), est transformé en un mot Si = 1101100101. 
voyons. à présent le décodeur. 

1 B - DECODEUR. 

Le dispositif en question est réalisé à l'aide de 2 bascules D et d'un OU exclusif. Sa fonction est 
de permettre de retrouver la séquence d'origine A, (fig.(5.16)). 

Considérons la même séquence Si et faisons la rentrer dans le décodeur (fig.5.17). 
On retrouve en sortie du décodeur: Ai = 1011010111. 

- 
Enfin, supposons que l'on rentre dans le décodeur non plus Si, mais son inverse Si (fig.5.18). 

On retrouve également en sortie: Ai = 1011010111. 

Conclusion: 
A 2 séquences numériques inverses correspond un mot décodé unique semblable à la séquence 

d'origine A,. 

STRUC~URE SJMPIJFIEE DU SYSTEME. 

A La balise (fig.5.19). 

On retrouve la mémoire contenant la séquence A,. La porteuse HF émise par l'antenne HF est 
modulée en «tout ou rien». 

B Le récepteur (fig.5.20). 

Les 2 chaînes de réception x et y comportent les filtres à bande de NYQUlST vus précédemment. 
Leur sortie est connectée à un comparateur rapide. Comme on vient de le voir, l'amplitude des signaux 
varie en fonction de la hauteur h. Le seuil de décision devant être à mi-distance des crêtes du signal, il doit 
par conséquent être réajusté en permanence. Ceci est réalisé par le dispositif qui comporte un détecteur 
de crêtes suivi d'un diviseur par 2. Sa sortie sert ainsi de seuil de référence à l'organe de décision, qui est 
matérialisé ici par le comparateur analogique. 
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Passons au fonctionnement du récepteur: 

1- les 2 signaux Fi et Fiy sont de niveau suffisant: les 2 squelches sont alors validés et les 2 
séquences numériques sont décodées. 
Les horloges de rythme étant communes pour les 2 voies, le signai de sortie décodé est obtenu 
aprés une opération OU logique entre les 2 voies. 

2- les 2 signaux Fix et Fiy sont de niveau suffisants mais inversés l'un par rapport à l'autre; le 
signal décodé correspondant à la voie x sera identique à celui de la voie y, conformément au 
principe du codage différentiel. 
On peut par conséquent recueillir ce signal en sortie du OU de sortie. 

3- l'une des voies délivre un signal nul (ou presque), le signai correspondant à l'autre voie est 
donc maximal d'aprés les équations qui décrivent le système: c'est donc cette dernière voie qui 
sera validée et décodée. L'entree du OU correspondant à la voie nuile sera au O logique. 

On remarque enfin que les instants de décision sont déterminés à partir du cadre MF d'émission 
qui sert aussi de référence de temps. 

Les 2 voies ne pouvant s'annuler simultanément, l'analyse conduite jusqu'ici démontre le bien 
fondé de la structure proposée. 

1 Optimisation de la structure de la balise. 

La présence physique du codeur différentiel sur la balise n'a pas lieu d'être. En effet,l'implantation 
d'un codeur en sortie de la mémoire aurait pour effet d'»alourdir» la balise: consommation plus élevée, 
diminution de la fiabilité. 
En réalité, c'est au moment de la programmation de la mémoire qu'on effectue l'opération de codage; 
le message contenu dans la PROM est donc «intrinsèquement» codé différentiel. Pratiquement, cette 
opération est réalisée par un algorithme approprié transcrit en langage d'assemblage d i  p-cont;ôleur 
8051 INTEL. 

Précisons qu'en l'état actuel des travaux, le système n'a pas pu être essayé sur site S.N.C.F. réel. 
Les essais se réfèrent à la version 150 Kb/s, le dispositif 1 Mb/s n'étant pas terminé. 

V.4.4 

Nous commençons directement par présenter les résultats obtenus en dynamique. 
La balise est munie d'une antenne fente + plan réflecteur. 
La puissance d'émission 1 GHz est de 11 dBm. 

Il est représenté par la sérigraphie de la face avant du rack récepteur (fig.(5.21)). 

PREMIERS ESSAIS DU SYSTEME 2 (A 150 KB/s). 

A - Effet DOPPLER. 

L'enregistrement montré fig.(5.22) représente l'enveloppe du signal numérique issu du filtre de 
NYQUIST de la voie x. On remarque l'inversion de phase au point 1 : la sortie Fix est nulle (tandis que 
la sortie Fiy est maximale). L'ondulation de la composante continue est la manifestation de l'effet 
DOPPLER. Le pré-filtrage passe haut est visiblement insuffisant: ici il est effectué par un simple circuit 
RC de fréquence de coupure 75 Hz. 
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. . . . . . . . . . . . . . . . .  IOATA 12DOH 0 0  0 0  0 0  0 0  0 0  00 OC OC O0 00 00 O0 O0 O0 00 0 0  

Nodu!e: <uohnauo> 
i!:le!p ii:9eas i4:ioOl o5:Ga FÇ:4?rt ? ; : , , ? - i ! a r t  !8:Siep !!:Set-Srt 



1 'r '- ~ ~ r ~ t o  bloc 

e Vieu Brouse Go Sbou Yatcb Oebuq Coofiq 
~ o r y !  O p t i ~ o a  -1 

A 105011 1 1  50 41 49 4B 54 20 48 6 0  20 50 ~ 4 1  52 49 53 20 '.POIHT Ki PARIS-'( 
A 10608 5 1  4 1  55 45 4 K  20 68 15 6 0  6 5  7 2  61 20 30 0 1  1 1  'ROOBI nuicro 0..'I 
'A 10708 1 1  50 41 49 4K 54 20 48 6 0  20 50 41 52 49 53 20 '.POIRT Ki P A R I S - ' 1  
A  10808 5 L  4r 55 45 4K 20 6 1  75 6 0  6 5  1 2  6P 20 10 0 1  1 1  'ROUBI nuiero 0..'I 
Ir 109011 CI 50 41 49 48 54 20 4s 60 20 50 I I  52 49 53 20 ..Porir K I  PARIS-'[ 
'A IOAOB 5 2  41 55 45 4 8  20 68 75 60 6 5  7 2  6 1  20 JO 0 1  1 1  'ROUEN nuicro 0..'1 
'A IOBOB 1 B  50 4 1  49 4B 54 20 48 6 0  20 50 41 52 49 53 20 '.POINT KI P A R I S - ' 1  
'A lOC08 5 2  4 1  55 45 48 10 61 75 IO 65 7 2  61 20 JO 01 1 1  'ROUK4 ouiero 0.:l 
'A IODO8 1 B  50 41 49 48 54 20 48 6 0  20 50 41 52 49 53 20 '.POINT Ki PARIS-'1 
'A iOB08 52 41 55 45 4K 20 68 75 6 0  65 7 2  6 1  20 30 01 1 1  'ROUEN ouiero O..'I 
'A 10108 PI 50 P P  49 4B 54 20 48 60 20 50 41 52 49 53 20 '.POINT Ki P A R I S - ' 1  
'A ll00R 5 2  4i 55 45 4K 20 68 75 6 0  6 5  7 2  61 20 30 01 1 1  'ROUKH nuiero O..'( 
'A II108 F K  50 41 6 9  CI 54 20 48 6 0  ZP 50 41 52 49 0 3  20 '.POi.T Ki PARI.-'16 
IA 11208 5 1  41 55 45 48 20 68 75 6 0  6 5  7 2  61 20 30 0 1  1 1  'ROUEH ouiero 0..'I 
IA 11308 F K  50 4P 49 4K 54 20 48 6 0  20 50 41 52 49 5 3  2D '.POIi1 Ki PA R I S - ' 1  
PA 11408 5 2  41 55 45 48 20 61 75 6 0  65 72 61 20 JO 01 'II 'ROUER nuiero 0.. 
PA Il508 1 1  50 41 49 48 54 20 48 60 20 50 41 52 49 53 20 '.POINT KI 
iA 11609 5 2  41 55 45 48 10 61 15 6 0  6 5  1 2  6 1  20 30 01 1 1  'ROUBH nuiero 0..'I 
lA 11708 FB 50 41 49 41 54 20 48 6 0  20 50 41 52 49 13 20 '.POINT Ki PL R I S - ' 1  
iA 11808 5 2  41 55 45 48 20 68 15 6 0  6 5  7 2  61 20 30 0 1  1 1  'ROUIH ouiero O..'! 

i !e:  <uoknovo> 
18e!p FZiReqa 14:Zooi F5:Co f6:Nert 1l:Ga-Hark 18:Step F9iSet-8rk 

.e Vieu Brause G o  Sbov Yatcb Oebuq Confiq 
:iory!-- - - optiooa = I  
rh ll8O8 -. I 
A  1 9 0 8  !S:'i 
PA llA08 52 41 55 45 4K 20 68 15 6 9  6 5  7 2  61 20 30 01 1 1  'ROUKN ouiero O..' 
II ll80B 1g 50 4 1  49 48 54 20 48 6 0  20 50 41 52 49 13 20 '.PQIHT Ii PARIS-' 
'A ~ I C O B  52 41 55 45 48 20 61 T S  6 0  65 7 2  61 20 J O  0 1  1 1  ROeBN ouiero o..'I 
'A 110011 1 1  M U 49 4K 54 20 48 6 0  20 50 41 52 49 53 20 .POINT Ki PLAIS- 1 
'A liKOB 52 di 5 5  45 48 20 68 75 6 0  6 5  7 2  61 20 30 0 1  1 1  'ROUS! ouiero O..'[ 

. .  'A 1lFOii 1 8  50 41 49 4E 54 20 40 70 0 0  0 0  41 60 00 00 0 0  '.POINT (p 
:A 12001 0 0  0 0  0 0  O0 00 00 00 00 0 0  0 0  0 0  00 00 30 O1 11 O . . . . . . . . . . . . .  

1A 12108 8 0  0 0  41 49 46 54 20 $0 6 0  20 50 JI 52 49 53 21 '..OIHT Ki  PARIS!'^. 
'A 12208 5 2  4 1  55 45 4K 20 6B 15 60 0 5  72 6 1  20 30 01 1 1  ' R O B S R  oui.ro O..'[ 
'A 11308 FK 50 41 49 4K 54 20 40 6 0  20 50 41 52 49 53 20 '.POINT Ki P A R I S - ' 1  
'A 124QB 52 4 1  5 5  45 4K 21 61 40 6 0  65 7 2  6 1  22 30 01 I C  'ROU8N'olitro'0..' 
'A 1250H FK 50 41 49 4B 54 20 40 6D 20 50 41 52 49 53 20 '.POINT Ki PLRIS-' t 
1.4 l2DOB 52 41 55 45 48 20 OB 15 6 0  6 5  7 2  6 1  20 30 O1 IF 'ROUCH ouiero 0..'I 
:A 12708 FB 50 4 1  19 41 54 20 48 6 0  20 50 41 52 49 I I  20 '.FOINT Ki P I R I S - ' 1  
(A 12801 52 4 1  55 45 4B 20 6I 15 6 0  6 5  il 6F 20 10 01 1 1  'RQUKH nuiero 0..'1 
1 1290R PB 50 41 49 4K 54 20 48 6 0  20 50 O0 00 O0 0 0  0 0  '.POINT Ki P..... 

: L  I Z A O I I  o u  00 0 8  00 a a  I I  a o  r o  a a  a u  du o a  a o  00 a a  a o  ' . . . . . . . . . . . . . . . . '  
'A 12801 0 0  0 0  O0 O0 0 0  00 00 O0 0 0  0 0  O0 00 00 0 0  O0 O0 ' . . . . . . . . . . . . . . . .  

t 
!A 12C08 0 0  O0 O0 30 0 0  00 00 00 0 0  0 0  0 0  00 0 0  00 O0 0 0  ' . . . . . . . . . . . . . . . .  
i!et<uotoouo> 
He!p 12rReqs 1 4 1 Z o ~ i  15iCo 16:Nert 17:Co-Hart i8:Step 19:Set-Brt 

Fig. 5.25 - 5.26- Signaux numériques reçus FIx et FIy 
Listing des messages reçus, décodés et stockés: 
pour h = 60 cm , v = 60 Km/h. 

File Vieu Brouse Ca Sbou Yatch Débuq Coatiq 
-fHeiory!- --.-----Options -1 

I D A T A  1 2 ~ 0 8  0 0  0 0  0 0  0 0  00 0 0  0 0  0 0  00 0 0  0 0  00 0 0  00 00 00 ' . . . . . . . . . . . . . . . .  
IDATA 12008 0 0  0 0  0 0  0 0  0 0  O0 0 0  00 0 0  0 0  0 0  0 0  0 0  00 00 0 0  '................ 
10ATA lZK08 0 0  0 0  0 0  00 0 0  0 4  0 0  00 0 0  0 0  0 0  O0 0 0  0 0  0 0  00 . . . . . . . . . . . . . . . . .  
IDATA 12108 0 6  50 41 00 0 0  0 0  00 O0 0 0  0 0  10 O0 0 0  00 0 0  0 0  '.PO. . . . . . . . . . . . .  

'...... . . . '  

10ATA 13208 52 41 55 45 4K 20 61 OP 00 0 0  0 0  O0 0 0  00 0 1  91 'RQU8I a . . . . . . . . .  

IDATA 13508 0 0  0 0  O0 0 0  00 0 0  0 0  O0 0 0  O0 0 0  O0 O0 O0 0 0  O0 

1 
IOATA 13008 0 0  0 0  0 0  0 0  01 0 0  6K 15 6 0  65 7 2  6 1  21 O0 0 0  0 1  nuiero! 
IDATA 13108 CB 50 41 49 41 54 20 46 60 20 50 41 52 49 53 2D '.POINT Ki P A R I S - '  

IDATA 13308 9 8  50 41 40 0 0  8 8  8 0  8 1  76 8 0  CO O0 0 0  09 53 20 '.PO! . . . .  v ..... S-' * ; 1 ... .  IDATA 13408 52 41 55 45 4s 20 6 8  75 6 0  65 6 0  0 0  10 0 0  0 0  0 0  'RQUKH ouie'.. 
. . . . . . . . . . . . . . . . .  

IDATA 1360A 0 0  0 0  O0 O0 0 0  0 0  0 0  0 0  00 0 0  0 0  0 0  0 0  00 O0 O0 ' . . . . . . . . . . . . . . . . '  
IDATA 13708 0 0  0 0  O0 00 0 0  0 0  0 0  00 0 0  0 0  0 0  O0 0 0  00 0 0  0 0  ' . . . . . . . . . . . . . . . . .  
IDATA 13808 0 0  0 0  0 0  0 0  0 0  O0 0 0  0 0  O0 O0 O0 0 0  0 0  00 O0 00 .....,...........' 
I D A T A  13908 0 0  0 0  0 0  00 J O  0 0  0 0  0 0  00 00 0 0  0 0  0 0  O0 0 0  O0 ' . . . . . . . . . . . . . . . . '  
IDATA 13108 0 0  0 0  00 0 0  0 0  0 0  O0 00 0 0  0 0  0 0  0 0  0 0  0 0  O0 00 ' . . . . . . . . . . . . . . . . '  
I D A T A  13808 0 0  0 0  0 0  00 00 0 0  0 0  00 0 0  0 0  0 0  0 0  O0 00 0 0  0 0  ' . . . . . . . . . . . . . . . . '  
IDATA 13COH PO 0 0  00 00 0: 0 0  00 00 00 00 O0 0 0  O0 00 00 tl0 ' . . . . . . . . . . . . . . . . .  
IOATA l3O08 0 0  0 0  0 0  00 00 O0 0 0  00 OB 0 0  O0 0 0  0 0  0 0  00 0 0  ' . . . . . . . . . . . . . . . . '  
IOATA 13808 O0 0 0  00 0 0  0 0  O0 00 00 00 0 0  0 0  0 0  O0 0 0  0 0  0 0  ' ................ ' 
IDATA 13108 0 0  0 0  0 0  0 0  00 0 0  0 0  00 0 0  0 0  0 0  0 0  0 0  00 00 00 ' . . . . . . . . . . . . . . . . '  
IDATA 14008 0 0  0 0  0 0  00 0 0  0 0  0 0  0 0  00 0 0  0 0  O0 0 0  00 0 0  0 0  ................. '  
Hodu!e:<unknouo> 
1 1 1 8 e l p  12iReqs 14:Eooi 1 5 1 C a  16:Uext 1liGo-Hark F8iStep 19:Set-Brk 



B - Trames numériques reçues. 

La fréquence de coupure basse des pré-fdtres est augmentée à 200 Hz. 
Le signal Fi issue du fdtre de NYQUIST est clarnpé par rapport au O V. 

Le relevé de la figure 5.23 correspond à h = 30 cm, v = 70 Km/h. 
La courbe supérieure A est un «zoom>t du signal d'enveloppe B. La voie C représente les tops de synchro 
générés au début de chaque trame de 256 bits (1 message). 

Le message est: «LA SNCF C'EST POSSIBLE». 

Le listing des messages reçus et décodés par le système nous montre que l'on reçoit 11 messages justes 
(fig.5.24). l 

i 
Le relevé de la figure 5.25 correspond à h = 60 cm, v=60 Km/h ( fig 5.25). 

Le message est: "POINT Km PARIS-ROUEN nurnero O". 
On relève 14 messages justes (fig 5.26). 

C Diagrammes de l'oeil. 

h = 70 cm (fig 5.27). 

On remarque que l'ouverture de l'oeil est satisfaisante. On note par contre la présence 1 
d'alternances qui ont tendance à remplir la partie centrale de l'oeil: cela provient du fait que la 1 
mémoire PROM de la balise n'est pas entièrement programmée d'où une longue suite de al» 
qui provoque des sauts de la valeur moyenne du signal. Ce défaut est rattrapé par le suivi de 
seuil de décision. 

D Détermination de la sélectivitc spatiale. 

La puissance d'émission est de 6 dBm. 
Les relevés de la puissance du ler battement latéral (1 Ghz + 150 KHz) récupérée au niveau même de 
l'antenne dipale d'emission-réception sont donnés sur les courbes 3D fig.5.29 et 5.30: pour h = 30 cm et 
60 cm. 

Les courbes sont représentatives de la sélectivité spatiale du système. Cette dernière dépend bien 
évidemment du niveau de seuil que l'on se fvre à la réception. 
Disons qu'elle ne dépasse pas un cercle de 40 cm de rayon. 

Nous avons montré les difficultés rencontrées dues à l'effet DOPPLER. 
L'amplitude du signal DOPPLER étant nettement supérieure au signal informatif, il faudrait employer 
des cellules de pré-filtrage à coupure beaucoup plus raide. 

D'autres essais ont montré qu'en présence d'eau (e = 8.3 mm), le taux d'erreur binaire pouvait 
atteindre 40% , ce qui est inadmissible. 

Malgré tout, en fonctionnement normal, la réception du message malgré les variations de 
distance séparant l'interrogateur de la balise, montre le bien fondé du système. 

Nous avons réalisé une balise 1 Mb/s qui fonctionne également. 



Fig 5.27 - Diagrammes de l'oeil du signai analogique reçu (après fdtiage de Nyquist): 
pour h = 70 cm ,Pe,, = 12 dBm. 

k 3 0  an (fente 1 GHz). 
Pmux=-24.5 Dbm. 

Fig .5.29 et 5.30 - h = 30 cm et h = 60 cm. Puissance HF reçue par i'antenne de i'interrogateur en fonction de 
la position relative interrogateur/balise. n 



Fi. 532 - Vitesse de déphasage imtantanke en fonction de la position relative 
interrogateur/baih (due B la translation du train au dessus de la baiise). 

La vitesse du train est n o m d i e  à 1 m/s. 



4 LES SYSTEMES NUMERIQUES 

v-5 l 
QUANTJFICATION DU DEPHASAGE )P. 

Interrogateur 

x-dx x X 

La translation de l'interrogateur à une hauteur h au dessus de la balise a pour effet d'introduire 
une variation de phase continue entre l'onde hyperfréquence émise et l'onde réémise. On a vu que ce 
phénomène est particulièrement gênant pour une réception synchrone. Nous nous proposons ici de 
quantifier cet effet. 

On suppose qu'à l'instant t , la balise est à l'abcisse x par rapport à l'interrogateur. 

De la figure ci dessus on tire immédiatement: l=  - (R5.16) 

1 La variation de phase d(p) pour un déplacement infinitésimal du véhicule, dx s'exprime par: 

Le facteur 2 provient du fait qu'il s'agit d'un d e r  retour de l'onde. 

En supposant h furée, si on dérive (R5-16) par rapport au temps, on obtient : 
dx x 

dl - - - dt 
(R5.18) 

dt 

Or dx / dt est la vitesse instantannée du train à l'instant t 

En remplacant d(1) / d(t) dans (R5.17), on trouve : 

Pour permettre une évaluation rapide de la vitesse de déphasage (équivalente alors à une 
pulsation), nous l'avons traçée sur la fig.(5.32) : la vitesse du train étant normalisée à 1 m / S. 

La vitesse de déphasage pour une vitesse de translation quelconque peut être déduite de la courbe de la 
fig 5.32 . 



Modulateur % 
Fig. 533- principe du système à polarisations croisées. 

ANTENNE PATCH 

Fig. 5.34 - Sous ensemble hyperfréquence de la balise à polarisations croisées. 



LES SYSTEMES NUMERIQUES = 
I LE SYSTEME NO 3 ( POLARISATIONS CROI- 

On rappelle le principe sur la fig(5.33) sur laquelle ne figure pas la partie MF qui reste identi- 
que à celle du système n"2 Le modulateur tout ou rien actif a été examiné au chapitre inhérent aux 
mélangeurs. 

La partie HF de la balise résulte de l'interconnection du modulateur actif avec une antenne 
patch carrée en respectant les règles d'adaptation en puissance. Elle est montrée fig (5.34). 

Le découpage entre les deux ports de l'antenne est d'environ 2 0  dB. 

Le gain de conversion obtenu est de 2 dB, soit un gain de 7 ou 8 dB par rapport à la structure 
à diode Schottky. 

Le sous-ensemble antenne de l'interrogateur est réalisé avec deux dipôles imprimés croisés à 
90". Leur isolation est aussi comprise entre 2 0  et 25 dB. 

Le sous-ensemble numérique de modulation est identique à celui du sytème 2. 

Des essais ont montré que le dispositif fonct io~e aussi bien à 150 Kb/s qu'à lMb/s. 

1 Ce système n'a pas encore pu être essayé dans sa configuration globale. 

La consommation totale en fonctionnement est d'environ 4 mA sous 10 V d'alimentation. 

/ Ce système présente 3 avantages par rapport à ses prédécesseurs : 

- Les étages d'entrée du récepteur sont moins perturbés, non seulement directement par le 1 
GHz d'émission, mais aussi par le 1 GHz réfléchi par la voie 

- En fonctionnement dynamique, les effets liés aux interférences entre l'onde émise et l'onde 
réfléchie par la voie qui constituent en fait l'effet Doppler, devraient être moins importants. Ceci est 
une conséquence directe du point précédent. 

1 - Le bilan de transmission est meilleur . 

( Par contre, l'interrogateur necessite 2 câbles ci'aiimentation hyperfréquences. 

1 Disons pour terminer que le récepteur du système 2 convient aussi pour ce système. 



- - - - - - - - -  ---------------- 
m i  Ampli. BF 

id ! ;;;k9;HZHz, 

Tuner 4 
Ligne CA.0 

I 1---"----"---7 
tumit CAG. I 

inverse 
Dephas 

i Direct 

Fig .5.35 - Schéma synoptique d' un téléviseur classique noir et blanc. 
(Les étages de synchronisation lignes et images ne sont pas représentés). 

2N 2222 - 
Commande 

Fig .5.36 - Structure de l'osciiiateur 820 MHz. 

Fig . 5  

* H E  1.Glil k t i z  IUB 300 Ilz S T  1 . Q W B  s e c  

.37 - Caractéristique du signai de sortie de l'oscillateur 820 MHz. 
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I 1-1 LES SYSTEMES NUMERIQUES 

Rappelons qu'il se distingue des autres par le fait que les balises sont équipées d'un oscillateur 
HF. L'alimentation des sous-ensembles s'effectue de la même manière que pour les autres types de 
Balises : elie est prélevée sur le cadre MF. 

La partie MF du système assure égaiement le synchronisme entre la fréquence bit du signal 
modulé et les horloges de lecture du récepteur. 

La réception utilisée ici est du type hétérodyne. Pour montrer la faisabilité du dispositif, nous 
utilisons un récepteur de téléviseur qui convient parfaitement. Sa structure est bien connue, nous la 
rappelons sur la fig(5.35). 

On rappelle égaiement que l'amplification sélective ainsi que l'opération de mélange s'effectue 
dans le tuner. La fréquence intermédiaire (30 MHz et fure quelque soit l'accord de fréquence choisi) 
issue du tuner est ensuite amplifiée sélectivement avant~i'être détectée (démodulée). La modulation 
analogique utilisée pour le signal image est une modulation d'amplitude. La largeur totaie d'un canal 
est d'environ 10 MHz. 

I Pour rester compatible avec le récepteur nous avons réalisé 2 balises : 

- une balise à oscillateur UHF 820 MHz munie d'une antenne fente. 

l - une balise oscillateur HF 50 MHz munie d'une antenne cadre blindée électriquement. 

I La structure de l'oscillateur est présentée fig (5.36) 

L'oscillateur est du type à ligne d / 2 à extrêmité ouverte. 

La théorie des oscillateurs sortirait du cadre de l'ouvrage. On la trouvera décrite par exemple 
en référence [5- 9]ou [5- 101. 

Le transistor utilisé dans l'oscillateur est Tl. Pour éviter la dérive de fréquence d'oscillation 
résultant d'une modification de l'impédance de charge, c-a-d l'antenne fente, nous avons intercalé 
entre l'oscillateur et l'antenne un étage d'isolation constitué par le transistor 7'2. 

La minimisation de la consommation de puissance qui s'impose nous conduit à utiliser, des 
transistors UHF bon marché du même type que ceux qui équipent le tuner d'un téléviseur. 

L'alimentation continue du dispositif complet est de 12V, et délivre un courant de 15 mA 

La sortie UHF du dispositif ainsi réalisé est montrée fig (5.37). 

On note que le bruit de phase est excellent : il est comparable à celui obtenu avec un VCO 
commercial (ADE par exemple). 

Par contre nous avons observé une dérive de fréquence d'environ 4 MHz pour une variation de 
température comprise entre -30°c et + 150°c soit 22 KHz/"C. 



Fig .5.39 - Diagramme de i'oeil du système 4 - balise 820 MHz: 
h =60 cm et la baliie est noyée sous 5 cm d'eau. 

Fig .5.41- Allure du signal numérique récupéré par le ,téléviseur ant filtrage opthai: h = 70 cm. 

- V 

Fig .5.42 et 5.43 - -Niveau de puissance HF 
XY de la balise dans 2 configurations : h = 

' reçue par l'interrogateur pour un déplacement 
30 cm et h = 60cm. 

1 Perturbations au voisinage de la bulise 820 MHz 

Fig. 5.44 - Mesure des perturbations 820 MHz au voisinage de la balise. 



A-Signal 

Ils sont résumés par les diagrammes de l'oeil (150 Kb/s): 
fig (5.39): h = 60 cm, d = 5 cm d'eau. 
Les signaux numériques sont prélevés à la sortie des filtres de Nyquist du récepteur du sys- 

tème2. 
L'antenne fente est au centre d'une boîte en polyester de dimensions 300 x 225 x 115 mm. 

Le tout est noyé dans un grand récipient rempli d'eau. . 
Le lecteur pourrait être surpris par la constance de l'amplitude du signal reçu: les atténuations 

sont compensées ici par la CAG du récepteur dont la dynamique de gain est de 13 dB. 
Le temps de réponse minimum de la CAG est de 3 p .  
La sensibilité du récepteur est de 7 pV, son gain global moyen est d'environ 90 dB. 
A vue des diagrammes de l'oeil, on remarque que, mis à part quelques traversées dans les 

zones d'ouvertures de l'oeil dues encore une fois à la composante continue du signal en bande de 
base, l'ouverture est nette. 

La figure (5.41) nous montre l'allure du signal récupéré avant filtrage optimal, cela pour h=70 
cm : le rapport S/B est de 11 dB pour une bande d'analyse de 13 MHz. 

B; Sélectivite spatiale - Niveau recu. 

Les fig(5.42) et (5.43) montrent la sélectivité spatiale du système pour 2 hauteurs: 60 cm et 30 
cm (sans eau). 

Enfi il est intéressant de mesurer la puissance recue dans l'environnement proche d'une 
balise qui est en train de fonctionner. 

1 C Mesure du rayonnement parasite (fig.(5.44)). 

Le système fonctionne normalement (balise sous l'interrogateur); on mesure les perturbations 
au voisinage de l'interrogateur en déplacant une antenne dipôle. 
On remarque une décroissance assez nette de la puissance en fonction de l'éloignement. Cette 
propriété peut être intéressante lorsqu'on veut installer 2 balises côte à côte (chacune sur l'une des 2 
voies adjacentes). 

Conclusion. 

Ces premiers résultats démontrent la faisabilité du système même en présence d'eau. 

Nous rappelons que l'avantage essentiel de ce dernier est qu'il ne nécessite pas un «arrosage» 
permanent d'une hyperfréquence par les interrogateurs, d'où une diminution du risque de brouillage 
lors d'un croisement de trains. A ce propos, nous supposons que la probabilité qu'un train en croise 
un autre alors que l'interrogateur du premier se trouve justement au dessus d'une balise, est faible. 

Le deuxième point intéressant est qu'il n'est plus nécessaire d'utiliser un codage différentiel 
puisqu'il n'y a plus ni annulation ni inversion du signal numérique. 

D'un autre coté, la structure du système étant plus simple est plus classique que celle des 
systèmes précédents, le coût des éléments embarqués devrait probablement être moindre. 
En ce qui concerne les balises, l'estimation du coût reste à faire; nous pensons qu'il ne devrait pas 
dépasser de beaucoup celui des balises équipées d'une diode Schottky. 



interrogateur I i 

récepteur 
hétérodyne 

Fig. 5.45 - Schéma de principe de la partie HF de la balise 50 MHz. I 

Fig. 5.46 - Signal de sortie FI du téléviseur: trame mumérique d'environ 1 Mb/s , 
h = 50 cm. 

Fig. 5.48 - Puissance 50 MHz reçue par le cadre HF de l'interrogateur en fonction 
du déplacement XY de la balise - h =30 cm et h = 60 cm, l'oscillateur n'est pas modulé. . 
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Enfin le problème de la stabilité de fréquence reste à éclaicir, ce point étant particulièrement 
important puisqu'il ne serait pas raisonnable de concevoir des récepteurs ayant plus de 20 MHz de 
bande. 

Le problème de la stabilité en fréquence se posant de facon particulièrement aigüe, nous avons 
développé une balise dont la fréquence 50 MHz à été choisie pour rester compatible avec le télévi- 
seur. 

V-7.2 

L'oscillateur à temps de propagation réalisé est classique. Il ne nécessite i'emploi que d'un seul 
circuit intégré TTL-LS (fig.5.45). 
La fréquence de résonance est déterminée ici par un circuit LC, mais peut être considérablement 
stabilisée par l'usage d'un quartz (la littérature sur ce sujet abonde). 

LA BALISE 50 MHz. 

La sortie de l'osciliateur est validée ou non au moyen d'une porte (modulation tout ou rien). 
La sortie de cette dernière porte commande la grille d'un transistor FET qui joue le rôle d'adaptateur 
avec i'antenne cadre. 

Le seul point particulier réside peut être dans l'utilisation d'un cadre blindé. En réalité, un 
simple morceau de fd suffit pour jouer le rôle d'antenne, mais nous nous sommes aperçus qu'un 
cadre blindéoffrait au système une meilleure sélectivité spatiale. 
Le cadre est simple à réaliser; il est fabriqué à partir d'une boucle de câble coaxial (75 Ohms) de 12 
cm de diamètre. Pour qu'il puisse rayonner il faut bien sur que la continuité du blindage soit rompue 
(ici par une entaille), 

L'antenne de réception est du même type. Théoriquement elle n'est sensible qu'à la compo- 
sante Hr du champ électromagnétique émis par la baliie. 

A Signal. 

Les diagrammes de l'oeil n'ont pas été relevés. 
La mesure du signal numérique récupéré avant filtrage de NYQUIST est représentée sur la 

fig.(5.46). Signalons qu'il s'agit cette fois d'une trame de 1 Mb/s. La bande d'analyse est d'environ 10 
MHz. 

Nous avons également constaté que le dispositif n'est pratiquement pas perturbé par l'eau. 

Le courant qui circule dans le cadre est de 100 mA cc (fig.(5.47) : trame à 150 Kb/s). 

1 B Sélectivitk spatiale. 

Elle est illustrée par les fig (5.48) et fig (5.49). 
Les niveaux de puissance reçus sont inférieurs à ceux du système 820 MHz. 
Cela provient du faible degré de couplage entre cadres. 



Perturbations au voisinage de la balise 50 MHz. 

Fig .5.49 - Puissance captée au voisimage de la balise 50 MHz en fonctionnement. 
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MF 

Circuit 
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Fig. 5.50 - Schéma synoptique de la balise à impulsions 50 MHz. 
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d'émission) 

ib = O 

@l'impulsion de base fait sauter très rapidement le 
d'émission) point de fonctionnement correspondant à I'étape 1 

(pt A) vers le nouveau pt de fct. S: le transistor est 
en régime d'avalanche. C et L se déchargent trés rapidement 
par le courant d'avalanche Ic2. Ce courant relativement importar 

est fonction du coef. de qualité du circuit r L C @) le transistor est bloqué : ib =O, le C se charge (qui oscille à Fo = - 
relativement lentement à travers Rc jusqu'à la zATr 

valeur + E qui est < à la tension de claquage Vcbo @ Une fois le circuit r L C déchargé, on fait ib = O ce qui provoque 
le bloquage du transistor: C se recharge au travers de Rc. Le pt de f 
se replace en A. Le transistor attend une nouvelle impulsion dc bast 
pour g6nérer une nouvelle exitation du rLC .... 

Fig. 5.52 - Principe de fonctionnement de la balise à impulsions. 



/ C Mesure du rayonnement parasite (fig.5.49 ) 

La balise fonctionne, on déplace une deuxième antenne cadre de mesure dans le même plan 
que l'interrogateur. On voit bien qu'en dehors d'un périmètre de 50 cm de rayon'la puissance captée 
est minime. 

D'un point de vue fonctionnel, on peut formuler les même remarques que celles concernant le 
système 820 MHz; à part que l'onde 50 MHz n'est presque pas affectée par l'eau. 

Au cours des expériences nous avons aussi remarqué, qu'une feuille d'aluminium de 20 x 20 
cm placée à la hauteur de 5 cm au dessus du câdre HF n'affaiblissait l'amplitude du signal reçu que 
d'un facteur 2 approximativement. 

Les mesures de champ parasite au voisinage de la balise montrent que les balises pourraient 
être installées sur 2 voies adjacentes sans risque de diaphonie. 

MHz. 
Nous avons expliqué succinctement le principe de fonctionnement de la balise à impulsions au 

chapitre de présentation. 
Le schéma synoptique de la balise est donné sur la fig (5.50). 
Le principe de l'émission d'une brève impulsion de fréquence aussi élevée que 50 MHz 

consiste à exiter un circuit LC série accordé sur 50 MHz, par un échelon de tension élevée à front 
très raide: inférieur à 5 ns. 

L'unique façon d'obtenir une excitation de ce type à partir d'un transistor de commutation 
classique, est d'utiliser ce dernier en régime d'avalanche (qui n'est pas son régime d'utilisation 
habituel). Le phénomène d'avalanche est connu; il est mis en application par exemple dans certains 
générateurs spéciaux d'impulsions [5-17. Le mécanisme qui décrit ce phénomène au niveau des por- 
teurs de charges dans le transistor est assez complexe : ionisation par choc au niveau de la jonction 
collecteur base. L'étude du mécanisme d'ionisation des porteurs sortirait du cadre de ce mémoire; on 
pourra se reporter à l'ouvrage [5-181. Une simple description qualitative suffit ici pour comprendre le 
fonctionnement du générateur de fronts raides. 

L'allure des caractéristiques Ic = f(Vce) à Ib = cste (pour 1 transistor NPN) est tracée fig 
(5.51). 

I - 
On peut distinguer 5 zones de fonctionnement: 

zone 1 : saturation (Ib important) 
zone 2 : le régime linéaire habituel de fonctionnement (Ib>O) 
zone 3 : blocage (Ib < O) 
Zone 5 : claquage de la jonction collecteur base. 

VceO = tension de claquage de la jonction collecteur-émetteur (10 à 60 V typiquement), 

VcbO = tension de claquage de la jonction collecteur-base (50 à qqs centaines de Volts). 
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Fi 5.53 - Allure du signal reçu par i'interrogateur (h = 60 cm). 

Fig 554 - Mure du courant dans le cadre 50 MHz. 



/ LES SYSTEMES NUMERIQUES m 

Le principe du générateur d'impulsions de la balise est expliqué à la fig.(5.52). 
La tension E d'avalanche est obtenue grâce à un doubleur de tension. Notons à ce propos que 

la particularité du dispositif MF des systèmes est de permettre d'obtenir des tensions supérieures à 
100 V, cela à plus de 50 cm de hauteur (à condition de ne pas trop charger le cadre de la balise). 

Bien évidemment, la valeur des éléments du dispostif a été déterminée de telle manière que le 
système ne soit pas auto-destructif. 

La fig 5.53 montre i'allure du signal recueilli et amplifié par l'interrogateur qui est situé à 60 
cm de la balise. 

Le courant qui circule dans le cadre HF de la balise est représenté sur le graphe de la fig.5.54. 

- ,  

Au cours de ce chapitre, nous avons analysé les méthodes de modulation numérique suscepti- 
bles d'être appliquées aux différents systèmes envisagés. 

De i'étude théorique du traitement du signal en chaque point de la chaine de transmission, 
nous avons déterminé les fibres optimums à utiliser, notamment en bande de base pour les codes à 
modulation tout ou rien que nous utilisons dans les systèmes 1 - 2 - 3. 

Dans i'optique de minimiser les puissances d'émission nous avons analysé les effets du bruit 
sur le signal démodulé. En fonction des procédés de modulation envisageables pour les systèmes, il 
ressort que la démodulation cohérente permet d'obtenir les meilleurs résultats surtout en ce qui 
concerne le TEB. 

Nous avons ensuite décrit la réalisation du sous ensemble commun à tous les systèmes. Nous 
avons vu comment, à partir de 2 microcontrôleurs connectés en architecture multiordinateur, il est 
possible de récupérer des trames numériques de débit atteignant 1 Mb/s. Grâce à ce sous -ensemble, 
nous pouvons aussi effectuer des mesures statistiques: les mesures de TEB par exemple. 

En dialogue permanent avec un calculateur, la carte d'acquisition possède une fonction 
spécifique de programmation des mémoires de balise, le message à inscrire étant préalablement codé 
en différentiel. 

Après avoir déterminé les causes de l'ambiguïté d'ordre 2 sur le signal démodulé, nous avons 
décrit la structure des systèmes 2 et 3. Les structures proposées possèdent la particularité de mettre 
en oeuvre une double chaîne de traitement des signaux en bande de base. L'emploi d'un code diffé- 

, rentiel adapté à l'architecture globale des systèmes a permis de résoudre l'ambiguïté d'ordre 2 des 
états des signaux Fi. 

Tous ces éléments montrent que la démodulation en mode cohérent des signaux de balise est 
possible. 

Nous avons ensuite donné des résultats, notamment ceux qui montrent les messages effective- 
ment reçusces résultats démontrent par conséquent le bien fondé des architectures décrites. 

En termes de taux d'erreur binaire, il est utile de préciser ici que les performances des systè- 
mes pourraient être améliorées notablement en remplaçant les dispositifs de modulation-démodula- 
tion synchrone en amplitude d'un signal tout ou rien par une structure BPSK. En effet, la structure 
actuelle du récepteur permet l'usage d'une modulation BPSK. 



LES SYSTEMES NUMERIQUES m 

D'un autre côté, nous pensons que les systèmes que nous avons proposés devraient être 
originaux. En effet, dans les systèmes «normaux» de communication à détection cohérente, le récep- 
teur doit regénérer localement la porteuse avec des boucles à verouiliage de phase, des boucles de 
COSTAS [5-81 (le plus fréquemment) qui emploient des VCO. Ils ne peuvent donc pas utiliser un 
système aussi simple que celui décrit ici. 

Dans notre cas, le problème de la regénération ne se pose pas puisqu'on dispose de l'oscilla- 
tion de référence au niveau de l'interrogateur. 

Pour essayer d'améliorer le bilan de transmission en présence d'eau, nous avons développé des 
systèmes à démodulation hétérodyne. 

Nous avons expliqué le fonctionnement de leur balise dont le principe commun consiste à 
transformer l'énergie MF en énergie HF : 

- La balise à oscillateur 820 MHz 
- La balise à oscillateur 50 MHz 
- La balise à impulsions 50 MHz 

Enfin, pour terminer ce chapitre, signalons que les résultats concernant le traitement du signai 
ont été obtenus avec des circuits de qualité médiocre (comparativement à ceux utilisés dans les récep- 
teurs ou la fiabilité de reproduction de l'information est primordiale). Ces résultats pourraient être 
nettement améliorés par l'emploi de préamplif~cateurs FI faible bruit. 





Le présent travail fait état de notre étude sur la localisation ponctuelle des véhicules guidés, indispensa- 
ble aujourd'hui pour les systèmes de transports ferroviaires ou entièrement automatisés tels que le VAL. Dans 
ce cadre, et compte tenu de l'enjeu industriel et commercial important que représente la localisation, nous 
avons réalisé des outils originaux et surtout très compétitifs qui permettent d'ores et déjà d'indiquer sûrement 
et précisément au véhicule sa position et sa vitesse instantanée. 

Avant d'aborder la conception des systèmes de localisation, nous avons envisagé i'intégration des disposi- 
tifs dans leur contexte général : aspect fonctionnel et législatif, environnement et marché potentiel. L'infiuence 
des phénomènes aussi contraignants que l'orage ou l'atténuation des ondes électromagnétiques par l'eau, la 
neige ... ont été considérés. 

En fonction des objectifs visés et pour répondre aux diverses contraintes (minimisation du coQt, présence 
d'eau, de neige etc...), nous avons proposé 6 systèmes. Ils se distinguent par rapport aux systèmes commerciaii- 
sés par le fait qu'ils utilisent au moins 2 fréquences de travail : la haute fréquence (SOMHz ou 1 GHz par 
exemple) et les moyennes fréquences (4 MHz, 10 MHz, l5OKHz ...). 

Dans une première partie, nous avons décrit comment à partir de balises différentielles «analogiques» 
du ler système, il est possible de localiser un train en mouvement avec une précision meilleure que 5 cm. Nous 
avons étendu la simple fonction de recalage (par simple top de position) à la transmission d'une information 
codée en plaçant sur la voie des groupes de balises discriminables par leur accord MF respectif. 

D'une manière générale, l'identification du point géographique du réseau où se trouve le répondeur 
apparaît aujourd'hui indispensable pour certains systèmes de transports guidés (SNCF, VAL). C'est pourquoi, 
dans une 2ème partie nous décrivons d'autres dispositifs dont les balises passives transmettent ponctuellement 
cette fois, des messages numériques à haut débit d'information (15OKb/s ou lMb/s). 

La recherche de la simplicité de mise en oeuvre et de i'abaissement du prix de revient de chacun des 
constituants des systèmes proposés a nécessité l'étude théorique et expérimentale des mécanismes de mélange, 
de propagation des ondes EM et de modulation numérique. 

A cet effet, nous avons proposé une méthode permettant la réalisation et l'optimisation de mélangeurs 
(démodulateurs) très économiques et spécifiques à l'application. 

En ce qui concerne la partie électromagnétique, nous avons développé à titre d'exemple, trois types 
d'antennes hyperfréquences à structure «plaquée», dipôle, fente, «patch». Puis en se basant sur le modèle des 
circuits magnétiques couplés, nous avons déterminé les différents éléments de la partie MF et avons donné les 
principaux résultats de mesure, notamment ceux qui concernent le bilan de la transmission MF. Ces derniers 
nous renseignent sur la sélectivité spatiale offerte par tel ou tel système. 

A l'issue de cette investigation, nous avons décrit la façon d'interconnecter les éléments constitutifs d'un 
premier prototype de balise : mélangeur - antenne HF - antenne MF. En exploitant les propriétés de la MF, 
nous avons vu ensuite comment réaliser une balise dite de haute précision de localisation. Les balises passives 
ainsi optimisées sur circuit époxy classique ne comportent que 3 ou 4 capacités localisées et une diode. 
Notons que les méthodes proposées peuvent être étendues à i'étude de balises munies d'autres diodes ou 
d'autres antennes qui se révèleraient par la suite plus appropriées. 
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Précisons que cette phase préliminaire s'est révélée essentielle. N'oublions pas qu'à des fins d'exploita- 
tions industrielies des procédés, le but à atteindre consiste en l'élaboration d'un produit parfaitement fiable en 
toutes circonstances et facilement reproductible en série. 
C'est pourquoi, lors de l'étape d'optimisation et de caractérisation, nous nous sommes efforcés de nous rappro- 
cher le plus possible des conditions réelies d'utilisation. 

Nous avons ensuite décrit une première architecture d'interrogateur embarqué basée sur une double 
démodulation synchrone des signaux réérnis par la balise (module PYTHAGORE). Au cours d'essais en labo- 
ratoire, nous avons mis en évidence la très bonne précision de localisation apportée par ce système (nol), cela 
malgré des vitesses élevées (12û km/h) et indépendamment des fluctuations de hauteur de caisse du véhicule. 
Par contre, l'atténuation de l'onde 1GHz par l'eau est relativement importante (30 dB). 

Ensuite, après une étude sur les procédés numériques utilisables, nous avons décrit et caractérisé 4 ~ 
autres systèmes originaux à balises numériques: I 

- n 2  : à balise à modulation d'amplitude - démodulation synchrone 1 GHz - 150 Kb/s ou 1 Mb/s. 
Les problèmes liés aux fluctuations de hauteur sont résolus par un précodage des informations binaires 
en code différentiel d'une part et par traitement du signal simultané sur les 2 voies FI d'autre part. 1 
- n"3 : sa structure est identique à celie du n"2 mais utilise des polarisations d'ondes HF croisées et un 1 

modulateur balise actif. 1 

- n04 : balises à oscillateur soit 820 MHz soit 50 MHz à modulation AM - réception hétérodyne 
150 Kb/s ou lMb/s. 
Le dispositif 820 MHz, bien que moins sensible à l'eau, présente l'inconvénient d'être peu stable en 
fréquence (1 GHz -c 4MHz) 
Le système 50 MHz est peu perturbé par l'eau et la fréquence porteuse peut être stabilisée par l'emploi 
d'un quartz. 
Rappelons qu'ici, l'avantage principal réside dans le fait que l'interrogateur n'émet pas de fréquence HF 
(contrairement aux systèmes 1,2,3), annulant ainsi tout problème d'interférences HF lors du croisement 
de trains. De plus, les récepteurs ne nécessitent pas de moyen qui compense les variations de distances 
interrogateurlbalise. 

- n05 : balises à impulsions 50 MHz - récepteur hétérodyne - 150 Kb/s ou 1 Mb/s. 
On peut formuler dans ce cas les mêmes remarques que pour le système n04 à 50 MHz, mais la durée 

des impulsions 50 MHz étant relativement courte, l'énergie par bit d'information est relativement faible. 

Un tableau de synthèse concernant les différents systèmes réalisés est donné sur la figure ci contre. l 

En ce qui concerne les essais sur site, signalons qu'à i'issue d'une campagne de mesure foudre (éclair 
d'orage déclenché) qui s'est déroulée à St PRIVAT D'ALLIER, les 10 balises numériques testées se sont 
révélées intactes : les points d'impact foudre étaient situés à 100 m au maximum et à 10 m au minimum des 
balises. 

D'autres essais sur la ligne SNCF PARIS - LE HAVRE ont montré qu'avec un interrogateur placé à 
une hauteur de 30 cm par rapport aux balises, la précision de localisation obtenue est meilleure que 1 cm sur 
une base de mesure de 20 m. 

Dans le domaine de la localisation par répondeurs passifs numériques, des problèmes nous paraissent 
encore se poser pour répondre aux contraintes fonctionnelles et de sécurité ; toutefois, le travail d'approche que 
nous avons entrepris constitue une base de départ pour l'industrialisation du dispositif qui sera retenu par la 
SNCF et MATRA - TRANSPORT . 
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FIG. Al-1 : Synoptique du montage utilisé pour la mesure des impédances. Méthode réflectométrique 



ANNEXE 1 rn 

La connaissance de I'impédance de la diode permet son adaptation aux éléments associés tels que source, 
antenne, lignes microruban. L'adaptation de la diode dans le mélangeur a pour effet de réduire les pertes 
d'inadaptation. 

Les mesures ont été réalisées au laboratoire avec un vecteur mètre piloté par un calculateur. Afin de 
valider nos résultats, une deuxième série de mesures a été effectuée avec un analyseur de réseau au CHS (centre 
hyperfréquence et  semi-conducteur). 

Méthode de mesure des impédances au vecteur mèt re  

Le vecteur mètre est un appareil susceptible de rnesurèr le rapport de deux tensions de même fréquence 
e t  leur déphasage. 

Les fréquences de travail étant relativement élevées ( 1 GHz), nous avons utilisé la méthode réflectométrique. 
La figure A 1-1 représente le synoptique du montage de mesure. 

Le calculateur pilote le générateur hyperfréquence programmable G (ADRET) et  le vecteur mètre. Le 
diviseur de puissance égale fournit à la voie A du vecteur mètre et à l'entrée du pont rénectomètre deux ondes d'amplitudes 
égales V+ . La sortie du pont est comectée à la voie B du vecteur mètre. Comme son nom l'indique, le réflectomètre 
découple I'onde d'entrée V + de l'onde réfléchie V, dont le niveau et la phase sont représentatifs de la charge à caractériser. 
k vecteur mètre a été étalonné au préalable en substituant la charge par une impédance connue (ici un court-circuit). 
II a mémorisé les amplitudes de V' e t  V, court-cireuil ainsi que leur déphasage. 
Crice à un programme de calcul interne, en comparant les données relatives à l'étalonnage avec celles résultant de la 
mesure, il est capable de donner la valeur de I'impédance de l'élément à caractériser. 

Mesures des impédances des diodes 2800 - 2835 

Suivant la puissance 01 de pompage, donc du courant 1 traversant la diode, nous avons vu que la 
résistance de jonction R j varie. 



-50  J 
800 9 0 0  . (O00 1 1 0 0  

FREOUENCE nHZ . 



La mesure d'impédance d'une diode modulant une onde hyperfréquence au rythme d'un oscillateur local 
relativement puissant, n'est pas possible avec le dispositif de mesure décrit ci-dessus. En effet, l'effet de non- 
linéarité génère des signaux de fréquence différente (donc de phase instantanée différënte par rapport au signal source 
de référence) et de surcroît d'amplitude variable. Ce phénomène est incompatible avec le principe de mesure du vecteur 
mètre. 

Nous avons retenu la classique méthode qui consiste à mesurer l'impédance présentée par la diode 
en fonction d'un courant depolarisation externe. Le signal hyperfréquence injecté est  très faible (quelques mV). 
La figure A 1 -2 nous montre l'évolution des impédances ( Zd = Rd t jXd ) en fonction du courant de polarisation 
:-la diode étant implantée dans son contexte réel (soudée sur  une ligne microruban 50 R).  

On remarque la diminution de la partie réelle e t  imaginaire (en valeur absolue) lorsque le courant de 
polarisation augmente. Ce résultat prévisible est du à la décroissance de la résistance de jonction R j et  de 
la capacité de jonction C; lors de I'accroissement du courant direct. 

Notons également que pour un rneme courant direct les deux diodes ont. sensiblement la même 
capacitance alors que la résistance de la 2800 est supérieure à celle de la 2835. 

Ces diodes d'usage courant ne sont pas caractérisées ni triées par le constructeur. A partir d'un lot 
de trois diodes provenant chacune d'une série de fabrication différente, nous avons comparé leurs impédances 
respectives. Les résultats ont montré des différences inférieures à 10% concernant les capacitances et  inférieures 
à 5% concernant les résistances. 

Ce dernier point nous renseigne sur la reproductivité de fabrication d'un dispositif mélangeur équipé 
de telles diodes. a 
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Fig. A 3 -  1. La ligne microruban. 

. 

Fig. A3-2.  Configuration des champs dans  une 

ligne microruban. 



US LIGNES MICRORUBANS SUR EPOXY. 

l 

La théorie classique des lignes nous apprend qu'entre deux conducteurs parfaits séparés par url 
diélectrique homogène e t  isotrope, l'énergie se  propage sous l'aspect de deux champs orthogonaux E e t  
(électrique e t  magnétique). La propagation de l'onde ainsi .constituée est du type guidée TEM 
électromagnétique) (figure A 3 - 1). 

En régime sinusoïdal, on peut alors définir la notion d'impédance du milieu de propagation : 1 
l 

la vitesse de propagation dans le milieu : v= avec c = vitesse de la lumière # 3108 m/s 
Fr 

e t  la longueur d'onde dans le milieu + X j  = Xc avec Xo= longueur d'onde dans le vide. 
VEI- 

Si le milieu n'est pas dispersif, toutes les fréquences se propagent à la même vitesse ; il n'existe don 
pas de fréquence de coupure. 

Si on considère à présent la ligne microruban, on ne peut plus dire en toute rigueur que l'onde se propag 
en mode TEM. Ceci est dû au fait les champs E e t  H subissent des phénomènes de réfraction aux surfaces d 
séparation air-substrat (figure A3-2). 11 s'agit d'une ligne à diélectrique hétérogène. 

I i 

Pratiquement, la propagation est cependant très voisine du type TEM si les dimensions transversa 
les de la ligne sont petites par rapport à la longueur d'onde du signal à transmettre. On qualifie alors 1 
propagation de quasi TEM On introduit la notion de "permittivité relative effective ou équivalente" E reff du sub 
strat qui est fonction du rapport W/h. L'intérêt de cette écriture est de conserver le formalisme classique des ligne1 

Formules de base 
C La nouvelle vitesse de propagation devient : v= - (m/s) (AR3-2) 
'Fi, 



figA3-5 . Racine carrée de la permittivité relative effective de lignes 
prubans en fonction de W/h pour différents E r 

figA3-4 . Impédance coroctéristique de lignes ?rubans en fonction de 
~ / h  pour différents Er  



ANNEXE mm 

La longueur d'onde guidée Ag devient : g - 
A0 A - -  (AR 3 3 )  
K 

e t  la nouvelle impédance caractéristique de ligne : 

où Zco est I'impédance caractéristique d'une ligne microruban hypothétique de même géométrie, mais dans 
laquelle la diélectrique serait de l'air. SCHNEIDER [ 3-18] a donné des expressions empiriques permettant le calcul 
approximatif de Zc et Ereff en fonction du rapport W/h (précision meilleure que 2% d'après l'auteur) 

pour W/h> 1 : (AR4-5) 

pour W/h 41 : (AR4-6) 

avec reff = 

On trouvera en référence [ 3-1 71 une synthèse détaillée qui traite des lignes microrubans. 

On voit que l'on contrôle I'impédance caractéristique Zc de la ligne en faisant varier la largeur W du 
ruban. Pour les besoins courants, on peut se servir de familles de courbes donnant Zc et  le rapport des longueurs 
d'onde A0/x9 , en fonction du rapport W/h pour différentes valeurs de E: r (figureA?-r e t  A3-5 d'après 
SCHNEIDER). Ces courbes fournissent immédiatement les données nécessaires à la synthèse pratique des lignes. 
Aussi, avons-nous complété ces figures en traçant les courbes qui se rapportent au verre-époxy utilisé (E r  
= 4.75). 1 
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Fiq. AG- 1. Circuits magn4tiques couples. 
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ANNEXE I V  

DETERMINATION DE LA GEOMETRIE DES CADRES MF. 

Description du phénomène 

La théorie des circuits couplés a fait l'objet de nombreuses recherches (1900 à 1940). Dans la suite. 
on supposera la théorie des circuits résonnants simples connue [ 3-28] [ 3-29]  On se bornera à faire ressortir ; 
les résultats importants qui conduiront à la détermination des caractéristiques des deux circuits oscillants 
: coefficient de qualité de chaque circuit résonnant, dimensions géométriques des cadres, etc. l 

1 
Pour simplifier le problème, on suppose tout d'abord que les deux circuits couplés sont identiques e t  

possèdent un coefficient de qualité Qo = ~wo/r (figure A 4-1). r inclue à la fois la résistance équivalente de pertes 1 
e t  la résistance de charge. wo est la pulsation de résonnance. 1 

On peut montrer que l'existence de l'induction mutuelle M modifie l'accord e t  le coefficient de qualité 1 
propres à chaque circuit supposé isolé : 

w j =  l1 C (L-M) 

où wl et w2 sont les nouvelles pulsations de résonnance. On comprend bien à présent, dans le cas d'un couplage serré, 
l'existence des deux bosses de résonnance dont l'écart est lié à la disparité entre L t M et  L - M (figure A4-2). 

l'amplitude et  la forme de la réponse du circuit secondaire dépend donc en partie de la mutuelle M. 1 
On définit le couplage par le classique coefficient de couplage ce qui, ici, relie M e t  L : 

M = k L  (AR4-2) 

Le comportement global de l'ensemble se traduit alors par : 

n = k Qo où n est le degré de couplage. (AR 4 - 3) 



Fig.Aq-3. RCseaux -de courbes de résonance pour des circuits 
couplés identiques et pour différentes valeurs du degré 
de couplage n 



ANNEXE IVI 

Avec ces notations e t  dans le cas où Q >> 1 e t  k. << 1 (c'est le cas du système), on peut montrer que 
d'admittance de transfert définie par Y,, =Is le  , s'écrit : 

j YI2 =- n r *  
(1 + j [ t  + n]) (1 + j[t - II]) (AR 4 -4) 

W - M o  Z Lu-Wo avec E 2 QO - où 
* O  -'O 

est appelée "dissonance" 

Certaines applications nécessitent l'emploi de vrais transformateurs caractérisés par le fait qu'ils 
conservent la puissance e t  on cherche alors à rendre k aussi voisin que possible de 1. Ils sont généralement 
large bande e t  ont fait intervenir la notion de rendement. Le problème lié au rendement est ici secondaire 
et  on suppose que le véhicule est capable de fournir la puissance nécessaire. 

Les évolutions du courant secondaire 1s en fonction de la fréquence pour différents degrés de couplage, 
sont représentées à la figure AL?-3 . On notera l'intérêt des couplage compris entre n = 1 e t  nT= 2. On dit 
alors que les résonateursTonctionnent en régime de couplage critique. Dans cette zone,.le courant est  maximum 
à la fréquence de résonance. Les courbes se présentent sous des formes eiargies. Ces couplages permettent par conséquent, 
une certaine tolérance sur : 

- la fréquence de travail (émetteur MF) ; 

- l'accord du circuit d'émission et  du circuit de balise : incertitude liée à la fois aux tolérances propres 
des composants (inductance imprimée, condensateurs) e t  à leurs dérives en température. 

A titre d'exemple, dans le cas du couplage n = 2, un affaiblissement de 3 db correspond à @ =2.8 
Sachant que le coefficient de qualité du circuit de balise chargé par la diode est d'environ 30, on déduit : 

Un calcul d'erreur simple montre que, dans ce cas, des condensateurs à 5% conviennent largement. 

Optimisation de la balise de base e t  du cadre émetteur moyenne fréquence 
Le problème peut se résumer pais la question suivante : 

En posant à priori une distance raisonnable de séparation cadre émetteur-balise d'une vingtaine de 
cm ( L 5 cm), e t  à partir de la place disponible sur  la balise, comment réaliser les deux circuits résonnants 
pour qu'ils soient au couplage critique et  que, bien sûr, la diode mélangeuse soit adaptée au cadre de la 
balise ? 



On va voir que les circuits, primaire ,secondaire , sont en fait des circuits couplés dissymétriques. A 
la condition qu'ils mènent chacun (isolément) aux memes valeurs w O et  Qo, c'est-à-dire : 



Fiq.A4-4. lnductance "spirale carrée" 

Fig.A4-5. lnductance imprimée (balise fente) 

Fig.Ai-6. Evolution du coefficient de qualité du circuit MF de 
balise en fonction de la fréquence d'accord. 



où D est défini par : D = L + e  
2 

(cm) (figure A 4-4) 
P = largeur d'une spire en cm 
q = distance interspires en cm 

Les valeurs calculées correspondent aux valeurs des inductances d'essai mesurées au ont. L'influence 
de nombreux paramètres (de pertes pour la pluplart) rend l'optimisation pratique délicate [ , 3-26] 3-33. En effet, 
l'application de la formule connue du coefficient de qualité Q d'un circuit résonnant r L C série, 

P 
Q= Lw0 

donnerait, pour une valeur de L déterminée, un Q infini lorsque la frequence de résonnance tend vers l'infini. Il n'en 
est rien parce que r augmente en réalité très rapidement avec la fréquence et, pour une bobine donnée, Q atteint un 
maximum puis décroit lorsque la fréquence d'accord augmente. 

On peut écrire la résistance équivalente de përtes : 

Rp = ro t Rpeau t Rray t Rdi 4 Rprox 

où ro est la résistance mesurée en courant continu de bobinage 
Rpeau = résistance additionnelle due à l'effet pelliculaire ( profondeur de peau 535pm pour le cuivre (à 4 MHZ)) 

Rray = résistance de rayonnement 

Rdi = résistance équivalente résultant des pertes diélectriques ( tg& 0.03 a 4 MHz pour l'époxy) 

Rprox = résistance due à l'effet de proximité. 

A ces pertes viennent s'ajouter les effets de la capacité parasite Co (interspires) répartie le long du bobinage 
qui contribuent aussi à la dégradation des performances de la bobine. Une bobine possède ainsi une fréquence de 
résonnance propre fo définie par la formule de THOMSON 

(AR 4 -9) 

Pratiquement, les fréquences d'accord doivent être au moins trois fois inférieures à fo. Après plusieurs essais, 
l'inductance imprimée sur la balise qui a donné les meilleurs résultats est dessinée à la Figure A 4-5. Nous avons représenté 
à la figure A 4-6 l'évolution de son coefficient de qualité en fonction de la frequence d'accord, le circuit n'étant chargé 
que par sa résistance equivalente de pertes (à vide). On remarque que le maximum est atteint pour des accords compris 
entre 3,5 e t  5,5 MHz. 

La caractérisation des circuits doit être effectuée avec des précautions de mesure indispensables : 



boucle  de^- 

generateur couplage 

1 variable 1 '' 

osc i LLOSCO PE TI IBLE 

~IEMO~RE T R ~ ~ ~ A N T ~  

Fig.A/t-7. "Q-métre" de laboratoire. 

Fig.A+-%.La fonct ion F en fonct ion du rapport r 2 / r l  des distances 
définies sur la figure. 



- éviter la proximité de conducteurs ; 

- utilisation d'une méthode de mesure perturbant le moins possible le cirucit à caractériser. A cet effet, nous 
avons réalisé un Q mètre dont le synoptique est donné à la figure A4-7. Le couplage liant le cadre émetteur (cadre 
de mesure TFJ_EC) e t  le circuit à étudier, doit etre très lâche. La mesure de la "surintensité" est réalisée au moyen d'une 
sonde de courant HF, la capacité présentée par une sonde classique d'oscilloscope n'étant pas négligeable devant la capacité 
d'accord et  la masse de cet appareil diminuant notablement la qualité du circuit. 

L'inductance totale mesurée est Ls = 19 pH. 

Adaptation de la diode au circuit MF 
Nous avons vu au chapitre 1 les effets du courant de pompage sur la réponse du mélangeur (1, > 10 mA). Pour 

minimiser la puissance MF délivrée par l'émetteur, la diode doit être adaptée aussi au circuit MF (au même titre que 
pour l'hyperfréquence). 

L'adaptation est réalisée par la prise inductive P ,  Cette charge ( ~12052) diminue le 
coefficient de qualité Qs du circuit résonnant. On trouvera en référence [ 3-2 d'autres méthodes d'adaptation 
concernant les circuits d'entrée de récepteur de radiodiffusion. 

Détermination des caractéristiques du circuit d'émission 

La structure et les caractéristiques électriques du cadre émetteur sont déterminées par le calcul des inductances 
mutuelles. Les résultats des calculs appliqués au couplage de deiix spires coaxiales distantes de h et de rayons respectifs 
a et b, sont tabulés dans quelques ouvrages spécialisés [ 3-2B] [ 3-3 21. l'expression de la mutuelle est donnée par 

où F est une fonction du rapport r2/r l  défini sur la figure A4-8 

Pour notre part, nous avons assimilé chacune des spires carrées du cadre émetteur et du cadre balise à des 
spires circulaires équivalentes. 

La bobine d'émission et la bobine de réception comportent respectivement Np et Ns spires. l'expression de la 
mutuelle inductance devient alors: 

Pour h = 20 cm, les caractéristiques calculées des circuits qui permettent d'obtenir le couplage critique sont 
l 
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Fig.A&-9. .Cadre émetteur (interrogateur). 

fig 84-10 . Evolution du courant de pompage diode ( 1  ,,) en 
fonct ion de la fréquence (le courant circulant dans 
le cadre primaire ~ 1 5 0  m ~ )  



- pour la balise : Ns = 11 spires Qs - 30 Ls 19 UH 

- pour l'émetteur : Np = 10 spires QP 40 Lp - 40 uH 

Le cadre émetteur (4MHz) est représenté sur  la figure A4-9 . 
On remarquera le cadre 10 MHz dont la presence a seni à montrer la faisabilite d'un procede de codage en binaire (balise 
4 MHz-->"O, balise 10 MHz-->"lu) 

La figure A,4-10 illustre le phénomène de couplage inductif liant le circuit d'émission et le circuit de balise. 
k couplage critique est obtenu pour h = 24 cm. Des variations de hauteur Q h = f5  cm influent peu sur le courant 
de pompage du mélangeur balise. 



ANNEXE V 

CONSTANTES DIELECTRIQUES COMPLEXES DES RESINES EPOXYDES. 

1. Solides, B.Organiquea, 3 .Plastiques ( s u i t e )  
Les =leurs de t g  6 sont multir>liées par IO4, la fiéqwnoe e s t  en 8%. 

n.R6alnes 6poxyd.e~ (sui te)  TOC ----------- h102 la3 h l 0 4  h l 0 5  h m 6  h l o 7  lx108 3 x 1 0 ~  3x109 1 ~ 1 0 ~  2 , 5 r 1 0 ~ ~  

Colle Araldite 25 ~ 7 %  4,00 3.97 3,91 3,82 3 ,7 l  3946 3927 --- 3 9 4  
type 1 naturel lea  tg 6 29 52 120 a 0  300 350 340 --- 230 

Colle :traldite 25 ~ ' 1 %  11,6 11,6 11,5 11,3 1190 1035 1092 999 9.6 9-2 
type 1 ar nt6ea f? t g  6 3s 62 l m  igo joo 370 360 360 5m 980 

Hysol 6000 25 C C  3.47 3943 3938 3,30 3,26 3917 3910 3907 3900 2996 - t g  8 73 6 1  70 92 ljo 170 17'2 150 1 N  120 
H Y S O ~  6020b 25 c c  3,96 3,90 3 3 2  3,67 3,54 3,42 3,29 --- j 9 0 1  2.99 

t g  8 68 113  N 6  260 272 266 299 --- 274 252 
Hyeol 6030 f l ex ib le  25 C ~ C ,  6965 6915 5975 5937 4>74 4915 3961 --- 3920 3911 
Résine à coule E t g 8  605 485 469 593 840 1010 900 - -  380 324 
Hysol 6000 PR 25 c'/c, 5-85 3980 3969 3964 3957 3944 3933 --- 3 9 u  3 9 u  

t g  S 90 99 lû7 163 227 248 250 --- 192 IBO 
~ y - t u f  h d n é  qua l i t6  25 c'/c, 4,67 4962 4952 4945 4934 4921 4915 
~ ~ " i s i ~ ( ~ h a m ~  I à la feu i l l e )  t g  6 92 99 125 - 4 5  212 239 242 
(Champ II à l a  f e u i l l e )  25 c - -  - -  - -  - -  - - --- 4 , 4 *  4908 4,05 

t g 8  - -  --- - - -  --- --- - -  171; 177 
Résine Epon FlR48C 25 c'/% 3,64 3,63 3961 3,57 3952 3944 3932 3913 3904 2991 

- . . t g  8 31  38 68 111 142 191 264 220* 2iD 184 

a.Ciba. b.Hougton Laba c.She 11 Chem. d.liaisons t ramversa les  avec un polymère d8hydmcarbura (es80 . Iab. ) 
e .liiriaona t r u ~ s v e r a l e i i  avec un polymère ( Cen-Zlec.) . f .Liaisons en chaine avec un copolymèra dl hydrocarbrin, 
obtenues avec des ol6fkies e t  des diènes aliphatiques. ' ~ r é q . =  hu 9 . 

. . 

n.R6ainea Bpoxydes 

RdaFne B mouler Araldite 25 c7co 3,67 3,67 J967 3,65 3,62 3,49 3,35 3928 3909 3,01 
Type B* t g  8 17 24 50 110 lgo 270 340 340 270 220 
a t a l d i t e  E-134~ 25 €76 . 7 , 3  6 , 1  5.3 4,7 4,4 491 397 395 382 391 

t g  8 1200 1050 920 760 770 1000 1300 750 460 390 
R B e k i e B m o u l a r A r e l d i t e ~ 2 5  cyc,  4,05 3,99 3,92 3,81 3,69 3.54 3;39 3*25*3,15 3.10 

t g 8  105 104 LQ1 210 270 288 300 311' 310 263 
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I ANNEXE VI H 

CALCULS DES DIMENSIONS GEOMETRIQUES DE L'ANTENNE PATCH 1 GHz. 

- La première étape consiste à déterminer la largeur W du patch. Cette largeur peut être calculée a 
partir  de la formule pratique [ 3-21 ] : 

où c est la vitesse de la lumière, fr de la fréquence d'accord (1 GHZ) e t  E,. la permittivité relative du 
diélectrique (4.75 pour l'époxy). 

W n'a pas besoin d'être déterminée avec précision : des variations de, disons, 5%, influent peu 
sur  les propriétés de l'antenne. 

Une application numérique nous donne : 

La largeur W étant connue, il est possible de calculer la longueur L de l'élément en utilisant 
d'abord le formalisme des lignes. En première approximation, la ligne résonne lorsque 

où = longueur d'onde dans le vide (30 cm) 
et E q. est dans le cas des lignes larges ( W/h >> 1) [ 3-17 ] : 



soit reff = 4.58 avec h = 1.59 mm e t  W = 86 mm. 

On déduit de AR 6 -2 

Les effets de bord qui se  produisent à chacune des extrémités de la ligne "rallongent" la ligne 
réelle d'une longueur AQ donnée par [ 3-23] : 

soit dans notre cas : A 4! = 0,737 mm 1 
La longueur L de l'élément est alors : 

L =  hl - 2Al soit 68.6 mm 
2. l'Eëm 
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Notre travail concerne la localisation ponctuelle des véhicules guidés, indispensable aujourd'hui pour les 
systèmes de transports ferroviaires (projet ASTREE SNCF) ou entièrement automatisés (métro VAL). 

La localisation s'effectue en disposant tout le long du parcours des balises passives qui sont lues au:vol 
par un interrogateur placé sous le véhicule. Ce dernier téléalimente les balises par ondes électromagnétiques. 

En fonction des objectifs fonctionnels fixés et pour répondre aux diverses contraintes (minimisation du 
coût, présence d'eau, de neige sur la balise etc...), nous avons conçu et réalisé 5 systèmes originaux qui se 

différencient des systèmes commercialisés par le fait qu'ils utilisent au moins 2 fréquences de travail (MF et 
HF) et des débits de transmission élevés (150 Kb/s ou lMb/s): 

A) à baiises;analogiques: 
- certaines d'entre elles permettent une localisation très précise du véhicule 
( 2  5 cm par simple top temporel). 

B) à balises numériques qui transmettent un message codé au véhicule: 

1 - balises à modulation AM - 1GHz récepteur à double démodulation cohérente et traitement 
simultané du signal sur les 2 voies FI . 

2 - identique au système 2, mais à polarisations d'ondes HF croisées et modulateur balise actif. 

3 - balises à oscillateur modulé en AM 50 MHz ou 820 MHz - réception hétérodyne. 

4 - balises à impulsions 5OMHz - récepteur hétérodyne. 

En se réfèrant aux mécanismes de mélange et de propagation EM, nous donnons des méthodes généra- 
les d'optimisation permettant d'associer efficacement les différentsconstituants des balises et des interrogateurs 
(antennes, mélangeur, circuits électroniques). 

Les résultats d'essais en laboratoire prouvent la validité des structures proposées. 
Certains des systèmes décrits sont en phase d'industrialisation par MATRA-TRANSPORT. 

MOTS-CLES : 

Localisation, identification, balise, répondeur, capteur, antenne plaquée, mélangeur. 

KEYWORDS : 

Localisation, identification, beacon, transpondeur, sensor, microstrip antenna, mixer. 


