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RESUME

Le présent mémoire de Maitrise résume les travaux réalisés dans le but de
concevoir des sondes électriques miniatures a large bande et d’améliorer une technique
de modélisation des champs ¢€lectromagnétiques émis par une ouverture rayonnante.

Un modele de transition différentielle spirale a deux niveaux a été adopté afin de
réaliser la premiére sonde miniature 3 large bande. Etant donné les dimensions réduites
du circuit, il était impossible de le fabriquer en utilisant la technique de circuit imprimé
disponible au laboratoire (MIC). Néanmoins, le modele a été validé en réalisant une
transition différentielle spirale dont la dimension est trois fois plus grande que celle de la
transition simulée.

La transition différentielle spirale a été remplacée par des transitions différentielles
planaires afin de contourner ce probléme de fabricaﬁon. La premiére transition réalisée
était celle de Marchand. Elle est constituée de deux sections de lignes couplées et sa
bande de fonctionnement couvre de 500 MHz 4 2.7 GHz. La réponse du circuit & basse
fréquence a été améliorée et sa taille a été réduite de moitié en court-circuitant le
quatriéme port et en ajoutant une troisieme section de lignes couplées. La nouvelle
transition a alors été appelée transition court-circuitée. Des sondes a larges bandes ont
alors été congues a partir de ces transitions et des dipéles électriques fabriqués via des
lignes de transmission blindées. Les sondes congues ont ensuite été validées en prenant

des mesures en champ proche sur un circuit de lignes coplanaires. Les résultats ont
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démontré que ces sondes se caractérisent par un excellent rapport de rejet du mode
commun et une trés large bande.

Une fois que les sondes ont ét¢ validées, nous avons abordé la deuxieme partie
du projet qui consiste a développer une technique de caractérisation des antennes a
ouverture en utilisant des mesures en champ proche. Cette technique appelée CEEB
(courants électriques équivalents bidimensionnels) a été déduite a partir de I’ancienne
méthode des courants magnétiques ou électriques équivalents (CME, CEE). La seule
différence consiste a utiliser des fonctions courants surfaciques au lieu de dipdles
magnétiques ou €lectriques filaires.

La technique CEEB peut étre décrite selon les étapes suivantes : ’ouverture de
I’antenne ou du guide onde est modélisée par un réseau de fonction de bases de courant
de surface bidimensionnelles. Chaque fonction de base est pondérée par un coefficient
inconnu. L’ouverture de 1’antenne est balayée au moyen d’une sonde a faible distance et
les variations du champ proche sont mesurées et enregistrées. A Paide d’un modéle
mathématique, le réseau des fonctions qui produisent les mémes variations sera alors
déterminé. Le champ lointain est donc calculé sur la base de ce modéle, au moyen des
équations de champ lointain usuelles.

Cette techniqﬁe a été développée et appliquée au calcul du champ lointain dans le
plan E et H d’une antenne cornet. Les résultats des calculs et des mesures prises dans la
chambre anéchoide ont démontré une excellente concordance pour -85° <6 <85°. La
performance de la technique CEEB a été comparée avec celle des anciennes techniques

CEE ou CME. Les résultats obtenus de leurs applications sur I’antenne cornet ont alors
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démontré que ces deux techniques sont inconvenables dans la caractérisation des
antennes a ouvertures. Ceci est di a la nature des dip6les qui modelent I’ouverture du
cornet.

Le présent mémoire est divisé de la maniere suivante. Le premier chapitre
consiste en un rappel sur la théorie des spirales planaires et des baluns Marchand. Le
second chapitre présente les résultats de la conception de la transition spirale. Le
troisiéme chapitre représente les résultats des simulations et des mesures des transitions
Marchand et court-circuitées. Le quatriéme chapitre illustre les résultats de validation
des sondes concues dans des mesures en champ proche. Le cinquiéme chapitre contient
un résumé sur la théorie des techniques des courants magnétiques ou électriques
équivalents (CME, CEE) ainsi que la dérivation de la nouvelle technique des courants
équivalents bidimensionnels (CEEB). Enfin, le dernier chapitre décrit les résultats de
I’application de la technique CEEB dans le calcul du champ lointain d’un cornet a 2.45
GHz ainsi que la comparaison de la performance de la technique CEEB par rapport aux

anciennes techniques CME et CEE.
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ABSTRACT

This Master’s thesis presents the work carried out in the design of miniature
broadband electrical probes and on improvement of a modellihg technique of the
electromagnetic field of a radiating aperture antenna using near-field measurements.

A model of spiral balun on two levels was adopted to produce a first miniature

broadband electrical probe. Due to the small size of the spiral balun , it was impossible
to manufacture it using the printed circuit technique available in our laboratory.
Nevertheless, the model was validated with a scaled spiral balun whose dimension were
three times larger than those of the structure of interest.
Two different planar baluns were realized in order to avoid the fabrication limitations
encountered with the spiral balun. Both are based on the same principle. The Marchand
balun includes coupled A/4 lines. The response of this balun was improved at low
frequencies and its area was reduced by half. The broadband electrical probes were
designed using these baluns and a dipole with a shielded line. These balanced probes
were then validated by taking the near-field measurements on a CPW transmission line.
The results showed that the designed probes have an excellent common mode rejection
ratio.

The second part of the thesis focuses on technique to characterize aperture
antennas using near-field measurements and the method of equivalent currents. This
technique called BEEC (Bidimensionnal Equivalent Electric Currents) was derived from

EMC (Equivalent magnetic currents) or EEC (Equivalent Electrical Currents). The only



difference consists in the use of current patches instead of filamentary magnetic or
electric current basis functions.
The BEEC technique can be described according to following steps: 1. the aperture of
the antenna is modeled by an array of the currents patches; 2. each patch basis function
is multiplied by an unknown coefficient; 3. the antenna aperture is scanned with a
Marchand probe at low height and the variation of the near-field is measured and
recorded; the coefficients of the equivalent patch array model are found by solving an
inverse problem, and 4. the far-field pattern is calculated using the distribution of the
equivalent patches currents.

This technique was developed and applied on a horn antenna at 2.45 GHz. The
E-plane and H-plane patterns were determined and showed an excellent agreement with

measured patterns for -85 <0 <85°. The BEEC was then compared with EMC and EEC.

The results showed that these two later techniques are less accurate for large 0 values.
This is due to the nature of the basis functions which model the radiating aperture. The
BEEC showed superior far-field performance with an inferior number of unknown
coefficients used in the equivalent model.

This thesis is orgam'zed as follows. The first chapter is a brief overview in a
recall of the spiral and planar baluns theory. The second chapter presents the results of
the spiral balun design . The third chapter presents the simulations and measurements
results of the Marchand and short balun. The fourth chapter illustrate the near-field
validation of the designed probes. The fifth chapter contains a summary on the theory of

the equivalent magnetic or electric current technique (EMC, EEC), as well as the
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derivation of the new technique of the bidimensional equivalent electrical currents
(BEEC). Finally, the last chapter describes the BEEC’s results of the application to a

horn antenna at 2.45 GHz, as well the BEEC’s performance compared with EEC’s and

EMC’s performance.
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INTRODUCTION

Depuis plusieurs années, les techniques de champ proche connaissent une
évolution remarquable. Les premiers essais de mesures en champ proche ont été
effectués dans les années 1950 [21]. En 1970, Joy et Paris [1] ont développé une
technique utilisant la transformée de Fourier permettant de déterminer le champ lointain
d’un corps rayonnant a partir des mesures en champ proche. En 1990, Petre et Sarkar [2]
ont développé une nouvelle technique appelée courants électriques/magnétiques
équivalents. Ces deux techniques font encore I’objet de nombreuses études.

Le champ proche est la partie des ondes électromagnétiques qui reste confinée au
voisinage proche de la surface rayonnante de la structure testée. Elle permet d’avoir
diverses informations sur la structure étudiée : la distribution des courants source sur la
structure, le champ lointain d’une antenne et I’imagerie des matériaux constituant le
corps rayonnant [22]. Les techniques des mesures en champ proche sont exploitées dans
différents domaines : antennes, étude de la compatibilité électromagnétique des circuits
électroniques (pollution électromagnétique), caractérisations des matériaux ou encore
dans le domaine médical [23]. Plusieurs exemples d’applications peuvent alors étre cités
: la détermination du champ lointain d’une antenne sans qu’il soit nécessaire d’utiliser
la chambre anéchoide, calcul de la permittivité, de la perméabilité et de la conductivité

des matériaux ...



Les mesures en champ proche s’effectuent grace a un dispositif fabriqué a cet
effet. Une composante cruciale dans ce montage est la sonde. Elle permet de sonder le
champ électrique ou magnétique avoisinant aux circuits RF. Le champ proche est alors
détecté comme étant proportionnel a la tension induite entre les bornes de la sonde. Cette
tension est typiquement mesurée avec un analyseur de réseau sous forme d’un
coefficient de transmission complexe. Cependant, le cable connectant la sonde a
I’analyseur de réseau peut perturber le champ local, en plus de se coupler aux
composantes de champ non désirées. Plusieurs solutions ont été proposées afin de
résoudre ce probleme. La premiere appelée ‘Modulated scatterer est basée sur la
modulation de I’'impédance de 1’élément sondant le champ proche grice a un signal
appliqué par un fil de haute résistivité invisible aux signaux radio-fréquence [3]. Une
autre technique a récemment été appliquée en utilisant un modulateur électro-optique. A
travers une fibre optique le signal optique modulé par le signal RF est récupéré [4].
L’avantage de cette technique est la faible perturbation du signal RF sond¢ par les fibres
optiques. Cependant, I’utilisation de ces techniques de modulation souffre encore de la
faible plage dynamique des systemes a diffusion modulée. De plus, la mise en oeuvre
des systémes électro-optiques reste encore excessivement chére. Au cours de ce projet,
nous avons proposé une solution moins cofliteuse qui se caractérise par une plage
dynamique importante. Le cable RF a été connecté a une sonde du champ E a travers
une transition différentielle & large bande. La contribution des composantes de champ

non désirées couplées au cable de la sonde sont ainsi rejetées et seule la composante

désirée est récupérée.



Différentes transitions différentielles ont été congues pour des applications en
circuits micro-onde intégrés (MICs) [5]. La transition Marchand [6] est ’une de ces
transitions. Son avantage est qu’elle posséde une structure planaire et qu’elle est a large
bande. La premicre partie de notre travail consiste a concevoir des transitions
différentielles miniatures a large bande. La transition sous forme de transformateur avec
bobines en spirales a deux niveaux constitue notre premier essai de conception. Plus la
transition différentielle est petite, moins elle est exposée au champ proche et moins elle
est couplée aux composantes de champ non désirées. L’avantage de la transition spirale
est sa taille miniature et sa large bande. Le principe de fonctionnement de la transition
différentielle spirale est basé sur le couplage magnétique entre des spirales superposées
disposées de part et d’autre d’un substrat. Le bobinage de ces spirales a été effectué
d’une maniére permettant de transformer une entrée non balancée a une sortie balancée.
Le seul inconvénient de cette transition est sa réalisation. En effet, vu la taille miniature
d’un tel circuit, ’alignement des spirales superposées reste difficile a réaliser avec la
technologie de fabrication utilisée (MIC). La deuxiéme version des transitions
différentielles Marchand a été adoptée afin de contourner ce probléme de fabrication. La
gieme

transition Marchand est un circuit planaire de 4 ports dont le port se termine par un

circuit ouvert ou un court-circuit. Grace a deux sections de lignes couplées A/4, ou
A est la longueur d’onde du mode différentiel a 2 GHz, la transition Marchand permet de |
transformer une entrée non balancée a une sortie balancée sur une bande de fréquence
variant de 500 MHz a 2.7 GHz. La taille de la transition Marchand est réduite de moitié

en remplacant le circuit ouvert par un court-circuit et en ajoutant une autre section de



ligne couplée. Cette transition est appelée transition court-circuitée. Sa largeur de bande
varie entre 500 MHz et 1.9 GHz. Les performances de ces types de transitions seront
quantifiées par leur capacité a rejeter le mode commun lequel est une manifestation du
couplage aux composantes de champ non désirées. Les sondes utilisées dans les
mesures du champ proche sont constituées d’un dipdle trés court électriquement (< A/10
A = longueur d’onde en espace libre) et des transitions différentielles congues. Les deux
critéres de bon fonctionnement de ces sondes sont leur capacité a éliminer la composante
normale du champ électrique et 2 améliorer leur sensibilité a la composante tangentielle.
La validation de ces sondes sera effectuée via un circuit coplanaire (CPW) dont on
connait au préalable les modes principaux. Une sonde sera valide lorsqu’elle détectera
les composantes tangentielles du champ électrique qui sont maximales sur les fentes du
CPW et nulles au milieu, et lorsqu’elle éliminera la composante normale qui est
présentée au milieu du guide CPW. En outre, les performances des sondes passives
fabriquées' seront également comparées avec celles d’une sonde active différentielle
commerciale.

La technique des courants magnétiques équivalents (CME) et celle des courants
électriques équivalents (CEE) ont été développées afin de caractériser des circuits
planaires dans le domaine de micro-onde. Les résultats obtenus par ces techniques ont
démontré une excellente concordance entre les résultats des mesures de champ lointain
et le champ lointain calculé a partir des mesures de champ proche [7]. Par contre,
’application de ces techniques sur des antennes a ouverture n’a pas été aussi répandue

que son application sur les circuits planaires. Une des difficultés est que, la modélisation



de la distribution des courants surfaciques par des fonctions de base filamentaires génere
des singularités dans le champ proche reconstruit. Dans ce mémoire nous avons
contourné cette difficulté en remplacant les dipdles filamentaires par des dipdles
surfaciques.

La deuxiéme partie de ce projet sera focalisée sur la caractérisation des antennes a
ouverture en utilisant la technique des courants équivalents bidimensionnels (CEEB). La
fechnique CEEB offre plusieurs avantages par rapport aux autres méthodes. En effet,
elle permet d’éliminer le probléme d’échantillonnage et I’effet de fenétrage inhérent aux
mesures utilisant la méthode de la fransformée de Fourier [7]. D’autre part, elle est plus
précise dans la détermination du diagramme de rayonnement d’antennes a ouverture par
rapport aux autres méthodes standard comme la méthode de la transformée de Fourier.
Grace a la CEEB, Il est également possible de déterminer la distribution surfacique
équivalente des courants sur une structure rayonnante.

Les principaux objectifs de ce travail de maitrise sont : (1) la conception des
sondes miniatures a large bande qui se caractérisent par un grand rapport de rejet du
mode commun, (2) le développement d’une technique de caractérisation des antennes a
ouverture utilisant des mesures en champ proche (3) La comparaison de la performance
de cette technique (CEEB) par rapport a celles des anciennes méthodes CME et CEE.

Ce mémoire est divisé en six chapitres. Le premier consiste en un rappel sur la
théorie des spirales planaires et du balun Marchand. Le second chapitre présente les
résultats de la conception de la transition spirale. Le troisicme chapitre représente les

résultats des simulations et des mesures de la transition Marchand et de la transition



court-circuitée. Le quatriéme chapitre illustre le résultat des validations des sondes
congues dans des mesures en champ proche. Le cinquiéme chapitre contient un résumé
sur la théorie des techniques courants magnétiques ou électriques équivalents (CME,
CEE), ainsi que la dérivation de la nouvelle technique des courants équivalents
bidimensionnels. Enfin, le dernier chapitre représente les résultats de 1’application de la
technique CEEB dans le calcul du champ lointain d’un cornet a 2.45 GHz, ainsi que la
comparaison de la performance de la technique CEEB par rapport aux techniques CME

et CEE.



CHAPITRE 1

THEORIE DES TRANSITIONS DIFFERENTIELLES
SPIRALES ET PLANAIRES

La taille de la transition différentielle constitue un parametre important dans la
conception des sondes a larges bandes. En effet, plus la taille du balun est réduite,
moins il est exposé aux effets des couplages parasites. De plus, les diagnostics en
champ proche des circuits a larges bandes nécessitent des sondes qui sont
fonctionnelles également sur de larges bandes de fréquence. Ces types de sondes
peuvent étre congus a partir des baluns a inductances spirales a deux niveaux.

Dans ce premier chapitre, une revue détaillée des études théoriques jusqu’alors
menées sur les inductances spirales coplanaires sera présentée. L’importance de la
relation entre le niveau du couplage et les parameétres physiques et géométriques
pourra ainsi &tre mieux appré¢hendée. L’analyse théorique des autres types de
transition se caractérisant par une large bande, telles que la transition Marchand et la

transition court-circuitée, sera €galement présentée.

1.1 Théorie des inductances spirales

La premiere partie de notre travail consiste a concevoir des sondes miniatures
¢lectriques. Une sonde électrique est constituée d’une transition différentielle connectée

a un dip6le électrique. La transition permet de rejeter le mode commun et conserver



uniquement le mode différentiel du signal induit aux bornes de la sonde. La taille de la
transition reste un paramétre a réduire. Le mod¢le des transitions spirales a été adopté
afin de réduire la taille du balun. Le fonctionnement de ce balun est basé sur le couplage
mutuel magnétique entre les spirales localisées de part et d’autre d’un substrat isolant.
Une étude théorique a été nécessaire afin de comprendre et évaluer le couplage parasite
pouvant étre ajouté par le substrat. Ce type de couplage devient plus important en
utilisant la technologie des circuits intégrés silicium-RF qui permet d’avoir une
résolution de I’ordre de 2 pm. Comme il sera démontré dans la suite, cette technique de
fabrication serait une solution a exploiter afin de réaliser le modele de la transition

différentielle spirale qui sera propos¢ ultérieurement.

Caractérisation des effets du substrat sur Pinductance :

Le modéle physique représenté sur la figure 1.1 [8] représente une spirale
ordinaire sur un substrat de Silicium. La branche série du modele électrique équivalent
est constitué¢ de Ls, Rs et Cs. Ls représente ’inductance de la spirale qui peut étre
calculée précisément en utilisant la méthode de Greenhouse [9] ou approximativement
grice a une simple formule analytique qui sera présentée par la suite. Rs représente la
résistance en série du métal, c’est a dire la perte d’énergie due a I’effet de peau dans les
interconnections de la spirale, alors que, la capacité en série Cs consiste en la capacité du
couplage entre le port d’entrée et celui de sortie de la spirale. L’effet du couplage
capacitif entre les tours de spirale est négligeable devant celui du couplage entre les

pattes des ports, car les tours adjacents formant la spirale sont approximativement au



méme potentiel. Les effets parasites dans la branche parall¢le s’expriment a travers les
parameétres : Cox, Csi, et Rsi. Cox représente la capacité entre la spirale et le substrat
relié 4 la couche de SiO,. Csi représente la capacité du substrat de silicium tandis que

Rsi caractérise sa résistance et donc 1’énergie qu’il dissipe.

“C,

Ly
oMW —o
G = -
=Ry Ca R&::L-
2 A A

Figure 1.1: Mode¢les physique et électrique d’une inductance spirale imprimée
sur le silicium [8].
Les valeurs des différents éléments de ce modele peuvent s’exprimer en fonction des

paramétres physiques selon les formules suivantes [10] :

R = px!
t
S 1— -
xwx( exp( 5))

(L.1)
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C, =nxw’x For (1.2)
toxM,—Mz
g
C =—%—xIxw 1.3
. (13)
C,;=05xIxC,, (1.4)
ym—— (1.5)
lxwszub

Avec: p = résistance DC de la spirale

t = épaisseur du micro-ruban

!/ = longueur totale de la spirale
w = largeur de la ligne
6 = profondeur de peau
N = nombre de tours

n=N-1

toort,—m, = Cpaisseur de ’oxyde entre la spirale et le substrat
C,, = capacitance du substrat par unité de surface

G,,, = conductance du substrat par unité de surface

I1 a été démontré, grace a 1’étude de ce modele, que la perte dans le substrat de silicium
revenait nécessairement a la pénétration du champ électrique dans celui-ci [13].
L’importance relative de la conductance 1/R; diminue a haute fréquence par rapport a la

susceptance @wx C,; et par conséquent, la dissipation de 1’énergie dans le substrat de
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silicium devient plus importante. La perte dans le substrat peut alors &tre minimisée en
amenant Rsi a zéro ou a ’'infini. Pour ce faire, le silicium a €té utilis€ comme un trés bon
conducteur ou un trés bon isolant. L option la plus pratique a consisté a transformer le
substrat en un bon conducteur grace a I’ajout d’un plan de masse. Le champ électrique
induit est ainsi forcé a ne pas pénetrer dans le silicium. Ce plan de masse introduit du
courant image induit qui tend & annuler le champ magnétique induit par la spirale. Afin
de minimiser I’induction des courants images, le plan de masse a alors ét€ modifié par la
formation de fentes perpendiculaires a la spirale figure (1.2). Les fentes agissent ainsi
comme un circuit ouvert devant les boucles de courant induit. Elles doivent étre
suffisamment proches 1’une de I’autre de maniére a ce que le champ électrique vertical

ne rejoigne pas la couche sous-jacente de silicium [9].

Micro-ruban

Figure 1.2: Plan de masse modifié par des fentes perpendiculaires

a la spirale
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1.2 Expressions approximatives de I’inductance de la spirale planaire.

L’inductance de la spirale planaire est calculée grace a la méthode approximative
Greenhouse [9]. Cette méthode est basée sur le calcul de I’inductance mutuelle entre les
courants des micro-rubans parall¢les. Elle est relativement simple et donne des résultats
précis. Pourtant, des formules plus simples sont généralement préférées pour la
conception. Plusieurs formes de spirales sont fréquemment utilisées. Elles se
caractérisent par des spécifications particulieres dont les performances varient en
fonction de la bande d’opération et du niveau de couplage inductif désiré. Les

différentes formes sont présentées dans les figures 1.3 a 1.4.

Figure 1.3: Spirale planaire carrée



13

Figure 1.5 : Spirale planaire octogonale

L’inductance de chaque type de spirale est spécifiée par le nombre de tours n, la
largeur de lignes w et I’espace entre les lignes adjacentes s ; di;, et doy, sont
respectivement les diamétrgs intérieur et extérieur de la spirale (figures 1.3 a 1.5).

Deux expressions approximatives ont été utilisées afin de calculer 1’inductance

des spirales planaires de forme carrées, hexagonales, et octogonales. La premicre a été
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mise au point par Wheeler [11] et la deuxieme dérive des principes de

I’électromagnétisme.

1.2.1 Formule de Wheeler

La formule de Wheeler permet d’exprimer I’inductance pour une spirale planaire

intégrée sous la forme suivante :

—_— 1.6
1+K,xp (1.6

avec n = N-1 ou N est le nombre des tours de spirale et d,,, = 0.5(din+dout).

Les coefficients K; et K, dépendent de la forme de I’inductance. Leurs valeurs sont

présentées dans le tableau 1.1.

Forme K, K,
Carrée 2.34 2.75
Hexagonale 2.33 3.82
Octogonale 2.25 3.55

Tableau 1.1 : Coefficients de la formule Wheeler
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Le facteur de remplissagé p représente 1’état creux du conducteur. Il se calcule selon Ia

dout - din

formule suivante ;: p = ———-.
p dout + din

Lorsque p =0, le conducteur est vide. De plus, on peut noter que plus les tours internes
d’une spirale se rapprochent de son centre plus le niveau de l’inductance mutuelle
négative 1’emporte sur celui de I’inductance mutuelle positive. En effet, lorsque la
surface libre de la spirale est petite, I’inductance mutuelle qui provient des courants

circulant en sens opposé sur les cotés paralleles de la spirale devient plus importante.
1.2.2 Approximation de I'inductance basée sur la nappe du courant

L’inductance de la spirale planaire peut également &tre obtenue en substituant la
densité du courant équivalent par une nappe de courant [12]. Sachant que I’inductance
mutuelle des courants circulant sur des cOtés orthogonaux de la spirale est nulle. Le
calcul de I’inductance de la spirale se réduit donc a 1’inductance propre de chaque nappe
de courant et a I’inductance mutuelle entre les courants parall¢les. Ces inductances sont
évaluées en utilisant les concepts de distance moyenne géométrique (GMD) et de

distance moyenne arithmétique (AMD) [12,13]. Le résultat de I’expression est :

xnxd
L, = HXX Carg (cl x (logm(gz-) +C, x pjj (1.8)
P

T

Les valeurs des coefficients C, different selon la forme de la spirale (Tableau 1.2).
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Forme G C, C,

Carrée 2.00 2.00 1.54
Hexagonale 1.83 1.71 0.45
Octogonale 1.87 1.68 0.60

Tableau 1.2.: Coefficients de la formule de I’inductance basée sur les nappes de courant

L’expression ainsi obtenue permet de calculer I’inductance. Cependant, ce calcul perd de

sa précision lorsque le rapport s/w devient plus grand que 1.

1.3 Réalisation des transformateurs monolithiques en spirales

Les différentes réalisations de transformateurs congus jusqu’a date [14] offrent
un compromis entre 1’inductance propre, la résistance en série de chaque port, le
coefficient de couplage mutuel, les capacitances port a port et port a substrat, la
fréquence de résonance, la symétrie et la surface. Les expressions analytiques du

couplage permettent d’explorer systématiquement ce compromis.

Modéle analytique du transformateur a plusieurs niveaux

Le transformateur & multi-niveaux (figure 1.5) utilise plusieurs couches de métal et

exploite le couplage latéral et vertical afin d’obtenir une efficacité de surface importante
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et un niveau €levé de couplage de I’inductance propre (k = 0.9). Le seul inconvénient de
ce type de transformateur est le niveau €levé de la capacit¢ mutuelle de port a port.
Cependant, ce probléme peut étre contourné partiellement sans affecter le niveau du

couplage en déplacant le centre des inductances.

[Port2™ ™ ‘ ‘ ]  Porl

X8 7 N

Nivean supérieur

Figure 1.6: Transformateur a deux niveaux déplacés latéralement

Les indices s et i se réferent respectivement aux spirales supérieures et inférieures du
transformateur. A partir d’un modele discret du transformateur multi-niveaux,
I’inductance propre de la spirale supérieure L; et celle de la spirale inférieure L; ont pu

étre exprimées selon les formules suivantes [14] :

9.375u,n° AD?

- (1.9)
11xOD —7x AD

L =L | (1.10)

s 1
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ou n est le nombre des tours; OD et AD sont les diamétres intérieurs et extérieurs

moyennes de spirales. Les coefficients k, M se définissent selon les expressions

suivantes :
k=09- d, (1.11)
AD
M=kLL, (1.12)

s

1.4 Théorie des transitions Marchand

Les transitions Marchand sont primordiales dans la conception des circuits
balancés a large bande. Elles sont constituées de deux sections de lignes couplées qui
peuvent étre réalisées en utilisant des lignes micro-ruban. La plupart des transitions
différentielles planaires sont congues & partir de jonctions hybrides 180°. Cependant,
I’inconvénient de ce type de transition est leur bande étroite. Afin d’améliorer cette
caractéristique les transitions hybrides sont remplacées par des lignes A/4
interconnectées et terminées a un de ses ports par un court circuit ou un circuit ouvert.
Ceci permet d’obtenir une transition balancée a large bande. Afin de bien saisir le
fonctionnement des transitions Marchand, une analyse théorique basée sur les modes
pair et impair a été développée a partir des coefficients de dispersion d’une ligne

couplée.
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Etude analytique de la transition Marchand:

Afin de mettre en évidence le principe de conception de la transition Marchand,
la théorie du coupleur directionnel a été utilisée. Comme I’indique la figure 1.7, la
~ transition Marchand est constituée de deux paires de lignes couplées. La longueur
électrique de chaque section équivaut a un quart de longueur d’onde du mode impair au
centre de la bande d’opération. La matrice de dispersion d’un tel balun peut étre dérivée
a partir de celles des deux coupleurs. En premi¢re approximation, I’impédance de la
source au port 1 est considérée comme identique a celle des charges aux ports 2 et 3. En
procédant par I’analyse des modes pair et impair, la matrice de dispersion d’un coupleur
directionnel idéal dont le coefficient de couplage est C et la directivité est infinie,

s’exprime selon la formule [16] :

0 c _jii-c? 0
-' 2
[S]coupler = ¢ 0 0 —JV1=C (1.13)
- ji1=-C? 0 0 C
0 N C 0

La matrice de dispersion de la transition Marchand peut étre obtenue a partir de celles
de deux coupleurs identiques et interconnectés (figure 1.7) en appliquant les relations

des ondes de tensions [15].
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1-3C? 2CV1-C* . 2CN1-C?
14 1+ C? T
2 2 2
e s 2C? 1-C?
T 1+ C 1+ C?

Comme 1l sera démontré dans la suite, 1’adaptation des ports du balun ne sera pas un
objectif dans notre application. Il n’a pas donc été nécessaire d’ajuster le facteur du
couplage de coupleur afin d’adapter le port d’entrée du balun.

Dans le cas général, lorsque les impédances de source et de la charge sont différentes la

matrice de dispersion de la transition s’exprime alors de la maniére suivante:

[S ]Ifalun = [A]—I ([S]balun - [F ]+ X[I] - [FIS]balun )—'1 [A]+ (1 '15 )
O [T] est la matrice identité et [['] et [A] sont données par les matrices suivantes:
Z vOZ
Il]=lo =t—=¢ :
Irl=jo 27 (1.16)
0 0 Z 1 Z 0
i Z,+Z, |
- -
0 0 0
yAVA
Al=|0 22— 0 :
[A] 2z (1.17)
0 0 2 V%0
i Z,+Z, |

Le symbole + représente ici ’opérateur de transconjuguaison.



Par conséquent, la matrice de dispersion du transformateur est :

-
1- CZ(ZZZ IJ 2C1- sz 2CV1- sz
0

2cV1-C* \/7 2c2(

1-C?

i) el el
]

Z
Z,

[S]irans =

ool el

o) o] el

2Z,

0

1-C*?

g

1
27,
+

C=

Figure 1.7: Schéma fonctionnel d'un transformateur symétrique de Marchand

représenté par deux coupleurs identiques

1+C? 1 c?| ==L 22, -1 1+C? 2z,
ZO ZO ZO

C représente le facteur du couplage et est calculé selon la formule suivante :

1JJ
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(1.18)

(1.19)
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La matrice générale du balun démontre effectivement que les ports de sortie
restent balancés tant que la condition S;; = -S3; est vérifiée. Les expressions de S;; et S3;
démontrent aussi que la condition du balancement du signal est indépendante de la
valeur des impédances d’entré et de sortie du balun. De plus, le fait que le balun est
congu de coupleurs directionnels a larges bandes, le balun peut également étre

caractérisé par une large bande.
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CHAPITRE 2

CONCEPTION D’UNE TRANSITION
DIFFERENTIELLE A INDUCTANCES SPIRALES A
LARGE BANDE

Dans le chapitre précédent nous avons présenté quelques notions théoriques sur
les caractéristiques des spirales planaires. Nous avons présenté des formules empiriques
permettant de calculer les paramétres d’un modele électrique équivalent en fonction des
parameétres géométriques et physiques des spirales qui forment le transformateur. Ces
expressions nous permettent de comprendre de maniere générale les principaux
mécanismes de couplage parasite pouvant avoir lieu dans la conception des
transformateurs a inductances spirales. La théorie a également porté sur la conception
des transformateurs utilisant la technologie des circuits intégrés RF (RF IC) sur silicium.
Néanmoins, les modeles présentés dans le chapitre 1 restent valides, en ajoutant
quelques constantes pour d’autres techniques de fabrication. Ils permettent alors de
donner une idée générale sur la relation entre le niveau du couplage inductif et les
parametres physiques et géométriques d’une transition utilisant des inductances en

spirale.
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2.1 Description de la transition différentielle spirale planaire

Le principe de fonctionnement de la transition spirale est bas¢ sur le couplage
entre des spirales imprimées sur les niveaux supérieur et inférieur d’un substrat. Le
modele électrique équivalent schématisé sur la figure 2.1 explique clairement comment
obtenir une sortie différentielle grace au couplage magnétique entre les spirales de deux
niveaux. L’excitation des spirales du niveau supérieur provoque deux champs
magnétiques identiques mais en directions contraires. Etant donné la symétrie du circuit,
I’effet de couplage magnétique entre les deux niveaux donne alors naissance a des
courants d’induction différentiels aux sorties de la transition. Ainsi, s’il n’y avait pas de
capacités parasites entre les bobines d’entrée et les bobines de sortie, les courants de
sortie seraient toujours en mode différentiel. La qualité de la transition dépendra donc de

la prédominance du couplage inductif par rapport au couplage capacitif.

«~— Jout

M™_— lout

Figure2.1: Mode¢le électrique équivalent de la transition
différentielle spirale.
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Les figures 2.2 et 2.3 représentent le niveau supérieur et inférieur de la transition
différentielle spirale. La connexion entre les deux niveaux se fait avec des trous
métallisés et celle des spirales aux ports des sorties s’effectue par des ponts a air. La
figure 2.4 illustre la perspective du circuit en 3D. On notera que pour éviter le
croisement de fils présent dans le schéma équivalent ci-dessous, on a simplement utilisé

des enroulements de sens contraire pour les deux bobines du secondaire.

Iout Iout -

.

trou métalisé

pont & air
entrée

Figure 2.2: Perspective supérieure de la Figure 2.3: Perspective inférieure de la
transition différentielle spirale. transition différentielle spirale.
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Wed May

Figure 2.4: Transition différentielle spirale.

2.2 Méthode et outils de simulation

La transition différentielle a été congue afin d’éliminer le mode commun
introduit par la composante normale du champ électrique sondé sur un circuit. L’étude
théorique a permis de mettre en évidence les différents facteurs agissant au niveau du
signal des spirales couplées. De plus, a partir des modeles empiriques du coefficient de
couplage, on a pu en déduire que I’inductance propre et mutuelle des spirales dépend du
nombre de tours et de la surface libre de la spirale. La conception de la transition
différentielle spirale sera effectuée aprés avoir optimisé ces parametres en utilisant les

logiciels Richt et Move.
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2.2.1 Logiciels de Modg¢lisation

La modélisation de la transition différentielle spirale a été effectuée griace aux
logiciels Richt et Move. Le programme Richt a été développé par une équipe
universitaire [24]. Le calcul est basé sur la méthode des moments appliquée a des
éléments filaires (segments). Le courant sur chaque segment est représenté par des
fonctions de bases sinusoidales pondérées par des coefficients a déterminer. Toute
structure peut alors &étre modélisée par des ¢éléments filaires et plusieurs variables
peuvent également &étre déterminées grace a ce programme. Par exemple, le courant du
premier et du deuxiéme bout de chaque segment sera déterminé. La partie Move du
logiciel, développée par le Professeur Jean Jaques Laurin permet d’avoir des simulations
de mesures en champ proche. En effet, il permet de calculer les interactions entre une
structure testée et une sonde localisée a proximité du circuit. Le champ sondé est
récupéré sous forme d’une tension calculée aux bornes du récepteur supposé branché a

la sonde.

2.2.2 Discussions concernant la simulation de la transition différentielle

spirale.

L’objectif de la modélisation consiste a déterminer les dimensions optimales du
circuit permettant d’avoir une sortie différentielle et un niveau de signal important. Le
signal est dit balancé a la sortie de la transition spirale lorsque les deux ports de sortie

ont la méme amplitude et qu’ils sont déphasés de 180 degrés. Par conséquent, le
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balancement du signal reste un parameétre primordial & optimiser, puisque, le but
principal de la transition est de concevoir des sondes qui permettent d’éliminer le mode
commun sondé sur le circuit testé. Les simulations ont été effectuées grace au logiciel
Richt. Le circuit est représenté par des points de branchements et des segments dont les
coordonnées et les numéros sont calculés et inscrits dans un fichier d’entrée. Le fichier
de sortie contient quant a lui les valeurs complexes du courant du premier et du second
bout de chaque segment. Les parameétres de modélisation a optimiser seront alors les
courants a la sortie de la transition différentielle. La condition de balancement du
courant a la sortie est que les équations (2.1) et (2.2) devront étre respectées :
11=1 2.1
et 3=0 2.2)
Les courants sont définis a la figure 2.5.
1; représente le courant au deuxiéme bout du segment 1 tandis que i, représente le
courant au premier bout du segment 2. La longueur du segment 3 a été choisie trés
grande afin de permettre au courant en mode commun de s’exprimer. En effet, sans le

segment 3, la loi des nceuds force I’équation 2.1 a étre toujours satisfaite (figure 2.5).
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Figure 2.5: Modélisation d’une sortie de courant balancée.

Comme il a été mentionné auparavant, le logiciel Richt permet de modéliser tout
circuit par des €léments filaires dont les diameétres sont déterminés a partir des
dimensions physiques du circuit a simuler. Il a alors été nécessaire de modéliser la
spirale planaire par des éléments filaires dont les diamétres ont été calculés a partir des
dimensions de la ligne formant la spirale. La figure 2.6 schématise la conversion
géométrique d’une ligne planaire qui posséde une épaisseur 4 et une largeur w en un
élément filaire de diameétre d. selon la régle empirique de Ludwig [25] des périmétres
équivalents.

La transition différentielle spirale planaire a été transformée par une structure
filaire selon le modele schématisé sur la figure 2.6. Les dimensions du circuit doivent

“respecter la limite inférieure imposée par la technique de fabrication utilisée. En effet, la

résolution limite de la technologie de circuits micro-ondes imprimés disponible dans
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notre laboratoire se limite & 5 mil (1 mil = 25.4 um). D’apres les modeles empiriques
discutés au chapitre 1, il a été démontré que plus la séparation entre deux lignes
adjacentes est petite, plus le couplage inductif augmente. Sachant de plus que
I’inductance propre de la spirale augmente lorsque la largeur des lignes diminue, nous
avons par conséquent fixé 1’écart et la largeur des lignes aux limites permises par la
fabrication. D’apres 1’étude théorique du chapitre 1, nous avons alors conclu que le
niveau d’inductance était meilleur avec une spirale carrée. En effet, d’aprés 1’équation
1.6 et les résultats du tableau 1.1, 'inductance d’une spirale carrée est meilleure que
celle d’'une spirale hexagonale ou octogonale. La forme géométrique préalable des

bobines du transformateur sera alors carrée.

Figure 2.6: Conversion géométrique d’une
structure planaire (a) en une structure filaire (b).

2.3 Resultats des simulations de la transition différentielle spirale.

2.3.1 Nombre de tours de spirales

Le niveau du couplage dépend essentiellement du nombre de tours de spirales.

Nous avons donc essaye par le biais de modélisation de définir le nombre de tours de
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spirales permettant d’obtenir un balancement du courant a la sortie et un niveau de
couplage optimal. Les simulations ont ¢été effectuées sur une largeur de bande allant de
500 MHz & 6 GHz. Comme illustré sur la figure 2.5, les conditions de courant balancé a
la sortie du circuit se traduisent par les relations (2.1 et 2.2). En effet, on désire que les
courants du deuxiéme bout du segment 1 et du premier bout du segment 2 soient égaux.
Le niveau du couplage et le balancement du courant a la sortie de transition ont
été étudiés en variant le nombre de tours de 1 2 3 et la surface libre des spirales en
double. Les figures 2.7 a 2.14 représentent les résultats obtenus apreés le calcul. Sur ces
figures, I’amplitude et la phase du courant aux sorties de la transition spirale a des
nombres différents de tours de spirales sont présentées pour une tension d’excitation de
1 volt appliquée au port 1. L’étude de ces courbes démontre que le niveau du couplage et
le balancement du courant sont meilleurs a 2 tours de spirale qu’a un ou trois tours.
En effet, la condition du balancement est vérifiée avec la transition de 1 et 2 tours. Les
résultats des figures 2.7 et 2.9 démontrent que le niveau du courant a la sortie de la
transition spirale a 2 tours varie de 5.25 A a 1 A sur une bande de fréquence allant de 0.5
GHz 4 3 GHz tandis que le niveau du courant a la sortie de la transition spirale a 1 tour
varie de 2.8 A a 0.75 A sur la méme bande de fréquence. De plus, la condition du
balancement du signal n’est plus valide avec une transition spirale a 3 tours, ce qui est
illustré par les résultats des figures 2.11 et 2.12. On remarque que dans le cas N = 3, une
résonance se manifeste de fagon évidente sur la courbe de phase de I, autour de 2 GHz.

Celle—ci est probablement attribuable a une augmentation du couplage capacitif car un



32

écart significatif du comportement de mode différentiel a partir de cette fréquence se

manifeste.
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2.3.2 Influence de la surface libre sur le niveau du couplage et du balancement du
courant a la sortie du transformateur spiral

A partir des modeles empiriques du niveau du couplage mutuel cités dans le
chapitre 1 (1.9 a 1.14), nous pouvons déduire que le couplage mutuel est li¢ d’une
maniére non linéaire a la surface libre de spirales des deux niveaux, et que la perte
d’énergie due a I’effet de peau dans les interconnexions des spirales est proportionnelle a
la longueur des spirales. Apres le calcul, les résultats, illustrés par les figures 2.9, 2.10,
2.13 et 2.14, que nous avons obtenu pour un nombre de tours de spirale fixé a 2
traduisent effectivement ces observations. Le niveau du couplage mutuel et le
balancement du courant se dégradent lorsque les dimensions physiques du circuit sont
doublées. Par conséquent, un compromis entre ces trois parametres (i.e. les dimensions

physiques du circuit, le niveau du couplage et la condition du balancement) doit &tre pris

en considération dans la conception du circuit.
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Figure 2.13: Amplitude des courants simulés aux sorties du transformateur

spirale a 2 tours dont les dimensions physiques sont doublées par
rapport au cas de la figure 2.9.
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Figure 2.14: Phase des courants simulés aux sorties du transformateur
spirale a 2 tours dont les dimensions physiques sont doublées
par rapport au cas de la figure 2.10.

2.4 Etude de effet du dipdle sur le balun

Etant donné que les paramétres géométriques ont été définis et que les
simulations de fonctionnement du circuit ont été validées, il nous reste maintenant a
étudier I’influence que peut causer I’ajout de la sonde dipolaire aux sorties du
transformateur. Grace au logiciel Move, nous avons simulé des mesures en champ
proche effectuées séparément par la sonde spirale (Balun spirale + dipdle) et par une
sonde idéale au-dessus d’une source formée d’un réseau de cinq antennes (figure 2.15).
La sonde idéale est constituée uniquement d’un dipdle court connecté directement & une -
résistance de 50 @, ce qui lui permet de sonder uniquement la composante du champ
électrique qui lui est parallele. Les dimensions de la sonde dipolaire simulée sont du
méme ordre de grandeur que celles des sondes dont nous disposons au laboratoire. La

longueur de ses armatures est de 1 cm.
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Les figures 2.16 a 2.18 représentent la tension normalisée et sondée sur un réseau
de cinq antennes du circuit test dont on connait a priori la réponse en champ proche a
200 MHz et 2 3 GHz. On constate que les résultats normalisés obtenus par la sonde
spirale ou idéale sont parfaitement identiques. Par conséquent, la longueur du dipdle
utilisé semble éviter tout type de couplage entre les armatures du dipdle et le balun. On
note une différence de phase constante entre les 2 courbes de phase, ce qui s’explique
par une différence d’impédance interne. On peut en effet supposer que le balun est
inductif. Cette différence étant constante, elle n’aura pas d’impact sur le traitement des
mesures en champ proche. En outre, 8 3 GHz nous observons la naissance d’ondulations

qui sont dues a la nature du circuit test utilisé.

Sonde+ransformateur

(2) (b

Figure 2.15: Simulation des mesures en champ proche sur un réseau de cinq
antennes prises par la sonde idéale (a), et par la sonde spirale (b).
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Afin de valider le rejet de I’excitation du cable d’alimentation par le champ

incident, nous avons effectué les mémes simulations que celles représentées dans la
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figure 2.15 (b) en ajoutant un fil branché a la masse du port d’entrée de la transition
spirale (figure 2.20). Ces simulations ont été effectuées a 2 GHz et a une hauteur de 5

mm au dessus du réseau test.

—lme—

1

Figure 2.20: Simulation des mesures en champ proche sur un réseau de cinq
antennes prises par la sonde spirale avec un fil branch¢ a la masse
du port d’entrée.

Les résultats illustrés sur la figure 2.21 démontrent effectivement que la sonde rejette

’excitation du céble par le champ incident.
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2.5 Mesure du balancement de la transition différentielle spirale fabriquée
Les dimensions physiques du circuit simulé étant réduites, il nous a été
impossible de le fabriquer tel quel via le procédé de circuit imprimé disponible au
laboratoire. Afin de valider le modele de la transition différentielle spirale, les
dimensions du circuit ont été multipliées par trois. Les figures 2.22 et 2.23 représentent
les résultats des mesures de balancement du signal a la sortie de la transition
différentielle spirale fabriquée. D’aprés ces courbes, le balancement du signal a la sortie
s’établit alors sur une bande de 300 MHz. En effet, les signaux S;; et S;;3 y sont
quasiment égaux et déphasés de 180 degrc"as. Comme attendu, la bande de la transition
différentielle spirale s’est dégradée environ d’un facteur trois. Puisque la largeur de la

bande simulée s’éleve a 3 GHz, cette bande aurait été réduite a environ 1.5 GHz si la

présence du substrat (duroid 3.35) avait été prise en compte dans les simulations (la
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bande 4 3 GHz aurait été divisée par ,/& 7 OU &, représente la permittivité effective du

circuit). Nous avons ainsi pu démontrer que notre modele aurait ét¢ au moins valide sur
une bande de fréquence de 1.5 GHz si les techniques de fabrication avaient permis sa
fabrication.

Une autre solution serait d’utiliser une autre technique de fabrication telle que la
technologie des circuits intégrés Silicium-RF qui a été présentée dans le chapitre 1 ou
d’autres techniques telles que LTCC ou MMIC. Celles-ci nous permettraient alors de

réaliser un circuit miniature et multi-couche.

Figure 2.22: Résultats des mesures de I’amplitude des signaux
aux sorties de la transition différentielle spirale.
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Figure 2.23: Résultats des mesures du balancement de la phase
aux sorties de la transition différentielle spirale.

La validation expérimentale de la sonde fabriquée a partir de cette transition

spirale sera représentée dans le chapitre suivant.

43
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CHAPITRE 3

CONCEPTION DES TRANSITIONS DIFFERENTIELLES
PLANAIRES A LARGE BANDE

Comme il a été démontré dans le chapitre précédent, la transition différentielle spirale a
deux niveaux est irréalisable avec la technologie MIC disponible au laboratoire a cause
de la taille miniature du circuit. D’autres solutions ont été envisagées et notre choix s’est
arrété sur des transitions différentielles planaires. Ces types de transition sont facilement
réalisables, de plus elles sont caractérisées par une largeur de bande meilleure que celle
du transformateur spiral. Leur principal handicap est la taille, ce qui peut conduire a des
perturbations des mesures de champ proche. Un objectif a atteindre ici sera donc la
réduction de la superficie du circuit planaire.

Dans ce chapitre nous allons éclaircir les différentes étapes de la conception de
ces types de transition basés sur la théorie du mode pair et impair. La transition
différentielle Marchand est composée de deux sections couplées, qui peuvent étre

réalisées en utilisant des lignes micro-ruban couplées.

3.1 Description générale de la conception des transitions différentielles

Les transitions différentielles décrites dans ce chapitre sont constituées d’un

réseau de quatre ports, dont 1’un (port 4) est terminé par un circuit ouvert ou un court-
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circuit, comme le démontre la figure 3.1. Les transitions différentielles permettent de
transformer une entrée non balancée d’impédance Z0 aux sorties balancées dont les
ports se terminent sur Z1. Dans notre application, Z0 représente I’impédance de la
source tandis que Z1/2 constitue I’impédance du dip6le symétrique ajouté aux sorties de
la transition. En général, Z0 et Z1 sont différents. Le principe de fonctionnement des
transitions différentielles a large bande peut s’expliquer grace a la technique du mode
pair et impair et de la réciprocité du circuit. Le balancement de I’amplitude et de la
phase a la sortie de la transition différentielle est établi \lorsqu’elle est capable de bloquer
la transmission du mode pair aux ports 2 et 3. Pour ce faire, le port 4 de la transition a
€té connecté a un circuit ouvert et les deux sections de ligne A/4 de mode pair a la
fréquence centrale de la bande d’opération ont été utilisées. Le circuit ouvert réduit
malheureusement la performance de la transition a basse fréquence. Une nouvelle
topologie a alors été proposée afin de contourner ces inconvénients. Le circuit ouvert a
été remplacé par un court-circuit et les deux sections de lignes A/4 ont été substituées par
deux courtes sections de lignes couplées. De plus, un troisiéme coupleur a également été
ajouté (figure 3.2) afin d’augmenter efficacement la longueur électrique des lignes
couplées qui était largement inférieure a A/4 (transition différentielle court-circuitée).
Ces modifications ont ainsi permis de réduire la taille du circuit de moitié et d’améliorer
la performance du circuit jusqu’a une fréquence inférieure de fonctionnement de 500
MHz en comparaison avec une limite antérieure de 1 GHz, comme le démontreront les

simulations et les mesures par la suite.
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Too

Figure 3.2: Diagramme bloc de la transition différentielle court-circuitée

Le parametre a optimiser, traduit par la relation suivante, est le balancement des

signaux aux sorties de la transition, soit

S21 = _S31
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Le niveau de perte de retour,. caractérisé par les paramétres S;;, Sy, et Si3, doit étre
minimisé en réalisant une isolation suffisante entre les ports 3 et 2. Théoriquement, il est
impossible de réaliser un circuit de trois ports sans perte qui soit adapté et isolé a tous
ses ports [16]. L’adaptation aux ports reste un paramétre secondaire dans la conception
de la sonde désirée car a priori I'impédance du dipdle ajouté a la sortie de la transition
différentielle est inconnue. Pourtant, cela n’aura aucun impact sur le fonctionnement de
la sonde car le peu de signal récupéré par la sonde est habituellement largement suffisant
pour effectuer des diagnostics en champ proche. Par conséquent, les poids
d’optimisation associés a ces parameétres seront alors négligeables devant ceux du
balancement du signal a la sortie de la transition différentielle et devant ceux d’isolation
de ses ports de sortie. Pour ce faire, des simulations ont été effectuées griace au
sﬁnulateur ADS de Agilent. Des lignes idéalement couplées, des coudes, des pattes, des
lignes et des trous métallisés pour se connecter au plan de masse ont été utilisés afin de
simuler la transition différentielle. Ces simulations nous ont permis d’optimiser
" correctement et simultanément plusieurs parameétres géométriques tels que les écarts, les
largeurs des lignes couplées ainsi que leurs longueurs et les longueurs des lignes de
sortie.

Une fois que les dimensions ont été déterminées et optimisées, nous avons alors
effectué des simulations avec le logiciel HP Momentum afin de tenir compte du
couplage qui peut éventuellement avoir lieu entre les lignes couplées de la transition et

le reste du circuit.
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Afin d’obtenir des résultats concluants qui permettent de prédire les réponses
exactes des circuits, nous avons pris soin de choisir un maillage adapté a la distribution
du courant sur chaque zone du circuit. Ainsi, nous avons adopté une distribution non
uniforme, afin de concentrer plus de cellules au bord des lignes couplées et d’abaisser
leur densité dans les autres zones du circuit. Les dimensions des cellules varient entre
N10 a4 N20. Les figures 3.3 et 3.4 représentent les schémas des circuits simulés et
fabriqués. Il est important de noter que la longueur L de la ligne qui connecte les deux
sections de la transition Marchand dans la figure 3.3 a également été optimisée afin

d’avoir le meilleur balancement possible des signaux aux sorties de la transition.

Port 3 Port 2 A

30 mum

Port 1 —L—

<4 80 mm.

¥

Figure 3.3: Schéma de la transition différentielle Marchand
fabriquée.
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Figure 3.4: Schéma de la transition différentielle Marchand court-circuitée
fabriquée.

Les circuits représentés ci-dessus ont été fabriqués sur un substrat de Duroid de 1.27 mm
d’épaisseur et de permittivité relative de 6.15. Les sections des lignes couplées sont
réalisées par des traces de micro-rubans en utilisant la technique des circuits imprimés.
La largeur des conducteurs est de 0.127 mm, et ils sont espacés de 0.1 mm. La longueur
d’une ligne M4 pour le mode impair est de 18 mm a la fréquence de fonctionnement qui

est fixée a 2 GHz.

3.2 Résultas des simulations et des mesures des transitions différentielles planaires

3.2.1. Niveau du balancement des transitions différentielles

Les figures 3.5 a 3.8 représentent les résultats des simulations et des parameétres
de dispersion S des deux types de transition différentielle. Les amplitudes de Sj; et Sy;

sont représentées dans les figures 3.5 et 3.7, tandis que le balancement de la phase des
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deux circuits (£S,, — £S;,) est representé dans les figures 3.6 et 3.8. Les mesures et les

simulations ont été éffectuées sur des ports de 50 ohms. D’apres ces résultats, on
constate que sur une plage de fréquence allant de 500 MHz a 2.7 GHz les amplitudes
des signaux aux sorties de la transition Marchand sont bien surperposées. De ce fait, le
rapport des signaux aux sorties de la transition différentielle Marchand varie entre 0.5 et
1 dB sur une plage de fréquence de 2.2 GHz. L’erreur du balancement de la phase est
quasiment nulle et la perte d’insertion varie entre -6 dB a -5 dB sur la bande de
fonctionnement. En comparant les réponses des deux transitions fabriquées, on remarque
que la substitution du circuit ouvert par le court-circuit dans le design du court-circuité a
réduit la bande de fonctionement a 2 GHz au lieu de 2.7 GHz. Ce changement nous a
cependant permis de réduire les dimensions physiques du circuit de moitié.

La perte d’insertion de la transition court-circuité varie entre -10 dB et -5 dB. Par contre,
le balancement du signal a la sortie de cette transition est meilleur puisqu’ il reste stable
a 0.2 dB sur une plage de fréquence allant de 500 MHz a 2 GHz. La figure 3.6
représente le balancement de la phase a la sortie de la transition différentielle court-

circuitée. Celui-ci varie entre 177 degrés et 180 degrés sur une bande de 2 GHz.
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3.2.2 Rejet du mode commun des transitions différentielles concues

La performance des transitions différentielles congues peut €tre mise en évidence via le
rapport de rejet du mode commun appelé CMRR. Le CMRR de transition est le rapport

du gain du mode différentiel sur le gain du mode commun, c’est a dire:

IS21 _S31|

CMRR =
[S51+ S5

La figure 3.9 représente les résultats du rapport CMRR des deux transitions
différentielles congues. D’aprés ces résultats, la transition différentielle court-circuitée

se caractérise par un excellent CMRR variant de 40 dB a 25 dB sur sa bande
d’opération, tandis que le CMRR de la transition différentielle Marchand originale
s’éleve de 25 dB a 30 dB. Par conséquent, les modifications apportées a la transition
Marchand ont effectivement améliorées remarquablement la performance de la transition
du rejet du mode commun aux basses fréquences bien qu’elles aient également rétrécie
la bande de la transition de 500 MHz aux hautes fréquences. La performance du CMRR
de la transition reste un paramétre primordial dans la conception des sondes utilisées

dans des mesures en champ proche.
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Figure 3.9: Rapport du rejet du mode commun des transitions
différentielles Marchand et court-circuité.

3.2.3. Adaptation et isolation des ports de sortie des transitions différentielles
planaires

11 a déja été¢ mentionné que I’adaptation aux ports ne constituait pas un objectif
principal dans la conception des sondes désirées. Par contre, il est nécessaire qu’une
meilleure isolation des ports de sortie des transitions différentielles soit établie sur la
bande de fonctionnement afin d’éviter ’influence d’une éventuelle asymétrie du dipdle
ajouté a la sortie de la transition différentielle. Les figures 3.11 et 3.12 représentent les
résultats des simulations et des mesures des coefficients de réflexion aux trois ports dés

circuits ainsi que I’isolation des ports de sorties des deux types de transitions congues. L’
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impédance des ports est fixée a 50 ohms. D’apres ces résultats, on constate que le design
de la transition Marchand permet d’avoir une isolation qui varie entre -15 dB et -7 dB.
De plus, on remarque que meilleure est I’isolation des ports de sorties, plus grand est la
perte de retour & ces ports. Les mémes conclusions peuvent étre déduites en analysant les
résultats de la perte de retour et 1’isolation des ports aux sorties de la transition
différentielle court-circuitée (figure 3.12).

L’impédance des ports de sortie des transitions différentielles est dans notre cas,
celle du dipdle ajouté a ces transitions (figure 3.10). La valeur de cette impédance est
cependant inconnue puisqu’elle varie en fonction du couplage mutuel avec 1’extérieur.
Afin de démontrer que 1’ajout d’une charge capacitive dont I’impédance est trés élevée
ne peut qu’améliorer 1’isolation des ports de sortie de la transition différentielle, nous

avons utilisé I’expression générale suivante qui est dérivé de la matrice 1.18 :

2c?| |2
. ZO
S 2Z
1+ C{———‘AJ
Z

0

Z, représente ’impédance de la source qui, dans notre cas est celle de 1’analyseur du
réseau, tandis que Z; est I'impédance de la charge a la sortie de la transition

différentielle (figure 3.10). Le facteur du couplage C est calculé selon la formule 1.19.
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Figure 3.10: Impédance d’entrée et de sortie des
transitions différentielles.
Les deux armatures du dipdle sont trés petites et ne mesurent qu’un cm de longueur. Sur
la bande des transitions, ce dipdle se comporte alors comme un petit condensateur dont
I’'impédance est trés élevée. Cette impédance peut étre estimée en utilisant la courbe de
la figure 5.6 du livre Stutzman [17]. Sachant que le rapport L/A du dipdle est inférieur a
0.1, Z, est alors inférieur a — j 1500 ohms. La figure 3.13 représente les résultats de
I’isolation des deux ports de sortie de la transition différentielle Mafchand. Ces résultats
sont calculés a partir de ’expression 1.18 en remplagant Z; par les différentes valeurs
calculées a différentes capacités possibles du dipdle. En conclusion, les résultats
d’isolation des ports de sorties calculés et mesurés a des ports de 50 ohms (figures 3.11
et 3.12) sont largement suffisants pour prédire I’isolation de nos transitions en présence
d’une impédance différente de 50 ohms. En effet, d’aprés les résultats de la figure 3.16,
I’isolation aux sorties de la transition différentielle est toujours bien vérifiée en présence

d’impédances tres élevées.
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Figure 3.13: Isolation calculée en présence d’impédances tres élevées aux
sorties de la transition différentielle Marchand

3.3 Conclusion

Jusqu’a maintenant, nous avons donc congu la premiere partie de la sonde qui est la
transition différentielle. Les conceptions des trois types de transitions ont alors été
présentées. Dans le chapitre suivant, la validation des sondes fabriquées a partir des ces
transitions sera effectuée. Enfin, une étude comparative entre ces sondes et une sonde

active commerciale sera également présentée.
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CHAPITRE 4

VALIDATION EXPERIMENTALE DES
SONDES FABRIQUEES

Les transitions qui ont été concues précédemment seront utilisées dans la
fabrication des sondes de champ électrique a large bande. Les différentes étapes de leur
conception ont été détaillées dans les chapitres précédents. La validation de ces sondes
constitue alors une étépe déterminante afin de valider le bon fonctionnement des
transitions différentielles. La validation s’effectuera grace un circuit de ligne coplanaire
dont on connait a priori les modes de propagation. La performance des ces sondes sera

également comparée avec celle d’une sonde active commerciale.

4.1 Banc de mesures en champ proche

Le banc de mesure en champ proche est constitué d’un dispositif de
positionnement qui agit sur ’antenne sonde. Il permet ainsi de se déplacer dans le
systétme de coordonnées cartésiennes (X,y) avec une résolution spatiale de 1’ordre du
micrométre (figure 4.1 et 4.2). Ces positionneurs sont fixés sur des supports d’acier.
Afin d’éviter toute perturbation pouvant altérer le champ proche du circuit testé
(Antenna Under Test ou AUT), 1’ensemble est alors placé suffisamment loin du support
qui soutient ’AUT. De plus, le bras principal tenant la sonde dip6le est fait de bois. Il

est gardée loin du circuit testé afin d’éviter toute perturbation du champ proche crée par

PAUT.
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(a) (®)
Figure 4.1: (a) Banc de mesure en champ proche fabriqué au laboratoire Poly-Grames.
(b) Agrandissement de la sonde de mesure et du circuit testé.

Positionneur x et ¥

MRE2
T=- : onde dipble
HP-IB
R L= JL
] uT
Port2 /

Portl
Analyseur de résean Matéria absorbant

Mesure de S12

Figure 4.2: Schéma du banc de mesure en champ proche permettant la prise
et ’enregistrement des mesures.
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4.2 Sondes de mesures en champ proche

Les sondes dipdle utilisées dans les mesures en champ proche sont constituées de
deux parties principales. La premiére d’entre elles est la transition différentielle. Elle
permet d’éliminer la composante normale du champ sondé sur le circuit testé¢ et de
récupérer sa composante tangentielle. La deuxiéme partie est quant a elle constituée d’un
dipdle qui est en fait une ligne coaxiale dont les extrémités sont dénudées et repliées afin
qu’elles aient la méme orientation que la composante tangentielle du champ électrique.
Les cables coaxiaux sont connectés aux deux ports de la transition différentielle (figure
4.3). La porte de sortie est connectée directement a 1’analyseur de réseau.

Les critéres de fonctionnalité d’une sonde sont les suivants :

trés grand rapport de rejet du mode commun

non-perturbation du champ proche du circuit testé

capture du mode différentiel du courant

balancement (I’amplitude du signal récupéré sur chacune des armatures du dipdle

doit étre identique).
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Port 2 Analyseur
de résean

— =

Transition différentielle
3 large bande

0* 180°

L =

Céble coaxial

13em

lem

Figure 4.3: Schéma de la sonde dipdle.
La bande de fonctionnement des sondes congues dépend principalement de la bande de
la transition différentielle. La conception de ces transitions a été abordée dans les

chapitres précédents.

. N

Figure 4.4: Photographie de la sonde dipdle avec les différentes transitions
différentielles a large bande: (a) transition court-circuitée (b) transition Marchand.
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4.3 Techniques de mesures en champ proche

La technique de mesure utilisée dans le cadre de ce travail est basée sur le
parameétre S;; mesuré griace a ’analyseur de réseau. La sensibilité des mesures rend
I’utilisation de I’analyseur plus critique [18]. En effet, a cause du couplage, la surface
externe du cable qui connecte la sonde capte directement une partie du signal provenant
du circuit testé. Ce signal peut étre conduit le long de la surface externe du cable et
éventuellement atteindre le dipdle. Celui-ci ne mesure pas uniquement le champ local
mais aussi les champs recueillis par le cable. Ce probléme peut &tre contourné en
éloignant les cables de la structure étudi¢e. De plus, si la structure testée est fortement
rayonnante, la transition elle méme peut alors recevoir du signal. Ceci peut également
étre évité en encastrant la transition dans des absorbants ou du blindage métallique.

Le parametre S;; mesuré sur l’analyseur de réseau a la figure 4.2 est
implicitement 1ié 2 la tension V; mesurée aux bornes de la sonde. L’équation 4.1 exprime
la relation entre V; et le champ incident E™. L’expression de cette équation sera établie
le chapitre 5.

R o
v, = d [E™.Jar 4.1)

(R, +Z%)I’(O)’

J' représente la distribution du courant électrique dans la sonde lorsque celle-ci est

utilisée en mode émission. Cette distribution est modélisée par une distribution de type

sinusoidal tronqué. F(0) est le courant d’alimentation lorsque le dipdle opére en mode
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transmission. Tandis que Z,, est I'impédance propre de la sonde et R; est une charge de

50 Q.

4.4 Circuit de validation

La validation du fonctionnement des sondes congues a été effectuée grace a un
simple circuit test dont la structure du champ proche est connue. Il est constitué d’une
ligne coplanaire court-circuitée appelée CPW (Figure 4.5). L’avantage de 1’utilisation
de ce circuit est la facilité avec laquelle un mode symétrique impair peut étre excité sur
les deux fentes du circuit. Deux composantes du champ électrique seront ainsi créées. La
premiere est une composante tangentielle, de symétrie impaire tandis que la deuxiéme
est normale et de symétrie paire. Les sondes seront validées quand la composante
normale du champ électrique sera rejetée par la transition différentielle de la sonde.
Puisque le champ électrique normal induit un signal en mode commun sur les deux bras
du dipdle, on déduit qu’un ensemble sonde + transition est alors fonctionnel s’il possede
un rapport de rejet du mode commun trés élevé et s’il permet d’avoir un mode
différentiel bien balancé.

Transition
différentielle

zZ
LX

Figure 4.5: Ligne coplanaire court-circuitée CPW.
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4.5 Résultats des validations

4.5.1 Résultats de simulation du champ proche sur CPW

Comme 'indique la figure 4.5, le balayage de la sonde est effectué le long de
I’axe X sur une distance de 32 mm a une valeur de Y constante et a une hauteur de 5 mm
au dessus du circuit CPW. Puisque la sonde ainsi disposée doit recueillir la composante
tangentielle du champ E, nous pouvons nous attendre a ce que la tension recueillie a la
sortie de la transition différentielle soit maximale et antisymétrique au dessus des fentes
du circuit testé tandis qu’elle devrait étre nulle a X=0.
En outre, lorsque la sonde se déplace de I’origine X=0, les deux armatures du dipdle
seront excitées différemment. Un mode commun sera ainsi induit sur le dipdle et
s’ajoutera au mode commun provoqué par ’effet du couplage sur la ligne de
transmission reliant la sonde et 1’analyseur de réseau. La transition différentielle a ainsi
été congue afin d’éliminer ce mode commun et de ne laisser passer que le mode
différentiel. La performance des sondes fabriquées peut alors étre quantifiée par le
rapport de rejet de la composante normale du champ électrique appelé VFRR. Ce
rapport est défini comme le rapport entre le plus grand maximum de la composante
tangentielle sondé sur les fentes du CPW et le minimum sondé entre les deux
maximums. Les mesures en champ proche balayées sur I’axe X au dessus CPW ont
d’abord été simulées grace au logiciel ADS Momentum. Les figures 4.6-a et 4.6-b
illustrent clairement le concept adopté afin d’effectuer ces simulations. Le circuit du test

a été simulé par deux lignes coplanaires, tandis que la sonde dipdle a été définie et
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déplacée sur une couche d’air située au dessus du CPW. La figure 4.7 représente le
résultat de ces simulations a 1.9 GHz. On remarque effectivement que la sonde idéale
rejette le mode commun du courant induit par I’excitation de la ligne coplanaire et que la
composante tangentielle du champ électrique mesuré est maximale et symétrique sur les
fentes du CPW. En outre, le VFRR de la sonde est évalué a -44 dB.

En théorie il devrait étre infini mais il ne 1’est pas a cause des traitements numériques

utilisés qui comportent des erreurs de troncature.

Substrat

Potis coplanaires

Couche d'air

Figure 4.6-a: Circuit de la simulation du champ proche de CPW effectuée
avec une sonde idéale a une distance de 16 mm suivant x,
a valeur constante de y et 2 une hauteur de 5 mm.
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Sonde

Vide

fente

Métal

3&——— Substrat

Figure 4.6-b: Coupe transversale au niveau des armatures du dipdle de la sonde
représentée sur la figure 4.6.a. La largeur de la fente est de 35 mil
et la distance entre les deux fentes est de 400 mil.
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Figure 4.7: Champ proche simulé a 1.9 GHz. Le balayage est effectué le long de
I’axe X a une valeur constante de Y et a une hauteur de 5 mm au-
dessus de la ligne CPW.

4.5.2 Résultats des mesures du champ proche sur la ligne CPW

La validation des deux sondes fabriquées (avec transition Marchand et avec

transition court-circuitée) a été réalisée grace a des mesures en champ proche sur le
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circuit test décrit ci-dessus. Les figures 4.8 et 4.9 représentent respectivement les
résultats de ces mesures. Les mesures ont été effectuées dans les mémes conditions que
celles de la simulation. Afin de valider la largeur des bandes des sondes, les mesures de
validation ont été prises a différentes fréquences: 1, 1.5 et 2.5 GHz pour la sonde
Marchand, et a 1, 1.5 et 1.9 GHz pour la sonde court-circuitée. D’aprés les résultats de
mesures en champ proche effectuées via la sonde Marchand (figure 4.8), le mode
commun induit par I’excitation du CPW est quasiment éliminé, ce qui se traduit par un
VFRR variant de -28 dB a -35 dB. De plus, le mode différentiel est clairement visible tel
que le démontrent les deux maximums du champ électrique sondé sur les deux fentes du
circuit de validation. La symétrie de la sonde peut étre mise en évidence en comparaht le
niveau des deux maximums du champ €lectrique sondé. Une différence de 0.2 dB a 0.7
dB a ainsi été calculée. Plusieurs facteurs peuvent étre a 1’origine de cette asymétrie :

- différence de la longueur des deux armatures.du dipdle ;

- mode commun induit par la composante normale du champ électrique

sur la ligne de transmission connectant la sonde a I’analyseur du réseau ;

- planéité du banc de mesure.
Les résultats des mesures en champ proche effectuées via la sonde court-circuitée
démontrent également une meilleure performance pour 1’élimination du mode commun
du champ électrique qui se caractérise par un VFRR variant de -28 a -37 dB. La
différence entre les deux maximums du champ électrique sondé sur les deux fentes du

circuit de validation s’éleve a4 0.75 dB.
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Le méme test de validation a été appliqué sur la sonde spirale congue grice a la

transition différentielle spirale discutée dans les chapitres 1 et 2. Les mesures en champ

proche ont été effectuées a tres basses fréquences sur la bande de la transition spirale. La

figure 4.10 démontre ces résultats de validation. Il est important de rappeler qu’avec la

technique de fabrication MIC utilisée, nous n’avons pas pu miniaturiser suffisamment la

taille de la transition afin d’obtenir le résultat escompté (bande d’opération de 1.5 GHz).
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Figure 4.8: Champ proche mesuré sur CPW a différentes fréquences. Les mesures sont
prises le long de I’axe X a une valeur constante de Y (Sonde Marchand) et &
une hauteur de 5 mm.
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normalisée regue par la sonde

Position de la sonde (m)

Figure 4.9: Champ proche mesuré sur CPW a différentes fréquences. Les mesures ont
été prises le long de I’axe X a une valeur constante de Y et a une hauteur de

5 mm (sonde court-circuitée).
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de 5 mm (sonde spirale).
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4.5.3 Comparaison entre les sondes concues et une sonde commerciale active

(P6330 Tektronix)

Une sonde d’oscilloscope active disponible au laboratoire a été congue afin
d’effectuer des mesures différentielles. En effet, I’amplificateur différentiel de la sonde
(figure 4.11) permet d’amplifier toutes les différences du signal aux entrées de la sonde
et de rejeter tous les signaux communs aux entrées. Cette sonde est congue et optimisée
afin de fonctionner a des largeurs de bande pouvant s’élever jusqu’a 3 GHz, avec un
CMRR pouvant étre de -40 dB, et de caractériser des circuits a faible signal. Son
utilisation avec des instruments autres que des oscilloscopes Tektronix, exige une
interface de source de puissance 1103 Tekprobe et une calibration de la sonde avec la

source avant d’effectuer des mesures.

[~

+

>——- Vout
j -

b

VdmC

lll——"—

+

Figure 4.11: Mode¢le simplifié d’un amplificateur différentiel (Vem représente
la tension du mode commun et Vdm celle du mode différentiel).
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La sonde étant congue pour des mesures de circuit électronique, nous 1’avons
modifiée par le simple ajout d’un dipdle court imprimé afin d’en faire une sonde de
champ proche. Dans ce cas la sonde est flottante et le noeud de masse représente a la
figure 4.11 et qui correspond a I’armature de la sonde n’est tout simplement pas branché.

La figure 4.12 démontre les résultats des mesures en champ proche obtenus grace a
la sonde active sur le circuit de validation CPW. Les résultats concernant la symétrie et
le VFRR de la sonde active restent encore des objectifs a améliorer. Plusieurs causes
peuvent étre a ’origine de cette dégradation. Parmi ces causes, on peut citer :

- le couplage du mode commun a travers les cables de 1’alimentation de la sonde;

- DI’asymétrie de la sonde ajoutée
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Figure 4.12: Champ proche mesuré sur CPW ligne transmission a différentes
fréquences. Les mesures sont prises le long de ’axe X a une valeur
constante de Y et a une hauteur de 5 mm (sonde active)

Dans les chapitres suivants nous allons présenter le développement d’une

nouvelle technique de caractérisation des antennes & ouverture ainsi que son application
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sur une antenne cornet. Cette technique a été inspirée de la méthode des moments en
utilisant des mesures en champ proche. Les sondes congues seront alors utilisées dans

CEs mesures.
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CHAPITRE 5
TECHNIQUE DES COURANTS ELECTRIQUES

EQUIVALENTS BIDIMENSIONNELS (CEEB)

La méthode des CEEB, inspirée de la méthode des moments, a été congue afin de
déterminer la distribution des courants équivalents des antennes a ouverture. Dans ce
chapitre, une bréve étude théorique sera présentée afin d’expliquer la technique des
CEEB qui implique des mesures en champ proche dans la détermination des coefficients
de courants sources équivalents d’une antenne.

Le choix des fonctions de base dépend de la source rayonnante 3 caractériser. A partir
des mesures en champ proche obtenues au voisinage de cette source, il est plausible que
I’emploi des fonctions 2D permettrait de reproduire des champs ayant la méme allure
que celle du champ proche mesuré. De plus, avec des fonctions de base 2D, on pourrait
s’attendre & ce que la convergence du calcul soit meilleure que dans le cas de

distributions utilisant des fonctions de base filamentaires.

5.1 Méthode des moments comme fondement de la technique des CEEB

5.1.1 Equation intégrale [17]

L’équation intégrale 5.1 du champ électrique appliquée & une antenne métallique

parfaitement conductrice occupant un volume V s’écrit:
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[KF,7)T(rav' =—E'(7) (5.1)
]

K (¥,r") est la fonction de Green correspondant au milieu oti se trouve ’antenne [17], 7
représente les coordonnées d’observation a la surface de I’antenne tandis que 7'
représente une variable d’intégration correspondant aux coordonnées de la source J . La
variable J(7') représente le courant induit 4 déterminer sur la surface de la structure et
-E'() est le champ appliqué sur I’antenne par une source externe, localisée ou
distribuée (e.g onde incidente).

L’approximation de la solution de cette équation intégrale est obtenue par la
méthode des moments qui consiste a discrétiser 1’équation intégrale suivante et a

résoudre I’équation résultante a I’aide de 1la méthode des résidus pondérés.

5.1.2 Discrétisation de ’équation intégrale et solution obtenue grice a la méthode

des résidus pondérés.

Il a été démontré dans la littérature [17] que 1’équation intégrale 5.1 pouvait

s’€crire sous forme discréte de fagcon approximative:
N
>z, =V, m=1,2...... M (5.2)
1

[Zmn] représente la matrice d’impédance généralisée, [I,] le vecteur des courants
inconnus et [V,] le vecteur des sources de tension. La définition de ces différents termes

sera donnée ultérieurement. Une démonstration synthétique montrant I’équivalence entre
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I’équation 5.1 et le systéme matriciel 5.2 sera établie également par la suite a I’aide d’un
exemple.

La figure 5.1 ci-dessous schématise un fil droit conducteur. Si le rayon du fil est
inférieur au dixiéme de la longueur d’onde, on peut utiliser 1’approximation des fils
minces et supposer que les courants induits ont uniquement une composante axiale selon
z. Dans cette approximation, seule la composante z du champ est considérée. Suite a ces

approximations, I’équation 5.1 devient :

[K..(7.7)J.(F)dv' =-EL(7) (5.3)

Dans cette équation, le membre de gauche représente le champ électrique E (7) produit
par la distribution de courant J, induite sur ’antenne. Définissons la variable
R(7) comme le résidu suivant :

R(F) = E; (F) + E; () (5-4)
Cette équation doit étre satisfaite en tout point 7 situé a la surface de I’antenne. La
discrétisation de I’équation intégrale consiste d’abord & approximer J, (7) par une

somme finie de fonctions de base en posant
N
J.(F) =2 1,0,(F) (5.5)
n=1

Dans le cas de structures filaires, le choix de prédilection pour les fonctions J, est une
fonction sinusoide tronquée (voir [17]).

Substituant cette équation dans 1’expression du résidu, on obtient :

R(F) = LE;(7)+E.(F) (5.6)
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Grace a la linéarité de 1’opérateur intégral. Le principe de la méthode des résidus
consiste a déterminer les coefficients des courants 7, qui produisent d’un résidu nul.

En pratique, la validation de 1’expression R(7)=0 en tout point de I’antenne est
remplacée par la validation de moments nuls de R(7) . Les moments sont obtenus par des
intégrales avec des fonctions de pondérationW, (7). Pour des raisons de rapidité de

convergence les fonctions W, sont souvent simulaires aux fonctionsJ,, .

Z
A

E' J
/\\}\/ . (80’“0)
o

Figure 5.1: Schéma d’une partie d’un fil conducteur dans I’espace libre

Les résidus pondérés s’écrivent selon la forme suivante:

j W, (F)R(F)dv =0, m=1,2,3, ....M (5.7)
V

W, représente une fonction de pondération, aussi appelée fonction test. En insérant

I’équation 5.6 dans 5.7, on obtient :
N -
[ Y 1,E; F)dv+ [W, (P EL(r)dr =0 (5.8)
v n=1 v

Apres la sortie de la sommation de I’intégrale, I’équation 5.8 devient :
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il,, [w,(Edv =~ [W,(2)El(z)dv (5.9)

Par définition, Z,,, €t V,, s’expriment selon les formules suivantes :

Zpy = (W, (PEdy et V,, == [W, (PEL(F)dv (5.10)
14 14
L’équation 5.9 peut alors s’écrire sous la forme suivante:
>zl =V, (5.2)

L’équation 5.2 et la méthode des moments serviront de point de départ dans le

développement de la technique des CEEB.

5.2 Technique des courants équivalents électriques bidimensionnels (CEEB)

La technique des CEEB proposée dans ce mémoire vise a permettre le calcul de
courants équivalents sur des ouvertures de guide d’onde ou des antennes a ouverture a
partir d’une approche inspirée de la méthode des moments. Le développement de cette
technique s’inspire de la technique des courants équivalents proposée par Sarkar et al.
[19] dans laquelle la distribution des courants sur une structure est représentée par un
réseau de dip6les magnétiques infinitésimaux équivalents (CME). La méthode CME a
été mise en place afin de déterminer les coefficients associés a ces dipdles magnétiques
(fonctions de base). La technique des courants électriques équivalents bidimensionnels
(CEEB) est bas¢e égalemeﬁt sur le méme principe. La seule différence entre les deux
techniques est donc le choix des fonctions de base. Dans la technique CEEB, les dipdles

magnétiques ont été substitués par des dipdles rectangulaires surfaciques sinusoidaux
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(DRSS). Avec cette technique, le nombre de fonctions de base nécessaires pour
modéliser correctement la distribution du courant surfacique est réduit grice a
P’utilisation de DRSS au lieu de dipéles filaires. La taillé du probléme serait ainsi
réduite. De plus, la précision du calcul serait également meilleure. En effet, les fonctions
filamentaires conduisent invariablement a la présence de singularités dans le champ
proche de la structure modélisée. Celles-ci n’étant pas présentes en réalité dans le champ
proche des antennes a ouvertures rayonnantes, il est préférable d’avoir recours a des
fonctions de base qui n’ont pas de singularité inhérente. De telles fonctions

bidimensionnelles sont présentées au paragraphe suivant.

5.2.1 Monopoles rectangulaires sinusoidaux surfaciques
La densité du courant électrique surfacique des fonctions de base proposées s’exprime
selon la formule suivante:

J = 27[11 sinhy(z, —z)+ 1, Sinh}/(z——zl)]cosh;y

; : : (5.11)
2sinh(y%) sinh(yw)

Comme I’illustre la figure 5.3, cette source est localisée dans le plan yz dans la région
-w<y<w et z1<z<z;. C’est une source rectangulaire planaire dont les dimensions sont de

2w et h, avec h= | z-z;|. Les constantes /; et I, sont les courants terminaux respectifs en

ampéres a4 z = z; et z = z, yest la constante de propagation en espace libre, i.e.

y =+-0’uc.
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Figure 5.2: Schéma d’un monopéle de surface rectangulaire

5.2.2 Expression du champ dans la zone proche du monopéle surfacique

La surface rectangulaire du monopéle est localisée dans un milieu homogeéne
conducteur avec une impédance intrinséque 7 et une constante de propagation y. Les
expressions des champs proches d’un tel monopdle sont données par les équations

suivantes [20] :

Ex(x,y,z)= jnC|(1,S, - 1,8, )sinh i + I, F, + I, F, | (5.12)
Ey(x,y,2)=nC[(I,T, - I,T;)sinh y + 1,,G, + I,,G, ] (5.13)
E, (x,y,z)=2nC(1,V, +1,V,) (5.14)
C = y/(32z sinh yhsinh yw) (5.15)
I,, =1, cosh(yh)-1I, (5.16)
I,, = I, cosh(yh)~ 1, (5.17)

F, = kimE(k,l,m,n) (5.18)
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S, => KE(k,I,m,n) (5.19)
G,=> mE(k,l,m,n) (5.20)
v, = E(0,,0,n)- E(0,~1,0,n) ‘ (5.21)
T, =—-2E(0,1,0,n) = 2E(0,~1,0,n)+ . E(k,l,m,n) (5.22)
b
. —)d
E(k,l, m, n) = exp(]k;oc)exp(l}y) exp(my(z-z,)) J-Pm—;u—)——u (5.23)
a=R, +jkx+I(y—y)+m(z-z,) (5.24)
b=R,,+ jkx+I(y—y,)+m(z~2z,) (5.25)
1 1 1
ou Z signifie Z Z Z
k=-11l=—1m=-1

Comme la figure 5.2 I'illustre, R,; et R, sont les distances des coins de la source au
point d’observation. Dans les expressions 5.24 et 5.25, y; = -w et y, = w. Dans le terme
de triple sommation, les indices £, / et m ne peuvent prendre que les valeurs 1 et -1. Il est

important de noter que 1’expression de Ey reste valable tant que x est différent de O.

5.2.3 Dérivation de la technique CEEB a partir de la méthode des moments

Tel qu’il a été mentionné auparavant, la méthode des moments consiste a
discrétiser 1’équation intégrale 5.1. La distribution des courants est ainsi remplacée par
une somme finie de fonctions de bases. La technique CEEB a alors été utilisée afin de
calculer les coefficients associés aux ensembles des fonctions de bases qui modélisent la
distribution des courants source sur I’ouverture de 1’antenne. La caractérisation d’une

antenne a partir de la méthode CEEB peut ainsi &tre exprimée grace a un systcme
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matriciel comprenant la sonde a une position fixe et I’antenne testée. Ce systéme s’écrit

selon la formule suivante:

z,.| 1z, ][I 4

z.] 1z L]~ 7] 29
Zesc représente la matrice d’interaction entre les monopdles, Zs le vecteur de couplage
entre les monopdles et la sonde. Dans le cas présent, on supposera que la sonde est
suffisamment petite et qu’elle peut ainsi &étre modélisée par une seule fonction de base
du dipéle électrique sinusoidale tubulaire. [/.] représente les coefficients des courants
des monopdles sources modélisant la distribution du courant équivalent sur I’ouverture
de I’antenne a caractériser, tandis que [/;] est le coefficient du courant induit sur la
sonde. Le vecteur [ V] représente les tensions appliquées aux bornes des monopdles et le
scalaire [ V] est la source de tension aux bornes de la sonde.

Considérant uniquement les sous-matrices supérieures du systéme 5.27, on obtient:

(2., L]+ [2.][L]=[7.] (5.27)

Si la perturbation du champ proche de I’antenne causée par le rapprochement de la

sonde de I’antenne testée est négligeable, I’équation 5.28 peut alors étre simplifiée :
EMIANIA (5.28)

Apres avoir solutionné cette expression pour trouver les coefficients [/.] et considéré les

sous-matrices inférieures du systéme 5.27, on obtient :

[z, [L]+[2,,][5]=1"] (5.29)
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Connaissant la tension V; obtenue grice aux mesures de champs proches et tenant
compte du fait qu’il n’y a aucune source sur la sonde ([ V;=0]), le systeme 5.30 se réduit
a

[z, ]0[1.]+[2,][1,]=0 (5.30)
Le champ proche sondé provoque des courants induits [/;] sur la sonde. Ces courants
sont proportionnels a la tension [V;] mesurée aux bornes de la sonde branchée a une
charge R;. Le circuit électrique équivalent de la sonde (figure 5.4) illustre la relation

entre la tension mesurée [V]] et les coefficients des courants induits [/;] sur la sonde.

+ -
Is Zets

J
Zs.fs' RI
]
bd

Figure 5.3: Circuit électrique équivalent de la sonde dipdle avec une charge.

D’apres la figure 5.4, La tension a la charge R; est donnée par la loi d’Ohm:
Vi=RiI;=- R (3:3D

En tenant compte de 1’équation 5.32, I’équation 5.31 devient:

[Ze/s]n []e] (532)
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Vi, représente la tension a la charge de la sonde placée a une position # donnée. [Ze /s ]n

est un vecteur ligne représentant les impédances mutuelles entre les dipdles électriques
et la sonde 2 une position #n. Il a été mentionné que la technique CEEB a été appliquée
dans le cas ou la sonde ne perturbait pas le champ proche de I’antenne testée, c’est-a-
dire que [/.] reste constant pour toutes les positions de la sonde. Si, en effectuant M

mesures a différentes positions, I’équation 5.33 peut alors s’exprimer de la maniére

suivante:
-V;l ] _[Ze/s:L |
V;Z R [Ze/S]z
=0l 1 5.33
Zs,/s [ 2] ( 3 )
_VIMH _[Ze/S]MJ

Ce qui peut également s’€crire sous la forme:

[Vprb] =[Z][L] (5-34)
Ce systéme linéaire contient N coefficients de sources inconnus [/.] et M tensions
mesurées [V;]. La matrice [Ze /s ]n est représentée par un vecteur ligne de N éléments et
[Vi]a est la tension sondée au nieme point dont les coordonnées sont (x,,Vn,2)-
La détermination des coefficients [/,] des courants nécessite alors la résolution du
systéme linéaire 5.35. La solution de I’équation 5.34 pour [/,] comportant la matrice Z
non carrée a ét€ obtenue en utilisant la méthode de la décomposition en valeurs

singuliéres [26].
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5.3 Méthode de solution du probléme inverse par décomposition en valeurs
singuliéres.

Le systéme matriciel 5.35 appartient a la classe des problémes dits mal posés (ill-
posed problem). En conséquence la matrice [Z] est alors considérée comme mal
conditionnée. Plusieurs méthodes ont été proposées afin d’obtenir une solution stable
pour de tels systemes. Parmi celles—ci, la méthode de décomposition en valeurs
singulieres (DVS) utilisée ici a permis d’obtenir des résultats satisfaisants dans notre
application.

Le principe de cette méthode consiste a décomposer la matrice [Z], en trois
matrices:

[21=[uIs)vT (5.35)
La technique de décomposition se présente comme suit : une matrice non carrée [Z]pxy
dont le nombre des lignes M est plus grand ou égal au nombre de colonnes N peut étre
écrite sous forme d’un produit d’une matrice [U] dont les colonnes sont orthogonales;
une matrice diagonale [S]yxy dont les valeurs sont non nulles et classées par ordre
décroissant est la transposée d’une matrice [V]y-y. La méthode DVS permet de détecter
des problemes de mauvais conditionnement de la matrice [Z] via le calcul du nombre de
condition. Celui—ci est défini comme le rapport entre la valeur du plus grand élément de
la matrice [S] et celle du plus petit. Un probléme est dit mal conditionné quand le

nombre de conditions de sa matrice d’impédance est trés grand.
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5.4 Conclusion

Dans ce chapitre, le développement théorique de la technique des courants
électriques équivalents bidimensionnels a été présenté. Dans le chapitre suivant, nous
allons démontrer la pertinence de cette méthode dans la caractérisation des antennes a
ouvertures. En particulier, I’étude d’une antenne cornet a 2.45 GHz sera effectuée grace
a cette technique. Une comparaison entre cette technique et des anciennes techniques
utilisant des dipdles filamentaires magnétiques (CME) ou électriques (CEE) sera

également mise en évidence.
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CHAPITRE 6

CARACTERISATION D’UNE ANTENNE CORNET
UTILISANT LA TECHNIQUE CEEB

Comme il a été mentionné dans le chapitre 5, la technique des courants électriques
équivalents bidimensionnels (CEEB) a été exploitée dans le calcul de la distribution des
courants surfaciques d’une structure quelconque. Dans ce chapitre, nous allons
représenter 1’application de cette technique dans la caractérisation d’une antenne cornet
a 2.45 GHz. La distribution des courants sur 1’ouverture du cornet sera ainsi calculée et
le diagramme de rayonnement en champ lointain sera ensuite déterminé. Enfin, les
performances de I’utilisation des fonctions électriques au lieu des courants filamentaires

magnétiques ou électriques seront également mises en évidence.

6.1 Description générale

La validation de la technique CEEB a été effectuée par la caractérisation d’une
antenne cornet a 2.45 GHz. Les caractéristiques de cette antenne ont été déterminées au
préalable en prenant des mesures en champ lointain et champ proche. L’ouverture de
I’antenne comet est un carré dont le c6té est égal a longueur d’onde en espace libre
2.45 GHz. Les mesures du champ proche ont été effectuées griace a la sonde basée sur
une transition différentielle Marchand, décrite dans les chapitres précédents. Le

dispositif de mesure du champ proche utilisé a quant a lui été présenté dans le chapitre 4.
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Le balayage a alors été effectué sur une surface de 16 cm x 16 cm (figure 6.1) a

différentes hauteurs 4 au dessus de I’antenne (A/2, A/4 et A/8).

Y

g
A

!
".
=

Figure 6.1: Schéma des mesures en champ proche d’un cornet a une hauteur 4,

I’ouverture du cornet est de AxA a 2.45 GHz.

La figure 6.2 illustre ’amplitude et la phase du champ proche E, mesuré a A/4 et
normalisée par rapport a la valeur maximale. D’aprés ces deux images, 1’allure du
champ proche mesuré est une cloche qui est légerement asymétrique par rapport au
centre du cornet. Plusieurs sources peuvent étre 1’origine de cette asymétrie:

- planéité de la table de mesure;

- perturbation du champ proche par la présence de la sonde;

- faible asymétrie de la géométrie du cornet.
La premiére et la deuxieéme cause peuvent facilement étre vérifiées par un simple
étalonnage du dispositif de mesure. Des mesures préliminaires en champ proche ont

alors été effectuées sur des circuits standards. Il a ainsi été vérifié que les deux premiers
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problémes cités ci-dessus n’altérent pas de fagon significative les mesures en champ
proche. Par contre, la troisieme cause est un défaut systématique qui ne doit pas changer
les résultats de comparaison entre le champ lointain mesuré dans la chambre anéchoide

et celui calculé a partir de la technique CEEB .

Amplitude relative

-0.05 0 0.05

Phase (radian)

suivant l'axe Y (m)
o

Position de la sonde

005 0 005
Position de la sonde suivant I'axe X (m)

Figure 6.2: Champ proche mesuré sur une surface de 16x16 cm a
une hauteur de A/4 au dessus du cornet

Les mesures en champ lointain de 1’antenne cornet ont été effectuées dans la
chambre anéchoide du centre de Recherche Poly-GRAMES. La figure 6.3 représente le

schéma du dispositif de mesure en champ lointain.
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Newport- Standard
PC Interface Module
-Model mm2000
Carte de contrble I—J I
des moteurs
Analyseur
Carte GPIB de résean Klinger scientific
Motor Driver MD4
Port 1 Port 2 i ]

Charmbre
anéchoide

) ) )M

Figure 6.3: Schéma du dispositif de mesure en champ lointain

Le systtme de mesure inclue deux moteurs permettant de déplacer I’antenne a
caractériser dans le systeme de coordonnées (r, 0, §) avec une précision de ’ordre du
millieme de degré. Le déplacement du moteur ainsi que le processus de mesure sont
pilotés par un logiciel (Rayonne) développé par 1’équipe de I’antenne et du champ
proché du centre Poly-GRAMES. La validité des mesures en champ lointain dépend

essentiellement de I’alignement de ’antenne testée et de I’antenne réceptrice.
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6.2 Application de la technique CEEB sur une antenne cornet a 2.45 GHz

La technique CEEB consiste a remplacer I’antenne émettrice par une distribution
des courants équivalents en utilisant le principe d’équivalence [19]. En estimant que le
champ proche est généré enticrement par des courants électriques équivalents, les
courants sources peuvent donc étre déterminés en appliquant la procédure de la méthode
des moments (chapitre 5). Le calcul des courants sources de 1’antenne permettra par la
suite de déterminer son champ lointain. La figure 6.4 illustre le schéma explicatif de la
méthode CEEB. En appliquant le principe d’équivalence, le champ proche généré par le
courant peut étre reproduit par une distribution de courants surfaciques. L’ouverture du
cornet a alors été remplacée par des fonctions courants équivalents, chaque fonction de
base étant pondérée d’un coefficient qui doit étre déterminé en résolvant le systéme
matriciel 5.10. Pour ce faire, nous avons développé un code permettant de déterminer
ces coefficients et de calculer le champ lointain qui sera comparé avec celui mesuré dans

la chambre anéchoide.
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Figure 6.4: Schéma explicatif de la technique CEEB appliquée sur une antenne cornet

6.2.1 Etude de convergence de la technique CEEB dans le cas monodimensionnel

Avant d’aborder le probléme de convergence de la méthode CEEB en deux

dimensions (2D), nous avons transformé le probléme en une dimension (1D). En effet,

Pouverture (AxA) du cornet sera remplacée par une ligne fictive dont la longueur

électrique est A. Le code a ainsi été modifi¢ de telle facon a modéliser cette ligne par des

fonctions dont les largeurs sont nulles (dipdles électriques). Afin de déterminer les

coefficients associés a ces dipdles, nous avons alors sélectionné des mesures en champ
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proche du comet qui coincident également avec cette transformation. En effet, sur toutes
les mesures en champ proche sur le cornet, seules 15 points de mesures de long de 1’axe

x a2y = 0 (voir figure 6.5) ont été conservées.
Transformation du

//Of ;‘E‘_/_/ /‘:><\:>‘<:><x

¥ probléme 2D
)%

.
T

1
¥

E .
e

Figure 6.5: Schéma de transformation du probléme 2D a un probléme 1D.

La condition de convergence est vérifiée lorsque le champ proche reconstruit par
le calcul coincide avec celui mesuré en augmentant le nombre de fonctions de base. La
figure 6.6 démontre effectivement I’erreur quadratique relative entre le champ proche
mesuré et celui reconstruit a partir des coefficients des courants calculés par la technique

CEEB. Le champ reconstruit peut s’exprimer a partir de I’équation suivante:
[Vr‘]=[Z][IcaIcul] (6'1)

L’expression de I’erreur quadratique relative est donnée par la relation suivante:

2

_lva-171
Ay

RRQ (6.2)
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Vs est le potentiel du champ proche mesuré par la sonde, tandis que ¥, est le potentiel
reconstruit & partir de la relation 6.1. D’apres le résultat de la figure 6.6, Perreur
quadratique relative atteint une valeur de 0.5% au bout du 11™ dipdle et continue &
décroitre en augmentant le nombre de dipdles qui modélisent le courant source sur la
ligne A. Le résultat de la figure 6.7 illustre ainsi ’excellente concordance entre le champ
proche mesuré et celui reconstruit sur le dipdle €lectrique A.
Bien stir, ce probléme est fictif car les champs proches utilisés ne cbrrespondent

pas a ceux d’une structure filaire. Néanmoins, on a démontré la convergence du

processus de solution.

Erreur quadratique relalive %

Nombre des dipdles

Figure 6.6: Erreur quadratique relative entre le champ mesuré
et reconstruit sur un dipdle A.
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Figure 6.7: Champ proche reconstruit et mesuré sur une longueur de 1.33 A suivant
I’axe X et a une hauteur de A/4 au dessus du cornet

6.2.2 Etude de Ia convergence de la technique CEEB dans le cas bidimensionnel

Une fois que la convergence de la méthode CEEB dans le cas 1D a été vérifiée,
la méme procédure a été adoptée afin d’étudier la convergence de la technique CEEB
dans le cas de 2D. L’ouverture du cornet a ainsi ét€ modélisée par des fonctions courants
dont les coefficients sont déterminés en utilisant des mesures en champ proche prises sur
une surface de 1.33 A x1.33 A 3 une hauteur de /4. 24x24 points de mesures de E, ont
été utilisés afin de résoudre un systéme matriciel dont le nombre d’inconnus varient de
23 a 77. Les fonctions de base sont situées dans le plan z = 0 et couvrent la surface
définie par les intervalles 16 cm <x <16 cm et 16cm <y <16cm. Seules des fonctions

ayant du courant en direction X ont été utilisées. La figure 6.8 représente le résultat de
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P’erreur quadratique entre le champ proche reconstruit et celui mesuré du cornet. Les
faibles valeurs de I’erreur quadratique décroissent lorsque le nombre de fonctions selon
X augmente, tandis que dans la direction y le nombre de fonctions est fixé a 7. L’erreur
quadratique relative est ainsi évaluée a 0.6 % avec un modele a 49 fonctions de base.
Cette méthode conduit ainsi & déterminer avec précision la distribution des courants
équivalents sur I’ouverture de I’antenne, laquelle sera utilisée par la suite dans le calcul

du champ lointain.

25 : T : : T : :
N | i i 5 | i
N i i : i | |
N : ; : ; :

2 feee Nt bomeeneents : : g R
\ 5 i ; ; i
AN 5 : s |
N i ;

15 ; s

Erreur quadratique relative (%)

Nombre des fonctions de base

Figure 6.8: Erreur quadratique relative entre le champ proche E,
mesuré et celui reconstruit par la technique CEEB.
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Les figures 6.9 et 6.10 représentent le champ proche E, reconstruit et mesuré sur
une surface de 1.33 A x 1.33 A a une hauteur de A/4 au dessus du cornet. La
reconstruction du champ proche a été¢ effectuée via 7 fonctions disposées dans la
direction de I’axe X qui coincide avec la polarisation principale du plan E de 1’antenne,
et avec 7 fonctions courants suivant 1’axe Y. Les fonctions de base ne sont représentées
que par la composante J, qui coincide avec la direction de la polarisation principale. Ce
choix provient du fait que les mesures en champ proche dans la direction de contre-

polarisation sont négligeables devant celles de la polarisation principale.

o

Position de la sonde
suivant I'axe Y (m)

.. -0.05 0 005
Position de la sonde suivant I'axe X (m)

(b)

Figure 6.9: Amplitude du champ proche E, du cornet obtenu sur une surface de
1.33 Ax1.33 A a une hauteur de A/4
(a) champ proche reconstruit via la technique CEEB utilisant 7x7
fonctions électriques bidimensionnelles et 24x24 points mesurés
en champ proche
(b) champ proche mesuré par la sonde
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Figure 6.10: Phase du champ proche E, du cornet obtenu sur une surface de
1.33 Ax1.33 A a une hauteur de A/4
(a) champ proche reconstruit via la technique CEEB utilisant 7x7
fonctions électriques bidimensionnelles et 24%24 points mesurés

en champ proche
(b) champ proche mesuré par la sonde

Le champ proche de I’antenne cornet est polarisé selon x. Comme il sera démontré dans
la suite, les mesures en champ proche E, seront suffisantes afin de reproduire le champ
lointain de 1’antenne cornet a partir de la méthode CEEB. L’étude de la reconstruction
de la composante E, devrait étre effectuée pour obtenir les caractéristiques de contre-

polarisation.
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6.2.3 Calcul du champ lointain a partir de la technique CEEB

L’objectif principal de I’application de la technique CEEB consiste a déterminer
le champ lointain des antennes & ouverture sans qu’il soit nécessaire d’effectuer des
mesures dans la chambre anéchoide. Le champ lointain du cornet est alors calculé en
utilisant la distribution des courants équivalents sur I’ouverture de I’antenne qui a été
déterminée grace a la technique CEEB. Dans cette section, 1’exactitude de la technique
CEEB sera démontrée en utilisant des mesures en champ proche prises a une hauteur 1/4
de cornet afin de déterminer son champ lointain. Le calcul du champ lointain ainsi que
ses résultats obtenus a partir des mesures en champ proche prises a différentes hauteurs
du cornet seront par la suite détaillés dans I’annexe A. La figure 6.10 représente donc les
résultats de champ lointain mesurés et calculés dans le plan E et H du cornet a 2.45 GHz.
Les courbes de champ lointain mesuré et calculé démontrent une excellente concordance
a des valeurs des @ variant entre -75 degrés et 75 degrés. Cette concordance devient
moins bonne ailleurs. Ceci peut étre expliqué par la nature des fonctions électriques
modélisant la distribution des courants sur I’ouverture du courant. En effet, dans le plan
E, ces fonctions courants générent un champ lointain qui chute 4 0 (ie -0 en dB) a3 =+
90 degrés. En revanche, dans le plan H, le calcul reproduit trés bien les mesures du

champ lointain du cornet obtenu dans la chambre anéchoide sur tout ’intervalle de

valeurs de 6.
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Figure 6.11: Comparaison entre le calcul et les mesures du champ lointain du cornet

(a) (9=0),

(b) (¢=90 degrées)

Le calcul a été réalisé grace a la technique CEEB. L’ouverture du cornet
(1Ax12) a été modélisée par 7x7 fonctions électriques. 24x24 points de
mesure du champ proche ont été obtenus sur une surface de 1.33Ax1.33A a

une hauteur de A/4 du cornet.

6.3 Etude comparative entre la technique CEEB, CEE et CME

Une étude comparative a été€ effectuée afin de démontrer les performances de la
méthode CEEB par rapport aux anciennes techniques CEE (courants électriques
équivalents) et CME (courants magnétiques équivalents). Le principe des techniques
CME ou CEE est similaire a celui de la CEEB. La seule différence se présente au niveau
des types de fonction de base utilisée dans la modélisation des courants sources sur une

structure rayonnante. En effet, des dipdles magnétiques et électriques filamentaires sont
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respectivement utilisés dans les techniques CME et CEE, tandis que des fonctions
électriques bidimensionnelles ont été exploitées dans le développement de la technique
CEEB.

Deux programmes ont été développés par Laurin [12j], le premier est le
programme Slot qui est basé sur la technique CME tandis que la technique CEE a été
utilisée dans le développement du programme Scan. Ces programmes permettent
principalement de calculer 4 caractéristiques de I’antenne testée :

- les courants sources [Iy] ou [I.] & partir des mesures en champ proche [Vy]
- les mesures en champ proche [ V] simulées en connaissant les courants sources

[Im] ou [I]

- le diagramme de rayonnement en champ lointain de 1’antenne testée en
connaissant les courants sources [I,] ou [I¢]
- Les composantes des champs proches E et H calculées a partir des courants

sources [Inm] ou [I]

[Im] et [L] sont respectivement les vecteurs des coefficients des courants sources
magnétiques et électriques.

Les différents modeles de courant sont schématisés a la figure 6.11. Comme il a été
mentionné dans le chapitre précédent, la technique de détermination des courants
sources & partir des mesures en champ proche revient 3 un probléme d’inversion de

I’équation matricielle.
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Figure 6.12: Schéma de la modélisation de I’ouverture du cornet par des courants
fonctions (CEEB), des dipdles électriques (CEE) ou des dipdles
magnétiques (CME).

Les programmes Slot et Scan ont permis de modéliser 1’ouverture du cornet par
des dipodles filaires magnétiques et électriques dont les coefficients ont été déterminés
grice a des mesures en champ proche prises a une hauteur de A/4 au dessus du cornet.

La figure 6.11 démontre les résultats de comparaison entre le champ lointain mesuré et
ceux calculés par Slot, Scan et CEEB. Les résultats du champ lointain obtenus par Slot
sont différents de ceux mesurés, ce qui est dii essentiellement a la nature des dipdles
magnétique modélisant les courants source de I’antenne. En effet, le champ lointain
généré par un dipdle magnétique ne s’annule pas a des angles de + 90 degrés par rapport
a I’axe du dipole. Cette caractéristique ne permet alors pas de reproduire la chute rapide
obtenue expérimentalement dans le plan E & ==+ 90 degrés. Par contre, dans le plan E
le programme Scan donne des résultats quasiment similaires & ceux obtenus par la
technique CEEB. Ceci est tout a fait logique puisque dans le plan E, le courant source

est modélisé par des courants électriques dans les deux cas. Dans le plan H, les résultats
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du champ lointain calculé par Scan ne reproduisent pas parfaitement les mesures prises
dans la chambre anéchoide dans l’intervalle -90°< @ < 90°. La modélisation de
P’ouverture du cornet par des dipdles électriques équivalents orientés suivant le plan E,
donne une distribution sinusoidale dans ce plan et une distribution comprenant des
fonctions Dirac’s dans le plan H. Les fonctions de Dirac semblent insuffisantes pour
reproduire la distribution des courants source. Par contre, la modélisation de 1’ouverture
des courants par des fonctions de base bidimensionnelles reproduit efficacement la
distribution réelle du courant source et permet une bonne prédiction du champ lointain

dans les deux plans (E, H).
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Figure 6.13: Comparaison entre le champ lointain du cornet obtenu
par les trois techniques de calcul
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Ces courbes ont été obtenues a partir de 24x24 points de mesures en champ proche E, a
une hauteur de A/4 de D'ouverture du Comnet. La source courant du comnet a été
modélisée par 49 fonctions de base dans le cas de la technique CEEB et 99 dipdles dans
le cas des techniques CEE et CME.

L'avantage de la méthode de la CEEB est surtout important dans la construction
du champ proche. Afin de démontrer ceci, le champ proche reconstruit par la technique
CEEB (figure 6.9) a été comparé avec celui reconstruit par les technique CEM et CEE.
Les figures 6.14 et 6.15 représentent le champ proche reconstruit par la technique CEM
tandis que le champ proche reconstruit par la technique CEE est représenté dans les
figures 6.16 et 6.17. Ces résultats ont été obtenus en utilisant la méme distribution des
dipdles utilisée dans le cas de la technique CEEB (49 dipbles et 24%24 points mesurés en
champ proche). Le calcul de ’erreur quadratique relative entre le champ proche mesuré
et reconstruit par les trois techniques a démontré que la technique CEBB est
effectivement meilleure dans la reconstruction du champ proche. En effet, I’erreur
quadratique relative obtenu avec la technique CEEB est évalué a 0.6 % tandis que celui

de la technique CME s’¢léve a 3,4 % et celui la technique CEE est de 3.5 %.
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Figure 6.14: Amplitude du champ proche du cornet obtenu sur une surface de
1.33 Ax1.33 A a une hauteur de A/4
(a) champ proche E, reconstruit via la technique CME utilisant 7x7
dip6les magnétiques et 24x24 points mesurés en champ proche
(b) champ proche mesuré par la sonde
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Figure 6.15: Phase du champ proche E, du cornet obtenu sur une surface de
1.33 Ax1.33 A a une hauteur de A/4
(a) champ proche reconstruit via la technique CME utilisant 7x7
dipdles magnétiques et 24x24 points mesurés en champ proche
(b) champ proche mesuré par la sonde
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Figure 6.16: Amplitude du champ proche du cornet obtenu sur une surface de
1.33 Ax1.33 A a une hauteur de /4
(a) champ proche E, reconstruit via la technique CEE utilisant 7x7
fonctions électriques et 24%24 points mesurés en champ proche
(b) champ proche mesuré par la sonde
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Figure 6.17: Phase du champ proche E, du cornet obtenu sur une surface de
1.33 Ax1.33 A a une hauteur de A/4
(a) champ proche reconstruit via la technique CEE utilisant 7x7
fonctions de base et 24x24 points mesurés en champ proche
(b) champ proche mesuré par la sonde.
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CONCLUSIONS ET RECOMMANDATIONS

Nous avons présenté dans ce mémoire les étapes détaillées de la conception de
sondes a larges bandes. La sonde utilisant une transition une différentielle spirale est
I’une de ces sondes. Le balancement du courant a la sortie de cette sonde était basé sur le
couplage entre deux spirales déposées sur les deux cotés d’un substrat. Une étude
théorique nous a permis de bien déterminer la relation entre les parametres géométriques
des spirales et le niveau du couplage. Ainsi, nous avons pu définir un modele d’une
transition différentielle permettant de transformer une entrée non balancée a une sortie
balancée. Des simulations ont été effectuées afin d’optimiser les parameétres
géométriques des spirales et le niveau du couplage. Les résultats des simulations ont
démontré que la sonde spirale mesurant 4x4 mm® posséde une largeur de bande de 1.5
GHz. Etant donné les dimensions miniatures du circuit, il était impossible de le fabriquer
en utilisant les techniques de circuit imprimé (MIC) présentement disponibles au
laboratoire. Néanmoins, le modéle a été validé en réalisant une transition différentielle
spirale dont la dimension est trois fois plus grande que celle de la transition simulée. Les
résultats de mesures des parameétres S de cette transition ont démontré un balancement
du signal sur une largeur de bande de 400 MHz avec un CMRR supérieur a 20 dB.

La transition différentielle spirale a ¢été remplacée par des transitions
différentielles planaires afin de contourner ce probléme de fabrication. La premiere

transition réalisée était celle de Marchand. Elle est constituée de deux sections de lignes
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couplées A/4, sa bande de fonctionnement variant de 500 MHz a 2.7 GHz. La réponse du
circuit a basse fréquence a été améliorée et sa taille a été réduite de moiti€ en court-
circuitant le quatriéme port et en ajoutant une troisi¢me section de lignes couplées. La
nouvelle transition a alors été appelée transition court-circuitée. Des sondes a3 large
bandes ont alors été congues a partir de ces transitions et des dipdles électriques
fabriqués via des lignes de transmission blindées. Les sondes congues ont ensuite été
validées en prenant des mesures en champ proche sur un circuit de lignes coplanaires.
Les résultats ont démontré que ces sondes se caractérisent par un excellent rapport de
rejet du mode commun et une trés large bande.

Une fois que les sondes ont été validées, nous avons abordé la deuxiéme partie
du projet qui consiste & développer une technique de caractérisation des antennes a
ouverture en utilisant des mesures en champ proche. Cette technique appelée CEEB
(Courants Electriques Equivalents Bidimensionnels) a été déduite a partir de I’ancienne
méthode des courants magnétiques ou électriques équivalents (CME, CEE). La seule
différence consiste a utiliser des fonctions de base de courants bidimensionnelles au lieu
de dipdles magnétiques ou électriques filamentaires. La technique CEEB a été
développée et appliquée sur une antenne cornet qui fonctionne a 2.45 GHz. La précision
de cette technique dans le calcul des courants sources a également été démontrée en
comparant le champ proche mesuré et reconstruit & une hauteur de A/4 au dessus de
I’ouverture du cornet. En outre, le champ lointain dans le plan E et H du cornet a été
déterminé a partir des coefficients des fonctions calculés. Les résultats des calculs et des

mesures prises dans la chambre anéchoide ont démontré une excellente concordance
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pour -85 <0 < 85. La performance de la technique CEEB a été comparée avec celle des
anciennes techniques CEE ou CME. Les résultats obtenus de leurs application sur
I’antenne cornet ont alors illustré que ces deux techniques sont limitées et moins
performantes que la méthode CEEB dans la caractérisation des antennes a ouverture.

CEEB est encore plus performante dans la reconstruction du champ proche par rapport

aux anciennes techniques CME et CEE.

 Travaux futurs

La taille miniature de la sonde spirale représente une caractéristique importante
dans les mesures en champ proche. En effet, le champ proche de 1’antenne a caractériser
sera moins perturbé en sa présence. 1l reste alors primordial de réaliser cette transition en
utilisant d’autres techniques de fabrication comme LTCC ou MMIC. De plus, il est
intéressant de valider le modele des transitions différentielles planaires a haute
fréquence.

Le modele des sondes planaires telles que sonde Marchand et court-circuité a été
réalisé et validées sur une largeur de bande allant de 500 MHz a 2.5 GHz. 1l serait
intéressant de vérifier ce modele des transitions différentielles au dela de 2.5 GHz.

La méthode des courants équivalents est une technique prometteuse car elle
nécessite un appareillage peu cofiteux, tout en fournissant plusieurs informations
précises sur la structure rayonnante étudiée. Elle permet de déterminer la distribution des

courants a la surface de I’antenne testée et de prédire le diagramme de rayonnement en
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champ lointain de celle-ci. Le montage expérimental utilisé dans les mesures en champ
proche nécessite certaines améliorations:

- améliorer la planéité de la table de mesure. En effet, le systéme d’ajustement de
la coplanarit¢ du plan de mesure et du plan du circuit test¢ n’est pas
suffisamment précis. Par conséquent, il est nécessaire d’ajouter au dispositif de
mesure un systéme de contréle de position permettant d’assurer que la distance
de la sonde au circuit reste constante;

- une étude d’évaluation de toutes sortes de couplage parasite pouvant avoir lieu
doit étre faite, en particulier dans le cas de la caractérisation des circuits trés
rayonnants.

De plus, il est intéressant d’étudier la contre-polarisation de 1’antenne cornet en

utilisant la technique CEEB et de valider de la technique avec d’autres antennes plus

complexes...
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ANNEXE A

Calcul du champ lointain du cornet

Le champ lointain du cornet a été calculé a partir du vecteur potentiel magnétique en
utilisant la distribution du courant surfacique qui a été¢ déterminée grace a la technique

CEEB. Le vecteur potentiel magnétique se définit de la maniére suivante.

A(r) = % [I7e"grrar Al

exp(—jko|r — 7))

A2
=

avec g(r, r') =

J(r') est la densité du courant équivalent a ’ouverture du cornet Sp. Cette ouverture

carrée a été divisée de Ny %N, patches dont les dimensions Ax et Ay sont données par les
expressions suivantes :

Ax=L/Nyet Ay =L/ N, A3
ou L est la longueur d’un c6té de ’ouverture. Et &y = jB ou P représente la constante de
propagatibn dans air.

La combinaison de deux patches donne un dipdle. Ces dipdles ont été disposés
dans la direction du plan E du cornet qui coincide avec ’axe X. L’expression de la

densité du courant sur un patch est donnée par I’expression suivante :

_ )27/[]1 sinh y(x, —x")+ I, sinh y(x' —x,_, )]cosh v =) A4
* 2 sinh(y4) sinh(yw)

J
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C’est une source rectangulaire planaire dont les dimensions sont de 2w et A, avec h= x,-
xn-1. Les constantes /,.; et /; sont les courants terminaux respectifs en Ampeéres de xp.; et
Xn-

Avec x,=-0.5L + (n-0.5)Ax et y,,=-0.5 L + (m-0.5)4y .

Si les équations A.2, A.3 et A.4 sont prises en compte alors I’expression A.1 devient :

n=N_+2 m=Ny+2

X

A= A A5
m=1

n=1

Vm Xy

avec A" = j jJnm exp jf(ux'+vy')dx'dy’ A.6
Ym-1 Xn-1

ou u = sin(0) cos(¢) et v = sin(0) sin()

Remplagons J,,, par son expression A.4. L’équation A.6 s’écrit alors selon I’expression

suivante :

exp jB(ux" +vy')dx'dy’

g y]» Ij }/[I1 sinhy(x, —x")+ I, sinhy(x' - x,_, )]cosh vy =y,
: 2 sinh(y) sinh(yw)

Ym-1 %n-1

A7
Puisque x et y sont deux variables séparables alors I’intégrale A.7 peut s’exprimer
comme suit :
nm 7 " 4 ’ g ’ ’
A" = YO ' —y,)dy' | X (x")dx A8
x ZSinh(}/h)sinh(yw)_{ ' =>) yxn{ )
avec

Y(y'-y,)=coshy(y' -y, )exp jB(w')
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Et X(x) = [I (sinhy(x, —x")+I,sinhy(x' - x,_, )]exp jB(ux")
Le calcul de ’intégrale A.8 a été éffectué séparément. Le résultat de ce calcul est donné

par I’expression suivante :

R X A X (A + A A9
2sinh(yh) sinh(yw)

avee

Amn=

x1

[1 (exp(wn)eXP(r(u —Dx') exp(—m,)exp(y(u +1)x') H
1 y(u-1) y(u+1)

Xn-1

e [ i (exp(—m_l) exp(y(u+1)x') _ exp(a, ) exp(y(u —1)x')ﬂ""
x2 2 }/(u+1) y(u—l)

Xn-1

Amn___

x3

[ eXp(=19) XP(r(V+1)y) | eXp(y) XDy (v = MJW
y+1) 7o=D)

-w

Les composantes du champ lointain ont été déterminées a partir du vecteur potentiel

magnétique en utilisant la relation suivante :
E =—jo(4,0 + 4,p) A.10
en écrivant 4, en coordonnées sphérique, I’équation A.10 donne :

E, =—jwcos(@)cos(p)4, A1l
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E, = josin(p)4, A2

Champ lointain du cornet déterminé a partir de la technique CEEB

Utilisant des mesures en champ proche prises a différentes hauteurs de ’antenne

L’objectif est de déterminer la hauteur optimale du plan de mesure du champ proche au
dessus d’une antenne & ouverture. Le champ lointain du cornet a ét¢ calculé a partir des
mesures en champ proche prises a différentes hauteurs du cornet (A/2, A/4, A/8). La
figure A.1 représente les résultats du champ lointain dans le plan E et dans le plan H
calculé via la technique CEEB. Les résultats obtenus a différentes hauteurs ont
également été comparés avec ceux des mesures effectuées dans la chambre anéchoide.

Ces résultats démontrent que les mesures en champs prises a une hauteur de A/4
reproduisent le mieux le champ lointain mesuré dans la chambre anéchoide. Ce calcul se
dégrade en s’approchant du cornet (A/8) ou en s’y €éloignant (A/2). Ces résultats restent a
vérifier en évaluant les différents types de couplage qui peuvent avoir lieu entre le cornet
et le reste du dispositif de mesure en champ proche. Néanmoins, I’hypothese de la
perturbation de champ proche par la sonde ou le couplage de la sonde avec le milieu
extérieur reste fort probable. En effet, plus la sonde est trés proche du comet plus sa
perturbation au champ proche devient importante et plus la sonde est loin du cornet plus

elle est altérée par son entourage.
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Figure A.1: Le champ lointain calculé par le technique CEEB en utilisant des mesures
en champ proche prises a différentes hauteurs du cornet



