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Résumé

Les travaux présentés dans ce mémoire s’inscridams la thématique de la
transmission d’énergie sans fil, appliqguée a I'aliation a distance de capteurs, de réseaux
de capteurs et d’actionneurs a faible consommatieite étude porte sur la conception,
'optimisation, la réalisation et la mesure de wite Rectennas (Rectifying antennas)
compacts, a faible codt et a haut rendement deetsion RF-DC.

Un outil d’analyse globale, basé sur la méthods Déféerences Finies dans le
Domaine Temporel (FDTD), a été développé et utitiea@r prédire avec précision la sortie
DC des rectennas étudiées. Les résultats numérdpiesus se sont avéres plus précis et plus
complets que ceux de simulations a base d’outilmngerciaux. La diode Schottky a été
rigoureusement modélisée, en tenant compte del@eerts parasites et de son boitier SOT
23, et introduite dans le calcul itératif FDTD.

Trois rectennas innovantes, en technologie migbain, ont été développées,
optimisées et caractérisées expérimentalements Edectionnent a 2.45 GHz et elles ne
contiennent ni filtre d’entrée HF ni vias de ret@ula masse. Des rendements supérieurs a 80
% ont pu étre mesurés avec une densité surfacigyriidsance de I'ordre de 0.21 mW/cm?2
(E = 28 V/m). Une tension DC de 3.1 V a été mesaréebornes d’'une charge optimale de
1.05 K2, lorsque le niveau du champ électrique est égdl&@/m (0.31 mW/cm3).

Des réseaux de rectennas connectées en sériepatraigle ont été développés. Les
tensions et les puissances DC ont été doubléegagiruplées a l'aide de deux et de quatre

éléments, respectivement.

Mots clés:

Transmission d’Energie Sans Fil (TESF); Rectennathdde d’Analyse Globale; Rendement
de Conversion RF-DC; Caractéristique non-linéaikéthode des Différences Finies dans le
Domaine Temporel (FDTD); Diode Schottky; Associatite rectennas; Technologie micro-
ruban; Bande ISM et fréquence de 2.45 GHz.






Abstract

The work presented in this thesis is included witthe theme of wireless power
transmission, applied to wireless powering of ses)sgensor nodes and actuators with low
consumption. This study deals with the design, op&tion, fabrication and experimental
characterization of compact, low cost and effici@ettennas (Rectifying antennas).

A global analysis tool, based on the Finite Défere Time Domain method (FDTD),
has been developed and used to predict with a goecision the DC output of studied
rectennas. The packaged Schottky diode has beamougly modeled, taking into account the
parasitic elements, and included in the iteratid B calculation.

Three new rectennas, with microstrip technologyehbeen developed and measured.
They operate at 2.45 GHz and they don’'t need neithput HF filter nor via hole
connections. Efficiencies more than 80 % have leeasured when the power density is 0.21
mW/cm? (E = 28 V/m). An output DC voltage of ab@uil V has been measured with an
optimal load of 1.05®, when the power density is equal to 0.31mW/cm2\(84).

Rectenna arrays, with series and parallel intareotions, have been developed and
measured. Output DC voltages and powers have bmdrletl and quadrupled using two and
four rectenna elements, respectively.

Keywords:
Wireless Power Transmission; Rectenna; Global Agialyechnique; RF-to-dc Conversion
Efficiency; Non-linear characteristic; Finite Diffence Time Domain Method (FDTD);
Schottky Diode; Rectennas arrays; Microstrip Tedbgy; ISM Band and 2.45 GHz
frequency.
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Introxtion générale

Introduction générale

Avec les progrés que connait I'électronique cenidees années, il est devenu de plus
en plus courant d'utiliser des capteurs, des résdaicapteurs et des actionneurs sans fil dans
beaucoup de domaines (spatial, militaire, médidaimestique, ...), et plus particulierement
dans les endroits qui sont dangereux et difficifescés. Pour une meilleure intégration dans
'environnement, il faut réduire la taille de cegstemes et leur assurer l'autonomie
énergétique. Les techniques d’alimentation coneentlles par pile ou par batterie restent
contraignantes, voir méme difficiles a envisageuarpcertaines applications. En effet, elles
sont limitées en autonomie, nécessitent des remplaats périodiques et leur recyclage est
colteux.

L'objectif de ce travail de thése est de proposee solution alternative qui soit
efficace, moins contraignante et plus respectudad&nvironnement. De ce point de vue, la
transmission d’énergie sans fil (TESF) se préseateme une solution trés intéressante. Elle
consiste a transmettre de I'énergie d’'un point awutne a travers I'espace libre, et qui une fois
captée et convertie en DC, servira a alimentemlées dispositifs sans fil. Dans le cadre de
cette thése, nous nous somme focalisé sur le éramsénergie hyperfréquence dans la bande
ISM (Industrial Scientific Medical) a 2.45 GHz. Baaon premier temps, I'énergie électrique
DC est convertie en énergie micro-onde a l'aidenéd’'source RF. Ensuite, cette énergie est
rayonnée dans I'espace libre par une antenne ds@nisknfin, I'énergie rayonnée est captée
par un circuit Rectenna (Rectifying Antenna), cotiegeen puissance DC et délivrée a une
charge résistive.

Un circuit rectenna classique comprend une antdenéception suivie d’un circuit de
conversion RF-DC a caractéristique non-linéaire.cteuit contient le plus souvent une ou
plusieurs diodes Schottky, un filtre d’entrée HR,filtre de sortie DC et une charge résistive
qui modélise la consommation du systeme alimerighnjéu est d’optimiser I'ensemble de la
rectenna, en ayant comme objectif de maximiseriiesDC en termes de rendement de
conversion RF-DC. L’optimisation doit s’effectuerrd’ensemble du circuit, d’ou la nécessité
de faire appel aux méthodes d’analyse globale &s¥ola simulation électromagnétique et
circuit. La modélisation numérique sera tout auglale ce travail un outil fondamental et
décisif, le but étant de prendre en compte touslentuels couplages entre les différentes
parties du circuit.

Notre objectif dans le cadre de cette thése estodeevoir, optimiser, réaliser et

caractériser expérimentalement des circuits reetenmnovants, compacts et a hauts
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rendements pour l'alimentation de dispositifs alaiconsommation. Les points suivants

seront traités tout au long de ce travail :

» Développement d’un outil de simulation numériquaséd sur la méthode des Différences
Finies dans le Domaine Temporel (3D-FDTD), et céaanalyser un circuit rectenna
dans sa globalité.

» Développement de rectennas compactes et efficaces.

» Montage de bancs de mesure en conduit et en rayeindéfinition d’'un protocole de
mesure.

» Réalisation et caractérisation expérimentale desits développés.

Le présent manuscrit comporte quatre chapitresisDa premier chapitre, nous
commencons tout d’abord par rappeler le contextéétiede. Pour bien situer le cadre de ce
travail de thése et de ces applications potensigideproblématique de la TESF sera abordée a
travers un bref historique et un état de l'artlegrtravaux les plus récents rapportés dans la
littérature. Par la suite, nous nous intéressedavantage a la partie rectenna. La structure
globale du circuit et les topologies les plus séiés seront présentéees, la problématique de la
modélisation numérique sera abordée et son impmtaians notre travail sera soulignée.
Afin d’améliorer la sortie DC d’'un systéme de TES8R,termes de tension et/ou de puissance,
les associations de rectennas seront introduiteéin,Enous terminons ce chapitre par
quelques exemples d’'application de la TESF a l'afitation a distance de capteurs sans fil.
Les caractéristiques les plus importantes de cs®ermmgs d’alimentation seront décrites, et
plus particulierement les tensions DC requisesdistances entre I'antenne d’émission et le
circuit a alimenter, les niveaux de champ requis, ...

Le deuxieme chapitre sera consacré aux différents de simulation qui ont été
utilisés. Dans un premier temps, le logiciel conuia@rADS (Advanced Design System) sera
brievement décrit. Il a été utilisé pour la simidatet I'optimisation des différents circuits de
conversion RF-DC. Un couplage entre le simulaterguit Harmonic Balance(HB) et le
simulateur électromagnétique Momentum a été efecfin de prendre en compte les
couplages éventuels entre les différentes partiesrduit. Comme ce logiciel ne permet pas
la simulation globale de la rectenna, nous avogsaétenés a introduire la méthode 3D-
FDTD pour mieux prédire la sortie DC de la recteriraprincipe de la méthode est, dans un
premier temps, rappelé. Ensuite, pour délimitesdace de calcul et simuler un espace ouvert
infini autour de la structure, des conditions abaates de type UPML (Uniaxial Perfectly

Matched Layer) ont été utilisées. De plus, la mé¢hBDTD dans sa formulation de base ne
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prend pas en compte la présence d’éléments losdliséaires et non-linéaires) dans I'espace
de calcul. Pour contourner ce probléme, I'équatienMaxwell-Ampére a été modifiée de
telle sorte a élargir la méthode aux éléments ieesl La diode Schottky a été rigoureusement
modélisée en tenant compte de ses éléments parasitie son boitier. Enfin, le formalisme
du champ total-champ diffracté pour la génératimmdies planes sera introduit. Le code
FDTD développé a été parallélisé sur deux processiquatre cceurs chacun et les temps
de simulations ont été considérablement réduits.

Le chapitre trois sera dédié aux circuits de comsiga. Trois circuits en technologie
micro-ruban seront présentés et analysés, unetigteuconventionnelle & base d’'une diode
Schottky HSMS 2860 montée en série et deux autrestgres plus innovantes et plus
compactes, ne contenant ni filtre HF ni vias deuet la masse. Pour montrer I'importance
de certains parametres sur le rendement, des épatameétriques ont été conduites sous
ADS. De plus, un bilan de puissance intégrant iégrdntes pertes dans le circuit sera
présenté et discuté. Les circuits développés @ntéatlisés et mesurés, les résultats obtenus
seront exposés et comparés avec ceux d’ADS. L'detisimulation FDTD sera introduit et
appligué a la simulation de I'un des deux dern@rsuits. De plus, avant de passer aux
circuits rectennas complets, I'impact d’'une ondanpl incidente sur le fonctionnement du
circuit de conversion sera teste.

Le dernier chapitre porte sur I'analyse des cisctectennas, trois structures y seront
développées. Les résultats mesurés seront systgmaient compares aux simulations
FDTD. Des cartographies du champ électrique etodmant surfacique seront déterminées et
exploitées afin d’améliorer les performances de apsiits. La derniére partie du chapitre

traitera des réseaux de rectenna. Deux types dias®m y seront testés, série et paralléle.
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Chapitre |
Introduction aux systemes de transmission

d’énergie sans fil

1. Introduction

De nos jours, avec la miniaturisation et le dépptment de I'intelligence répartie des
systémes électroniques, il est devenu de plus @ difficile d'imaginer un domaine ou
I'électronique n’est pas encore présente. Ces mgstésont de plus en plus présents dans la
plupart des domaines de la vie, sans restrictionlew localisation dans I'espace. Pour
faciliter leur mobilité et assurer une meilleuréégration dans I'environnement, leur taille
devra étre réduite. L'un des problémes a résoudgeieeprésente I'enjeu de cette étude, est
leur autonomie énergétique. La solution qui corsistelier les différentes parties du systeme
par des supports galvaniques ou des fils afin slalienenter reste une solution encombrante
et colteuse en termes de quantité de cables aydépdd de leur entretien. De plus, les
techniques d’alimentation classiques par pile aubaéterie restent difficiles & envisager dans
certaines applications, elles sont limitées en raartoe, nécessitent des remplacements
périodiques et leur recyclage est colteux. Parsiagplications, on peut citer par exemple
I'alimentation et le suivi de certaines fonctiores wrification de capteurs embarqués a bord
de drones. Une batterie embarquée prend de la glazggmente le poids du drone.

Afin de rendre ces dispositifs électroniques phuigonomes, le concept de la
transmission d’énergie sans fil (TESF) se préseom@me une alternative aux systemes
d’alimentation classiques. Il existe plusieurs fesrd’énergie susceptibles d’étre utilisées
dans cette thématique de TESF. Les formes les glo@ndues sont les énergies solaire,

vibratoire, mécanique, piézoélectrique, acousticilestromagnétique, ... Dans le cadre de
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cette thése, nous nous limitons au transfert dgieeélectromagnétique aux fréquences
microondes. Ce concept consiste a transférer aerlye hyperfréquence d’'un point a un
autre a travers I'espace libre. Ce travail de tledsdu également les travaux de transmission
d’énergie microonde a travers des guides d’onda&satriques ou métalliques. Un systeme de
TESF comprend trois étapes principales. La premééape consiste a convertir I'énergie
électrique continue en énergie RF en utilisantamece microonde. Dans la deuxieme étape,
cette énergie RF est rayonnée par une antennes$@mi(antennes parabolique, cornet, ...) a
travers I'espace libre. La troisieme et derniergpétconsiste a capter et a convertir cette
énergie RF en énergie électrique DC par un systeotenna (rectifying antenna), qui
consiste en une antenne de réception suivie dhgnitde conversion RF-DC.

Les applications potentielles sont nombreusesmtarnent I'alimentation de capteurs
abandonnés, d’actionneurs et de micro-dispositifaildle consommation. Cette technique
d’alimentation est particulierement intéressantensdales environnements dangereux et
difficile d’acces. Contrairement aux systémes dialntation par induction magnétique, les
distances de travail peuvent aller de quelquesirgigade centimétres a quelques metres.
Certaines applications peuvent émerger dans leaidesdes transports et notamment dans
I'aéronautique et I'espace pour des vérificatioacdpteurs ou le suivi de certaines fonctions,
a bord de drones ou d’objets volants de maniérérgén D’autres applications, qui mettent
en jeu des puissances relativement importanteyepéggalement voir le jour. Parmi ces
applications, les plus importantes sont le remplese des cables et des installations
électrigues dans des zones géographiques accidagitémccessibles et le transfert massif de
I'énergie solaire de I'espace vers la terre quegse le projet SPS (Solar Power System)
[1.1].

Le concept de la TESF présente un certain nomlaeliritations qui sont
essentiellement d’ordres technologiques, enviroremtates ou biologiques. Il y a aussi le
probleme d'acceptabilité des systemes par le graraic dont il faut tenir compte. Les
limitations technologiques sont liées a [l'efficécidles composants microondes et aux
dimensions des circuits. Quand aux limitationsdgajues ou environnementales, elles sont
liées aux niveaux de puissance tolérés. En eféddns’application et 'environnement, les
puissances tolérées peuvent étre différentes. dRmiapplications spatiales par exemple, les
densités de puissance tolérées sont plus impostaaterapport aux applications médicales ou
domestiques. Les contraintes liées a I'environnéraea la santé sont des données qu’il faut

intégrer dans le processus de conception et dendiotenement des systemes de TESF.
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2. Contexte de 'étude

Ce travail de thése rentre dans le cadre d’uneprauridisciplinaire intituléWave
Supplyet financé par la Fondation de Recherche pour 6Aautique et 'Espace (FNRAE).
Ce projet a pour principal objectif I'alimentatidmyperfréquence de dispositifs a faible
consommation tels que des capteurs nomades olcti@sneurs. Ce projet regroupe les trois
laboratoires suivants : AMPERE (Ecole Centrale/IN&yon/Université Lyon 1), SATIE
(Ecole Normale Supérieure de Cachan) et ESYCOM J&isité de Paris-Est Marne-la-
Vallée). Cette collaboration entre les difféerentrtenaires permet de mettre a profil les
compétences et expériences de chacune des équipesnpner a bien ce projet. Le projet
Wave Supply propose une solution alternative ebvante qui consiste a transférer de
I’énergie microonde entre une source et le systdiaementation du dispositif sans fil, a
travers I'espace libre. Cette étude a pour objatsifproposer un dispositif permettant de
capter I'énergie microonde, de la convertir en gigeDC et puis, de la délivrer a I'entrée du
systeme a alimenter.

Un des enjeux de ce projet repose sur I'imbricatie deux domaines de compétences,
I'électronique hyperfréquence et le génie élecwiqll’'objectif étant de surmonter les
problemes rencontrés dans chacun des domainespinad'ser 'ensemble de la rectenna en
ayant comme objectif la maximisation de son rendgnade conversion. La conception et
I'optimisation doivent s’effectuer sur I'ensembla dispositif, d’'ou le recours aux méthodes
d’analyse globales qui sont capables de prendomepte a la fois les différents phénomeénes
électromagnétiques et électriques. La modélisatiamérique permettra tout au long de ce
projet d’obtenir des résultats précis, le but é@mtprendre en compte tous les éventuels
couplages entre les différentes parties de lamaate

Les objectifs de cette these sont la concepti@mptimisation, la réalisation et la
mesure de circuits rectennas innovants et a haoteements pour I'alimentation sans fil de
dispositifs a faible consommation. La simulatiom@uique sera un outil fondamental dans
cette étude.

La fréquence de travail d'un systeme de transonsdiénergie sans fil représente un
aspect tres important. Son choix détermine toubat@d les dimensions du systéme, son
rendement et son codt. Ce choix est conditionndeparilieu de propagation de I'onde ou le
systeme operera. En effet, il est trés importanpréeadre en compte I'atténuation du milieu
en fonction de la fréquence afin de limiter lestg®ret d’accroitre par conséquent le

rendement. Dans le cadre du projet Wave Supplybdesles de fréquences visées sont les
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bandes ISM et plus particulierement la fréquence 2085 GHz. Les bandes ISM,
conformément a la répartition des bandes de fréguenposée par 'Agence Nationale des
Fréquences (ANFR), sont dédiées aux applicatiodsstnielles, scientifiques et médicales.
Ces bandes de fréquences présentent un certaimr@ofabbantages. En effet, elles sont libres
de toute obligation de licence, la taille des anésnet des circuits est raisonnable et les
composants actifs sont disponibles dans le comnatreent peu onéreux. Cela peut conduire,
avec une production en masse, a des systemes dsrepadaible codt.

Le rendement d'un systéme de conversion RF-DC rdEpéectement de I'élément
non linéaire utilisé. Le choix de cet élément es$ important dans la conception de ce type
de circuits. Plusieurs criteres peuvent étre defiur faciliter ce choix. Les critéres les plus
importants sont: la fréquence de fonctionnementil@au de puissance RF a convertir,
I'efficacité du composant ainsi que son colt. DEsssbandes de fréquences d’intérét, cela
nous conduit tout naturellement vers les diodesoffich En effet, ces diodes sont
caractérisées par un temps de commutation rapideegiste dans le commerce toute une
gamme de diodes adaptées pour différents niveawpuiesances, allant de quelques
microwatts a quelques watts.

Dans le cadre de ce travail de these, nous avamrsdagpé les points suivants :
» Développement d’'une méthodologie spécifique de lsitimn numérique basée sur
une technigue d’analyse globale.
« Mise au point d'un protocole et d'un banc de mespoairr la caractérisation
expérimentale des circuits rectennas.
* Réalisation et mesures de rectennas pour l'alinientaans fil de dispositifs a faible

consommation.

3. Problématique de la transmission d’énergie sans fil

3.1. Structure global d’un systéme de TESF

La transmission d’énergie sans fil consiste a maher de I'énergie microonde d’un
point a un autre sans fil. Un systeme de TESF ididil) comprend deux parties distinctes et
éloignées dans I'espace, une partie émettriceestiutre partie réceptrice.

La partie émission du systeme contient une soomiceoonde, alimentée en énergie
électrigue DC, et une antenne d’émission qui pé&et @ type parabolique, cornet ou toute

autre forme d’antennes, en fonction de I'objeaitherché. La génération des ondes RF peut
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se faire soit par l'utilisation de tubes (tube adesm progressives, klystron, gyrotron,
magnétron, ...), soit par des dispositifs a semi-ootelrs (transistor a effet de champ). Une
fois le processus de conversion DC-RF accompé puissance microonde générée, I'antenne
d’émission transforme cette puissance en ondesinégs dans I'espace libre. Dans la partie
réception, le systeme TESF comprend une antenngdfiplaquée, ...) suivie d’'un circuit de
conversion RF-DC a base de diodes Schottky. L'argerecoit I'énergie microonde et la
transmet au redresseur qui la convertit en énélgigrique DC et la transmet ensuite a une
charge résistive. La rectenna fait I'objet de cétigde et sera détaillée tout au long de ce
document. Le paralléle peut étre fait avec le casaltransmission laser, ou I'énergie est
collectée par une cellule photovoltaique et cowen énergie électrique.

Antenne Antenne de
d’émission réeeption
---------- >
| —————————— >
Source _| Source 0000 -—--------2 > Conversion ch
continue | microonde 00 o mmeo 3 > RE-DC arge
--------- >
---------- >
\ . \
- e 7 Espace libre - e /
v v
EMISSION CIRCUIT RECTENNA
CONVERSION DC-RF CONVERSION RF-DC

Figure I. 1 : Principe de la transmission d'énergigar faisceau microonde

Le rendement est une donnée trés importante desissystemes de TESF. Le
rendement global se décompose fondamentalementoen rendements (figure 1.2). Le
premier rendement est celui de la partie émissiosy$téme et qui peut étre décomposé en
deux sous rendements, le rendement de conversieRD@e la source microonde (70-90 %)
ainsi que le rendement de I'antenne d’émission9q7®4). Le second rendement caractérise
les pertes dans I'espace libre (5-95 %). Ce rendedépend de la distance entre I'émetteur et
le récepteur, mais aussi des caractéristiques tieungde propagation. Le troisieme et dernier
rendement caractérise la rectenna (85-95 %) [C&.rendement refléte la capacité de la
rectenna a générer de I'énergie DC a partir deefg@e RF qu’elle est capable de collecter.

Le rendement global d'un systeme de TESF estdipdlr un ensemble de contraintes

et de verrous liés a ces différentes parties. Nitlosis tenter tout au long de cette these de
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proposer des solutions aux problemes et verroupgse le circuit rectenna, notamment ceux

liés a la modélisation globale et a I'optimisation.

Espace libre  :_ _ _ _ _ _ _ _ _ o ____
: : i
: I
: I !
. ;| —> p ;
Conversion Antenne N : Antenne de réception |1
DC-RF d’émission | ———> . Conversion RE-DC | |
H H 1
1
: - e |
70-90 % 70-97% i 595% ! 85-95 % |

Figure I. 2 : Différents rendements d'un systéme d@ESF

3.2. Historique de la TESF

La premiere expérience de transmission d’énewyis §l fut réalisée par le physicien
ameéricain Nikola Tesla a Colorado Springs, en 1899. Il s’intéressa spécialement au
phénomeéne de résonnance et essaya de l'appliglaemBSF. Il avait imaginé utiliser les
ondes électromagnétiques pour acheminer I'életdriniimporte ou dans le monde, sans
lignes. Il construisit une énorme bobine, résonnani50 KHz et alimentée avec une
puissance de 300 KW, en haut d’'une tour. Cependantexistent malheureusement pas de
résultats clairs sur la puissance rayonnée etedlgr recue loin de la source.

Les travaux de Tesla ne se sont pas arrétés aadol@prings. Au début du siécle
dernier, Tesla construisit une tour de transmissidrong Island (New York). Le projet fut
abandonné peu avant sa finalisation a cause déepreb financiers.

Durant la premiére moitié du P8 siécle, le manque d'intérét que suscitait la
thématique de la TESF peut s’expliquer par le manda moyens techniques, et plus
particulierement des sources qui sont capablesédérgr des puissances considérables en
hautes fréquences.

En 1969, Peter Glaser présente le concept de SBI&r(Power System) [l.1]. Ce
projet pourrait présenter une alternative aux m@nolgls énergétiques que connait la planéte,
mais aussi comme source d’énergie propre et eéaplegiLe systéme issu de ce projet
comporte un satellite en orbite géostationnairecgpie I'énergie solaire, cette €énergie solaire
est convertie en énergie microonde a 2.45 GHz\ay&e sur terre. Les densités de puissance
mises en jeu au niveau des antennes de réceptibitr&® importantes, elles sont de I'ordre de
100 W/mz,
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En 1975, I'expérimentation terrestre de Goldstorenée par Raytheon représente un
tournant historique dans le domaine de la TESF &kontribué de maniére considérable a la
validation du concept et a la crédibilité du pr@&S. Avec un systeme pilote, une puissance
continue de 30 KW a été récupérée et un rendeniebalgde 54% a été mesuré et certifié

[I.1]. La distance entre les antennes d’émissiateatception est de 1.6 Km.

Figure I. 3 : Transmission d’'énergie par ondes radi - Nikola Tesla dans son laboratoire de Colorado
Springs [d'apres 1.2]

A partir de 1994, le laboratoire d’ElectroniquékEnmkrgétique et des Procédés de
'université de la Réunion, en collaboration av@&gulipe japonaise de I'ISAS, s’est lancé
dans un projet d’envergure qui consistait a étuldidaisabilité d’'un transport d’énergie sans
fil pour alimenter I'lle de Grand Bassin, régioni gst fortement accidentée et difficilement
accessible. La puissance d’émission était de 808uk\Mune distance de 40 m. En réception,
une rectenna composée de 2376 antennes dipOletiegEar une surface de 11.76 m2 a éte
utilisée pour collecter et convertir une partiel'daergie RF émise. La densité de puissance
au niveau des antennes de réception est estimée dizaine de W/m2, Trois lampes de 9 W
furent allumées grace au dispositif développé, emidr présentait un rendement global
d’environ 5% [1.3].
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Vue d’ensemble Réseau de 23&&ennas
Figure I. 4 : Démonstrateur du Grand Bassin - lle @ la Réunion [d'apres [.3]

4. Structure globale d’'une rectenna

Une rectenna est un circuit non linéaire qui @itune antenne de réception suivie
d’un circuit de conversion RF-DC. Une rectennagsitpase peut étre schématisé sous forme de
cing blocs fonctionnels, comme le montre la figuseci-dessous.

Antenne de - Filtre .| Redresseur R Filtre Charge
réception DC R;

=

Figure 1. 5 : Blocs fonctionnels d’'une rectenna clsique

Tout d’abord, I'antenne de réception capte I'érengicroonde et la transmet au
circuit de conversion. Puis le redresseur, coréstitiune ou de plusieurs diodes, convertit
cette énergie RF en énergie électrique contindi@ ansmet a son tour a la charge résistive
R.. Toutefois, le redresseur génére en plus de Kp@meDC, des harmoniques d’ordre
supérieur qui sont indésirables. La rectenna con@essi deux filtres HF et DC, situés de
part et d'autre du redresseur. Le filtre HF a Féatest un filtre passe bas, il remplit deux
fonctions. Il filtre les harmoniques générées pardiodes pour les empécher d’étre rayonnées
par I'antenne et il assure une adaptation conjugmé® I'antenne et le circuit de conversion
pour un transfert maximum de puissance entre les.d®&ur ce qui est du filtre de sortie DC,
c’est un filtre passe bas qui bloque toutes lespasmantes RF, y compris la composante
fondamentale, et ne laisse passer que la compoB&hteers la charge. La charge résistive a
'autre bout de la rectenna modélise généralem@mpédance d’entrée du dispositif a
alimenter.
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Les premiers travaux sur les rectennas ont é@isés dans la bande ISM a 2.45 GHz,
la plupart de ces travaux étaient destinés pouragetications spatiales. Le choix de cette
fréequence n’était pas fortuit, il s’explique pripalement par la faible atténuation que
présente cette fréquence a travers I'atmosphereldsi0, Raytheon avait développé une
rectenna a 2.45 GHz. Le circuit mis au point canitisne antenne dipbéle demi-onde associée
a un circuit de conversion RF-DC contenant une alisdnple connectée a une charge
résistive. Un des parametres clés des circuitemaeas est le rendement de conversion. Il est
deéfini le plus souvent comme étant le rapport etdrguissance continue récupérée ou
mesurée aux bornes de la charge et la puissancee®ieé par I'élément rayonnant. Ce
rendement de conversion n'a cessé de croitre dsuemiers travaux qui ont été conduits
dans ce domaine. Cependant, le rendement le plpsriamt fut atteint par Brown chez
Raytheon en 1977 [l.4]. W.C. Brown avait utilisGeudiode Schottky en Arséniure de
Gallium-Platine (GaAs-Pt), une antenne dipdle emmahium et une ligne de transmission
pour atteindre un rendement de conversion de 9@%86 une puissance d’entré de 8 W. En
1982, W.C. Brown et J.F. Triner ont développé ueksion imprimée du circuit a 2.45 GHz,
gravee sur un film mince. Le rendement obtenu d@aB5% [1.5].

En 1991, K. Chang et T.W. Yoo ont développé umterma intégrée a 35 GHz avec
un rendement de 33 % pour des puissances d’erdréerdre de 60 mW [1.6]. Le circuit est
constitué d’'une antenne dipdle et d’'une diode Skix@MK6606 (Alpha Industries) montée
en paralléle. A la méme fréquence, d’autres travenixété rapportés par la suite dans la
littérature, notamment une rectenna associant seaté d’antennes et une diode Schottky
MA4E1317 montée en série [I.7]. Le circuit atteimt rendement de 35 % lorsque la densité
de puissance est de 30 mW/cmz. Le passage daylzefiée de 2.45 GHz, traditionnellement
utilisée, a 35 GHz s’explique par le souci d’aw@s structures qui occupent moins d’espace
et de pouvoir ainsi mettre plus de rectennas surdme surface. Cependant, les composants
utilisés pour la génération et la conversion d’'gieea cette frequence sont moins efficaces et
codtent plus cher.

Les inconvénients rencontrés a 35 GHz, et quiétdfités ci-dessus, ont conduit les
chercheurs a utiliser une nouvelle frequence &%18. Cela permet de réduire les dimensions
des circuits par rapport a la fréquence 2.45 Gldas our autant perdre en efficacité. En
1992 a été rapporté la premiere rectenna dansldeb@ a 5.87 GHz avec 80% de rendement
[1.8]. La rectenna a été mesureée a l'intérieur djuide d’onde avec une puissance d’entrée de
700 mW. Le circuit utilise un dipble imprimé et udede Schottky. D’autres travaux a 5.8

GHz ont été rapportés par la suite. En 1998, J.©0Spddden et al. ont développé une
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rectenna avec un dipble imprimé a 5.8 GHz, un nevesie de 82% a été mesure [1.9]. La
rectenna est développée en technologie CPS (Caaripline) et utilise une diode Schottky
MA40150-119.

4.1. Antenne de réception

Des dipoles filaires ou imprimés et des antenrsshpa polarisation linéaire sont
traditionnellement utilisés dans les circuits raotes. Dans le domaine du transfert d’énergie
sans fil, une antenne a gain élevé est souhait@ela. permet de capter plus de puissance RF,
donc plus de puissance continue au niveau de lgehdoutefois, la surface effective d’'une
antenne est proportionnelle a son gain. En effgtai un compromis a faire entre le gain de
I'antenne et sa surface. Dans [I.10], une nouvatienne patch avec un gain de 9 dBi a été
développée. Cette antenne est comparable a ururésedeux antennes patch, elle permet
non seulement de collecter plus de puissance mag de rendre la structure plus compacte.
En fonction de I'application visée, la polarisatioréaire [1.9], [I.11], [I.12] ou la polarisation
circulaire [1.13], [I.14], [I.15], [I.16] peuventté utilisées. Des rectennas bi-bandes [1.17], tri-
bandes [1.18] et méme large bande [l.19]-[l.20] amissi été développées pour des
applications spécifiques.

La polarisation circulaire est devenue ces degsieannées une caractéristique
importante dans la conception des circuits rectenilie offre la possibilité de garder une
tension de sortie DC constante méme s'’il y a roadie I'émetteur ou de la rectenna.

Y. J. Ren et al. ont développé une rectenna bidafonctionnant sur les deux bandes
ISM a 2.45 GHz et a 5.8 GHz [l.17]. Les rendemeoldenus sont de 65% et 46%,
respectivement. Costanzo et al. ont proposé urteneg tri-bandes polarisée circulairement
pour une application de récupération d’énergie antbi[l.18]. La rectenna fonctionne sur les
fréequences des trois standards GSM 900, GSM 18Wiik&t J.A. Hagerty et Z. Popovic ont
mis au point une rectenna pour la récupération elga large bande [l.19], le circuit
fonctionne sur toute la bande de fréquences allart a 15 GHz avec un rendement qui varie
entre 5 et 45%.

Les deux technologies filaire et plaguée ont &tg@dment exploitées dans les antennes
dédiées aux circuits rectennas. Pour ce qui estatiésnnes planaires, le choix de la
technologie dépend avant tout de I'antenne. Cepdnldatechnologie micro-ruban est la plus
utilisée. La ligne CPS est normalement utiliséerpalimenter des dipdles, elle peut étre

utilisée non seulement pour combiner plusieurs éfémet accroitre le gain de I'élément
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rayonnant mais aussi pour former des réseaux dinageplus facilement. Plusieurs rectennas

en technologie CPS ont été développées récemm@h{[i21], [I.22].

4.2. Filtre d’entrée HF

Le filtre d’entrée HF est localisé entre l'antende réception et le circuit de
conversion. La ou les diodes du convertisseur RFgBi@rent non seulement de la puissance
DC mais également des harmoniques d’ordre supéfas harmoniques peuvent dégrader le
fonctionnement du circuit, elles sont indésiralgiedoivent étre bloquées.

Dans une optique de miniaturisation des circiettennas et d’amélioration de leur
rendement, le filtre d’entrée HF peut étre direantrintégré dans I'antenne de réception en
utilisant des antennes a rejection d’harmoniquex3H[l.24]. Cela permet de diminuer les
dimensions du circuit ainsi que les pertes. Unecrargé a rejection d’harmoniques est
présentée dans [I.23]. L'antenne utilisée, et @r@ment a une antenne patch simple,
présente une forte désadaptation aux harmoniquaslrds 2 et 3. Le rendement de la
rectenna est de 77.8% lorsque la puissance d’eastéde 10 mW. T.C. Yo et al. ont rapporté
une rectenna a rejection d’harmoniques et foncaohm 2.45 GHz [l.24]. L'antenne filtre
uniguement I'harmonique d’'ordre 2 a 4.9 GHz. Unbstadial a été dimensionné afin de
stopper I'harmonique a 7.35 GHz. Un rendement d& #8été mesuré lorsque la densité

surfacique de puissance est de 16.5 mW/cm2.

4.3. Topologies du circuit de conversion RF-DC

La conversion RF-DC est un processus non-liné&refonction d'un ensemble de
criteres, cités préecédemment, des diodes ou desidtars peuvent étre utilisés. Toutefois,
dans les systemes de transmission d’énergie aguenees microondes, les diodes Schottky
sont les plus utilisées. L'un des parametres las phportants de ce type de circuits est le
rendement de conversion. Toutefois, cette caratigiue non linéaire rend plus difficiles les
étapes de conception et d’optimisation. En efeetehdement de conversion dépend a la fois
du niveau de puissance a convertir et de la frézpide travail. Cela s’explique tout d’abord
par l'efficacité des diodes qui dépend de la temsioleurs bornes. Il y a également le
probleme de I'impédance des diodes qui varie egtiom de la puissance d’entrée et de la
fréquence. Cela modifie l'adaptation des différentgarties du circuit et affecte par
conséquent le rendement.

En fonction du positionnement de ou des diodess den redresseur, plusieurs

topologies de rectenna ont été développées. Lestdpologies série [I.11], [I.12], [I.25] et
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parallele [1.15], [1.17], [I.21], [I.22], [I.23] set les plus simples a concevoir et sont les plus
répandues dans la littérature. Chacune des togslamises avantages et ses inconvénients
selon la technologie, le type d’antenne, la puissad’entrée disponible, la tension de
sortie,.... Afin d’augmenter la tension de sortier@uectenna, des topologies en doubleur de
tension [1.15], [1.18], [I.24] ont été développéd3ans cette topologie, les deux diodes se
trouvent en série avec la charge et la tensionodéespeut par conséquent étre doublée.
Certaines topologies se heurtent parfois aux pnodéede conception et de réalisation comme
par exemple la réalisation d’'un via pour la conoaxd’'une diode en parallele au plan de
masse.

Dans la topologie série que montre la figure Ia6diode est placée en série entre les

deux filtres HF et DC sans lien direct avec le plarmasse.

->H

Entrée Filtre Filtre

RF HF DC Charge

Figure I. 6 : Circuit de conversion en topologie sé&

Dans la topologie paralléle (figure 1.7), la dioglt placée en parallele entre les deux
filtres HF et DC, avec l'anode ou la cathode comdmcau plan de masse. La diode se

retrouve, par conséquent, naturellement polarisééagension DC généree.

Entrée Filtre Filtre

RF HF DC Charge

Figure I. 7 : Circuit de conversion en topologie peallele

La topologie en doubleur de tension, que montrégiare 1.8 ci-dessous, peut étre
considéréee comme [l'association des deux topologiesiie et parallele, décrites
précédemment. Le circuit en doubleur de tensionprermd deux diodes montées l'une en

série et l'autre en parallele, cela permet de gredune tension de sortie plus grande. Le

40



Chapitre | Introduction aux systénake transmission d’énergie sans fil

circuit contient aussi une capacité série qui eavie juste apres le filtre HF, sa valeur doit
étre choisie précisément afin de doubler la tend®asortie DC.

_|

Entrée Filtre Filtre Charge

Figure 1. 8 : Circuit de conversion en topologie dobleur de tension

Une autre topologie double-diode a été récemnagyartée dans la littérature [1.15].
Le circuit a été développé en technologie CPS ettfonne a 5.8 GHz. Il contient deux
diodes Schottky montées en série sur les deuxdigyeétriques. Une comparaison entre
cette configuration et celle en parallele a éteatifée dans cet article, et les résultats

montrent que la tension de sortie a pu étre doublée

4.4. Filtre de sortie DC

Le filtre de sortie DC est un filtre passe baseagticomposé le plus souvent d’'un bloc
capacité paralléle. Le role de ce filtre est désda charge DC du c6té RF. Il laisse passer la
composante continue et filtre toutes les harmorsiqd®rdre supérieur, y compris la
composante fondamentale. La capacité de sortie§heutemplacée par un ou plusieurs stubs

radiaux ou rectangulaires.

5. Les réseaux de rectennas

L’alimentation de capteurs ou de micro-disposisiéss fil requiert quelques fois une
tension et/ou une puissance continue qu’'un seuheflé rectenna ne peut fournir. Afin
d’augmenter la puissance et/ou la tension de sodiés interconnections des éléments
rectennas sont le plus souvent utilisées pour etinpdus de puissance microonde incidente.
Les réseaux de rectennas peuvent étre construitslisant plusieurs configurations possibles
[1.8], [I1.15], [I.19], [I.26], [I.27]. Les élémentsectennas peuvent étre associés en seérie, en
parallele ou en cascade. Chaque configuration pr&sses propres caractéristiques.
L’association série permet d’avoir des tensionsatée meilleures que celles de I'association
parallele. Un réseau de neuf rectennas conneatésirie a été développé pour I'alimentation

d’un actionneur mécanique dans une applicationapdt.27]. Le circuit fournit une tension
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DC de 50 V. L’association paralléle, quand a dljarde la méme tension de sortie qu’'un
élément seul tout en augmentant la puissance D@ldfent, I'association en cascade peut
étre considérée comme la combinaison des deux t/pesociation série et paralléle. Il a été
montré dans [l.15] que ce type d’association offiemeilleures performances en termes de

tension et de puissance de sortie.

Antenne Conversion 1 Antenne Conversion 1
1 RF-DC T 1 RF-DC

I 1
—_
Charge

1
| S |
Charge

Conversion J_ Conversion
Antenne Antenne
9 RF-DC T 2 RF-DC T

(@) (b)

Figure 1. 9 : Association de rectennas. (a) en séri(b) en paralléle.

Des combinaisons entre deux ou plusieurs assmegagont possibles [1.19], [I1.26],
[1.28]. En effet, J.A. Hagerty et Z. Popovic onépenté un réseau de rectennas qui associe des
éléments en série et en parallele [1.19]. Un auéseau de rectennas a 2304 éléments a aussi
éte développé [l.26]. La rectenna contient 256 g$éssaux connectés en parallele-série, et
chaque sous-réseau contient neuf éléments conrescpgalléle.

Pour décrire avec précision le comportement dageau de rectennas, un modéle non
linéaire est toujours préférable. Il permet de petkh sortie DC pour n'importe quelle valeur
de la charge. Toutefois, pour simplifier I'étude médire la sortie DC d'un réseau de
rectennas, un modele linéaire simple est proposs dd5], [1.28]. Le modéle proposé a été
validé sur des associations série et paralléle mbatré de bonnes concordances avec les
résultats expérimentaux. Cependant, ce modéle mea# limites dés que la charge de sortie
commence a s’écarter de la charge optimale.

De récents travaux sur l'optimisation des résedixectennas ont été rapportés dans
la littérature. Pour avoir une sortie optimale emes de tension et de rendement, il a été
montré dans [1.28] que les éléments du réseau nbitee identiques et que la charge du

réseau doit étre égale a la charge optimale.
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6. Problématique de la modélisation d’'une rectenna

Avec la montée en fréquence, les dispositifs Hypguences integrent de plus en plus
de composants et de fonctions. Un dispositif é&eitjue peut contenir a la fois, des
composants de puissance, des éléments rayonnastgymes de transmission, ... De plus, les
composants peuvent avoir des dimensions tres eliffés. La simulation et I'optimisation
séparée de chaque fonction s’avere insuffisant dantbre de cas. De grandes différences
entre les résultats expérimentaux et les simulatipauvent étre observées. Ces écarts
s’expliqguent souvent par la modélisation numérigue ne tient pas compte de tous les
phénomeénes physiques, notamment les couplagess entleractions entre les différents
composants du dispositif.

Pour analyser un dispositif hyperfréquence, ilsexiplusieurs approches suivant la
maniere dont le probleme est abordé et la précigoherchée. En effet, il existe I'approche
électromagnétique qui repose sur les équations aeMéll et qui prend en compte tout les
phénomenes électromagnétiques présents dans lesidiispD’'un autre coté, il y a aussi
I'approche circuit qui est basée sur des modelesiits équivalents. Ces modeles, ou des
simplifications sont souvent introduites, ne soalbles que dans un domaine bien précis et
sous certaines conditions. Cela montre bien lirtgpare d’'une modélisation rigoureuse qui
prend en compte tout les phénomenes physique dadispositif hyperfréquence.

Le dispositif microonde qui fait I'objet de cetteese est la rectenna. La conception et
'optimisation rigoureuses nécessite des compégenodmbinées en électronique
hyperfréquence et en génie électrique. L’objectdné de maximiser le rendement de
conversion RF-DC, il est difficile d'envisager Itmisation séparée des différents
composants constituants un circuit rectenna. Eet,gfbur prendre en compte les couplages et
les interactions entre les différents composaatsirhulation et I'optimisation doivent se faire
sur la totalité du circuit et dans le méme enviemant de simulation. Les méthodes
d’analyse globale électromagnétique — circuit, @quinbinent les lois de I'électromagnétisme
et la théorie des circuits, sont plus que souhla@sadlans notre cas.

Une autre difficulté de la modélisation est liéex adimensions des différents
composants. Les éléments constituants une rectemale dimensions trés variées. On passe
par exemple, d'un élément rayonnant demi-onde aammposant localisé (diode, résistance,
...) qui est parfois, inférieur au centieme de laglogur d’'onde. En plus, un maillage tres fin

basé sur I'élément le plus petit est difficile &isager pour des raisons évidentes de temps et
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de capacité de calcul. Pour résoudre ce genre al@dépnes, on fait souvent appel a des
modeles plus flexibles et qui offrent plus de mhiiz.

De nombreux outils de simulation électagnétique existent. Ces outils sont adaptés
pour des structures distribuées dont les dimensionsde I'ordre de la longueur d’onde. La
principale différence entre ces outils de simufatiéside dans la méthode de résolution des
équations de Maxwell. En effet, elles peuvent @solues soit dans le domaine temporel soit
dans le domaine fréquentiel. L’analyse temporedlemet une caractérisation large bande en
une seule simulation et permet de prendre en colapt&éments non linéaires. Son principal
inconvénient est le temps de calcul, qui peut peréire trés important. Les méthodes
temporelles les plus utilisées sont: la méthodedifé&rences finies dans le domaine temporel
(FDTD) et la méthode des lignes de transmissionM)[LD’un autre c6té, il y a l'analyse
frequentielle qui est généralement plus rapide.tdfois, pour une caractérisation large
bande, il faut autant de simulations que de pdiet§réquence dans la bande. De plus, les
éléments non linéaires sont difficiles a modélidans le domaine fréquentiel. Parmi les
méthodes fréequentielles les plus utilisées, nous/@aus citer par exemple la méthode des
moments (MoM) et la méthode des éléments finis (FEM

Des méthodes d’analyse circuit, pour étudier dsgogditifs de type rectenna, ont été
proposées dans la littérature [I.9], [1.25], [I.29].30]. Toutefois, comme le circuit de
conversion RF-DC est non linéaire et génére parséquent des harmoniques d’ordre
supérieur, il n'est pas toujours facile de formularmodele analytique parfaitement correct.
Un modéle analytique [1.25] a été proposé pouriétughe rectenna série. Le rendement de
conversion obtenu est de 40% avec une puissanogrébede 0 dBm. Une autre rectenna
[1.11] a été développée en utilisant uniquementsumulateur circuit de typdiarmonic

balance(HB), le rendement du systéeme est de 56% poupuissance d’entrée de 20 dBm.

7. Limites d’exposition aux champs électromagnétiques

Des limites d'exposition aux champs électromagnés ont été établies dés les années
1980, notamment par une commission internationalspecialistes : I''CNIRP (International
Commission on Non-lonizing Radiation Protection).’est une Organisation non
gouvernementale reconnue par I'OMS (Organisatiomdvéde de la Sant€) et constituée de
meédecins et de spécialistes des champs électrotigages C'est elle qui propose des limites
d'exposition humaine aux champs électromagnétiqugmrtir d'un examen approfondi des

travaux scientifiques existant sur le sujet. Lesnpéres limites d'exposition aux champs
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électromagnétiques radiofréquences ont été pubéigek988 et ont été confirmées en 1998.
De nombreux pays ont établi leurs propres normes doactives a partir de ces
recommandations. En Europe, le conseil de l'uniorogeenne a adopte, le 12 juillet 1999,
une recommandation [1.31] visant a limiter l'exposi du public aux champs
électromagnétiques en se basant sur les recomn@mslde I'ICNIRP. Elle recommande aux
Etats membres d’adopter une réglementation et dlervau respect de ces restrictions. Des
organismes comme le CENELEC (Comité Européen denBliisation Electrotechnique) en
Europe et I'lEEE (Institute of Electrical and Electics Engineers) au plan international
complétent ces travaux et établissent des nornsasitva définir les méthodes de mesures et
les moyens permettant de vérifier le respect ddigées. En France, le décret n° 2002-775
publié dans le journal officiel de la républiquarfcaise le 3 mai 2002 [I.32], en se basant sur
les recommandations du conseil de I'union europ&eawait fixé les limites d’exposition du
public aux champs électromagnétiques émis pardagpeéments utilisés dans les réseaux de
télécommunications ou par les installations radicigiques.

Les limites d'exposition recommandées ont pourdagsurer que les expositions se
situent suffisamment en dessous des niveaux psquéds les études biologiques démontrent
des effets nocifs reproductibles. En d’autres terrtes normes fixent des limites plus faibles
que les seuils a partir desquels des effets neoifs démontrés. Ces marges de sécurité, entre
limite d’exposition et seuil d’apparition des effetocifs, visent a prendre en compte les effets
que les études en cours et futures pourraient éekgrment démontrer.

Le tableau I.1 montre les principales normes reanamées par cette directive, f étant
la fréquence et les limites d’exposition sont exy@es en valeurs de champs efficaces. Cet

ensemble de normes concerne les personnes noifieésssomme travailleurs, incluant le

grand public.

Gammes de fréquences f & (V/m) Hetr (A/m)
0-1Hz - 32000
1-8Hz 10000 32000/f
8-25Hz 10000 4000/f

0.025 - 0.8 kHz 250/f Alf
0.8 -3 kHz 250/f 5
3-150 kHz 87 5

0.15 - 1 MHz 87 0.73/f
1-10 MHz 87/#* 0.73/f
10 - 400 MHz 28 0.073
400 - 2000 MHz 1.375F 0.0037 12
2 - 300 GHz 61 0.16
900 MHz 41 0.11
1800 MHz 58 0.15
2.45 GHz 61 0.16

Tableau I. 1 : Limites d’exposition du grand publicaux champs électromagnétiques
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Les limites d’exposition applicables aux travaille qualifiés et aux professionnels
sont moins séveres que celles applicables au grablic. Le tableau 1.2 ci-dessous montre
les limites d’exposition aux champs électromagne&sgen fonction des différentes bandes de

fréquence.

Gammes de fréquences| Champ électrique E Champ magnétique H
(MHz) (V/m) (A/m)
0.003-1 600 4.9
1-10 600/f 4.9/f
10 - 30 60 4.9/f
30 - 300 60 0.163
300 - 1500 3.54 (fY* 0.0094 ()**
1500 - 15000 137 0.364
15000 - 150000 137 0.364
150000 - 300000 0.354 (ff 0.00094 ()

Tableau I. 2 : Limites d’exposition des travailleus qualifiés aux ondes électromagnétiques

Lorsque le rayonnement électromagnétique est ceéngde plusieurs fréquences dans
la méme bande ou dans des bandes de frequencéeemiffs, alors la valeur mesurée a
chaque fréquence divisée par la limite recommarttée étre déterminée et la somme de

toutes ces valeurs doit étre inférieure a l'unité.

8. Caractérisation d’une rectenna

Les circuits rectennas sont le plus souvent cénaés par deux rendements, le
rendement de conversion RF-DC et le rendement globa

Le premier rendement décrit la capacité du redrgss fournir une puissance
électrique continue a la charge a partir de I'éieeRJ- que lui fournie le systeme de réception
ou toute autre source d’énergie microonde. Ce rapdereprésente le principal objectif lors
d'un processus d’optimisation du circuit de coni@rs Toutefois, comme le processus de
conversion est de nature non linéaire, 'optim@ase fait & un point de puissance d’entree et
le rendement est optimal sur une plage étroiteuaude ce point. En effet, 'impédance de la
diode Schottky et son efficacité dépendent étragtenae la tension appliquée a ses bornes.
La variation de cette impédance engendre une dgdim qui affecte directement le
rendement de conversion. Ce dernier est défini cerérant le rapport entre la puissance de
sortie DC, prélevée aux bornes de la charge, ptilssance d’entrée RF. Selon la puissance
d’entrée qu’on consideére, plusieurs définitionsrdodement existent dans la littérature. La
puissance RF peut étre considérée comme la pussaakimale que la source ou lI'antenne

de réception pourra débiter sur une charge de,¥ dans ce cas les pertes par réflexion sont
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prises en compte [I.15], [I.27]. Elle peut aussieétonsidérée comme la puissance RF
réellement transmise a la diode, sans tenir congaepertes par réflexion [1.11].

L’'autre rendement, qui est plus global, décricdpacité du circuit rectenna complet a
convertir I'énergie RF recue en énergie DC. La ganse que I'antenne est susceptible de
recevoir est souvent calculée par I'équation des [fr27]. Cette définition du rendement est
la plus répandue dans la littérature, puisqu’ilsh’pas évident d’'accéder a la valeur de la
puissance RF réellement transmise au convertis§eutefois, le rendement peut étre calculé
non pas sur la base de la puissance que I'antexguét dans le meilleur des cas mais en
tenant compte de la puissance réellement recueefte, une meéthode de calcul de la
puissance réelle recue par une antenne, et apelmuéalcul du rendement d’'une rectenna, a
ete développée dans [1.18]. La méthode de calomybgsee est valable en champ proche
comme en champ lointain. Elle est également valgblgles que soient la direction et la
polarisation de I'onde incidente. Le rendementffjatee une rectenna dépend beaucoup de la
facon dont il est calculé.

9. Application de la TESF a I'alimentation a distancede capteurs sans fil

Les progres actuels que connait I'électroniqilddaconsommation et les systemes de
communication rendent possible le développemertdag¢eurs et d’actionneurs sans fil dans
des environnements divers et variés. Cela donreedddwtonomie et de mobilité aux capteurs
et aux réseaux de capteurs. Il est de plus erfiglggent de les trouver dans des endroits dont
il était difficile ou méme impossible d’envisageut présence dans le passé, cela facilite leur
intégration dans I'environnement.

Le projet Wave Supply rentre dans cette thématigoa objectif est d’alimenter a
distance des capteurs et des fonctions de vérdicaimbarquées. Cependant, les circuits que
nous avons développés dans le cadre de ce projete némitent pas uniquement aux
applications aéronautiques et spatiales. Plusiapgications peuvent émerger dans des
domaines divers et variés tels que des applicatiodsstrielles, médicales, domestiques,
militaires, ...

La plupart des capteurs et des réseaux de capmanssfil qui sont commercialisés
jusqu’a maintenant sont alimentés par des systeémm@gentionnels de type piles ou batteries
[1.33]. Afin d’assurer la continuité de fonctionnent a ces dispositifs, une recharge ou un
remplacement périodiques du module d’alimentatieh requise. Un des moyens pour y

parvenir est d’'intégrer une solution d’alimentatigens fil dans ou a proximité du capteur.
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Avec cette approche, le capteur doit étre concu papter I'énergie que lui transmet une
station de base ou directement a partir de som@mement proche, la convertir en énergie
électrigue et la stocker afin dalimenter les diffétes parties nécessaires a son
fonctionnement [1.34]-[1.35].

Une solution alternative, et qui présente un grpotentiel, consiste a utiliser les
ondes électromagnétiques dans le domaine des mameoCette technique consiste a utiliser
des ondes radiofréquences pour charger une capacit@ée batterie qui se trouve a coté du
capteur ou directement intégrée dans son modulien@’atation.

Pour des faibles distances de quelques centimeatette méthode est trés efficace
grace au couplage inductif ou capacitif. Une séalede de fréquence peut étre utilisée pour
le transfert de la puissance et des données. Caperadin que I'efficacité de la transmission
ne soit pas dégradée, deux bandes séparées ppuistance et les données peuvent étre
utilisées [1.36]. La figure 1.10 présente un systedmlimentation par couplage inductif pour
une prothése rétinale.

Pour des distances plus importantes, l'efficad&roit suivant que l'onde est
transmise dans les domaines des microondes, adagauige ou du visible [I1.37]-[1.38].

Le transfert d’énergie électromagnétique sur detesudistances par couplage, malgré son
efficacité, impose que I'émetteur et le réceptaiers proches dans I'espace. Cette solution

reste difficile a envisager dans beaucoup d’apfiina faisant appel aux systemes répartis.

Camera

and DSP External Internal  Telemetry/  Micro

coils coils Stimulator connector
cable

Micro
electrode
array

Retina

Figure 1. 10 : Alimentation par couplage inductif - Prothése rétinal [d’aprés 1.36]

La lumiere visible ou infra rouge peut représemntermoyen efficace d’alimentation

sans fil et a distance grace a la directivité duéoit les sources dans ce domaine. Toutefois,
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les faibles efficacités des cellules photovoltagque 20 %) dégradent fortement les
rendements du systeme global. Récemment, desesepiibtovoltaiques avec des rendements
de 30 a 40 % ont été développées, cependant, rédlEsssitent une forte concentration ou
densité de la lumiére pour fonctionner efficacenied®].

Dans les systéemes d’alimentation ou la puissast&ansmise au capteur sous forme
d'une onde hyperfréquence, les sources d'énergivgme étre de deux types: I'énergie
ambiante et les sources d’énergie contrblées. istermes a source contrélée utilisent des
puissances qui sont généralement plus importantesejles utilisées dans les systémes qui
récuperent 'énergie ambiante.

Dans la partie qui suit, I'état de I'art dans tdhine de l'alimentation hyperfréquence
de capteurs sans fil sera exposé. Les caractéestites plus importantes de ces systemes
seront soulignées. Ces données concernent prianigat la fréequence de fonctionnement, la
tension et la puissance d'alimentation et les dista entre I'émetteur et le systeme a
alimenter.

Une télé-alimentation d'un capteur de températarefaible consommation en
technologie CMOS a été développée dans [I.34]. drevertisseur RF-DC est a base d’'un
multiplicateur de tension a 16 étages. Le captsualenenté par une onde électromagnétique
incidente & 450 MHz avec une puissance RF supériaur12.3 dBm. Le module de
transmission intégré dans le capteur renvoie diEsnimations sur la température sur une
porteuse modulée a 2.3 GHz. Le capteur se trout® metres de la station de base et il
consomme, en mode transmission, un courant de A.&aus une tension continue de 2.5 V.

La figure 1.11 présente un systéeme de télémétakmenté par des ondes
hyperfréquences. La rectenna alimente directenendifférents modules de la chaine de
transmission. En fonction de l'application, d’ast@chitectures peuvent étre exploitées. Une
batterie ou un accumulateur peut étre introduitsdamchitecture pour servir d’intermédiaire
entre la rectenna et le transmetteur. La rectehaege la batterie jusqu’a un certain seuil de
tension, puis la batterie alimente le module dasimassion. Cette derniére architecture est
tres intéressante lorsque le capteur requiertemsdn d’alimentation que la rectenna ne peut

pas fournir instantanément.
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Figure I. 11 : Bloc diagramme d’'un systéme de téléétrie standard [d’aprés 1.34]

Un systeme d’alimentation sans fil a la fréequedee2 GHz, et travaillant avec des
niveaux de puissance RF tres faibles a été dévelpap C. Miketa et H. Arai [I.35]. La
rectenna est en topologie doubleur de tension, celfgient un super condensateur d’une
capacité de 0.8 F initialement chargé a 2.7 V gbabke d’accumuler une tension
supplémentaire de 500 mV au bout de 10 jours spepuissance ambiante de -25.7 dBm. Le
systeme est utilisé pour alimenter un module rgdiF401) a 433 MHz qui transmet 312
trames de données pendant les 10 premieres searatggjue la tension du condensateur ne
soit inférieure a la valeur seuil de 2.7 V. Dand(], les auteurs ont développé un dispositif
similaire a celui présenté dans [I.35]. La recteooiatient deux éléments, contenant chacun 4
doubleurs de tension connectés en série. Le matialienentation sans fil est illuminé par
une onde a 2 GHz avec une puissance de 0 dBm. lée die charge du condensateur est
ramenée de 10 jours a 5 heures. Le module radiBa#4B)1) transmet les données sur une
porteuse modulée a 2.4 GHz, il consomme une pussda 36.16 mW sous une tension
continue de 3.2 V. La rectenna développée est @detie€apteurs qui émettent des données de
facon périodique dans le temps.

Un capteur WID (Wireless Impedance Device) alirdeatdistance par des ondes
électromagnétiques a 2.4 GHz a été rapporté dahs].[IDeux réseaux de rectennas, en
doubleur de tension, a 18 puis 36 éléments ontugliéés. La puissance d’émission est
limitée a 1 W. Un super condensateur de 0.1 Ftédstéupour stocker de I'énergie électrique,
il est chargé a 3.6 V au bout de 27 secondes. seme développé a été testé et mesuré sur
un pont instrumenté (Alamosa Canyon Bridge) au MauvMexique. Le réseau de capteurs
déployé tout au long du pont renvoie des infornmetisur I'état de stress de la structure vers

une station de base pour le post-traitement desédsncollectées.
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Figure I. 12 : Alimentation sans fil d’'un capteur WID sur I’Alamosa Canyon Bridge [d'aprés 1.41]

Dans [1.42], un systéme d’alimentation par radigfrence a 50 MHz a été développé.
Le circuit alimente un capteur de déformation aebds MEMS. Le convertisseur RF-DC a
été développé en technologie CMOS et occupe urfacgumapproximative de 1 mmz2. |l
délivre une tension continue de 2.8 V et un coudar® mA avec un rendement de conversion
de 11%.

10. Conclusion

Dans ce premier chapitre, nous avons passé en leyuécents travaux menés dans le
domaine de la transmission d’énergie sans fil pms applications d’alimentation a distance
de capteurs et de dispositifs a faible consommatica été montré, au travers les différents
travaux développés, que cette technique d’alimemtagst potentiellement intéressante. En
effet, cela peut rendre les systemes électroniglies autonomes et plus flexibles quand a
leurs emplacements.

Les objectifs de cette thése consistent & modglgeimiser, réaliser et caractériser
expérimentalement des systemes de conversion RFAfidGvants pour Il'alimentation
hyperfréquence de capteurs sans fil. L'importaneela modélisation numérique a été
soulignée dans ce chapitre. En effet, les méthd@eslyse globale associant les équations de
Maxwell et la théorie des circuits sont plus quehsitables dans ce cas.

Nous aborderons au travers des chapitres suivestdifférents outils de simulation et
d’optimisation utilisés. Pour montrer I'importande la modélisation numérique et valider les
différents outils de simulation, des comparaisoysténatiques entre les simulations et les

mesures seront effectuées.
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De nouvelles rectennas compactes et sans filtrgrde HF ont été développées dans
ce travail de thése et seront présentées. Cedtsipmésentent des rendements supérieurs a
80% avec des puissances RF de l'ordre de 10 dBnpli3eils ne contiennent pas de vias de
retour a la masse et la mesure de la tension die §€ se fait en différentiel sur la méme

face du circuit et sans lien avec le plan de masse.
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Chapitre Il

Outils de simulation numérique

1. Introduction

Dans le premier chapitre, 'importance d’'une maddion numérique rigoureuse a éte
soulignée. Les différents outils de simulation ntmé pour I'étude des circuits rectennas
ont été décrits. En effet, selon la maniére dattitle est abordée et la précision recherchée,
des simulations circuit ou électromagnétique-ctrqueuvent étre utilisées. Des modéles
analytiques ou expérimentaux ont également éteortggpdans la littérature. Cependant, une
modélisation globale, associant les simulationsudiret électromagnétique, est plus que
souhaitable. Dans ce travail de these, nous auilis® Weux outils de simulation numérique:
le logiciel commercial ADS (Advanced Design Systed'gilent Technologies, puis la
méthode FDTD (Finite Difference Time Domain).

Dans un premier temps, le logiciel ADS est utifi@@ir la simulation et I'optimisation
du circuit de conversion RF-DC. Un couplage ehtaemonic BalancgHB) et Momentum a
éte effectué pour tenir compte des couplages éslsnémtre les différentes parties du circuit,
et afin de mieux prédire ses performances (rendgradaptation, niveaux des harmoniques,
...). A ce stade de I'étude, I'antenne de réceptbre circuit de conversion sont congus
séparément, puis associés pour construire la reteomplete.

Dans un second temps, pour analyser la rectermeasdaglobalité et mieux prédire sa
sortie DC, la méthode des difféerences finies dansddmaine temporel (FDTD) a été
introduite. Des conditions absorbantes de type UNIBiaxial Perfectly Matched Layer) ont
été utilisées pour délimiter I'espace de calcudiptuler un espace ouvert infini autour de la
structure. De plus, la méthode FDTD dans sa fornamade base ne considére pas les
éléments localisés linéaires et non-linéaires diéespace de calcul. Pour y remédier,
I'équation de Maxwell-Ampeére a été modifiée degabrte a élargir la méthode aux éléments

localisés. Enfin, pour reproduire le scénario danlesure en rayonné a lintérieur d’'une
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chambre anéchoique, la rectenna doit étre illumip@e une onde plane incidente. Le
formalisme du champ total-champ diffracté pourédadyation d’'ondes planes est introduit. Il
permet de générer une onde plane arbitraire pauliettia rectenna sous différents angles
d’incidence et avec les différentes polarisations.

Des cartographies de champ électrique et de detsitourant surfacique ont pu étre
tracées aux difféerents harmoniques, elles permettBaxpliquer plus facilement le

fonctionnement de la rectenna et elles facilitggtape d’optimisation.

2. Advanced Design System (ADS)
Le logiciel ADS est développé par Agilent Techrgids. |l est dédié a la simulation et

a la conception des circuits et des systemes eétegtres RF. Il offre tout un ensemble
d’environnements de simulation de types circuittkectromagnétique, dans les domaines
temporel et fréquentiel.

Dans ce travail de these, le logiciel ADS a éiésatpour simuler et optimiser le
circuit de conversion RF-DC. Dans un premier tengsnéthodeHarmonic BalancgHB) a
été utilisée. Toutefois, HB est une méthode d’aswlgircuit qui ne tient pas compte de tous
les phénomeénes électromagnétiques et plus pagétienient des couplages éventuels entre
composants. Afin d'y remédier, HB a été combinécalee simulateur électromagnétique
Momentum pour effectuer une co-simulation électrgnéique-circuit.

Harmonic balanceest une méthode d’analyse fréquentielle, elle goren compte
toutes les non linéarités dans un circuit. Ellereoftout un ensemble de méthodes
d’optimisation de types aléatoires et itératives.dispositif a étudier est décomposé en sous-
circuits linéaire et non-linéaire. Le sous-circlihéaire est analysé dans le domaine
fréquentiel, alors que le sous-circuit non-linéast analysé dans le domaine temporel. Les
résultats de I'analyse temporelle sont ensuitesfragés dans le domaine fréquentiel par la
Transformée de Fourier (TF). Une solution est téeusi les courants d’interconnexion entre
les sous-systemes linéaire et non-linéaire, poaqud harmonique, sont les mémes. Les
différents courants doivent étéguilibréspour chaquéarmoniquell.1].

Momentum est un simulateur électromagnétique basdéa méthode des moments, il
est dédié a la simulation des circuits RF plang@mesennes, filtres distribués, ...). Il présente
les avantages suivants:

» Simulation de topologies dont le modéle circuitdigtassé ou inexistant.
» Prise en compte des couplages entre composants.
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» Echantillonnage fréquentiel adaptatif pour des satinns rapides et précises.
» Outils d’optimisation intégres.

» Couplage avec des simulateurs circuit confraenonic balance

La figure 1l.1 ci-dessous résume les principatapé&s de simulation et d’optimisation
d'un redresseur RF-DC sous ADS. La premiére étapesiste en la simulation et
I'optimisation du circuit avec HB. Deux méthodesmtimisation ont été utilisées: une
méthode aléatoireRandom’dans un premier temps, puis une méthode itéraGvadient’
par la suite. La méthodRandomest utilisée pour avoir une premiére solution ropte
possible. La méthod&radientvient ensuite accroitre la précision et vérifiereda solution
retenue est globale et qu’il ne s’agit pas d’uniropin local. La premiére solution trouvée sert
de conditions initiales a la métho@eadient Le principal objectif d’'optimisation défini est |
rendement de conversion RF-DC car les autres dfsjetetls que I'adaptation, le niveau des
harmoniques, ..., sont secondaires et sont liésralenent.

Simulation et Optimisation
du circuit avec HB

!

Simulation de la partie distribuée du
circuit sous Momentum

I

Génération et Exportation de la
matrice S de la partie distribuée

!

Co-simulation HB + Momentum du
circuit de conversion RF-DC

:

Calcul du rendement de conversion

Figure Il. 1 : Etapes d’'une simulation sous ADS d’a circuit de conversion RF-DC

La seconde étape consiste a simuler la partighdise du circuit sous Momentum. Un
exemple de partie distribuée d’'un circuit série dmminée par la figure 11.2. Par la suite, un
modeéle en paramétres S est généré et exporté. rh@ee étape consiste a connecter les
éléments localisés linéaires et non linéaires tavgartie distribuée du circuit et faire une co-

simulation électromagnétique-circuit (HB+Momentum).
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bY

Il est également possible de refaire une optin@sasous Momentum a partir du
modeéle en parametres S de la partie distribuéenggitisous HB. Toutefois, cette solution est

tres contraignante en termes de temps de calcul.

Figure Il. 2 : Partie distribuée d’'un circuit de conversion série sous Momentum

3. Méthode des différences finies dans le domaine tene!

La méthode FDTD-3D a été introduite dans ce ttalathese pour effectuer I'analyse
globale de la rectenna complete. L'outil de simatabasé sur cette méthode a été développé
au laboratoire ESYCOM, en utilisant le langage dgmmmation C. Pour réduire les temps
de calcul et pouvoir effectuer des études paraquis plus facilement, le code que nous

avons mis au point a été parallélisé sur deux gem&s, a quatre coeurs chacun.

3.1. Principe de la méthode FDTD

La méthode FDTD permet de résoudre les éequatiandMexwell au sens des
différences finies dans le domaine temporel. Eipase une double discrétisation, spatiale et
temporelle. Cela se traduit par la constructiomdhaillage de la structure a étudier ainsi que
par la discrétisation de I'axe temporel. En impdsare excitation en un point de la grille, les
composantes du champ électromagnétique seronti@adcde maniéere itérative en tout point
de la grille et a tout instant. L’évolution templeedu champ électromagnétique pourra étre
déterminée en tout point de la grille. Une sourdexditation large bande permet de
caractériser des structures linéaires sur une laggede de fréquence et en une seule
simulation.

Le point de départ de la méthode FDTD est la fodifférentielle des équations de

Maxwell. Pour un milieu donné, elles spécifient que
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—_—

OxE = —? , équation de Maxwell-Faraday (11.2)
OxH = ? +Jc , équation de MaxweII-Ampéravecjc =0E (1.2)
div(B) = p, équation de Maxwell-Gauss (11.3)
div(E) =0, équation de Maxwell sur la conservation du flux (11.4)

Les différentes variables sont en fonction du teetpde la position. Dans le cas d’'un milieu

linéaire et isotrope, on a :
D=¢E (11.5)

B=uH (1.6)

avec. E =champ électrique (V/m)
D = induction électrique (C/m?2)
H = champ magnétique (A/m)
B = induction magnétique (Tesla)
J. = densité de courant de conduction (A/m2)
p = densité de charge volumique (CJm
o = conductivité (S/m)
¢ = permittivité (C.V-.m?)
u = perméabilité (H/m)

Dans le cas d’'un milieu linéaire, homogene, isarep sans pertes. Les équations (1l.1) et

(11.2) deviennent :

Z _—_=-=0OxE (I1.7)
7,
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“—="0OxH (1.8)

La projection des deux équations (11.7) et (1.8) &s trois axes de coordonnéey et z,

donne:

dHX :—1 E_ﬁ (1.9)
ot ul dy 9z '
OH, 1(55 dEﬂ
o5 (11.10)
ot U\ 0z OXx
JH, _ 1(JE, OJE
z —_* _Y5x (1.11)
ot U\ ox oy

JE
ot

X —

1
£

[dH oH, (11.12)

oy 0z

dEy_l(de dej
== —=- (1.13)
ot &\ 0z J X

(11.14)

JE, _1(H, JH,
ot &\ Ox 0y

Afin de pouvoir implémenter ces équations dansystesne de calcul numérique, il faut les
discrétiser. L’approximation de la dérivée centeéée diagramme de Yee [I1.2], que montre

la figure 11.3, seront utilisés.
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m
N

X

Figure Il. 3 : Positions des composantes du champeétromagnétique dans une cellule cubique de Yee
[daprés 11.2]

Les équations (11.9) a (11.14) deviennent (11.15)I220), respectivement.

Hn+1/2- H — n-1/2 H _
TG k)=HITREL k) —( " [ENG.j+1k)-E (k)
(11.15)

+m[5(1k+1) E' (. k)]

HI™2G, k) =H 26, k)_W[E (Jk+D-E(jk)
dt (I.16)
+W[EZG+LJK)—EZQ,J k)

Hznm(i,j,k):Hzn_mG,jk)—— B O+ LI k)-B (i k)
u(i, j ok dx [ ]

+—E + 1k E k
u(IJk)dy[ i+ BN )

(11.17)
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n+l /s = ng: - dt n+l/2 . n+1/2 -
(L k) = ENGL k) +———[ HI™* (L) k)-H ¢ j - 1k )]

e 1kydy (1.18)
o dav [H“*”?i (.K)—H™G,j k —1)] |
g(i,jk)dz" Y
E™(i, j,k)=E"(i,j k)+———— H"™(,j k)-H"™{jk -1
LK) = EDGL k) E(i’j’k)dz[ ML K)=HI ) k- 1) o
dt n+1/2 - _ n+1/2 _ . .
‘m["'z k) —H, 1,Jk):|
£, §.k) = B )+ —— [ M k)= HI™ (- 1 & )]
(i, j k)dx=~ g (1.20)

dt
_ Hn+1/2- , _Hn+1/2 ’- _1
—g(i,j,k)dy[x NESELRBESTS]

avec dt = pas de discrétisation temporelle

dx, dy et dz = les pas de discrétisation spatialésant les trois axes x, y et z

Les équations de Maxwell décrites précédemments’appliquent qu’aux points
réguliers du maillage, ou le milieu est homogenert&ins points de la grille nécessitent des
traitements particuliers, c’est notamment le cas idéerfaces entre deux diélectriques, des

murs électrigues ainsi que des murs magnétiques.

Soient deux milieux diélectriques de permittivitdectriques; et ;. Considérons le
cas ou l'interface entre les deux milieux contikrst composantes tangentielléset E, du
champ électriqgue. La composante normble du champ magnétique ne subira aucune
modification. Les composantes tangentieliget E, seront calculés en utilisant la permittivité

moyenne £) définie par :

(11.21)

66



Chapitre 11 Outils de simulation numéequ

Pour le traitement des surfaces parfaitement adndes, les composantes
tangentielles du champ électrique seront annulgées.composantes normales du champ
magnétique ne nécessitent aucun traitement paeticalles seront automatiquement annulées
par les équations de la FDTD.

Dans le cas d’'un mur magnétique, les composartarates du champ électrique
ainsi que les composantes tangentielles du changpétigue sont nulles. De la méme fagon
que pour un mur électrique, seules les composé#artgentielles du champ magnétique seront

forcées a zéro. Les composantes normales du chaotpggue seront annulées par le calcul.

3.2. Critere de stabilité numérique
Pour éviter les instabilités numériques, le pagptarel doit étre plus petit que le temps
de propagation de I'onde sur une maille FDTD. Le da discrétisation temporeltk doit

vérifier I'inégalité (11.22) ci-dessous.

dt< ! (11.22)

Vo (@) (&)

avec c = vitesse de la lumiére dans le vide (9'3.in/s)

Ce critere de convergence est défini dans le casrdaillage uniforme. Toutefois, le
méme critére peut étre retenu dans le cas d’'ume aype de maillage orthogonal, tel que le

maillage non-uniforme par exemple.

Les paragraphes 3.3 a 3.10 expliqguent commenethade FDTD a été adaptée a la
modélisation des circuits rectennas et décrivemtpléncipaux outils utilisés. Le calcul des
principaux parameétres d’'une ligne de transmissi@rayruban sera exposé. Nous décrivons
également quelques types d’excitation d’'une lignererruban, les conditions absorbantes de
type UPML (Uniaxial Perfectly Matched Layer) et lddgférents types de maillage utilisés.
Par la suite, le formalisme du champ total/chanffradité dédié a la génération d’'une onde
plane sera rappelé. Enfin, pour pouvoir modélissr éléments localisés linéaires et non
linéaires, les équations classiques de la FDTDnsermdifiées. Cette partie sera détaillée
dans le paragraphe 3.9.
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3.3. Calcul des caractéristiques électriques d’une lignde transmission

Une ligne de transmission hyperfréquence est t@aiaée le plus souvent par son
impédance caractéristique et ses parametres dagatpn. Ces parametres sont fonction du
substrat utilis€, de la fréquence de travail etdie®nsions de la ligne. Dans cette étude, nous
nous intéresserons a la ligne micro-ruban, cartdasplus utilisée dans les circuits
hyperfréquences et c’est celle que nous avonsueteour ce travail de these.

Considérons une ligne micro-ruban excitée parsaece de tension sur I'un des deux
acces (figure 11.4). L'autre acces étant adaptéyrar charge localisé ou par des conditions
absorbantes ABC. Deux plans d'observatigrePR, espacés d’'une distance L, sont placés le
long de la ligne et suffisamment loin de la soyroar observer le régime établi.

Conditions absorbantes (UPML)

Ligne micro-ruban Substrat

Excitation | ——p!

Figure Il. 4 ; Caractérisation d’une ligne micro-ruban avec la méthode FDTD

A partir des évolutions temporelles du champ élpae transverse dans les deux plans

P, et B, la constante de propagatipest calculée par I'équation (11.23).

() = 1 In E (@ y,) =1In E (@ ¥) (1.23)

Y.~ % F7(w’ yz) L E(w’ ¥+ I)

yw)=a(@)+].A(w) 24)

avec y= constante de propagation
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a = affaiblissement linéique (Np/m)
p = déphasage linéique (rad/m)

w = fréquence (rad/s)

Les autres parameétres de propagation de la lignegnt étre déduits a partir du calcul
de la constante de propagatipn La longueur d'onde, la vitesse de propagationaet

permittivité effective sont calculées par les émumt suivantes :

ANw) = —m longueur d’'onde (11.25)

U(w)=A(w)x f = ,BETf) ) , vitesse de propagation (11.26)

Eop () = [ j (C’B ( )j , permittivité effective (11.27)
U(w) w

3.4. Calcul de I'impédance
Sur une ligne de transmission hyperfréquence r@igiub), et une fois que la tensigh
et le courant a un point donné seront déterminés, I'impédantedesnée par I'équation

suivante :

TR(V()) _ V(«)

27T (10) " T(w)

(11.28)

La méthode FDTD est capable de fournir les cha@gstrique et magnétique en tout
point de la grille et a tout instant. Toutefoisupoalculer 'impédance Z, il faut déterminer la
tension et le courant a partir des composantes ldump électromagnétique. Les deux

équations (11.29) et (11.30) peuvent étre utilisées

B
=—jExdi (1.29)
A
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| (t)=H xdl (11.30)

Les composantes du champ électrique et du changmétique calculées avec la
FDTD sont décalées dans le temps et dans l'espRoer déterminer avec précision
'impédance de la ligne définie par I'équation48), la tensiorV et le courant doivent étre
calculés sur le méme plan et au méme instant. Ggd@se une double moyenne spatio-
temporelle sur 'une des deux grandelirsu V. La moyenne se fait généralement sur les

composantes du champ magnétique.

Figure 1l. 5 : Calcul du courant et de la tension B régime temporel sur une ligne micro-ruban

3.5. Parametres de répartition d’un circuit multiport
Les dispositifs hyperfréquences sont le plus souearactérisés par la matrice de
répartition S. Pour un circuit multiport (figure.@), les parameétres,,g sont calculés par

I'équation (11.31).

Vm(a), Xrn) ZO,n (Cl))
V(@ %) | 4 (@)

Sanl@, X, X)) = (1.31)

avec V(w, X) : tension sur le port i au plan d’observation x

Zy, i: impédance caractéristique associée au port i
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1X,

PO e “W”
. n

Dispositif Hyperfréquence
Multiport

Port —— — 707!
m | N

Figure Il. 6 : Paramétres S d’un circuit microonde

3.6. Excitation

Pour alimenter une ligne de transmission ou tatreacircuit hyperfréquence, il faut
appliguer une différence de potentiel variant dantemps entre deux conducteurs. Dans le
cas d’'une ligne micro-ruban, un champ électriquareposé sur une partie ou sur la totalité
de la section au dessous de la ligne comme le mdatfigure 1.7. Il existe une autre
possibilité qui consiste a modéliser une sourcetemsion localisée, éventuellement avec
résistance interne, entre la ligne et le plan deseaCette partie sera traitée plus loin dans ce
chapitre. Des considérations similaires peuverd ptises pour d'autres types de lignes et

avec d’autres technologies.

U(r) z

w i,

E2G. j.k) =L, j.hk) +

Figure Il. 7 : Excitation d’une ligne micro-ruban

En fonction du probleme a traiter, la tensioft) peut prendre plusieurs formes
possibles. Pour une caractérisation large bandecidesits linéaires, I'excitation la plus
adaptée est la gaussienne. En effet, une gaussshiimitée dans le temps et son spectre est

facilement controlable. En appliquant la transfoendé Fourier sur la réponse temporelle du
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systéme, une caractérisation sur toute une banftéaleence peut étre obtenue. Pour étudier

un circuit a un point de fréquence, une excitasimusoidale reste suffisante.

3.7. Conditions absorbantes UMPL

La capacité de calcul des machines numériques ktaitée, le maillage FDTD-3D
doit étre tronqué dans les trois directions. Paonuker un espace libre infini autour de la
structure a étudier et réduire ainsi les réflexismsles murs, des conditions absorbantes aux
limites sont nécessaires. Plusieurs ABC (AbsorbiBBgundary Conditions) ont été
développées dans la littérature et appliquées BDO@AD. Leurs caractéristiques les plus
importantes sont: I'efficacité, la complexité numgée et la flexibilité par rapport au type de
maillage. Pour notre part, nous avons choisi dewliions aux limites de type UPML
(Uniaxial Perfectly Matched Layer) [II.3]. Les UPMiont mathématiquement équivalentes
aux conditions PML (Perfectly Matched Layer) dépgées par J-P. Berenger [ll.4].
Toutefois, contrairement aux PML ou un ensemblguidions supplémentaires est introduit,
le concept UPML est basé sur un milieu maxwelli#na été montré dans [I.3] que
I'algorithme est stable, efficace et plus facilméttre en ceuvre que les conditions PML.

Le principe de la méthode est basé sur l'intradactd’un matériau anisotrope a
pertes. Afin de prévenir les problémes de désatiaptantre le milieu isotrope et les couches
UPML (figure 11.8), et réduire ainsi les réflexigrnia conductivité de la couche UPML varie

graduellement tout au long de I'axe normaglivant I'équation (11.32).

(11.32)

ou 7, est l'interface entre les couches UPML et le milisotrope,d est la profondeur des
couches UPML etn I'ordre de la variation polynomiale de la conduité.
Les composantes du champ électrique sont ensuitdées a I'extrémité du maillage

par une surface parfaitement conductrice (PEC).

S.D. Gedney a montré dans [ll.3] qu’en choisissdat maniere optimale les
parametres de I'équation (11.32), les couches UMIeLvent étre correctement adaptées au
milieu isotrope de telle sorte que les réflexioamst minimisées. La conductivité optimale

est donnée par I'équation (11.33).
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S LI S (11.33)

oU ¢ est la permittivité relative du milieu a pertes.

PEC

Milieu isotrope

UPML

A J

Zy Z

Figure Il. 8 : Conditions absorbantes UMPL

3.8. Excitation par une onde plane : formalisme du champotal/champ diffracté

Le formalisme du champ total/champ diffracté [JlI.BI.6] pour la génération d’'une
onde plane arbitraire est basé sur la linéaritéédestions de Maxwell. En effet, le théoreme
de superposition permet de décomposer les chamegsiglie et magnétique comme suit:

(11.34)

Les composantesik et Hyc représentent les champs incidents, ils sont sé@sp@ise connus
en tout point de I'espace. Les composantgg & Hy,représentent les champs diffractés, qui
sont initialement inconnus. lIs résultent de I'natetion de I'onde plane incidente avec I'objet
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diffractant (circuit rectenna dans notre cas). éggations classiques de la FDTD s’appliquent
de la méme maniere pour les différentes composdntehamp électromagnétique : le champ
incident, le champ diffracté et le champ total.

L’'espace FDTD est décomposé en deux régions sspps& une surface virtuelle sur
laquelle sont implémentées les conditions de pasdage région a l'autre. La région 1, qui
se trouve a l'intérieur, est appelée région du ghéotal. Le champ dans cette zone inclut les
champs incident et diffracté. La structure a étudie trouve dans cette région comme le
montre la figure 11.9. La région 2 se trouve a téneur, elle est la région du champ diffracté.

Cela signifie qu’il n’y a pas de champ incident slaette zone.

Région 2 - Champ diffracté

Région 1 - Champ ftotal

Conditions de passage
Source de I’onde plane

\ Objet diffractant

Conditions Absorbantes UPML

Figure II. 9 : Régions du champ total et du champ ifracté

L’approche champ total/champ diffracté est trexibile quand a la définition des
angles d’incidence et de polarisation. L'impléménta des conditions de passage sur la
surface virtuelle séparant les deux régions lest2ndépendante de la nature de la structure a
étudier.

La génération d’'ondes planes arbitraires, parotendélisme du champ total/champ
diffracté, combinée aux conditions UPML reprodwtdcénario d’'une mesure en rayonné

d’un circuit microonde a l'intérieur d’'une chamtaeéchoique.
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3.9. Modélisation des éléments localisés

La méthode FDTD traduit une discrétisation sptgimporelle des équations de
Maxwell, elle prend en compte tous les phénomerestrémagnétiques (propagation,
réflexion, diffraction, couplage,...) dans un circéiéctronique. Cependant, sa formulation de
base ne peut pas intégrer des éléments localiséslelaolume de calcul. En effet, la FDTD
est basée sur un calcul itératif des composanteshdmp électrique E et du champ
magneétique H, alors que les éléments localiségilie® ou non linéaires sont modélisés par
des équations électriques de type tension-couxdhtl(’enjeu est d’étendre la méthode aux
éléments localisés. Une solution consiste a cnéempasserelle entre I'algorithme FDTD et un
simulateur circuit intégrant des bibliothéques denposants, tel que SPICE. L'avantage de
cette technique est la disponibilité de modélesiprét complets de toute une gamme de
composants. Toutefois, les allers retours entrenédhode FDTD et le simulateur circuit
(SPICE) a chaque itération augmentent considérarienes temps de calcul. Une autre
solution consiste a introduire une modificationedtement sur les équations FDTD pour
permettre la simulation des éléments localisédotrmulation FDTD étendue a été rapportée
initialement par Sui et al. [I.7] pour des probléamdee modélisation en 2D. Cette solution a
permis d’analyser des circuits actifs et non lingsiels que : des amplificateurs microondes
[11.8], [I.9] avec des éléments d’adaptation distiés et des éléments actifs, des oscillateurs
[1.10], une antenne active avec des diodes Guhhl]l des dispositifs actifs avec boitier
[1.12], des diodes Schottky avec boitier [Il.18 systéme de transport d’énergie sans fil
[11.14], ...

Le point de départ est I'équation de Maxwell-Armgéde principe consiste a ajouter un
terme de densité de courahtaux densités de courant de déplacement et de ctiolalans
le terme a gauche de I'équation (11.2). é&ant le courant qui circule a travers I'élément

localisé.
DXHze%—ItE+£+J—L (1135

Les termes de courad¢ etJ. sont calculés aux instams 1/2, tandis que les composantes du
champ électrique sont calculées aux instanBour éviter que I'algorithme ne diverge, il faut
effectuer des moyennes temporelles sur les cour@ntamencons tout d’abord par la densité

de courant de conduction. L'élément localisé esinté suivant I'axe.
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Chapitre 1l

n+les & N
JQ+1/2(i’ j,k)=0.E2+1/2(i,j ’k)za[Ez (l,j,k)2+ Ez (I’J ’k)\J (||.36)

La relation entre la densité de courdnet le courant de I'élément localiséest donnée par

I'équation (11.37).

n+l/2 ¢
LS (1.37)

JC+1/2(i’ j1k): dXdy

La discrétisation de I'équation (11.35) donne :

ot dt
n+lz: —_ 25‘ ng: E n+1/2 :
BN, k) =| — 25 |EDGLj k) +| —E | DXHI™? (k)
1+—— 1+5—
2¢ 2% (1.38)
dt .
_ < y Ilr_1+1/2(| ’J ,k)
1+0-7dt dXdy
2¢
ou
Hn+1/2- 1,.,k _Hn+lI2 ,- n+l/2 = - _ n+1/2 H
DxHZ”mz(i,j,k):[ AL TH K HIGL 41K H Mk)j
dx dy

(11.39)
Pour simplifier les équations, nous supposerond’gléenent localisé se situe en espace libre

(e =€, 6 = 0). L'équation (11.38) devient:

at | mvzg iy (11.40)

B (i, ) .k)=E (] ,k)+$D xHIY2(0,j k)-———
Z z z L
& £,dxdy

0

76



Chapitre 1l

Outils de simulation numéequ
3.9.1. Eléments localisés linéaires

Nous traiterons dans cette partie I'insertion desnents localisés linéaires dans un
maillage FDTD. La modélisation d'un générateur dasion avec résistance interne sera
également abordée. Nous considérerons dans catte que I'élément localisé occupe une

seule maille. Toutefois, il est possible de défumr élément localisé linéaire sur plusieurs
mailles.

3.9.1.1. Résistance

Considérons une résistarieen espace libre (figure 11.10). Le courant élegtel, qui circule
dans R est donné par (11.41).

n+1/2
|;+1/2(i’j 1k):Vz —_ dZ

= o(EX I K)FEICi k) (1p1

\

=
)

3

Maille (i, j, k)

Figure II. 10 : Insertion d'une résistance localisé dans une grille FDTD

Remplacer (11.41) dans (11.40) donne I'équation4®).

_ dtdz dt
nlr ot s 2Re dxdy | _,, . . & LU
14— I+t
2Re, dxdy 2 R, dxd
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3.9.1.2. Générateur de tension avec résistance interne

Pour une source de tensidgmunie d’une résistance interRg le courant électrique s’écrit :

|n+1/2(I J k) RS(En+1(- Jk)_I_E ( Jk))"' s+ ('s J k) (11.43)

R

L’équation FDTD qui modélise le générateur de t@em$Vs, Rs) est donnée par (11.44).

_ dtdz dt
NV 2ReE AXdy | e - &, TP
EL (i, j k)= S Bk ey |DXH™2 @i k)
1+——— 1+——
2R.&,dxdy 2 Re, dxd
dt
R dXdy (V2 (]
2R.&,dxdy
(11.44)
3.9.1.3. Capacité localisée
Le courant qui traverse une capa€ité’exprime comme suit:
n+ Cd n+
17726, k)——(E M0 K)=E2GI k) (11.45)
Remplacer (11.45) dans I'équation (11.40) donne4®).
dt
EXi, k) = EDGLj K)+| —2 [OXH™2(,j k) (1.46)
1+ Cdz
£,dxdy
3.9.1.4. Inductance localisée

Le courant qui circule a travers une inductalbhest donné par (11.47).
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172G, ,I<)=O'ZTOIt Zn‘,E;“G JK) (1.47)
m=1

L’équation FDTD qui régit I'inductance localiséeest donnée par (11.48).

. . dt ) dzdt n )
E™(i, j K)=E"(i,j k)+— OxH™2(, -——— xYE"{, 11.48
", k)= ENGL oK) . (,jk) g&dﬂw,g; Mk)  (ag)

3.9.2. Elément localisé non-linéaire: la diode Schottky

La diode Schottky représente I'élément le plus drtgnt d’'une rectenna, il est
important de la modéliser correctement. Son modketrique équivalent [II.15] est montré
sur la figure 11.11. Il contient une source de @mirnon linéairdq, une capacité non linéaire
Cq et une résistance séri. Ce modeéle peut étre utilisé aussi bien en faileau de
puissance qu’en forte puissance. Toutefois, ce faode tient pas compte de la tension
inverse de claquage (Bde la diode. Le boitier de la diode est modgliséune inductance
parasitel, et une capacité parasig. Pour simplifier le modele FDTD de la diode, ndais
modéliserons sur trois mailles. Une maille pouditade sans boitier et les deux autres mailles
pour les éléments parasiteset C,. Nous nous contenterons, dans cette partie, deelée
modéle de la diode sans les éléments parasitesiterb

Cp
||
1
DR
L 777 "1 T
Y YL |
Y J &> B
| S h |
| Vd |
| l
l /1“.’ l
| Cy ]

Figure Il. 11 : Modele électrique d'une diode Schdky avec boitier

La source de courant non linéaigaelépend de la tensidfy & ses bornes, elle s’exprime par :
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=1 e(N”] -1 19)

avec L= courant de saturation (A)
N = coefficient d’émission
q = charge de I'électron (1.6 8C)
T = température (°K)
k = constante de Boltzmann (1.38065043.DK™)

La capacité non linéait€y dépend également de la tensira ses bornes, elle représente les
effets de stockage de charge de la jonction. Btexdleux définitions d€y suivant que la

jonction est polarisée en direct ou en inversep@arisation inverse, la capacité s'écrit:

-M
C, = Cjo[l—\é—d) (1.50)

B

avec Gp = capacité de jonction a polarisation nulle (F)
Ps = potentiel de jonction (V)

M = coefficient de variation de jonction

En polarisation directe, la capacifg est fonction du temps de tranijui est supposé étre

nul. Elle s'écrit comme suit:

Cy=tt 0 dnv)
NKT

(L

Pour pouvoir insérer le modele électrique de laleli®chottky dans I'algorithme de calcul

électromagnétique FDTD, il faut résoudre le systdiaquations (11.52).
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V=V, +RlI

|ﬂdﬂ%%%

Idﬂs&mﬁ]_q (11.52)

OxH :sog—ltzhl

OuJ est la densité surfacique de courant qui travardede.

Un modele simplifié d’'une diode Schottky, compottainiquement la source de
courant non linéairey (figure 11.11), a été rapporté dans [11.2]. Lesnaénts parasites @et
Cy) de la diode ne sont pas pris en compte danddelchu modéle FDTD de la diode.

La discrétisation et la résolution du systeme dédigms (11.52) aboutit a I'équation non
linéaire (11.53) a résoudre numériquement par ugéode de linéarisation telle que Newton-
Raphson [11.16].

EM =y, + g, & F (11.53)

Les coefficients?s, ¥, et ¥3sont définis par les équations (11.54) a (11.56).

dtaxdy2 G R+ dfix M2+ dt |-2 dtR G

- 11.54
¢ =E, Cydzdt+ £ dxdf2 ¢ R+ gt (11.54)
—dt?l eN ?( T{[dtdz—zzegt% dXdﬁEQ—(deXd))DX ,_p+1/2}
¥, = Cd dzdt+ & dxdp g B_I_ qt ®
=1 dﬂﬁ+23f“@%) 11.56
/78 NkT ( 2dt 56
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3.10. Maillage FDTD

La précision des résultats FDTD dépend directerderii qualité de la discrétisation
spatiale des équations de Maxwell. En effet, ptusnhillage est fin plus les résultats sont
précis. Toutefois, il n'est pas tout le temps palssile mailler de maniere fine partout a cause
des limitations de calcul et de mémoire dont dispboses systémes de calcul numérigues. En
fonction du circuit a analyser, de ses dimensidrdeda précision souhaitée, différents types
de maillage peuvent étre utilisés. Pour les ciscwti les dimensions des différents
composants sont du méme ordre de grandeurs, léagailiniforme est le plus approprié
[11.5], [11.17]. Pour des problémes ou le besoinrdailler plus finement dans une ou plusieurs
volumes particuliers se présente, le sous mailtege: étre utilisé [11.18], [11.19]. Lorsque les
dimensions de la structure varient beaucoup, compmg une rectenna, le maillage non-
uniforme [I1.5], [I1.20] est plus adapté. D’autreges de maillages ont été développés pour
analyser des structures particuliéres [Il.5]. Lgufe 11.12 montre les deux maillages

orthogonaux, uniforme et non-uniforme, retenus damsdre de ce travail de thése.

(b)
Figure Il. 12 : Maillages FDTD. (a) Uniforme. (b) Non uniforme.
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4. Conclusion

Dans ce chapitre, les différents outils de simmfahumériques utilisés ont été décrits.
La co-simulatiorharmonic balanc#omentum permet de simuler et d’optimiser le atrcie
conversion RF-DC avec précision. Toutefois, cetithmde ne permet pas d’analyser la
rectenna dans sa totalité. Pour y remédier, uh @eitsimulation globale basé sur la méthode
FDTD a été développé. Cette méthode permet de depeoune mesure en rayonné de la
rectenna a l'intérieur d’'une chambre anéchoique, @€dit avec plus de précision la sortie
DC de la rectenna.

Les deux outils HB+Momentum et la FDTD sont compétaires. Le premier est
dédié a la conception et I'optimisation du ciraigt conversion et le second a I'analyse de la
rectenna complete.

Nous présenterons dans le chapitre suivant tiaigits de conversion RF-DC a 2.45
GHz en technologie micro-ruban. Le premier cir@st une structure a diode série, associant
un filtre HF en éléments distribués. Les deux autiecuits sont des convertisseurs RF-DC a
réjection d’harmoniques. lls présentent certaimepnpetés qui les rendent attrayants pour des
applications de télé-alimentation. En effet, ilsméxessitent pas de filtre HF d’entrée et de
vias de retour a la masse. De plus, la tensionodé&e DC se mesure en différentiel sur la

méme face du circuit et sans contact avec le pamakse.

83



Chapitre 11 Outils de simulation numéequ

5. Références bibliographiques

[11.1]

[1.2]

[11.3]

[11.4]

[11.5]

[11.6]

[11.7]

[11.8]

[11.9]

[11.10]

[11.11]

[11.12]

[11.13]

ADS documentation,ttp://cp.literature.agilent.com/litweb/pdf/ads20a8562006.html

K.S. Yee, «Numerical solution of initial boundamalue problems involving
Maxwell's equations in isotropic media&EE Trans. Antenna and Propagation, vol.
14,1966, pp. 302-307.

S.D. Gedney, «An Anisotropic Perfectly Matched Lrafesorbing Medium for the
Truncation of FDTD Lattices¥EEE Trans. Antennas ans Propagation, vol. 44, no.
12, Dec. 1996, pp 1630-1639.

J-P. Berenger, «A perfectly matched layer for thsosption of electromagnetic
waves»,J. Computat. Phys. Oct. 1994, pp 185-200.

A. Taflove and S.C. Hagness, « Computational Electranycs-The Finite
Difference Time Domain Method Artech House Inc., third edition, 2005.

K. Umashankar and A. Taflove, «<A Novel Method tmalyze Electromagnetic
Scattering of Complex ObjectstEE Trans. On Electromagnetic Compatibility, vol.
emc 24, no. 4, Nov. 1982, pp 397-405.

W. Sui, D.A. Christensen and C.H. Durney, «Extegdime two-dimensional FD-TD
method to hybrid electromagnetic systems withvacéind passive lumped elements»,
IEEE Trans. Microwave Theory and Techniques, v@|.1992, pp. 724-730.

C.-N. Kuo, R.-B. Wu, B.Houshmand and T. Itoh, «Mioae of Microwave Active
Devices Using the FDTD Analysis Based on the \gdt&ource Approach»EEE
Microwave and Guided Wave Letters, vol. 6, ndd&y 1996, pp 199-201.

C.N. Kuo, V.A. Thomas, S.T. Chew, B. Houshmand &anditoh, «Small Signal
Analysis of Active Circuits Using FDTD Algorithm*»EEE Microwave and Guided
Wave Letters, vol. 5, no. 1, July 1995, pp 216-218

B. Toland, B. Houshmand and T. ltoh, «Modeling afninear Active Regions with
the FDTD Method»|EEE Microwave and Guided Wave Letters, vol. 3, :10Sept.
1993, pp 333-335.

B. Toland, B. Houshmand and T. Itoh, «<FDTD Analysisin Active AntennadEEE
Microwave and Guided Wave Letters, vol. 3, no.Ndy. 1993, pp 423-425.

C.N. Kuo, B. Houshmand and T. Itoh, «Full-wave gsigl ok packaged microwave
circuits with active and nonlinear devices : anTEDapproach»|EEE  Trans. on
Microwave Theory and Techniques, vol. 45, n°58i9-826, May 1997.

G. Emili, F. Alimenti, P. Mezzanotte, L. Roseli carR. Sorrentino, «Rigorous
modeling of packaged schottky diodes by the nealinlumped network (NL2N)-
FDTD approach»EEE Trans. on Microwave Theory and Techniques,4&| no. 12,

Dec. 2000, pp. 2277-2282.

84



Chapitre 11 Outils de simulation numéequ

[11.14] F. Lacroux, «Contribution a la modélisation d'élétsdocalisés pour les simulations
électromagnétiques en transitoire. Application mlimétrigue et au transport
d'énergie sans fil..hese de Doctorat, Université de Limoges, Facudte Sciences et
Technologies, 18 Janvier 2005.

[11.15] Hewlett Packard, Technical Data “Surface Mount Mwave Schottky Detector
Diodes”.

[I1.16] S.C. Chapra and R.P. Canale, «Numerical MethodEfgineers », B edition, MC
Graw Hill, 2006.

[1.L17] D.M. Sheen, S.M. Ali, M.D. Abouzahra and J.A. Kordipplication of the Three-
Dimensional Finite-Difference Time-Domain Method the Analysis of Planar
Microstrip Circuits»|EEE Trans. On Microwave Theory and Techniques, voln88,
7, July 1990, pp 849-857.

[11.18] M. Okoniewski, E. Okoniewska and M.A. Stuchly, «&@&Dimensional Subgridding
Algorithm for FDTD», IEEE Trans. On Antennas and Propagation, vol. 45, 3
March 1997, pp 422-429.

[1.19] W. Yu and R. Mittra, «A new higher-order subgridglimethod for finite difference
time domain (FDTD) algorithm>»EEE Antennas and Prop. Society Intern. Symp., vol.
1, 1998, pp 608-611.

[11.20] P. Monk and E. Suli, «Error Estimates for Yee'sttMd on Non-uniform Grids»,
IEEE Trans. On Magnetics, vol. 30, no. 5, Sept419% 3200-3203.

85



86



Chapitre Il
Conception et optimisation de circuits
de conversion RFDC a 2.45 GHz

87



88



Chapitre I Conception et optimisation de circuits devarsion RF-DC a 2.45 GHz

Chapitre Il
Conception et optimisation de circuits de
conversion RF-DC a 2.45 GHz

1. Introduction

Nous proposons dans ce chapitre la conceptioptifisation et I'analyse de trois
circuits de conversion RF-DC en technologie miarban a 2.45 GHz. Le premier circuit est
une structure conventionnelle a base d’'une diodwtiey HSMS 2860 montée en série. Les
deux autres circuits sont plus innovants et pluagarts. Ills ne contiennent ni filtre d’entrée
HF ni vias de retour a la masse. Le premier ciresit en pont modifié a quatre diodes
Schottky et le second est a base de seulementdiedes.

La simulation et I'optimisation de ces circuitst @té effectuées sous ADS avec un
couplage entrdharmonic balanceet momentum. Avant I'étape d’optimisation, desdésu
paramétriques ont été conduites afin de déternfénsensibilité du rendement de conversion
vis-a-vis de certains parameétres importants et jplaiculierement, la charge (R les
parameétres de la diode 4RCp), la capacité du filtre DC, les sections de lignes Les
résultats qui ressortent de cette étude nous omtipée faire certains choix et de simplifier le
processus d’optimisation.

Pour améliorer les rendements de ces circuitesil important de localiser les
différentes sources de pertes et de tenter de il@siser. Un bilan de puissance, regroupant
la puissance continue transmise a la charge, itsspegans la ou les diodes et les pertes par
désadaptation, a été calculé. Les puissances risémsldes premiers harmoniques, au niveau
du générateur et aux bornes de la charge, ontgalérnéent déterminées afin d'estimer les
pertes engendrées par ces harmoniques et la queditiltres HF et DC.

Les circuits optimisés ont éte réalisés et caraée expérimentalement au laboratoire.
Un banc de mesure en conduit a été monté et utiliséra présenté dans ce chapitre. Trois
types de mesures ont été effectués, des mesutadatesion DC en fonction de la fréquence,
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de la puissance d’entrée et de la charge. Lestaésubbtenus expérimentalement seront
systématiquement comparés a ceux simulés.

Les deux circuits innovants présentent des pedooes, en termes de rendement,
comparables a celles du circuit série. Toutefas,deux circuits présentent des avantages par
rapport au circuit série. En effet, ils ne contientnni filtre d’entrée HF ni vias de retour a la
masse. La mesure de la tension DC se fait en @iffiél sur la méme face du circuit et sans
contact avec le plan de masse. A charge constifermettent de convertir une puissance
Prr qui est, théoriguement, quatre fois celle du diregrie. Ces deux structures sont plus
compactes, et a faibles codts. Le circuit sériaipeaune surface de 44.65 cmz?, alors que les
deux autres circuits ont des surfaces de 15.5.8tcti?.

2. Circuit de conversion en topologie série

Le premier circuit développé [llI.1]-[lll.2] est etopologie série (figure 111.1), il
contient une diode Schottky HSMS 2860 [III.3] quégente une faible capacité de jonction
Cio (0.18 pF), une faible résistance sérig(RQ) et une tension inverse de claquagedd 7
V. Les autres paramétres du modeéle électrique ébpniv de la diode sont donnés dans le
tableau Ill.1. Le circuit est alimenté par une égnicro-ruban d’'impédance caractéristique de
50Q, il a été grave sur le substrat RT/Duroid 588@(2.2, h = 1.575 mm, téanr= 0.0009).

Deux filtres HF et DC ont été utilisés de pard&tutre de la diode afin de confiner
tous les harmoniques généreés. Le filtre HF est ass@ bas en éléments distribués, formé
d’une inductance série et d’'une capacité paralleke été dimensionné pour laisser passer le
signal a 2.45 GHz et bloquer tous les autres sigmanmoniques. Sa fréquence de coupure
est comprise entre la fréquence fondamentale @rdmier harmonique. Le filtre DC est
constitué d’'une capacité CMS (Composant Monté efa&e) de 33 pF appuyée par un stub
radial de 14.2 mm qui stoppe la fréquence a 2.45.GH

Un stub quart d’onde en court circuit (paragragl#3) est introduit juste avant le
filtre HF, il raméne un circuit ouvert a 2.45 GHar 4a ligne d’alimentation de 5Q. Cela
assure un circuit fermé pour la composante DC duwart, étant donné qu’elle ne peut passer
a travers le générateur.

Dans un premier temps, la simulation et l'optirti@a du circuit série ont été
effectuées avec le simulatebarmonic balance comme le montre la figure Ill.1. Des
éléments circuit comme des sections de lignesfrdasitions, des gaps, des vias, ... ont été
utilisés. Les couplages possibles entre les diftéréléments ne sont pas pris en compte.
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L’objectif principal du processus d’optimisationt és rendement de conversion. Les autres
objectifs comme l'adaptation, la réjection des hamiques, l'isolation de la charge, ... sont
liés au rendement de conversion, ils sont pris @mpte de maniere automatique. Deux
méthodes d’optimisation ont été introduites : unéthmde aléatoireRandom suivie d’'une
méthode itérativeGradient. Les parametres importants a optimiser sontcHarge R, le
filtre d’entrée HF et le trongon de ligne entrellade et la capacité CMS du filtre DC.

Dans un second temps, la partie distribuée dwitimptimisé est simulée sous
momentum. L’accés d’alimentation %D ainsi que les points de connexion des composants
localisés et des vias sont remplacés par des gentsitation. Un modéle en paramétre S est
ensuite généré et exporté. HB utilise le modélematrice S de la partie distribuée et les
modeles électrigues des composants localisés atffectuer une analyse globale
électromagnétique-circuit (figure I11.2). Le passage HB vers HB+Momentum se traduit
souvent par une diminution du rendement, qui pgetd@nsidérable selon les cas. Pour tenter

d’y remédier, certains parametres nécessitentaditétoptimisés.

1
= S g IR - SRR o
s i 1 L o
1

() : Simulation du circuit série sousHarmonic Balance

Diode Schottky

C
_| I Filtre HF N

_: CDC RL

Source RF
)
O/

|
I
i Stub w4

(b) : Schéma équivalent du circuit série

Figure 1ll. 1 : Circuit de conversion série
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Parametre Unité Valeur
Tension inverse de claquage v B vV 7
Capacité de jonction a polarisation nulle 0o C pF 0.18
Courant de saturation s | A 510°
E, eV 0,69
Coefficient d’émission N 1.08
Résistance série R Q 5
Potentiel de jonction P vV 0.65
P, 2
Coefficient de variation de jonction M 0.5

Tableau lll. 1 : Parametres électriques de la diodéISMS 2860

Figure 1ll. 2 : Co-simulation HB + Momentum du circuit série

2.1. Etude dufiltre d’entrée HF
Le filtre passe bas [lll.4] a I'entrée du circaérie est constitué d’'une inductance série

L et d'une capacité paralléle C. Sa fréquence dpwef. est définie par:

f =——— .1
R (-5

Le réle de ce filtre est double, il bloque lesrhaniques générés par la diode et |l
assure I'adaptation entre le circuit de conversibte générateur RF (antenne). La fréequence
de coupure a -3 dB du filtre doit étre comprisaetds frequences 2.45 et 4.9 GHz, elle est
de 3.7 GHz. Elle est choisie de telle sorte & eiqtaoduire d’atténuation a 2.45 GHz.

La figure Ill.3 nous expose le schéma d’adaptationcircuit de conversion. Pour
transférer le maximum de puissance entre le généréantenne) et la diode, il est impératif
d’assurer une adaptation conjuguée des impédaneespait et d'autres du filtre.

Mathématiquement, cela se traduit par le systémguditions (l11.2).
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Zel = Ze2 (|||2)
Ze3 = Ze4
Antenne
de i Zeo
réception : | 7 |
5 ' ' ! e4 !
Genﬁrgtem 3 | Filre | |
(50 Q) ' d’entrée HF : RE-DC

| ‘—|Z% e

Figure lll. 3 : Schéma d’adaptation d’un circuit de conversion série

Le filtre HF peut étre congu et optimisé avec desés adaptés sur une impédance
réelle Z (50Q par exemple). Dans ce cas, le circuit de conveysians le filtre, doit déja étre
adapté sur £(50 Q). Cette solution est contraignante, elle nécedsigoduction d'un
dispositif d’adaptation supplémentaire entre leuiret le filtre. La solution que nous avons
retenue pour ce circuit consiste a inclure ledilliF dans le processus d’optimisation du
circuit global, il est directement adapté sur I'élance d’entrée (généralement complexe) du
dispositif a diode.

Pour réaliser ce filtre, des éléments localisédistribués peuvent étre utilisés, la
technologie distribuée a été retenue. Le passagealeurs des €léments localisés L et C aux
sections de lignes équivalentes sera décrit daths partie. Les éléments quasi-localisés les

plus utilisés seront présentés.

2.2. Eléments quasi-localisés en technologie micro-ruban
Pour approcher les éléments localisés des fi[iled], des sections de lignes de
longueurs inférieures au quart d’'onde et des stabsircuit ouvert ou en court circuit sont le

plus souvent utilisés.
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2.2.1. Section de ligne a forte impédance
Une petite section de ligne sans pertes 0 Np/m) et a forte impédanceg, Zerminée
a ses extrémités par deux lignes d’'impédance @rsiiue 4, peut étre représentée par une

cellule ent comme le montre la figure Il1.4.

T T T Jx T

— i
9]
[\:r,

—

Figure lll. 4 : Modele électrique équivalent d’'uneligne a forte impédance [d'apres Il1.4]

Le modele électrique équivalent du troncon de ligherte impédance.£st décrit par :

X=2Z.sin 2—ﬂl (111.3)
Ag

B =itan 7 (111.4)

2 Z /lg

avec | =longueur du trongon de ligne (m)

Ag=longueur d’onde guidée (m)

Dans le cas oli< 4/ 8, nous pouvons effectuer les approximationsyliet (111.6) suivantes:

x=Z|—I 1.5
) (I11.5)

7 (111.6)

Si Z. >> Zy, alors les deux capacités paralleles peuventn@&géigées et la cellule ense

résume a une inductance série.
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2.2.2. Section de ligne a faible impédance
C'est le cas dual d'une ligne a forte impédancee $ection de ligne a faible
impédance Zterminée par deux lignes d'impédance caractéustify peut étre représentée

par une cellule en T comme le montre la figureslil.

T T T ; j\ J 2l T

1 1

— — o (UWTOL__ (GUTIL_g

& Y = | =
b b

Figure Ill. 5 : Modéle électrique équivalent d’'uneligne a faible impédance [d'aprés I11.4]

Le circuit électrique équivalent est constitué @&wapacité paralléle et de deux inductances

série. Elles sont définies par :

Bzisin 2—ﬂl (111.7)
Z A

c g

Z=than EI (111.8)
2 Aq

Pour une longuedr< A4/ 8, les approximations (I11.9) et (111.10) peuvedite effectuees.

g= 1|27 (111.9)
Z\ A,

Xz | (I11.10)

2 A

De la méme maniere que pour une ligne a forte impeel si Z << Z, la cellule en T se
résume a une capacité parallele. Les deux induetasérie peuvent, dans ce cas, étre

négligées.
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2.2.3. Stubs ouvert et en court circuit
Un stub ouvert en ligne micro-ruban sans perteg@sivalent a une capacité montée
en parallele. De maniere similaire, un stub entcoucuit est équivalent a une inductance en

parallele comme 'expose la figure I11.6.

J
]

(a) (b)

Figure lll. 6 : Modéle électrique équivalent d'un: (a) stub ouvert. (b) stub en court circuit. [d'apres 111.4]

D’apres la théorie des lignes de transmissiorgntittance d’entréeyj, d’'un stub

ouvert est donnée par I'équation (I11.11).

Y, = jY.tan 2—”I (11.11)
/]g
avec | =longueur du stub (m)

Y. = admittance caractéristique de la lign@?t)

Pour une longuedr< A4/ 8, 'approximation (ll1.12) peut étre utilisée.

Y = jY, i—”l (111.12)

g

Pour le cas dual, 'impédance d'entrég d'un stub en court circuit est définit
par I'équation (I11.13).

96



Chapitre I Conception et optimisation de circuits devarsion RF-DC a 2.45 GHz

Z, = jZ tan i—ﬂl (11.13)

g

Cette impédance d’entrée est inductivd si Ag/ 4, et dans le cas du< Aq/ 8,

I'approximation (I11.14) peut étre effectuée.

Z =iz |=—I (11.14)

2.3. Circuit final optimisé
Le circuit série final optimisé est montré surfigure IIl.7 et ses dimensions sont

données dans le tableau I11.2.

Diode T

Schottky 0
HSMS 2860 | Lo ny

Entrée
RF |

Via
(court circuit)

Figure 1ll. 7 : Circuit série final optimisé

L1 L, Ls La Ls Lg L, W, 0 Longueur | Largeur
190 | 108 | 595 | 640 | 50 | 104 | 142 | 4.8 82° 95.0 47.0

Tableau lll. 2 : Dimensions du circuit série (en mn

2.4. Simulations ADS et études paramétriques

Nous présentons dans cette partie les résultésab par simulation. L’influence de
certains parametres du circuit sur le rendemertotwersion sera déterminée a travers des
études paramétriques. Il est a noter que lorsgparametre varie, tous les autres parameétres
sont optimaux (R= 105@2, C = 33 pF, k=10.4 mm, B= 5Q et Go = 0.18 pF).
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La complexité du circuit de conversion vient dit fpe tous ses blocs constitutifs sont
liés. L'optimisation d’un tel circuit doit étre ceilérée dans son ensemble. Des études sur la
sensibilité du rendement vis-a-vis de certains rpatees ont été effectuées afin de pouvoir
faire des choix sur les composants et réduirecleps d’optimisation.

L'efficacité de la diode change en fonction deédasion appliquée a ses bornes, donc
en fonction de la puissance d’entrégr.PCependant, cette efficacité est limitée par la
génération d’harmoniques d’ordre supérieur. Elleradié rapidement dés que la tension aux
bornes de la diode atteint la tension inverse dguage B. La puissancegdgcritique, a partir

de laquelle la tension de sortie DC est limitéedesnée par I'équation (I11.15).

2
perique — By (I11.15)

RF _E

Le rendement de conversion RF-Dfy est défini comme étant le rapport entre la
puissance DC prélevée aux bornes de la chaigetRa puissance g2 maximale que le

générateur débite sur une charge adapté@)50

2
n= Poe - _ UL (111.16)
PRF IQL I:I)?F

avec B¢ = puissance DC aux bornes de la charge R

U, = tension DC de la charge

Les principaux parametres étudiés sdatcharge R la capacité du filtre DC, la
section de ligne entre la diode et la capacité GMSiltre DC, la résistance sérigsRt la

capacité de jonctionjCde la diode.

2.4.1. Lacharge R

La figure 1.8 montre la variation du rendememt fenction de la charge pour des
puissances d’entrée allant de -10 a 10 dBm padedsdBm. La charge varie de 10Q0a 20
kQ. Les résultats montrent que le rendement est nexématour d’'une valeur de charge
optimale qui est de 1¢k La charge R modifie 'impédance de la diode et contribue a
I'adaptation du circuit. Pour des valeurs de changgortantes, la puissance d’entrée atteint
une valeur critique a partir de laquelle les efig#sB, commencent a se manifester, selon

I’équation (111.15), et le rendement diminue.
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Rendement (%)

Charge (KQ)

Figure 1. 8 : Rendement en fonction de la chargér,

2.4.2. La capacité CMS du filtre DC

L’influence de la capacité du filtre DC sur le dement de conversion est exposée sur
la figure 111.9. L’étude a été effectuée sur lagdade puissance de -10 a 10 dBm. Dans cette
partie de I'étude, les simulations ont été effeetusans le stub radial L8). Nous avons
gardé seulement la capacité localisée CMS. Ledtaésumontrent qu’a partir d’'une certaine
valeur de la capacité, le rendement demeure cdnd®anr des valeurs de capacité trés
faibles, la charge Rn’est pas correctement isolée et des harmoniqles gu moins

importants apparaissent a ses bornes, ce qui atgtesrpertes et dégrade le rendement.
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Figure 1lI. 9 : Rendement en fonction de la capacé du filtre DC
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2.4.3. La ligne Lg entre la diode et le filtre DC

La figure 111.10 nous montre I'influence sur lendement de la ligneglentre la diode
et la capacitée CMS du filtre DC. L’étude a été etffiée pour les puissances RF de -10, 0, 10
et 12 dBm. Les courbes obtenues montrent qu’ittexise longueur optimale pour laquelle le
rendement atteint son maximum. Cette longueur @hirast de 10.4 mm a 10 dBm, elle ne
dépend pas de la puissangg. Cette section de ligneslcontribue a I'adaptation du circuit

série, elle raméne une impédance imaginaire awauide la diode et compense sa réactance.

80

—+— -10dBm
== 0 dBm

70F| — 10 dBm
-- 12dBm

60

50F

40F

.....

30r

Rendement de conversion (%)

201

10f

2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
L (mm)

Figure Ill. 10 : Rendement en fonction de la ligné g

2.4.4. Larésistance série Rde la diode HSMS 2860

La résistance sériesKRe la diode modélise les pertes par effet Jour.isfluence sur
le rendement du circuit série est montrée surdaré 1l1l.11. Les courbes obtenues pour les
puissances comprises entre -10 et 10 dBm montwemtles pertes danss Be répercutent
directement sur le rendement. Pour obtenir un mmement, la diode doit présenter la

résistance série la plus faible possible.

2.4.5. La capacité Gy de la diode HSMS 2860

Intéressons nous maintenant a la capacité deigonat polarisation nulle & de la
diode. La figure 111.12 montre la variation du remdent en fonction dejCsur la plage allant
de 0 pF a 1 pF. Nous remarquons que le rendemermul lorsque ¢ augmente. En effet,
I'efficacité de la diode augmente avec la tensimaate a ses bornes et atteint son maximum

lorsque cette tension est proche dg B’aprés I'équation (11.50), cela correspond a une
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capacité de jonction {oroche de zéro. Cela montre I'importance de chaeise diode qui
présente une surface de jonctiofy) @ plus petite possible.

La diode HSMS 2860 a été choisie, en partie, @lrase des études menées sgtR
Cio. Elle présente une faible résistance segg¢5R2) et une faible capacité de jonctiom C
(0.18 pF) et son codt est faible.
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Figure Ill. 11 : Rendement en fonction de la résistnce série (R de la diode
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Figure Ill. 12 : Rendement en fonction de la capaté de jonction (Go) de la diode
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2.4.6. Adaptation du circuit (S11)
Le parametre  du circuit série a été simulé avec LSSP (Larga&i§-Parameter).

Ce simulateur tient compte des non linéarités akdde, il combine HB et SP (S-Parameter).
La figure 111.13 montre le niveau d’adaptation drcuait sur la bande de fréquence allant de 2
a 3 GHz, pour les guatre puissances : -10, 0, 1@ efBm. Les résultats montrent une bonne
adaptation du circuit sur une bande étroite. Erction de Rr, la meilleure adaptation n’est
pas obtenue tout le temps a la méme fréquencet8eGHz. Cela s’explique par I'impédance
de la diode qui dépend de la tension a ses bodoes, de Br, et qui modifie par conséquent
I'adaptation, ce qui compligue davantage la conoaepet I'optimisation de ce type de

circuits.

S11 (dB)

" -- -10dBm
-30F u r=1= 0 dBm
[ — 10 dBm
g o 12 dBm
-35 L L L L
2 2.2 2.4 2.6 2.8 3

Fréguence (GHz)

Figure Ill. 13 : S;; du circuit série en fonction de la fréquence

2.4.7. Bilan de puissance

Pour tenter d’améliorer les performances des ikgae conversion RF-DC, il nous
parait important de déterminer les différentes cesiide pertes existantes et d’essayer de les
minimiser. Les sources de pertes dans un circutotwersion sont les suivantes: les pertes
dans la ou les diodes, les pertes par désadapt@®opertes dans le substrat, les pertes par
conduction dans les lignes de transmission, leepalans les éléments localisés CMS, les
pertes par couplage et par rayonnement, ...

Le bilan de puissance qui suit sera limité a tétde la puissance continue transmise a
la charge, des pertes dans la diode ainsi que etéssppar désadaptation. Les pertes sur les

harmoniques générés par la diode seront égalerdégriminées et analysées. Elles sont liees
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a la qualité des deux filtres HF et DC. Les aus@msrces de pertes sont supposées étre faibles
et restent difficiles a évaluer pour la plupartdres elles.

> Pertes dans la diode

Les pertes dans la diod®.qe Seront déterminées a partir des grandeurs tension-
courant. Elles peuvent étre calculées dans le dwrtamporel par I'équation (111.17).

1 )
Fiode = T JOT V4(t) 14(t) dt (I11.17)

avec V= tension aux bornes de la diode (V)
ig = courant qui traverse la diode (A)

T = période (s)

Commeharmonic balanceest une méthode fréquentielle, I'acces aux gramisdspectrales est

plus naturel. Les pertes peuvent étre calculéesdiksant 'équation (111.18).
_ N v
Paose = Volo + > >Vl cod@ -¢) (111.18)
=

avec N = nombre d’harmoniques considérés
V; = amplitude maximale de I'harmonique j de la temsi
l; = amplitude maximale de I’harmonique j du courant
q'),-V = phase de I'harmonique | de la tension

@j' = phase de I'harmonique j du courant

Les pertes par désadaptation sont calculées @inectt a partir du parametrg;S

simulé par LSSP. Le rendement de conversion est&par I'équation (111.16).
» Niveaux des harmoniques

Le niveau des harmoniques a I'entrée du circuéuat bornes de la charge traduisent

la capacité des deux filtres HF et DC a confines barmoniques autour de la diode. Le
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tableau 1.3 montre le niveau de ces harmoniquesmalisé par rapport a la puissance
d’entrée.

Les premiers harmoniques sont correctement fil&rééentrée du circuit avec un
niveau inférieur a -22 dB par rapport a la puiseaRg a 2.45 GHz. L’étude sera restreinte
aux trois premiers harmoniques. Les résultats oistemontrent que la charge, Rest
correctement isolée, avec des harmoniques inférieu83 dB.

Entrée du circuit Aux bornes de R
Harmonique (GHz) 4.9 7.35 9.8 2.45 4.9 7.35 9.8
Puissance (dB) -22 -24 -24 -33 -34 -37 -46

Tableau Ill. 3 : Niveau des harmoniques a I'entréet aux bornes de la charge

Le bilan de puissance du circuit série est tracdasfigure 111.14. L’étude a été faite a
2.45 GHz avec une charge optimale de 105t toutes les données sont exprimées sous
forme d’un pourcentage de la puissance d’entrée.

80

= = Rendement

— Pertes diode .
01 -- s1 =Ty

Puissance RF (dBm)

Figure 1. 14 : Bilan de puissance — rendement gtertes

Les pertes dues a la désadaptation par rappgrbrd’excitation sont inférieures a
3% entre -5 dBm et 10 dBm. Les pertes dans la deoae les plus importantes, elles sont
inversement proportionnelles a la puissance coatinansférée a la charge. Le rendement

augmente en fonction de la puissance pour atteifidréo a 10 dBm. Pour des puissances
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supérieures, l'effet de \Bapparait, ce qui explique en partie le changerd&ilure de la

courbe. La génération d’harmoniques d’ordre supéaecentue davantage ce phénomeéne.

2.5. Reéalisation et mesures - comparaison avec les siratibns ADS
Dans un premier temps, le banc de mesure en doedta présenté. Ensuite, les

résultats mesurés du circuit série seront expdsgsgparés a ceux obtenus par simulation.

» Banc de mesure en conduit

Le banc de mesure en conduit que montre la figurg5 a été utilisé pour la
caractérisation expérimentale des circuits de amime. Il contient une source de puissance
RF (E8251A d'Agilent), une charge résistive var@alft, un voltmetre et un bolométre
(E4418A de HEWLETT PACKARD). La mesure se fait ezud temps. Tout d’'abord, la
puissance RF de référence que le générateur dgbitane charge de 50 est mesurée a
I'aide du bolometre. Ensuite, le circuit de coni@nsest connecté a la source RF et la tension

DC est mesurée par le voltmétre.

r--> DBolometre

Circuit de
@% conversion Re Voltmétre
RF-DC

Source RF —1_

Figure Ill. 15 : Banc de mesure en conduit

» Résultats de mesures

Deux types de mesures ont été effectués, des esedartension continue en fonction
de la fréquence et en fonction de la charge. Lesbes de la figure I11.16 comparent les
tensions mesurées avec celles simulées, en foratida fréquence, pour des puissances de -
10, 0, 10 et 12 dBm. Les tensions maximales saeinoies autour de 2.45 GHz. En s’écartant
de cette fréquence, la tension DC commence a dengnaduellement. La charge Bst fixée

a 1050Q pour les simulations comme pour les mesures. @ngidn maximale simulée de
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2.75 V contre 2.67 V mesurée ont été obtenue a@Hb avec 10 dBm de puissance RF. A
12 dBm, la tension DC commence a étre limitée. lesures effectuées dans les mémes
conditions ne montrent pas le méme phénomene. hsiote B, réelle de la diode est
probablement supérieure a celle donnée par |ectairi

A partir des tensions DC obtenues, les rendensémisié et mesuré ont été calculés et
tracés sur la figure 111.17. Comme pour le nivedaddptation ($,), le rendement dépend et
de la frequence et de la puissance du signal @entdn rendement simulé de 72% contre
68% mesuré ont été obtenus a 2.45 GHz avec 10 dBsnallures des courbes simulées et
mesurées pour -10, 0 et 10 dBm sont similairekyeaiune bonne concordance entre les deux
résultats.

Passons maintenant aux mesures effectuées etiofonle la charge R La figure
[11.18 compare les tensions simulées et mesuréestpms puissances : 0, 10 et 12 dBm. Une
tension simulée maximale de 3.35 V a été obtenxebames d’'une charge de 1@ kLa
mesure effectuée avec les mémes données délivreensien de 4.5 V. Comme ca été déja
expliqué, cela est di a la tension Eelle qui est supérieure a celle utilisée danadeéle
électriqgue équivalent de la diode. Pour des valeer®R faibles, les différences entre les
résultats simulés et mesurés sont faibles. Ladigirl9 compare les rendements simulés et

mesurés, le rendement est optimal autour d@.1 k

simulation

Tension DC (V)

-+ -10dBm
=== 0 dBm

— 10dBm |

-=- 12dBm

22 2.4 26
Fréquence (GHz)

mesure

Tension DC (V)

T

—4— -10dBm
=== 0dBm

— 10dBm
== 12dBm

2.2

2.4 2.6
Fréquence (GHz)

Figure lll. 16 : Tension DC en fonction de la fréqence
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simulation mesure
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Figure lll. 17 : Rendement en fonction de la fréquace
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Figure 1ll. 18 : Tension DC en fonction de la charg R
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Figure Ill. 19 : Rendement en fonction de la charg®,

Dans la premiere partie de ce troisieme chapitogls avons présenté le circuit de

conversion RF-DC en topologie série. Les différeréapes de simulation et d’optimisation
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effectuées sous ADS ont été rappelées. Un bancedeirsn en conduit a, par la suite, été
monté au laboratoire et utilisé pour une caracéds expérimentale du circuit réalisé. Les
résultats de mesures ont été présentés, analysesparés avec ceux obtenus par simulation.
Les difficultés rencontrées lors de la conceptiom @k circuit et I'importance d’une
modélisation rigoureuse des différentes partiesicuit de conversion ont été soulignées.
Nous passons maintenant au circuit en pont modijgatre diodes. Les mémes étapes
de simulation et d’optimisation ont été suiviess lavantages de ce circuit par rapport aux

circuits conventionnels seront présentés et discuté
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3. Circuit de conversion en pont modifié a 4 diodes

Nous présentons dans cette deuxiéme partie unitaite conversion innovant (figure
[11.20) sous forme d’'un pont modifié a 4 diodes l&gt [I1l.5]. Le circuit est en technologie
micro-ruban [l11.6], [lll.7] et il fonctionne & 251 GHz. Pour avoir une structure compacte,
deux boitiers SOT 23 renfermant deux diodes chdauma anode commune HSMS 2863 et
l'autre a cathode commune HSMS 2864, ont été éslid.e circuit est imprimé sur un
substrat RT/Rogers Duroid 5888 € 2.2, h = 1.575 mm, tan= 0.0009), il est alimenté par
une ligne micro-ruban d’'impédance caractéristiq0eth(W; = 4.8 mm). Les différentes
sections de ligne et la valeur de la charg®R été optimisées, avec une puissangsie 10
dBm, afin d’assurer une bonne adaptation a I'eng&@our maximiser le rendement de
conversion du circuit. Mis a part la ligne d’extiba, tous les autres trongcons de ligne ont une

largeur (W) de 1 mm.

Figure Ill. 20 : Circuit de conversion en pont de dodes modifié

De par la symétrie du circuit, les diodes € D; présentent la méme impédance. La
puissance &t délivrée au circuit est répartie en deux entitgEes qui se propagent en phase
sur les lignes symétriques;tl,+L3 jusqu’aux diodes Pet D;. Chacune de ces diodes
convertit la moitié de g en puissance DC et engendre des harmoniques, anti s
indésirables. Les diodes internes €& Dy, toutes deux en série, sont connectées en parallel
avec R, elles se trouvent polarisées en inverse et nicip@nt donc pas au processus de
conversion. Deux stubs quarts d’onde ont été ésilide part et d'autre de Rfin de stopper

la puissance incidente a 2.45 GHz, lors de la pha@éde mesure. La tension DC est prélevée
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aux bornes d’'une charge optimale de 1.05dans contact avec le plan de masse, aucun via
n'est utilisé. De plus, ce circuit ne contient pds filtre d’entrée HF. Cela réduit
considérablement ses dimensions et permet d’avarstructure compacte (37 mm par 42
mm). En effet, la surface de ce circuit représemté¢iers de celle du circuit série (95 mm par
47 mm).

Une variante de ce circuit en pont modifié a éésentée dans [lIl.1], [lIl.2]. Le
circuit contient une capacité CMS de 33 pF place@arallele avec Ret les stubs quarts
d’onde sont remplacés par des stubs radiaux a @HM5. Le tableau Ill.4 montre les

principales dimensions du circuit en pont étudigufe 111.20).

L1 L, Ls L, Ls Lg L, Lg W, W, Longueur Largeur
16.0| 14.6| 10.0f 13.g 148 105 105 5. 4,8 10 37 2 4

Tableau lll. 4 : Dimensions du circuit en pont modfié (en mm)

3.1. Simulations ADS et études paramétriques
3.1.1. Influence de la ligne Ls

Les deux lignes symétriques éntre les stubs quarts d’'onde et les diodes ptntet
de compenser les parties réactives des impédarsediaties et contribuent a I'adaptation du
circuit. La figure 111.21 nous montre I'influenceeds sur le rendement du circuit, pour des
puissances RF allant de -10 a 15 dBm par pas d&b des courbes de rendement montrent

que la valeur optimale de; lne dépend pratiquement pas ¢@g, Blle est égale a 14.8 mm a 10
dBm.
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Figure 1lI. 21 : Influence de la ligne Ls sur le rendement
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3.1.2. Influence de la charge R

Intéressons nous maintenant a l'influence dedRr le rendement et a la variation de
sa valeur optimale en fonction degPLa figure 111.22 présente la variation du rendemeél
2.45 GHz, pour des valeurs de charge allant de€1@010 K. Les résultats montrent bien
gue la charge optimale est autour de&lek qu’elle ne dépend que faiblement gedr toute

la plage de puissance jusqu’a 15 dBm.

80
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— 10 dBm
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70F

60f
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Charge (KQ)

Figure 1ll. 22 : Influence de la charge R sur le rendement

3.1.3. Niveau d’adaptation

La figure 111.23 montre le & du circuit, simulé avec LSSP, sur la bande 2-3 @élnr
des puissances RF de -10 & 15 dBm. Le circuit eh p@sente un bon niveau d’adaptation a
2.45 GHz, pour des puissances supérieures a 0 &g (-16 dB). On remarque que sur
toute la plage de puissance comprise entre -10 €86 dBm, et contrairement au circuit en

topologie série, le maximum d’adaptation est torgabtenu a 2.45 GHz.

== -10dBm |
+== -5dBm
co 0 dBm
-35} -=- 5dBm
— 10dBm
= 15 dBm

2.2 2.4 2.6 2.8 3
Fréquence (GHz)

Figure Ill. 23 : Sy; calculé avec LSSP pour différentes valeurs dezP
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3.1.4. Bilan de puissance

De la méme maniéere que pour le circuit série, masuerons le rendement, les pertes
dans les diodes ainsi que les pertes dues a ldaj@s#ion a I'entrée du circuit. Commencgons
tout d’abord par les pertes dans les diodesa[D, (figure 111.20). La symétrie du circuit
impose un fonctionnement identique pour les deoral externes et D; et également pour
les deux diodes internes, Bt Dy. Les pertes totales dans les diodes sont le dalgseertes
dans chacun des boitiers SOT 23. La figure lll.Zhtre la variation du pourcentage des
pertes dans les diodes en fonction de la puiss&f€entre -10 et 20 dBm. Les pertes daps D
et Dy sont constantes, elles sont de I'ordre de 5 %.déax diodes se comportent comme des
résistances ou les pertes sont proportionnelles puissance 2. Les pertes dansiet D;
varient en fonction de la puissance et elles soninmales autour de 15 dBm. Entre 10 dBm et

15 dBm, les pertes dang,[D; sont inférieures a celles de, ..

25

— D1,D3
-=- D2,D4

20

=
(4]
T

Pertes (%)

=
(=)
T

0 L L L L L
-10 -5 0 5 10 15 20
Puissance RF (dBm)

Figure 1. 24 : Pertes dans les diodes PD,4

Le bilan de puissance déterminé a 2.45 GHz, pesirpdiissances allant de -10 dBm a
20 dBm, est présenté sur le tableau III.5. Lesegetans les diodes et la puissance continue
transmise a R sont exprimées a la fois en mW et sous forme @oaorcentage de la
puissance d'entrée. Les pertes par désadaptatigh @it exprimées en dB, puis exprimé
sous forme d’un pourcentage dg-P

Les pertes totales dang-D, restent comparables a celles du circuit sérieplDs,
elles sont réparties sur les quatre diodes, cecqiuiit de 75 % les pertes moyennes par diode.
Les pertes dans les diodes sont les plus impogantelles sont inversement proportionnelles
a la puissance DC transmise a la charge. Les pauiesont dues a la désadaptation par
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rapport au générateur RF (&) sont faibles, elles représentent moins de 1.2%%kr entre

2 dBm et 16 dBm. Le rendement optimisé a 10 dBndestO % et le rendement maximum

est obtenu a 15 dBm, il est de 77 %. La derniéleno@ du tableau 111.5 montre la somme de
toutes les pertes restantes. Ces pertes varieotirade 7 %, elles sont dissipées dans le

substrat, les lignes de transmission, les harmesiggénérées par les diodes, par

rayonnement,
Pre Poc Pertes | Pertes | Pertes Si 1 (%) Pertes | Pertes | Autres
(dBm) (mw) D,, D3 D,, D, diodes (dB) diodes | S;; (%) pertes
(mW) | (mw) | (mW) (%) (%)

-10.00 0.0095| 0.0227 0.0041  0.0535 -5.34 9.51 53[4929.24 7.75
-8.00 0.0258| 0.0384/ 0.0071 0.0911 -7.24 16.14 57/5018.89 7.48
-6.00 0.0587| 0.0598 0.0121 0.1439 -9.28 23.48 57(2711.81 7.44
-4.00 0.1241| 0.0880 0.0201 0.2141 -11.44 31.0p2 %42 7.18 7.51
-2.00 0.2424| 0.1243] 0.032Y 0.3140 -13.74 38.48 749|7 4.23 7.52
0.00 0.4562| 0.1703 0.0527Y 0.4460 -16.26 45.62 441602.37 7.42
2.00 0.8245| 0.2273] 0.0844 0.6233 -19.15 52.19 39|331.22 7.27
4.00 1.4542| 0.2966 0.1342 0.8617 -22.71 57.94 34/300.54 7.22
6.00 2.4974| 0.3785 0.2132 1.1834 -27.26 62.175 29|730.19 7.34
8.00 4.2067| 0.4714f 0.3383 1.6194 -30.78 66.67 25|670.08 7.58
10.00 7.0054| 0.5679 0.5345  2.2080 -27.83 70.p5 522/0 0.18 7.71
12.00 11.6206 0.6511 0.8384  2.9789 -23.45 73.32 8018 0.45 7.44
14.00 19.1298 0.696(0 1.312p 4.0164 -20.82 7615 9915 0.83 7.03
16.00 | 29.3898 1.6421 2.0436b 7.3713 -19.78 7383 5218 1.05 6.60
18.00 | 31.6948 9.5847 3.0700  25.309 -15.12 50.23 1240, 3.07 6.58
20.00 | 34.5379 20.404 45189  49.845 -10.46 34554 8549, 9.00 6.62

Tableau Ill. 5 : Bilan de puissance — rendement giertes

3.1.5. Niveau des harmoniques

Le tableau 111.6 montre le niveau des harmonigaeléentrée du circuit et aux bornes
de R, normalisé par rapport a la puissance d’entrégs.pgremiers harmoniques pairs a 4.9 et
9.8 GHz sont fortement atténués avec des niveaus@eB. L'’harmonique a 7.35 GHz est
correctement atténué avec un niveau inférieur adB20Du c6té DC, la charge_Rst isolée,

la frequence fondamentale ainsi que les harmonisomssinférieurs a -31 dB.

Entrée du circuit Aux bornes de R
Harmonique (GHz) 4.9 7.35 9.8 2.45 4.9 7.35 9.8
Puissance (dB) -50 -20 -50 -88 -31 -108 -45

Tableau Ill. 6 : Niveau des harmoniques dans le cauit en pont modifié
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3.2. Analyse du fonctionnement du circuit en pont

Nous allons tenter, dans cette partie de I'étdtmalyser le fonctionnement du circuit
en pont (figure 111.25) et de définir des regles amception et d’optimisation qui nous
permettront, par la suite, d’'améliorer les perfanoes du circuit de conversion en termes de

rendement et d’encombrement.

Figure 1lI. 25 : Circuit de conversion RF-DC

L’'analyse de la caractéristiqlié de la diode Schottky peut contribuer a I'explioati
du fonctionnement du circuit en pont modifié. It @aportant de rappeler que ce circuit est
auto-polarisé, aucune source extérieure d'éner@len@st utilisée pour polariser les diodes
D;-Ds4. La figure 111.26 montre la caractéristiqué de la diode HSMS 2860. Sur la méme
figure, nous avons superposé la tension aux ba@és diode B pour une puissance d’entrée
de 10 dBm. Trois tensions y sont tracées, ellesespondent a la source de courant non
linéaire | (diode sans éléments parasites), a la diode sAtiertSOT 23 et enfin a la diode
avec son boitier. Cette tensiog peut étre décomposée sous la forme donnée pamatiéq
(111.19).

n=N
V, =—\%+ >V, cos( nwt+¢,) (111.19)

n=1

Avec Vpc la tension continue aux bornes de ® la fréquenceg, les phases des différentes

composantes fréquentielles et N le nombre d’harques considérés.

114



Chapitre I Conception et optimisation de circuits devarsion RF-DC a 2.45 GHz

Pour simplifier I'étude et pouvoir exploiter damse premiére approche les grandeurs
tension et courant dans le domaine temporel, unigaé la source de courant non-linéaire
(Ig) sera considérée dans le modéle électrique égmivek la diode Schottky. Tous les autres
éléments seront négligés. Lorsque la tension apgdiqux bornes de la diode est supérieure a
la tension de seuil (~ 300 mV), la diode Schottkiypgassante. Dans le cas contraire, la diode
est bloguée et le courant qui la traverse est quasi

20

=
[

Courant (mA)
=
o

Tension (V) J

g

— diode sans boitier SOT 23 .
— diode sans éléments parasites —--
- - diode avec boitier SOT 23 e

0.85¢
(ns)

Figure lll. 26 : Caractéristique IV de la diode HSMS 2860 et tension a ses bornes

La figure 111.27 montre les tensions aux bornes dedes D, pour une puissance
Prr de 10 dBm. La figure 111.28 présente les couraqistraversent ces mémes diodes. Les
résultats montrent que les deux diodgseDD; sont passantes (courant non nul) durant les
périodes ou la tension est supérieure a la temg@a@euil, et bloquées durant le reste du temps.
Les deux diodes Det Dy, quand a elles, sont tout le temps bloquées efénerent pas de

puissance DC. Une analyse spectrale des tensiauietnts des deux diodes & D; (D, et
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D4s) montre que les composantes fréquentielles impdRet5 GHz, 9.8 GHz, ...) sont en
opposition de phase, alors que les composanteseinéglles paires (DC, 4.9 GHz, ...) sont

en phase.

Tension (V)

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9
Temps (ns) Temps (ns)

Figure lll. 27 : Tensions aux bornes des diodesED, pour Pge = 10 dBm

Courant (mA)
Courant (mA)
w

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9
Temps (ns) Temps (ns)

Figure 1. 28 : Courants des diodes [-D, pour P = 10 dBm

Nous allons maintenant approfondir 'analyse deut en pont modifié en se basant
sur les impédances des diodeseDD;. Les deux autres diodes Bt Dy étant bloquées, elles
ne participent pas au processus de conversion RFLBE impédances 4f et Zyz sont
déterminées dans un premier temps en fonction dehdage R, puis en fonction de la
puissance d’entréezP

Pour une puissance d’entrée de 10 dBm, la vamiad® 'impédance (résistance et
réactance) des diodes Bt D; sur la plage 0-3®, a 2.45 GHz, est exposée sur la figure
[11.29 (a). La charge Raffecte le courant DC et modifie 'impédance dexdds. La charge
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optimale du circuit est de 1.0%ket 'impédance des deux diodes dans ces condiéising;,
3= (100-j179)Q.

Si on se place a charge constante (1Q}p kt on fait varier la puissance d’entrée, on
obtient les résultats que montre la figure 111.BY. L’'impédance des diodes varie en fonction
de la puissance, et plus particulierement sa pattibe. En effet, elle varie de 30 a 1QGur
la plage de -10 a 15 dBm, alors que sa réactarrge maiquement entre -j200 et —j180 La
diode HSMS 2860 présente des non-linearités, sqedance dépend de la tension a ses

bornes, et elle est affectée a la fois paeRkr
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Figure lll. 29 : Impédance des diodes Pet Ds. (a) vs charge. (b) vs i

Pour maximiser le rendement de conversion RF-Dfaut transférer le maximum de
puissance &t aux diodes Pet Ds. Il faut assurer une adaptation d'impédance, aoihiveau
des points Pet R, soit directement a I'entrée RF (figure 111.25)ed.deux diodes Det D;
sont symétriques, elles sont traversées par le mé&uneant DC et présentent la méme
impédance a 2.45 GHz. Les diodesdD D, ont également la méme impédance dynamique. A
2.45 GHz, la ligne & (figure 111.20) terminée par un court circuit aoipt P,o raméne une
impédance imaginaire inductive au poigt(Bs ~ +j148Q), et réduit la capacitance dg.Da
longueur d’onde effectivelfx) sur la ligne k est de 92.8 mm et 'impédance ramenée sur
cette ligne est imaginaire (capacitive ou indugtive

La figure 111.30 montre la disposition des impédes des diodes;ED, et celles aux
points de connections des deux boitiers SOT &3.Z4,, Zy3 et Zy4 sont les impédances série
des diodes PD,, respectivement. o Zs, Zs, Z7, Zg et Zy sont les impédances aux poinis P

Py par rapport au plan de masse du circuit.
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Figure lll. 30 : Schéma des impédances des diodes-D,

Le tableau Ill.7 montre les impédances des diodePPet celles aux points,PP; et
Pg, a 2.45 GHz et pour une puissance d’entrée deBIf. doutes les impédances ont été
déterminées avec le logiciel ADS, en utilisant desdes de tension et de courant. Le calcul
des impédances a été effectué dans le domaineefrégl) en utilisant les amplitudes et les
phases des grandeurs tension et courant a 2.4513mMpédance 4 est égale a (111+j19).
La largeur des lignesiL- L, - L3 (W1 = 1 mm, Z = 114Q) a été choisie de telle sorte a
assurer l'adaptation au niveau de I'entrée RF. péigance d’entrée {J est égale a (51-j4)
et le niveau d’adaptation a 2.45 GHz est de -27 dB.

Impédance Partie réelle ) Partie imaginaire (Q)
Y 100 -j179
Y 96 -j354
Z, 111 +j19
Zs 2 -j221
Zg 0.6 +j148

Tableau Ill. 7 : Impédances des diodes a 2.45 GHP{: = 10 dBm)

L'impédance 7 est traduite mathématiquement par les équatidin®Q) et (111.21).

Ree[ z]=Red 7+ 7 I Z, +7)] (111.20)

Imag[ z]=Imad Z,+ Z I Z,+Z)] (111.21)

Les mémes équations peuvent étre définies padiotie I au point B. L'impédance

Zs est donnée par les deux équations (111.22) e2g@)l
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Ree[ Z]=Red z,+ 7 /[ Z, +2)] (I.22)

imag| Z]=Imad 7.+ Z /( 7, +7)] (11.23)

L'impédance € a 10 dBm est égale a (2-j220), elle est quasiment imaginaire.
Comme le circuit est symétrique, les courants & BBz arrivent au pointgHfigure 111.25)
en opposition de phase et engendre un circuit duvar conséquent, 'impédance au poigit P
est imaginaire.

Pour assurer une adaptation d'impédance directeateniveau des diodes Bt D;, et

en négligeant les parties réelles de Z;, Zs et %, les équations (111.20) a (11.23)

deviennent :

Ree[ Z]=Red z]=2,=2x2Z, (I1.24)
Imag[ Z, + Z,//( 2,,+2,)] =0 (111.25)
Ree[ Z]=Red z]=27,=2x2Z, (111.26)
Imag[ Z, + Z,/(2,+2,)] =0 (I1.27)

Ou 7z, et Z sont les impédances caractéristigues des lignedadeurs W et W,
respectivement.

Passons maintenant a I'harmonique d’ordre 2 &49. L’objectif étant de définir les
conditions qui permettront de confiner la puissagéaérée par Det D; a I'intérieur de la
boucle (R, P,, Py, P;, P1). La symétrie du circuit impose des courts cic@itix points Pet
Po, a2 4.9 GHz. Les deux points Bt B (milieux des deux lignes,) sont situés a une demi-
longueur d’onde de;Pils agissent comme des courts circuits. Sestadsigeront par la suite
illustrés par la cartographie du courant surfacifigures 111.34). La longueur totale de la
boucle (R, P, Py, P;, P1) est de deux fois la longueur d’onde a 4.9 GHmnp&dance des
diodes 03 et D;, calculée par ADS, est de (+j19M)et celle des diodes,2t D, est de (-j175)
Q. La somme des impédances des quatre diodes adiske, felle est de (+j3QR. La quasi-

totalité de la puissance générée a 4.9 GHz pat; est dissipée dans les diodesdd D.
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La longueur totale (&) de la boucle (B P, P, P;, P1) peut étre formulée par I'équation
(111.28), (n) étant un entier supérieur a zéroiek)(la longueur d’onde effective a 4.9 GHz
(Aeff = 46.3 mm).

L, =NnA (111.28)

3.3. Simulations FDTD

Pour introduire et valider I'outil de simulatioopal basé sur la FDTD, le circuit en
pont modifié (figure 111.20) a été simulé et somdement de conversion, en fonction dg, P
déterminé. Les résultats obtenus seront compas&scaux d’ADS et validés par des mesures
en conduit. Dans toutes les simulations FDTD, lminee de couches absorbantes UPML est
de 10 dans chacune des directions et I'ordre gariation polynomiale de la conductivité) (
est m = 3. De plus, pour discrétiser toutes lesiggadu circuit par un nombre entier de
mailles et avoir plus de précision, le maillage noniforme a été utilisé. Les plus petites
mailles dans les trois directiorsy etz sontdx = 0.457 mmgdy = 0.4667 mm etiz= 0.7875
mm. Le pagiz a été choisi pour modéliser correctement le sabgte=1.575 mm) avec deux
mailles. Le nombre de mailles dans les trois dinestx, y et z sont de 168, 172 et 49,
respectivement. Le pas tempodelutilisé est de 0.9551 ps et le nombre total ditiéns est
de 30000. Les simulations ont été effectuées sarnuachine a deux processeurs, de quatre
coeurs chacun (3 GHz de vitesse et 24 Go de RAM)cdde FDTD développé a été
parallélisé sur la totalité des processeurs. Laalmmoyenne d’'une simulation est de 30 a 40

minutes.

3.3.1. Rendement de conversion RF-DC

Le circuit est alimenté par un générateur de tangs) a 2.45 GHz, muni d’'une
résistance internesR= 50 Q. La tension du générateur varie de 0.5 a 3 V giuiasance
théorique maximale injectée dans le circuit vaaedla plage 0.6 - 22.5 mW. La charge R
est fixée a 1.05Q. Le tableau 111.8 montre les résultats de la satiah FDTD du circuit en
pont, une comparaison avec les mesures sera éféedans le paragraphe 3.4. On voit que la

puissance de sortie varie de 0.3 mW a 15 mW endamentr() passe de 43% a 67%.
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Vs (V) Pre (MW) Voe (V) Poc (MW) n (%)

0.5 0.625 0.529 0.267 42.64
1 2.5 1.2144 1.41 56.18
15 5.625 1.915 3.49 62.10
1.6 6.4 2.055 4.02 62.84
1.7 7.225 2.1954 4,59 63.53
1.8 8.1 2.3338 5.19 64.04
1.9 9.025 2.4753 5.84 64.66
2 10 2.61 6.49 64.88
2.1 11.025 2.7512 7.21 65.39
2.2 12.1 2.8888 7.95 65.68
2.3 13.225 3.0264 8.72 65.96
2.4 14.4 3.1641 9.54 66.21
2.5 15.625 3.2988 10.36 66.33
2.6 16.9 3.4356 11.24 66.52
2.7 18.225 3.5701 12.14 66.60
2.8 19.6 3.7047 13.07 66.69
2.9 21.025 3.8357 14.01 66.64
3 22.5 3.9678 14.99 66.64

Tableau lll. 8 : Rendement du circuit de conversiorn(simulation FDTD)

3.3.2. Influence d’une onde plane incidente sur le rendenme

Avant d’effectuer les mesures en rayonné de lenea compléete, nous avons essaye
au travers des simulations FDTD de voir l'influend®ine onde plane incidente sur le
fonctionnement du circuit de conversion. Dans wnper temps, le circuit de conversion a
été alimenté par une tension e 2 V délivrée par un générateur de tension, rdiumne
résistance interne de %D. Par la suite, nous avons effectué un autre tgpsirdulation qui
consiste a alimenter le circuit par la méme tensiget de I'exposer a une onde plane d’'une
intensité de 25 V/m (0.166 mW/cm2), en incidencemale.

Les tensions DC aux bornes de la charge optindal® (K2), avec et sans onde plane,
sont tracées sur la figure 111.31. Des tension2.&8 et 2.61 V ont été obtenues avec et sans
onde plane. Les rendements de conversion correaptsidsont de 63.35 et 64.9 %,
respectivement. Cette difféerence de 30 mV se ttgzhri une différence de moins de 2 % sur
le rendement du circuit.
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FDTD —EiTuIalion sans onde plane FDTD - simulation avec onde plane

LR

vdc (V)
vdc (V)

5 10 15 20 25 30 0 5 10 15 20 25 30
Temps (ns) Temps (ns)

a- sans onde plane b- avec onde plane

Figure 1. 31 : Variation temporelle de la tensionde sortie aux bornes de R

Intéressons nous maintenant a la distribution durasd surfacique sur le circuit
étudié, avec et sans exposition a une onde plarideime. Les cartographies du courant
surfacique dans le domaine temporel sont difficdaim exploitables a cause de la
caractéristique non linéaire du circuit de conwrsiEn effet, le spectre du champ
électromagnétique contient a la fois une composB@ela fréquence fondamentale et des
harmoniques d’ordre supérieur. Pour passer dandoteaine fréquentiel et obtenir les
cartographies du courant surfaciqgue pour chacure aemposantes fréquentielles, la
Transformée de Fourier Discréte (TFD) a été utlis€étude sera limitée aux premieres
composantes fréquentielles jusqu'a 7.35 GHz. Pesircbmposantes fréquentielles d’ordre
supérieur, leurs niveaux sont faibles et peuventpaséquent étre négligéees. L'amplitude de
la densité de courant surfaciglie(A/m) est calculée a partir des composantes tdraijes

Hy etHy du champ magnétique, elle est donnée par I'équéltiio29).

Jo=HZ+H? (111.29)

Les cartographies du courant surfacique des 4 ipresncomposantes fréquentielles
ont été déterminées. Les figures 111.32 (a) a HI(&) montrent les cartographies de courant
surfacique sans onde plane et celles de gauchéseayient les cartographies avec onde plane.
Pour chacune des composantes fréquentielles, laen@melle est utilisée. Les résultats
montrent que les cartographies avec et sans oratee gont similaires. Les différences

éventuelles entre ces cartographies sont diffi@lenperceptibles.
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Ces résultats montrent que I'exposition du circdé conversion a un champ

électromagnétique modifie trés peu la tension DC.

a- sans onde plane b- avec onde plane

Figure 1lI. 32 : Distribution du courant DC

Mo =
1= e

a- sans onde plane b- avec onde plane
Figure 1l1. 33 : Distribution du courant a 2.45 GHz

0.4

a- sans onde plane b- avec onde plane

Figure 1ll. 34 : Distribution du courant a 4.9 GHz
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a- sans onde plane b- avec onde plane
Figure Ill. 35 : Distribution du courant a 7.35 GHz

3.4. Réalisation et mesures - comparaison avec les siratibns
Le circuit en pont a été réalisé et mesuré enuwibiigure 111.36), la tension DC et le
rendement mesurés sont comparés avec les simgladb® et FDTD et les résultats sont

exposes sur la figure 111.37.

Generateur de puissance
E8251A d’Agilent

Bolomeétre
E4418A de HEWLETT
PACEARD

Alimentation stabilisee

Voltmeétre

Charge
variable

Amplificateur de

puissance ‘\
Circuit a caractériser

Figure Ill. 36 : Banc expérimental pour mesurer lecircuit en pont modifié
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On remarque que les allures des courbes simutéaswesurée sont similaires. Les
tensions obtenues a 16 mW par ADS, FDTD et la neesont de 3.5, 3.34 et 3.16 V,
respectivement. Les rendements correspondantstar@ens sont de 73, 66.5 et 60 %. Sur la
totalité de la plage 0-16 mW, les différences etgserendements mesurés et ceux obtenus
avec la FDTD sont inférieures a 7 %. Comparée &vémgiciel ADS, la méthode FDTD est
capable de mieux prédire la sortie DC du circuds @sultats permettent de valider I'outil de

simulation globale FDTD développé dans le cadreedgavail de these.

— ADS — ADS
== Mesure —e— FDTD
35} —e— EDTD 70F| - - Mesure

Tension DC (V)
AY

o

o

N
AY
\
Rendement (%)
iy
o

w
(=]

0.5 E 10

o%

0 2 4 6 8 10 12 14 16 2 4 6 8 10 12 14 16
Puissance d’entrée(mW) Puissance d’'entrée (mW)

Figure lll. 37 : Tension DC et rendement - comparason entre simulations et mesures

Dans cette deuxieme partie de ce chapitre, unitille conversion original sous forme
d’'un pont modifié a quatre diodes Schottky a étacap réalisé et mesuré. Le circuit ne
contient ni filtre d’entrée HF ni vias de retoutaamasse, cela réduit considérablement ses
dimensions et permet d’avoir une structure compeicéefaible codt.

Dans ce circuit, uniguement les deux diodes eg&eh et D; participent au processus
de conversion et de génération de la puissancelLBS£deux diodes internes, Bt D, sont
polarisées en inverse et se comportent comme édewats linéaires passifs.

L’outil de simulation global basé sur la méthod®Tb a été introduit. Les résultats
obtenus montrent que cette méthode prédit mieusotie DC (tension et rendement) du
circuit de conversion que le logiciel ADS.

L'impact d’'une onde plane incidente sur le rendeint® conversion du circuit a été

étudié et des cartographies de courant surfacayes; et sans onde plane, ont été tracées et
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comparées. Nous avons pu constater qu’'un champradegnétique incident modifie la
sortie DC du circuit, mais son impact reste limité.
Nous proposons dans la suite de ce chapitre nnetigte de conversion symeétrique, a

base de deux diodes, plus compacte et plus simple.
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4. Circuit de conversion double diode

La troisieme structure développée (figure II1.38t a base d'un circuit de
conversion simple et compact [l11.8], contenantxddiodes Schottky Pet D,. Le circuit de
conversion fonctionne a 2.45 GHz, il est alimené pne ligne micro-ruban d'impédance
caractéristique égale a %2 Au point B, la puissance incidente a 2.45 GHz est divisée en
deux entités de méme puissance et en phase. Ymkitre du circuit, les diodes;[2t D, ont
la méme impédance. Par conséquent, chacune dei@#ss dconvertit la moitié de la
puissance incidente en puissance DC. Toutefoigroeessus de conversion engendre des
harmoniques d'ordre supérieur. Deux stubs quartsd# ont été utilisés pour filtrer la
puissance a 2 .45 GHz et isoler ainsi la chargelLR ligne (L) entre les stubs et les diodes a
éte optimisée pour compenser la réactance des HiDdeet D, et assurer, en partie,
I'adaptation. La largeur des deux lignes symétrgertre i et Dy, D, a été optimisée pour
avoir une impédance caractéristique égale a latadgie des diodes et D, et assurer
I'adaptation. La symétrie du circuit impose unélaiimpédance au poing Pcourt circuit) a
4.9 GHz. A la méme fréquence, les diodaseDD, sont placées sur des circuits ouverts, ce
qui permet de confiner toute la puissance engretRes diodes Det D,. La mesure de la
tension de sortie ¢ = Vi - V, se fait sur la face avant du circuit sans cordaet le plan de
masse. Ce circuit ne contient ni filtre HF ni vaéesretour a la masse, ce qui rend la structure

plus compacte et a faible codt.

Charge
Entrée Diodes ' Ry
RF | Schottky
— P,e
Sortie
DC

Figure 1l1. 38 : Circuit de conversion double diode

127



Chapitre I Conception et optimisation de circuits devarsion RF-DC a 2.45 GHz

4.1. Résultats des simulations ADS

Le substrat RT/Rogers Duroid 5880 € 2.2, h = 1.575 mm, téan= 0.0009) est le
seul substrat utilisé dans les précédentes réahsatDans cette étude, quatre circuits ont été
étudiés (tableau 111.9). Deux substrats et dewesyge diodes ont été utilisés. Notre objectif
est d’aboutir a une structure plus compacte, pwopmante et a moindre codt. Les substrats
FR4 € = 4.4, h = 1.58 mm, tan= 0.02) et Arlon 25N ¢ = 3.38, h = 1.524 mm, tarr
0.0025) seront utilisés dans cette étude, qui sk s@mparative. Ces deux substrats sont a
faibles colt et présentent des pertes supérieurezlla du premier substrat. Nous
déterminerons jusqu’a quel point le rendement de/exsion sera affecté par ces pertes. Les
deux diodes Schottky HSMS 2860 et HSMS 2820 [lIbB} été utilisées. Leurs principales
caractéristiques sont rappelées et comparées @amableau 111.10. La diode 2820 est
particulierement adaptée pour des puissances Rbriamies (B = 15 V). Toutefois, elle
présente une capacité de jonctiop (@us importante que celle de la 2860. Les résistsin
série R des deux diodes sont comparables (5@}.6

Les quatre circuits du tableau 1.9 ont la mémyeotogie, ils ont été optimisés a
2.45 GHz pour des puissances d’entrée de 10 dBouiis 1 et 3) et 13 dBm (circuits 2 et 4)
et ils présentent des charges optimales et desndiores différentes les uns des autres.

Circuit Type de diode | Substrat | Charge optimale 2)
1 HSMS 2860 | Arlon 25N 500
2 HSMS 2820 | Arlon 25N 1050
3 HSMS 2860 FR4 750
4 HSMS 2820 FR4 1100

Tableau lll. 9 : Paramétres des circuits de conveisn développés

HSMS 2860 HSMS 2820
By (V) 7 15
Cu (PF) 0.18 0.7
Is (A) 5E-8 2.2E-8
Rs (Q) 5 6

Tableau Ill. 10 : Principaux paramétres des diode$SMS 2860 et 2820

4.1.1. Niveau d’adaptation (S1)

La figure 111.39 montre les pertes par réflexi@i,f, des circuits 1 a 4, sur la bande de
puissance de -10 a 30 dBm. La fréquence est fixtdm GHz et la charge Rest optimale.
Les résultats montrent une bonne adaptatian €S-20 dB) des quatre circuits autour du

niveau de puissance pour lequel ils ont été opéisnis
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S11 (dB)

— Circuit 1
—a0} - - C?rcu?tz
—e— Circuit 3

45 —e— Circuit 4 , , ) ,
-10 -5 0 5 10 15 20 25 30

Puissance d’entrée (dBm)

Figure lll. 39 : S1; en fonction de la puissance #

4.1.2. Niveau des harmoniques

Le tableau Ill.11 présente le niveau de puissaicmalisé des harmoniques a lI'entrée
du circuit et aux bornes de ROn peut noter que les premiers harmoniques &rdersont
suffisamment faibles pour ne pas utiliser un filtE. Toutefois, pour les circuits 2 et 4 qui
sont a base des diodes 2820, les harmoniques seunt atténués. Cela peut étre expliqué par
une tension B importante des diodes HSMS 2820 qui fait que BEsnloniques commencent
a apparaitre a des puissances beaucoup plus im@sitda méme situation est observée du

coté DC, ou Rest correctement isolée.

Entrée (dB) Charge R (dB)
fréquence (GHz) 4.9 7.35 9.8 2.45 4.9 7.35 9.9
1 -75 -20 -70 -85 -24 -80 -27
Circuit n° 2 -100 -40 -120 -68 -40 -115 -35
3 -100 -20 -105 -100 -27 -105 -35
4 -88 -28 -85 -66 -28 -83 -43

Tableau Ill. 11 : Niveaux des harmoniques a I'entré du circuit et aux bornes de R

4.1.3. Rendement de conversion RF-DC

Sur la figure 111.40, nous présentons le rendenadentonversion simulé, a 2.45 GHz,
sur la bande de -10 a 30 dBm. Les deux circuitsfpermettent de convertir des puissances
RF plus importantes comparés au deux circuits B.eCela est di essentiellement aux
tensions B des deux diodes. On note aussi que le rendemsirdeits 2 et 4 varie peu dans

la bande de puissance allant de 10 a 27 dBm.
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80

— Circuit 1
== Circuit 2
—e— Circuit 3
—e— Circuit 4

70f

60

50f

40

Rendement (%)

30F

-10 -5 0 5 10 15 20 25 30
Puissance d’entrée (dBm)

Figure 1ll. 40 : Rendement en fonction de R-

Pour expliquer ce résultat, nous avons calculéniegdances des diodes 2860 et 2820,
avec ADS, en utilisant le circuit que montre laufig 111.41. La tension () aux bornes de la
diode ainsi que le courant)lqui la traverse sont déterminés a l'aide de sendanpédance
de la diode est calculée en utilisant les spectemlitude et phase) dey\ét |y a 2.45 GHz.
Les parties réelles et imaginaires de ces impédarcefonction de 2, sont exposées sur la
figure 111.42. La charge Rest la méme dans les deux cas, elle est fixé®d@ K. Les
résultats montrent que la partie réelle de I'impedade la diode 2820, contrairement a celle
de la 2860, varie peu en fonction de la puissabes.réactances de ces deux diodes, quand a
elles, présentent la méme variation. Le changenahtire de I'impédance de la diode 2860,
a 17 dBm, est d0 a sa tension inverse de claquage (7 V). L'impédance d’entrée des
circuits 2 et 4 est moins affectée par la variaties impédances des diodes HSMS 2820 que

celle des circuits 1 et 3.

C L
| | Y Y
11
e I *
=4
=
2 (\) HSMS 2860 \/ 2 Charge
5 HSMS 2820 Ry,
=
~

G

Figure lll. 41 : Calcul de I'impédance des diodes BMS 2860 et 2820

130



Chapitre Il Conception et optimisation de circuits devarsion RF-DC a 2.45 GHz

Les circuits 3 et 4 imprimés sur le substrat FRAileent des rendements inférieurs a
ceux des deux circuits 1 et 2. Contrairement astsabArlon, le FR4 présente une tangente
de pertes (tai) de 0.02, qui affecte directement le rendement.

250 T T T 50

— HSMS 2860 .
R.=1.05 K0

— HSMS 2860
- - HSMS 2820

200f
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~<.
S~

,_‘
@
<)
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= —100f
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[
o
(=]
)
=
o
(=]

Réactance

-200f
50F

-250F

-0 -5 0 5 10 15 20 25 30 97— 0 5 0 15 20 25 30
Puissance d’entrée (dBm) Puissance d'entrée (dBm)

Figure Ill. 42 : Impédances des deux diodes HSMS B8 et 2820

4.2. Réalisations et mesures - comparaison avec les siations

Les deux circuits 1 et 2 ont été réalisés (figute43) et caractérisés
expérimentalement. Les résultats seront présentésngarés avec les simulations ADS. La
figure 111.44 (a) montre une comparaison entretéasions DC et les rendements mesurés et

simulés du circuit 1. Il a une longueur L = 32 mtruee largeur W = 35 mm. Des tensions

simulée et mesurée de 1.8 et 1.7 V ont été obtesauwebornes d’'une charge optimale de 500
Q, avec une puissance d’entrée de 10 mW. Les difé@®entre les résultats de simulation et

de mesure sont faibles. Avec la méme puissapgdd’rendement simulé est de 65 % et celui
mesuré est de 58 %.

(a) (b)

Figure lll. 43 : Circuits de conversion réalisés emesurés. (a) Circuit 1. (b) Circuit 2.
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La figure 111.44 (b) présente les tensions DCest lendements simulés et mesureés, du
circuit 2, sur la bande 0-16 mW. La longueur dewirL = 44 mm et sa largeur W = 40 mm.
A 10 mW, la différence entre les rendements sinetilénesuré est inférieure a 2% (59.6 %
simulé contre 58.1 % mesuré). A 16 mW, une tenBiGrsupérieure a 3 V a été mesurée aux

bornes d’'une charge optimale de 1.05h k

70 . r r r 5 70, r r r r r r r 5
simulation

60fF -=----- mesure 60f

50f
40F

30f

Tension DC (V)

Rendement (%)
Tension DC (V)

Rendement (%)

20f

simulation

04 o~ mmma. mesure

5 6 8 10 12 14 16
Puissance RF (mW) Puissance RF (mW)

@) (b)

Figure lll. 44 : Comparaison entre simulations et nesures. (a) Circuit 1. (b) Circuit 2.

o2
N
IS

Nous avons présenté, dans cette derniére partanajpitre, un circuit de conversion
compact a double diode. Le circuit ne contientiltief HF a I'entrée ni vias de retour a la
masse.

Des études comparatives ont été effectuées dgesdpective d’obtenir une structure
compacte, efficace et a faible colt. Ces étudegporié sur le substrat et le type de diodes
utilisés. Deux types de substrat (FR4 et Arlon 2BNgleux diodes Schottky (HSMS 2860 et
2820) ont ete utilisés et comparés. Nous avonsgiuque les pertes dans le substrat se
répercutent directement sur l'efficacité du circuite plus, la diode 2820 présente une
impédance qui varie peu en fonction de la puissatogui permet d’avoir des efficacités
stables sur une large plage de puissance RF. bmjtefette diode présente une tension

inverse de claquage importante,(B 15 V), elle est dédiée pour des niveaux de porss
assez élevés.
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5. Conclusion

Dans ce chapitre, les différentes étapes de siionlat d’optimisation des circuits de
conversion sous ADS ont été expliquées. Trois &tras ont été développées et analysées, un
circuit conventionnel en topologie série et deukesicircuits symétrique plus innovant, a
base de quatre et de deux diodes. Ces dernietstgispnt plus compacts et présentent plus
d’avantages. En effet, aucun filtre HF ni vias é®ur a la masse n’est utilisé.

Dans le chapitre suivant, des rectennas a basegleircuits de conversion seront,
réalisées et caractérisées expérimentalementté@ridnr d’'une chambre anéchoique.

Afin de pouvoir analyser ces rectenna dans le ménwronnement de simulation,
I'outil d’analyse globale basé sur la méthode FDSdpa utilisé. Des cartographies de champ
électrique et de courant surfacique seront préssraé exploitées pour mieux expliquer le

fonctionnement de ces circuits.
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Chapitre IV
Application de la méthode d’analyse globale

FDTD a I'étude de circuits rectennas

1. Introduction

Nous proposons dans ce dernier chapitre la comcept I'analyse de trois circuits
rectennas a 2.45 GHz, en technologie micro-rubamremier circuit est formé d’'une antenne
patch rectangulaire a polarisation linéaire et @dau¢ de conversion en pont modifié a 4
diodes Schottky. Le second circuit est a base dedresseur RF-DC a deux acces
symétriques contenant 4 diodes. Sur chacun des detes, une antenne patch polarisée
linéairement est connectée. Le troisieme et dewireuit est basé sur le redresseur a double
diodes, présenté précédemment.

Pour pouvoir reconstituer le scénario de la mediure rectenna complete illuminée
par une onde plane incidente a lintérieur d’'unanchre anéchoique, I'outil de simulation
globale FDTD a été utilisé. Les trois rectennasatétsimulées et analysées. Les distributions
du champ électrique et du courant surfacique demigres composantes fréquentielles (DC,
2.45, 4.9 et 7.35 GHz), ont été calculées. Ellesrdgrésentées et exploitées afin de montrer
le comportement des premieres composantes frégliestet d’améliorer les performances
des circuits rectennas en termes de rendementaatndeacité. Les rectennas développées ont
été fabriquées et mesurées en rayonné, et le bmmoedure employé sera présenté. Les
résultats obtenus par mesure seront systématiquemparés aux simulations FDTD.

Afin d’augmenter la puissance et/ou la tension D€ associations de rectennas en
parallele et en série ont été introduites. Quaiseaux a 2 et a 4 rectennas double diodes ont
été réalisés et caractérisés expérimentalementrésedtats obtenus seront comparés a ceux

d’'une rectennas simple. Pour montrer la linéargé teseaux de rectennas développés, les
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rapports des tensions entre les différents réseada rectenna simple seront présentés et
discutés.

2. Rectenna en pont de diodes modifié mono-antenne

La premiére rectenna que nous avons développéaagtée sur la figure IV.1. Elle
est composée d'une antenne patch rectangulairelaigation linéaire et du circuit de
conversion en pont de diodes modifié [IV.1] présetdns le chapitre Ill. Les deux parties de
la rectenna ont été adaptées sur des impédancg8 Qe De plus, la ligne d’alimentation
entre I'antenne et le circuit de conversion a uagdur W = 4.8 mm et présente une
impédance caractéristique deB0

La rectenna a été imprimée sur un substrat RT/Rdgeroid 58804 = 2.2, h = 1.575
mm, ta® = 0.0009). Le plan de masse du circuit a unedengde 115 mm et une largeur de

93 mm.

Antenne Patch Z

X
P
10 P]2
R
P
P]] 13

L;=48.4mm, L=40.5mm, = 18.8mm, L= 12.1mm, = 15.0mm, W= 4.8mm, R = 105

Figure IV. 1 : Rectenna en pont de diodes modifié ano-antenne

2.1. Procédure de conception d’'une antenne patch microdban

Pour concevoir une antenne patch rectangulair@aigation linéaire, une procédure
de calcul simplifiée a été utilisée [IV.2]. Celappose la connaissance de la constante
diélectrique du substrat], sa hauteurh) ainsi que la fréequence de résonnafgel(objectif
est de calculer la largeWv et la longueut. de I'antenne, elles sont données par les équations
(IV.1) et (IV.2) suivantes :
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w=C |2 (IV.1)
2f g +1
- %  _on (V.2)
2 fr geff

ou c est la vitesse de la lumiéere dans le vidg, est la permittivité effective donnée par
I'équation (IV.3) eI modélise les effets de bords ou le débordemenhedmp sur les bords

rayonnants du patch, il est défini par 'équatibh4).

1

e+l € -1 hl2
E T [1+ 12W} , avec% >1 (IV.3)
W
AL (£ +o.3)(h + 0.2649
. 0.412 W (IV.4)
(£ —o.25@(h + o.%

L'antenne est alimentée par une ligne micro-rulghgure 1V.2). L'impédance

d’entrée du patch au centre des bords rayonnanggeséralement supérieure a0

A ¢
0.9 \ ’
0.8 [y

0.7 N ’

0.6 \ !

y0)/Zin (y=0)

0.5 ' 4

-

0.4 \ ‘

Zin (y:

0.3 [y 4
0.2 . 4

01 N /
.

.
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
yo/L

Figure IV. 2 : Variation de I'impédance normaliséea I'entrée d’'une antenne patch avec encoches [d'ags
IV.2]
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Pour pouvoir ramener I'impédance d’entrée de €ane sur 5@, plusieurs solutions
sont possibles. L'une d’elles consiste a introduiezix encoches pour rapprocher le point
d’excitation du centre du patch et diminuer airmi smpédance d’entrée (figure 1V.2). La
variation de I'impédance d’entrée en fonction d@dafondeur des encoches est donnée par
I'équation (IV.5), elle montre que I'impédance digfe est maximale sur les bords rayonnant
et nulle au centre du patch [IV.2]-[IV.3].

Z,(y= )= 2.(y=0)c08[ T y) ovs

La directivité¢ (D) d’'une antenne décrit sa capadt rayonner dans une direction
privilégiée au détriment des autres. Elle ne s compte des pertes dans I'antenne.

Le gain (G) d’'une antenne est une donnée tresriamue dans notre travail sur la
conversion d’énergie électromagnétique, il estatiment lié a la directivité et aux pertes
dans I'antenne. Dans une direction donnée, il ééhidcomme étant le rapport entre la
puissance rayonnée dans cette direction et lagngssqui serait rayonnée par une antenne
isotrope sans pertes, dans la méme direction etlaveéme puissance d’alimentation.

En plus du gain, il y a l'efficacité de I'antenmpii est également un paramétre
important. Elle traduit les pertes sur I'accés idiantation et dans I'antenne. Elle englobe les
pertes par désadaptation, les pertes par condustti@s pertes diélectriques dans le substrat.

L’efficacité globaleey est définie par I'équation (IV.6).

©=6E&= F& (IV.6)

avec e efficacité due a la désadaptation (sans dimehsion
e . efficacité de conduction (sans dimension)

ey efficacité diélectrique (sans dimension)

L’'antenne de réception de la rectenna est concuz4sd GHz sur un substrat
RT/Rogers Duroid 5880. Les dimensions du patchutss par les deux équations (1V.1) et
(IV.2) sont: L = 40.5 mm et W = 48.4 mm. L’antenest alimentée par une ligne micro-
ruban d'impédance caractéristique @Pet des encoches de 12.1 mm ont été introduites af
d’assurer l'adaptation. Les simulations ont étéeattiées sous HFSS (High Frequency
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Structure Simulator). L'impédance d’entrée (partigalle et imaginaire) au point d’excitation
et le niveau d’adaptation {$ sur la bande 2.3-2.5 GHz sont exposés sur ladity.3. On
remargue une résonance et un niveau d’adaptatieB0ddB a 2.45 GHz. L’antenne présente
un gain maximum simulé de 7 dB, dans la directiomrale. Elle a été réalisée et son niveau
d’adaptation a été mesuré par lI'analyseur de réeE8861C d'Agilent Technologies. Le S
mesuré est directement superposé sur la figure (®)3les $; simulé et mesuré sont en

bonne concordance.

5 T T T 60

— HFSS - - Partie réelle
ol - - Mesure — Partie imaginaire A

50

Impédance (Q)

2.3 2.35 2.4 2.45 25 2.3 2.35 2.4 2.45 2.5
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

(a) (b)
Figure IV. 3 : Antenne patch micro-ruban a 2.45 GHz (a) S;. (b) Impédance d’entrée.

2.2. Analyse de la rectenna avec la méthode FDTD

La rectenna compléte exposée par la figure I\Eléaanalysée par la méthode FDTD.
Dans toutes les simulations, des conditions abstebade type UPML ont été utilisées, 10
couches dans chacune des directions. L'ordre dariation polynomiale de la conductivité
est pris égal a 3. Le maillage non uniforme a ét&él et les plus petites mailles dans les trois
directions sondx = 0.457 mmdy = 0.4667 mm etlz = 0.7875 mm. Le nombre total de
mailles dans les directionsy etz sont de 168, 172 et 49, respectivement. Le papdesidt
est de 0.9551 ps et les simulations ont été etestgur 30000 itérations.

L’'antenne de réception est modélisée par 42 msaéle longueur et 84 mailles en
largeur. La largeur de la ligne d’alimentation @Gest modélisée par 10 mailles et toutes les
autres lignes d'impédance caractéristiqgue @1gont modélisées par 4 mailles en largeur. La
charge R est répartie sur deux mailles de 0.48 mm. Lesadidal-D, ont été introduites dans
le volume de calcul FDTD en utilisant les équatigh$3) a (11.56) développées dans le

chapitre 1. Chacune des 4 diodes occupe troislesailune pour la diode sans boitier;,(R
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et G) et les deux autres pour les éléments parasitdsottier SOT 23, modélisé par une
inductance en sérig,let une capacité en parallelg @gure 11.11).

Pour déterminer le rendement total de la rectguarala méthode FDTD, il faut
I'illuminer par une onde plane. Pour cela, le folistae du champ total/champ diffracté décrit
dans le chapitre Il a été utilisé. Deux types deusation ont été effectués pour déterminer la
variation du rendement en fonction de la densitfasigue de puissance et en fonction de
'angle d’incidence de l'onde plane dans les deleng E ¢ = 90°) et H ¢ = 0°) de
I'antenne (figure 1V.1). Les résultats obtenus seprésentés et compares avec les mesures.

Intéressons nous maintenant a la distributiontdump électrique (V/m) et du courant
surfacique (A/m) sur la rectenna. Il est a précigee pour les distributions du champ
électrique, uniqguement la composante normalesEconsidérée.

Commencons tout d’abord par les cartographies DE montre la figure 1V.4. La
cartographie (a) montre que le courant qui travlasaliodes internes,®t D, (figure 1V.1)
est nul. Ces diodes ne génerent pas de puissantinugd Les diodes externes Bt D; sont
traversées par le méme courant et elles préseldentéme impédance. Elles génerent
chacune la moitié de la puissance DC et se compod@mnme deux sources continues
connectées en série avec Re courant circule a I'intérieur de la bouclengipale (R, P, P,

D1, Ps, P12, R, P13, Py, D3, Bs, P, P)) et présente la méme intensité.

(a) (b)
Figure IV. 4 : Cartographies DC. (a) Courant surfadque. (b) Champ électrique.

La figure V.5 montre les cartographies du courantacique et du champ électrique,
sur la face supérieure de la rectenna, a 2.45 Gekz.bords rayonnants de I'antenne patch
présentent un minimum de courant et un maximum liEme électrique. Les résultats

montrent aussi que les stubs quarts d’onde de gbatitautre de R raménent des courts
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circuits aux points B et R; (figure IV.1) et empéchent la puissangg E'étre transmise a la
charge et de perturber les mesures. On voit gpeitsance recue par I'antenne est convertie
uniquement par Pet D;. Les deux diodes Det D, ne participent pas au processus de

conversion RF-DC.

(a) (b)
Figure IV. 5 : Cartographies a 2.45 GHz. (a) Couransurfacique. (b) Champ électrique.

La figure IV.6 nous expose les cartographies alsna 4.9 GHz. Les résultats
montrent que la quasi-totalité de la puissancergéngar les diodes;[2t D; a cette fréquence
est piegée a l'intérieure de la boucle, (B, P4, D1, Dy, Ps, Py, Py, D4, D3, Ps, Ps, P1), avec une
succession de courts circuits et de circuits osV@entres et noeuds).

T :
| - 0.

(a) (b)
Figure IV. 6 : Cartographies a 4.9 GHz. (a) Couransurfacique. (b) Champ électrique.

A 4.9 GHz, I'énergie ne se propage pas, on obsemephénomene d’ondes
stationnaires a l'intérieur de la boucle. Les deaourts circuits présents aux poinis&® R
sont dus a la symétrie du circuit, et ne dépendenicun autre parametre. Le court circuit au

point B permet d’isoler I'antenne du circuit de conversiond.9 GHz. Les deux points Bt
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P; (figure 1V.1) sont situés exactement a une demgleeur d’'onde de P cela explique la
présence d’un maximum de courant et d’'un minimurtedsion en ces deux points.

Les cartographies du courant surfacique et du phétectrique a 7.35 GHz sont
montrées sur la figure IV.7. Les résultats montiogre la charge Rest correctement isolée,
grace aux stubs quarts d’'onde. Toutefois, il y a partie de la puissance générée a cette
fréquence qui est renvoyée vers I'antenne, mais léamveau reste faibled¢ 0.1 A/m et &
< 20 V/m).

(a) (b)
Figure IV. 7 : Cartographies a 7.35 GHz. (a) Couransurfacique. (b) Champ électrique.

2.3. Reéalisation et mesures - comparaison avec la FDTD
La rectenna en pont développée a été fabriquéeestree, elle est exposée sur la
figure IV.8. Les dimensions du plan de masse senttb mm de longueur et de 93 mm de

largeur.

» Banc de mesure en rayonné

Le banc de mesure que montre la figure IV.9 a iisé pour caractériser
expérimentalement la rectenna développée.

Des mesures de tension de sortie en fonction akeihaité surfacique de puissance
(DSP) ont été effectuées a lintérieure d’'une chaménéchoique. La partie d’émission
contient un générateur RF (E8251A d’Agilent), géliere une puissance allant de -20 a 16
dBm, et une antenne cornet de 12 dB de gain a@HtS De plus, pour augmenter la densité
de puissance au niveau de la rectenna, un amgddicale puissance a été inséré entre la
source RF et le cornet. Pour déterminer avec poécla puissance (Ptransmise au cornet,
les pertes dans les cables coaxiaux RF qui rdkegdénérateur a I'antenne cornet et le gain de
I'amplificateur ont été mesurés. Les pertes dassébles ont été estimées a 1.6 dB. Le gain
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de 'amplificateur (G) et la puissance transmise au corngté€R fonction de la puissancey)(P
délivrée par le générateur sont tracés sur ladigrl0. Le gain Gest plus au moins stable
(37 dB) pour des puissanceg iRféerieures a -7 dBm. Au dela de -7 dBm, €@@mmence a

diminuer progressivement pour atteindre 32.5 dga @dBm.

Circuit de
conversion

Antenne de
reception

Sortie DC

g 93 mm

i :
: =] z . iiiii
2% Chambre anéchoique e
- =
Zatad | d ' Rectenna E
e ! |
%2 Source RF | 7
- > :
i 2
e .
- -] 2
- ] .
i 2
e :
&
- >
s Amplificateur Antenne o
e de puissance Cornet :
i 2 :
e 2
= =] 2
S Voltmetre ¥
e 2
- =] 2
- ] 2
T T T T T T TIITI. -. :
o
-]

Figure IV. 9 : Banc de mesure en rayonné

A la réception, le banc de mesure contient laerew a caractériser, une charge
variable et un voltmetre conventionnel connectéarallele avec la chargeet RComme la

puissance RF réellement captée par la rectenndifésiie a déterminer, nous avons utilisé
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I'équation de Friis (IV.7) pour déterminer la pw@ese P que l'antenne, toute seule, est
capable de récupérer dans le meilleur des caseridementy() de la rectenna est calculé par
I'équation (1V.8).

R=EGG(%) w.

Avec R : puissance RF gue la rectenna est susceptildepter (W)
P, : puissance transmise a I'antenne cornet (W)
G : gain de I'antenne cornet
G: : gain de I'antenne de réception (la rectenna)
A : longueur d’onde dans I'espace libre (m)

d : distance entre le cornet et la rectenna (m)

dec
PR

(IV.8)

S
]
o) ‘%'U

Le rendementr) peut également étre calculé a partir de la dermirfacique de
puissance [IV.4]. A une distance (d) de l'antenrénussion, la densité surfacique de

puissance est définie par I'équation (1V.9).

P
DSP= ﬁi (IV.9)

Connaissant le gain de l'antenne de réceptionswsface effective A peut étre
déterminée par I'équation (IV.10). La puissan¢eft définie, dans ce cas, comme étant le

produit entre Aet la densité de puissance (DSP).

AE,—G)I—2 (IV.10)
"4 '
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Gain amplificateur (dB)

%o s 10 s 0 1 ; ; : ,
-20 -15 -10 -5 0
Pg (dBm) Pg (dBm)

@) (b)

Figure IV. 10 : Caractérisation de I'amplificateur de puissance. (a) Gain. (b) Puissance transmise au
cornet.

Passons maintenant a la caractérisation expémbeede la rectenna. Les résultats
seront comparés avec ceux obtenus par les simdaf#®TD. La tension de sortie et le
rendement mesurés de la rectenna, pour des dedsifgssance allant de 0 a 0.527 mW/cm2
(E = 44.57 V/m), sont tracés sur la figure IV.1Hh tectenna est, dans un premier temps,
placée a une distance (d) de 1 m de I'antenne d&am. Le gain mesuré de I'antenne patch
est de 6.2 dB (A= 49.76 cm2). Comme nous pouvons le voir sur daré IV.11, a cette
distance (d) du cornet, la densité surfacique dsspuace est inférieure a 0.2 mW/cmz2. Pour
tester la rectenna avec des densités de puissangew plus élevées, une autre série de
mesures a été effectuée avec d = 0.6 m (figurellVllLest a préciser que la zone du champ
lointain de I'antenne cornet est a partir de 48 é&imn de pouvoir superposer les courbes
simulées et mesurées, la densité surfacique degnds a été normalisée par rapport au gain
mesuré de I'antenne patch. Toutefois, la puissBnqae recoit 'antenne reste inchangée. Les
résultats simulés par la FDTD sont tracés sur lamenfégure 1V.11.

A 0.527 mW/cmz (P= 26.22 mW), des tensions et puissances DC ragpsae 3.95
V (14.86 mW) et 3.6 V (12.34 mW) ont été obtenuaslp FDTD et la mesure, aux bornes
d’'une charge optimale de 1.08kLe rendement maximal mesuré est obtenu a 0.26cm¥%V/
(31.3 V/m), il est de 51 %. Le rendement simulénaeigte avec la DSP pour atteindre 57 % a
0.58 mW/cmz. Une différence de 6 % est observéese das rendements simulé et mesure.
Toutefois, si on compare ces rendements avec cewxrclit de conversion tout seul, il y a
plus de 10 % de différence. Cela peut s’explig@emriori, par une désadaptation entre

I'antenne et le circuit de conversion.
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— FDTD
[ © Mesure (d=1.0m)
- - Mesure (d=0.6m)

-
-
-
==
== "
=

n (%)

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6
DSP (mW/cm?)

Figure IV. 11 : Rendement et tension DC- simulatios FDTD et mesures

Les variations de la tension DC simulée par FDTDladeectenna en fonction de l'angle
d’élévation @) dans les deux plans E et H (figure 1V.1) sonspréées par la figure IV.12. La
densité surfacique de puissance de I'onde incidesitele 0.227 mW/cmz2 (29.25 V/m) et la
charge est de 1.0%X Dans le plan H, la tension maximale est obterargsda direction
normale § = 0°). Toutefois, dans le plan E on remarque cuenbximum de tension est
légerement décalé vers la droite. Cela s’explicarelg présence du circuit de conversion sur
'un des bords rayonnants de I'antenne. En s’éoaida la direction normale, la tension DC
se dégrade parce que le gain du patch et la pesdamiminuent. La puissance de sortie
dans les deux plans E et H est tracée sur la miguee fa droite. Les courbes de puissance

reprennent l'allure du diagramme de rayonnementaantenne patch simple.

== PlanE -- PlanE
— PlanH — PlanH LN
X .

2.5F

N

Tension DC (V)
-
o

Puissance DC (mW)

[

0.5f

0 . . .
-100 -50 0 50 100
Angle d’élévation (°) Angle d’élévation (°)

a) (b)
Figure IV. 12 : Simulation FDTD de la sortie DC dars les plans E et H. (a) Tension DC. (b) Puissanc€&€D
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Des mesures de tension de sortie dans le plant idtéreffectuées pour deux valeurs
de DSP : 0.098 et 0.135 mW/cm2. Les résultats mside et de puissance DC sont tracés sur
la figure IV.13. Les allures des courbes sont l&snes que celles obtenues par la FDTD,

dans le plan H. La largeur de bande de la rectanBalB dans le plan H est de 65°.

— 0.099 mW/cm?
- - 0.135 mW/cm?

Tension DC (V)
Puissance DC (mW)

-100 -50 0 50 100

Angle d'élevation (°) Angle d’élévation (°)
@) (b)
Figure IV. 13 : Mesure de la sortie DC dans le plafi. (a) Tension DC. (b) Puissance DC.

3. Rectenna symétrique double antenne

La deuxieme rectenna développée fonctionne a@Has, elle est a base d’'un pont de
diodes modifié a deux accés micro-rubans symetiqtigure IV.14). Il contient quatre
diodes Schottky regroupées par paires dans deuierdsoSOT 23, I'un a anode commune
HSMS 2863 et I'autre & cathode commune HSMS 286dhdcun des deux accés du circuit
de conversion, est associée une antenne patchhgetiae a polarisation linéaire. Elle
présente une largeur de 39.3 mm et une longue8de mm. Afin de I'adapter sur une
charge de 5@, la ligne d’alimentation est décalée de 6.85 mncteltre du patch. De plus,
pour que le réseau des deux antennes présenteximumade rayonnement dans la direction
normale & = 0°, le couplage des deux antennes dans le plaretd choisi [IV.2]. Le circuit
de conversion RF-DC a été optimisé pour une puiss&t de 7 dBm sur chacun des acces.
La charge optimale Rutilisée est de 120@. Les valeurs de longueurs et largeurs des
différentes sections de lignes sont exposées damableau 1V.1. Pour une puissance RF totale
de 10 dBm a la fréquence de 2.45 GHz, les diodeBprésentent une impédance de (78-
j256) Q. Contrairement a la rectenna présentée précédemleemuatre diodes partagent le
processus de conversion et de la génération desgnae DC et présentent également les

mémes pertes. Pour isoler la charge du c6té Ridies mesures, deux stubs quarts d’'ondes
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ont été utilisés de part et d'autre de R'association d’'un stub avec la ligng tamene une
impédance inductive de (j11%) aux points Pet R. Cela permet de réduire la capacitance
des diodes PD,. L'impédance aux points;PP,, P; et B, par rapport au plan de masse, est
de (78-j22)Q2. Les lignes k (Z; = 58Q) et Ls-L7 (Zc = 95Q) permettent d’assurer, en partie,
I'adaptation des diodes avec les deux acceQ.50impédance ramenée au niveau des deux
antennes est de (47-j4.8), ce qui correspond a -25 dB d'adaptation sur ahaites deux
acces.

La tension DC est prélevée aux bornes de la cHargans référence avec le plan de
masse. Ce circuit, comme pour le précédent, nderanti filtre HF ni vias de retour a la
masse. La rectenna est imprimée sur un substr&dgj€fs Duroid 5880¢( = 2.2, h =1.575
mm et tald = 0.0009).

Etant donné que les étapes de conception et dimgatiion sont les mémes pour tous
les circuits rectennas développés, nous mettooedid plus particulierement sur les résultats

de I'analyse globale FDTD ainsi que ceux des masure

Diode Schottky
HSMS 2864

Diode Schottky D: Dy Charge R
HSMS 2863
P2 P4

Figure 1IV. 14 : Rectenna symétrique double antenne

Ly Lo L3 La Ls Le L, Ls Lo L1o W, W, W3 W,

393 | 484 241 1040 1100 176 17\9 115 108 13.7.8 4 3.8 | 1.53| 0.95

Tableau IV. 1 : Dimensions de la rectenna en mm
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3.1. Circuit de conversion symétrique a deux acces

Avant de présenter les résultats de la recteromanencons tout d’abord par quelques
résultats de simulations ADS du circuit de con@rsout seul.

Le niveau des trois premiers harmoniques au nidedun des acces est exposé sur la
figure IV.15 (a). Les puissances ont été normadigee rapport a la puissance RF sur un des
acces. Les harmoniques paires d’ordre 2 et 4 sdaréneement faibles sur toute la bande de
puissance. Cela est di, comme on va le voir pauite, a la présence d’'un court circuit au
point R. Cela permet de bloquer tous les harmoniques mird'éviter qu’ils ne soient
rayonnés par I'antenne. L’harmonique impair a 3%z est suffisamment faible, il présente
une atténuation supérieure a 25 dB.

La figure IV.15 (b) montre le niveau de la fréqoerfondamentale (2.45 GHz) et celui
des trois premiers harmoniques aux bornes dd_& fréquences de 2.45 et 7.35 GHz sont
extrémement faibles grace a la symétrie du ciretiid la présence des deux stubs quarts
d’'ondes. L’harmonique d’'ordre 4 a 9.8 GHz est fadisle, il est inférieure a -35 dB sur toute
la bande de puissance. Des résidus de 'harmo@igu@ GHz apparaissent aux bornes de R
Toutefois, son niveau reste faible (< -20 dB) @aport a la puissance d’entrée. Les résultats

obtenus montrent bien que la charge de sortieoestatement isolée.

-~ 4.9 GHz — 245GHz

-= 7.35GHz -= 49GHz
-10} — 9.8 GHz { -10F —— 7.35GHz
—-e— 9.8 GHz

Niveau des harmoniques (dB)

Niveaux des harmoniques (dB)
A
(=)
b
{

-10 -5 0 5 10 15 20 8_(‘10 -5 0 1I0 1I5 20
Puissance RF (dBm) Puissance RF (dBm)

(@) (b)

Figure IV. 15 : Niveau des harmoniques. (a) Sur udes acces du circuit. (b) Aux bornes de R

La figure IV.16 montre l'influence du déphasagéetes deux accés sur le rendement
du circuit de conversion. Grace a la symétrie daud, I'étude est réduite a l'intervalle 0-
180°. Le rendement est maximal a 0°, lorsque lex deces sont en phase. Il diminue ensuite

progressivement en fonction du déphasage poundtéesa valeur minimale lorsque les deux
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accés sont en opposition de phase. Les résultatgreand que le circuit est sensible au
déphasage entre les deux acces. En effet, comnaelesparties, droite et gauche, du circuit
ne sont pas isolées l'une de l'autre, l'introductobune dissymétrie sur I'un des deux cotés
affecte inévitablement le fonctionnement de touditeuit.

Les deux antennes qui seront connectées sur les ateés sont identiques. Elles
recoivent la méme puissance RF, quelque soit kctiin de I'onde incidente. Pour cette

raison, I'influence d’'un déséquilibre en puissaan@e les deux acces ne sera pas étudiée.

80

N RPN -10 dBm

RIS ‘== =5 dBm
70F ~o — 0dBm
~
boo S o 5dBm
%004, -- 10dBm
60f oo

Rendement (%)

0 20 40 60 80 100 120 140 160 180
Déphasage (°)

Figure IV. 16 : Influence du déphasage entre les d& acces du circuit sur le rendement

3.2. Simulation FDTD de la rectenna

Une fois que le circuit de conversion et le réseéas deux antennes congus et
optimisés, la rectenna a été analysée avec la a@thDTD. Les conditions absorbantes de
type UPML, avec 10 couches dans chacune des dinsctont été utilisées. L'ordre de la
variation polynomiale de la conductivité est m = Ain de minimiser les erreurs de
discrétisation, le maillage non-uniforme a étéiséil Les plus petites mailles suivant les axes
de cordonnées, y et z sontdx = 0.7665 mmdy = 0.4666 mm etlz= 0.7875 mm, et le
nombre de mailles est de 227 x 137 x 49. Le papaeshdt est égal a 1.1261 ps et les

simulations sont effectuées sur 25000 itératiomgpteelles (une durée de 28.15 ns).

3.2.1. Tension DC dans les plans E et H de la rectenna
Les variations des tensions et puissances de smtfonction de I'angle d’élévation

(6), dans les deux plans B (= 90°) et H ¢ = 0°) (voir figure 1V.14), sont tracées sur la
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figure IV.17. On remarque que la tension maximaleobtenue dans la direction normale=(
0°). En s’écartant de cette direction, la tensibla @uissance DC diminuent. Toutefois, dans
les deux plans E et H, la symétrie par rapportlanp= 0° est conservée.

Pour expliquer l'allure des courbes obtenues, nbagons sur la figure V.18 le
diagramme de rayonnement normalisé du réseau desatéennes seules simulé sous HFSS.
Dans le plan H, le diagramme comprend un lobe pah@6 = 0° et deux lobes secondaires a
-53° et 53°. Les courbes de puissance DC danseles plans E et H ont la méme allure que
celles du diagramme de rayonnement du réseau.pégataet d’expliquer la diminution de la
tension DC aux bornes de ,Ren s’écartant de la normale. En effet, la teanfl€ diminue a
cause du gain des antennes de réception qui sad#édrouverture a -3 dB de la rectenna est

de 75° (73° pour le réseau) dans le plans E eBt€2D° pour le réseau) dans le plan H.

[

4
4.5F ’ ‘\ — Plan H

3.5F

W

Tension DC (V)
Puissance DC (mW)

0.5f

0 . . . 0 : . .
-100 -50 0 50 100  -100 -50 0 50 100
Angle d'élévation (°) Angle d’élévation (°)

Figure IV. 17 : Tension et puissance DC dans lesais E et H (simulation FDTD)

1

0.9H

0.8f

0.7F

0.6f

0.5f

0.4f

Diagramme de rayonnement

0.3f

0.2F

0.1f

0 . . .
-100 -50 0 . 50 100
Angle d’élévation (°)

Figure IV. 18 : Diagramme de rayonnement du réseades deux antennes
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3.2.2. Cartographies du champ électrique et du courant sdacique

Passons maintenant aux cartographies du chamipigecet du courant surfacique.
L’angle d’incidence esb = 0° et l'intensité du champ électrique incidest de 20 V/m
(0.106 mW/cm?). L’étude sera limitée aux premiezesiposantes fréquentielles jusqu’a 7.35
GHz. Au dela de cette fréquence, la puissance dieesacomposantes harmoniques d’ordre
supérieur reste négligeable.

La figure IV.19 montre les cartographies du chaggtrique et du courant surfacique
DC. Les diodes BD, sont parcourues par le méme courant DC. Elles l@ninéme
impédance dynamique a 2.45 GHz. Le courant DC addage R est le double du courant
des diodes. Cela est conforme a la loi des nocodsl€l Kirchhoff). Le champ électrique
normal présente une légere dissymétrie, cela esiapfement di aux lignes d’alimentation

qui sont décalées par rapport aux centres desraggratchs.

(a) : Courant surfacique (b) : Champ électrique

Figure IV. 19 : Cartographies DC

Les cartographies a 2.45 GHz sont exposées sliguee IV.20. La charge Rest
isolée grace aux stubs quarts d’onde qui raméenaumt dourts circuits de part et d’autre de
R.. Sur les deux antennes, on remarque que le chieopigue est trés important sur les
bords rayonnants, tandis que le courant surfacique de maniere sinusoidale sur les bords
non rayonnants. Comme pour la composante DC, oarcgra aussi une légere dissymétrie

sur la distribution du champ électrique norma) @&2.45 GHz.
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(a) : Courant surfacique (b) : Champ électrique
Figure IV. 20 : Cartographies a 2.45 GHz

La figure 1V.21 nous expose les cartographies A @Hz. La quasi-totalité de la
puissance générée, pan-D, a cette fréquence est confinée a lintérieure aebducle
principale contenant les quatre diodgsi. On observe une succession de points a forte et a
faible impédance, espacés d’'un quart d’oridé € 11.46 mm). A 4.9 GHz, il n’y a pas de
propagation d’énergie, mais un phénomeéne d'ondg®shaires. Deux courts circuits (point
Po) sont présents sur les deux lignes d’accef258s empéchent la puissance a 4.9 GHz
d’étre rayonnée par les deux antennes. Les dewesliB et D, sont placées a une distance
de trois quarts d’'onde du poing, e qui impligue une forte impédance au niveaupaésts
P: et B (figure 1V.14). Cela est également valable poardmdes R et Dy. La longueur totale
de la boucle est de trois fois la longueur d’onde@GHz. Ces fortes impédances au niveau
des diodes atténuent la puissance a 4.9 GHz dawsrahe RPs contenant la charge Ret

les stubs.

(a) : Courant surfacique (b) : Champ électrique
Figure IV. 21 : Cartographies a 4.9 GHz
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Les cartographies a 7.35 GHz sont exposées figuta IV.22. Les résultats montrent
que cette composante fréquentielle est faible,Uasigtotalité de la puissance générée est

confinée entre les points; IBt R. Sur les deux acces du circuit, le courant suyteeiet le

m

(a) : Courant surfacique (b) : Champ électrique
Figure IV. 22 : Cartographies a 7.35 GHz

champ électrique sont nuls.

3.3. Caractérisation expérimentale de la rectenna et coparaison avec la FDTD

La rectenna développée a été realisée et casmétie plan de masse du circuit a une
longueur de 218 mm et une largeur de 84 mm. Lex géans E et H de la rectenna sont
montrés sur la figure 1V.23. Le gain maximum mesiluégéseau d’antennes £8.7 dB et sa
surface effective A= 88.5 cm?2. La rectenna est placée a 1 metre standie de I'antenne

d’émission et la charge FRest fixée a 1.2Q.

: Plan E
i O =90°

Antenne 1 Antenne 2

Figure IV. 23 : Rectenna réalisée et mesurée
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La figure 1V.24 montre une comparaison entre ésltats simulé (FDTD) et mesuré.
La tension DC et le rendement de la rectenna y pofgentés. La densité surfacique de
puissance varie de 0.004 mW/cm?2 (3.88 V/m) a 0.¥&em?2 (22.14 V/m) et la puissance RF,
supposee étre recue, varie de 0.35 a 11.5 mW. Qargeie que les résultats prédits par la
FDTD concordent avec ceux obtenus par la mesureteddement de 67 % a été mesuré
lorsque la densité de puissance est égale a 0.0cmANE =15 V/m). Dans les mémes
conditions, le rendement simulé est de 65 %. Lesidas DC maximales simulée et mesurée
a 0.126 mW/cmz? sont de 2.879 et 2.86 V, respecivem

— FDTD
- - Mesure

__________

n (%)

0.05 0.1 0.15
DSP (mW/cm?)

Figure 1IV. 24 : Rendement et tension DC. (a) FDTDO(b) Mesure.

La figure IV.25 montre la variation de la tensiba sortie et du rendement en fonction
de la charge, avec les densités de puissance deeDM13 mW/cmz2. Les résultats montrent
que le rendement est optimal autour de 12 ke qui concorde avec les résultats de
simulations ou une résistance optimale de D2kait été obtenue.
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Figure IV. 25 : Sortie DC en fonction de R. (a) Tension. (b) Rendement

158



Chapitre 1V Applicatiale la méthode d’analyse globale FDTD a I'étudeidruiits rectennas

4. Rectenna double diode

La rectenna double diode [IV.5] que montre la feglV.26 fonctionne a la fréquence
de 2.45 GHz, elle est imprimée sur un substratrABBN de permittivité, = 3.38, de hauteur
h = 1.524 mm et d’'une tangente de perte$ tar0.0025. La structure est composée d’'un
circuit de conversion double diode, présenté danshiapitre Ill, et d’'une antenne patch
rectangulaire polarisée linéairement. L’antenneédeption fait 32.38 mm de largeur et 41.28
mm de longueur. Elle est alimentée par une ligneoniuban de 0.85 mm de largeur et elle
est adaptée sur une impédance de @0Qe circuit de conversion contient deux diodes
HSMS 2860 avec boitiers SOT 23. Ce circuit a étémagé pour un niveau de puissangg P
de I'ordre de 10 mW. Dans ces conditions, I'impéaasérie des diodes; Bt D, a 2.45 GHz
est de (95-j20082. Les deux lignes 4, terminées par des courts circuits aux poiRtetHR,
ramenent une impédance inductive de +j@278ux points Pet R. Cela permet de compenser
une partie de la capacitance des deux diodes ebid’'ane impédance de (94+j78) aux
points R et B, par rapport au plan de masse. La largeur des ligmnes Ls et Ls est de 1.2
mm, elle a été choisie pour ramener une impédamcd (D Q au point B et assurer
I'adaptation avec I'antenne de réception. Le nivearmalisé de la composante harmonique a
7.35 GHz au niveau de la ligne d’alimentation)(ést de -30 dB. Toutes les sections de ligne
du redresseur présentent une impédance caracféestle 87 Q excepté la ligne

d’alimentation qui a une impédance caractéristidgi@ 00C.

[,=32.38, [,=41.28, [5=18.0, L4=15.9, Ls=6.67, Le=3.47
L7=14.6, Lg=7.2, Lo=14.6

Figure 1IV. 26 : Rectenna avec le circuit de conveisn double diode
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4.1. Simulations numérique (FDTD)

Nous proposons dans cette partie de I'étude delsinet d’analyser la rectenna
double diode avec la méthode FDTD. Dans toutesifeslations, des conditions absorbantes
de type UPML, avec 10 couches dans chacune dedgidirg, ont été utilisées. L'ordre de la
variation polynomiale de la conductivité est égal &n pas spatial de 0.2 mm est utilisé dans
les direction ety, tandis que dans la direction z, la plus petitdlenast égale & 0.762 mm.
Le nombre de mailles sur les trois axes x, y estzde 229 x 250 x 50. Le pas temporel est
egal a 0.4403 ps et les simulations ont été effestsur 100000 itérations. Pour minimiser les
erreurs de discrétisation, I'antenne patch a étdétisee par 64 mailles en longueur et 146
mailles en largeur. De plus, les largeurs de ladit, et des autres sections de ligne, (Ls,

L, Lg et Ly) du circuit de conversion ont été modeélisées petr@mailles, respectivement.

Nous avons calculé les distributions du couramfasique et du champ électrique
normal (E), des premiéres composantes fréquentielles jusgi3d GHz. La rectenna est
illuminée par une onde plane, en incidence normdlene intensité de 20 V/m (0.106
mW/cm2).

La figure V.27 montre les cartographies DC deeletenna. Les diodes; 2t D, sont
traversées par le méme courant continu, elles ®nnéme point de fonctionnement et

présentent la méme impédance dynamique a 2.45 GHz.

(a) (b)
Figure IV. 27 : Cartographies DC. (a) Courant surfaique. (b) Champ électrique.

Les cartographies a 2.45 GHz sont exposées sfiguee 1V.28. Les stubs quarts
d’onde raménent des courts circuits aux poigtsti® et permettent d’isoler R Les résultats
montrent que les distributions du courant et durgh@ont symétriques. La puissangg P

captée par l'antenne est divisée, au poigt én deux composantes en phase et d'égale
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puissance jusqu’aux diodes Bt D,, chacune convertit en DC la moitié dg-Pt engendre
des harmoniques.

(a) (b)
Figure IV. 28 : Cartographies a 2.45 GHz. (a) Courat surfacique. (b) Champ électrique.

La figure V.29 présente les cartographies deelstenna a 4.9 GHz. La puissance
générée par les diodes Bt D,, a cette fréquence, est confinée dans la brangRe-P. En
effet, les points Pet B présentent des impédances assez importantesitciocwerts) car ils
sont situés a une distance d’un quart d’'onde,d@ B.9 GHz et a tous les harmoniques pairs,
le filtre HF n’est pas nécessaire.

(a) (b)
Figure IV. 29 : Cartographies a 4.9 GHz. (a) Couransurfacique. (b) Champ électrique.

Les cartographies du champ électrique et de Iaigedu courant surfacique a 7.35
GHz sont exposées sur la figure 1V.30. La quagihtét de la puissance a cette fréquence se
trouve confinée entre les diodes & D; et les points Pet R. La puissance générée par les

diodes n’est pas renvoyée vers I'antenne de réoepti
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(a) (b)
Figure IV. 30 : Cartographies a 7.35 GHz. (a) Courat surfacique. (b) Champ électrique.

4.1.1. Etude paramétrique en fonction de la ligne d’alimetation L 4

Dans les simulations effectuées sous ADS, le gémdr de puissance présente la
méme impédance interne quelque soit la composamtedmique (2.45 GHz, 4.9 GHz, 7.35
GHz, ...). L’antenne de réception, quand a elle, résgnte pas la méme impédance d’entrée
a toutes ces fréquences. Comme le circuit doulbldedne contient pas de filtre HF, lorsque
'antenne est associée au circuit de converside, rabdifie 'impédance des diodes aux
différents harmoniques, et plus particulieremen?.85 GHz, et risque par conséquent
d’altérer a la fois le niveau d’adaptation et ledement total de la rectenna.

Pour mieux cerner ce probleme, nous avons trasécéetographies du courant
surfacique de la rectenna pour différentes valedes Ly, la longueur de la ligne
d’alimentation. En effet, cette ligne permet dedaiarier 'impédance ramenées a 7.35 GHz
aux points Pet B et modifie par conséquent I'impédance de diodes.

La figure 1V.31 montre les cartographies du cotrar2.45, 4.9 et 7.35 GHz pour
différentes valeurs deslentre 16.9 mm et 30.9 mm. La rectenna est illémipar une onde
plane, en incidence normale, d'une intensité deVzéh (0.106 mW/cm?2). Pour voir
I'influence de L, sur la répartition et l'intensité des courantdaigques, les cartographies a la
méme fréquence ont été normalisées. Les résultagremt qu'a 2.45 GHz, lintensité du
courant surfacique diminue lorsque dugmente. Cela montre que la puissanggmnsmise
au circuit de conversion varie en fonction deA 4.9 GHz, l'intensité du courant diminue en
fonction de L. Toutefois, le courant a cette fréquence restéirc@entre les pointsiHPy-P..

La répartition du courant pour ces deux fréquenmeste la méme, elle ne change pas en
fonction de l.. A 7.35 GHz, par contre, la répartition et I'ing#@ du courant surfacique

dépendent de.
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2.45 GHz 4.90 GHz 7.35 GHz

L, =16.9 mm

L,=18.9 mm

Ly, =22.9 mm

Ly, =27.9 mm

i

L, =30.9 mm

Figure IV. 31 : Distributions du courant surfacique pour différentes valeurs de L,
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A densité de puissance constante (0.106 mW/cinén éaisant varier ,de 15.9 mm
a 51 mm, la tension DC et le rendement de la reetearient comme le montre la figure
IV.32. La tension de sortie varie entre 1.5 V é82V, avec un minimum asL= 31 mm.
D’aprés l'allure des courbes, on peut en déduire lgurendement est périodique. Sa période
est d’'une demi-longueur d’'onde a 2.45 GHz, celatreaque la ligne L. permet de compenser

la désadaptation entre I'antenne et le circuit @@version, et qui est engendrée en partie par
I'absence du filtre HF.
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Figure 1V. 32 : Tension DC et rendement en fonctiomnle L, (FDTD)

La figure 1V.33 montre I'évolution temporelle d& tension DC pour trois valeurs de
Ls: 15.9, 18.9 et 22.9 mm. L'intensité du champ téigge incident est de 20 V/m et la
charge de sortie est égale a la charge optimd@8 ().

Les spectres normalisés du courant et de la terssio la ligne d’alimentation, pour
trois valeurs de J, sont exposés sur les figures IV.34 et IV.35, eeipement. Les résultats

montrent bien que le niveau de la composante a@Ebvarie en fonction de la longueur de
la ligne d’alimentation.
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Figure IV. 33 : Variation temporelle de la tensionDC pour trois valeurs de L, (FDTD)
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Figure IV. 35 : Spectre normalisé de la tension sua ligne L, (FDTD)
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4.2. Mesure de la rectenna — comparaison avec la FDTD

L’antenne patch a encoches a été réalisée et éwestile présente un niveau
d’adaptation de -20 dB a 2.45 GHz et un gain makdeat.7 dB dans la direction normate (
= 0°). Par la suite, la rectenna double diode (&glv.36) développée a été réalisée et
mesurée a l'intérieur de la chambre anéchoiqudohgueur et la largeur du plan de masse
sont de 89.1 et 81.28 mm, respectivement. La reatest placée a une distance de 70 cm de
I'antenne cornet et la densité surfacique de po@esa la réception varie dans la plage 0-0.31
mW/cm2, La puissance RF supposée étre recue pectlnna varie de 0 jusqu'a 11 mW et la
charge optimale (1.0XX a été utilisée en simulations FDTD comme en nessur

Figure IV. 36 : Prototype de la rectenna réaliséetenesurée

La figure IV.37 présente la tension DC et le rendet mesurés et les compare avec
ceux obtenus par la FDTD. Les résultats simulésembonne concordance avec les mesures.
La tension et le rendement augmentent en fonctoladlensité de puissance. Le rendement
mesuré dépasse les 80 % a partir d'une densitéiidegnce égale a 0.21 mW/cm? (E = 28
V/m). Un rendement maximal de 83% a été obtenulegda densité de puissance est de 0.3
mW/cm2, la tension correspondante mesurée aux bo@® est de 3.03 V.
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— FDTD
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Figure IV. 37 : Tension DC et rendement - simulatio FDTD et mesure (L4=15.9mm)

Deux autres rectennas, avec des lignes d’alimentét,) de 18.9 et 22.9 mm, ont été
également réalisées et mesurées. Les résultatsusbdent comparés aux simulations FDTD
et présentés sur la figure IV.38. On voit que lahmée FDTD prédit correctement la sortie
DC des circuits réalisés. Le premier circuit avge118.9 mm présente un rendement mesuré
de 71.5 % a 0.28 mW/cm?, tandis que le seconditificyi= 22.9 mm) montre un rendement

total mesuré de seulement 52.4 % lorsque la detsiptlissance est égale a 0.21 mW/cmz2.
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Figure 1V. 38 : Tension DC et rendement - simulation FDTD et mesure. (a) 4= 18.9mm. (b) Ly = 22.9mm.
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5. Réseaux de rectennas double diode

Pour augmenter la sortie DC, en termes de teretion de puissance, des associations
de rectennas ont été introduites dans ce travas. deux types d’interconnexion série et
paralléle ont été testés. Des réseaux de 2 etrdetennas (figure 1V.39) ont été développes,
réalisés et caractérisés au laboratoire. Pour itogistes réseaux, la rectenna présentée sur la
figure IV.26 a été utilisée. Les réseaux a 2 eedéments présentent une largeur de 90 mm et
des longueurs de 147 et 280 mm, respectivement.

Tout d’abord, les éléments du réseau ont été séspde telle sorte que le couplage
entre les patchs rayonnants soit dans le plan Heften, il a été montré [IV.2] que pour le
méme espacemerd) (entre les bords de deux antennes patchs, |leageiolans le plan H est
plus faible que dans le plan E. Dans les réseavelalgpés, I'espacemers) (est choisi égal a

25 mm et le couplage, entre les deux antennes,agacas est inférieur a -25 dB [IV.2].

Plan E
(@) (b)

Figure IV. 39 : Réseaux de rectennas. (a) a 2 éléms. (b) a 4 éléments.

Dans un premier temps, des mesures en fonctida dbarge R ont été effectuées
afin de déterminer la charge optimale du réseasui nous avons procédé aux mesures en
fonction de la densité surfacique de puissance éougardant la charge de sortie optimale.

Les résultats mesurés seront comparés a ceuxeetémna simple (figure 1V.36).

5.1. Association des rectennas en paralléle

L’association de rectennas en parallele permégriuement, de multiplier par N (N
étant le nombre d’éléments du réseau) la puissdmsertie DC tout en gardant la tension DC
constante. La charge optimale théorique du réstsms ce cas, est le rapport entre la charge
optimale de la rectenna simple et N.

168



Chapitre 1V Applicatiale la méthode d’analyse globale FDTD a I'étudeidruiits rectennas

La figure 1V.40 montre la sortie DC des deux résean fonction de la charge entre
100Q et 10 K. Les mesures ont été effectuées pour deux demssitEigues de puissance :
0.027 et 0.28 mW/cmz. Avec ces deux densités despace, chacun des éléments des réseaux
recoit 1 et 10 mW de puissance. Les résultats abtemontrent que les charges optimales
mesurées des deux réseaux a 2 et a 4 élémentdesbBbQ et 265Q, alors que celle de la
rectenna simple est de 108D Ces résultats concordent parfaitement bien aadbdorie.
Pour des valeurs importantes de B lorsque la densité de puissance est de 0.2&m3Ma
tension de sortie est limitee a5 V.

La figure IV.41 présente la tension DC et le rendet, des deux réseaux a 2 et 4
éléments, en fonction de la densité surfaciqueuissance qui varie de 0 a 0.31 mW/cm2. Les
résultats de la rectenna simple sont tracés sun@me figure pour la comparaison. Les
surfaces équivalentes des deux réseaux (N = 2 etod) de 70.46 et 140.92 cm?,
respectivement. Les charges optimales utilisées d®®25 et 26%). Les résultats des trois
circuits sont comparables. Toutefois, on remarque lg réseau de 2 éléments paralléles
délivre une tension DC légérement supérieure & aBlin élément simple. Le réseau de 4
éléments produit une tension maximale de 3 V, coégau 3.1 V du circuit & un élément,
lorsque la densité de puissance est maximale (@\W&Icm?2). Les maximums de rendement

des trois circuits (N=1, 2 et 4) sont de 83, 888, respectivement.

- [ === 2 éléments (0.027 mW/cm?)
—o— 2 éléments (0.28 mW/cm?)

—8— 2 éléments (0.027 mW/cm?)

—— 2 éléments (0.28 mW/cm2)
4 éléments (0.027 mW/cm2)

5[ =& 4 éléments (0.28 mW/cm2)

: 4 éléments (0.027 mW/cm?)
2| =% 4 éléments (0.28 mW/cm2)

80f

*****—
* 60}

n (%)

40F

P

= 20f
l L

0 N
0.1 1 10
Charge (KQ) Charge (KQ)

(a) (b)

Figure IV. 40 : Association paralléle - mesure erohction de R . (a) Tension DC. (b) Rendement.
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Figure IV. 41 : Association de rectennas en parallé — tensions et rendements mesurés

5.2. Association des rectennas en série

L'association de rectennas en série permet d’alesrtensions DC supérieures a celle
que délivre I'association en parallele.

La variation de la sortie DC (tension et rendementfonction de la charge_ Rpour
les trois circuits (N = 1, 2 et 4), est montrée laufigure IV.42. Les résultats montrent que la
charge optimale, pour les deux réseaux, est égalpr@duit de la charge optimale de la
rectenna simple par le nombre d’éléments du rég2duet 4.2 R). Cela montre que les
éléments constitutifs des réseaux sont correcteiselés, ils peuvent étre considérés comme
des générateurs de tensions DC connectés en geédaiae charge Ren sortie. Aux bornes
d'une charge de 10¢k et lorsque la densité de puissance est égal@g&rdW/cmz2, nous

avons pu mesurer des tensions de 9.2 et 15.38 ¢/leveleux réseaux a 2 et a 4 éléments.
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Figure IV. 42 : Association série - mesure en fonicn de R_. (a) Tension DC. (b) Rendement.

La figure IV.43 présente la sortie DC, des réseatxet a 4 €léments connectés en
série, en fonction de la densité surfacique despnise entre 0 et 0.31 mW/cm2. Les résultats
de la rectenna simple sont superposés sur la m@me foour pouvoir les comparer. Des
tensions maximales de 3.1, 6.43 et 11.90 V ontm@surées a 0.31 mW/cmz? pour les trois
circuits N = 1, 2 et 4, respectivement. Les charg#isées sont optimales, elles sont égales a
1.05, 2.1 et 4.2Q, respectivement. Les maximums de rendement disscirouits (N=1, 2 et

4) sont de 83, 88 et 78%, respectivement.
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Figure IV. 43 : Association de rectennas en sérietensions et rendements mesurés
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5.3. Rapport des tensions DC entre les réseaux et la teana simple

La figure 1V.44 présente les rapports de tensies gquatre réseaux par rapport a la
rectenna unitaire. Les rectennas a 2 éléments ratigha et en série produisent des tensions
DC approximativement 1.04 et 2.08 fois celle d'ueetenna simple. Les réseaux a 4
éléments connectés en paralléle et série, quanct,gpeésentent des rapports de tensiéh
(Voltage Ratio) de 0.97 et 3.84, respectivemens tésultats montrent que les rapports des

tensions des quatre réseaux développés sont pateni constants.

5 T T T T T T
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Figure IV. 44 : Rapport (VR) entre les tensions deséseaux de rectennas et la tension de la rectenna
élémentaire

6. Conclusion

Dans ce chapitre, trois circuits rectennas ontdéiéeloppés, réalisés et mesurés en
rayonné a lintérieur d'une chambre anéchoique. LUésultats mesurés ont été
systématiquement comparés avec ceux obtenus pemddation globale FDTD, et une bonne
concordance entre les deux avait été constatée.

La premiére rectenna en pont de diodes modifigafpaphe 2) présente un rendement
total de 51 % lorsque la densité de puissanceee8tid mW/cmz2. L’altération du rendement
est due a la désadaptation de l'antenne par rapportircuit de conversion et qui est
engendrée par I'absence du filtre HF.

La rectenna symétrique double antenne, préseraés l@ paragraphe 3, permet de
capter plus de puissance RF avec ses deux anteoanesctées sur les deux acces du circuit

de conversion RF-DC. Ce circuit présente un rendénmal de 67 % a 0.06 mW/cmz.
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Toutefois, contrairement a un réseau de deux rneateconnectées en paralléle, I'introduction
d'un déphasage entre les deux accés du circuitadégson rendement. En effet, les deux
parties droite et gauche de la rectenna ne sontqgrapletement découplés de point de vue
RF.

Le dernier circuit développé est la rectenna doulbde. Elle présente un rendement
supérieur a 80 % a partir d'une densité de puissdad.21 mW/cmz.

En utilisant la méthode FDTD, nous avons pu détemles distributions du champ
électrique et de la densité du courant surfacigies, premiéres composantes harmoniques
jusqu'a 7.35 GHz. Ces cartographies nous ont adas un premier temps, a expliquer le
comportement des différentes composantes fréqllesti€ar la suite, les résultats obtenus
ont été exploités pour alléger les procédures diopation et accroitre les performances des
circuits rectennas en termes de rendement et diem@ment.

Les performances des deux premiéres rectennplsisgparticulierement celles en pont
de diodes modifié mono-antenne, peuvent étre amdékoa la lumiere des derniers résultats
FDTD obtenus.

Afin d’augmenter la puissance et/ou la tensionsdeie DC de la rectenna, les
associations de rectennas double diode en sémm garallele ont été introduite dans ce
travail de these. Quatre réseaux a 2 et a 4 élémeminectés en série puis en paralléle, ont
ete développés, réalisés et caractérisés expéafaprgnt. Avec des charges optimales, les
réseaux a 2 et a 4 éléments connectés en seérietpaminde produire des tensions DC qui
sont 2.08 et 3.84 fois supérieures a celle d'untenma seule. Les réseaux de 2 et 4 éléments
en paralléle fournissent, quand a eux, des puissaD€ 2.16 et 3.76 fois supérieures a celle

que peut produire la rectenna simple.

173



Chapitre 1V Applicatiale la méthode d’analyse globale FDTD a I'étudeidruiits rectennas

7. Références bibliographiques

[IV.1]

[IV.2]

[IV.3]

[IV.4]

[IV.5]

H. Takhedmit, B. Merabet, L. Cirio, B. Allard, Eosta, C. Vollaire and O. Picon,
«A 2.45 GHz Low Cost and Efficient Rectenna¥! European Conference on
Antennas and Propagation, EUCAP 2010, 12-16 ABslcelona.

C. A. Balanis, «Antenna Theory: Analysis and Desjgiohn Wiley & Sons, Inc.,
Third Edition, 2005.

J. D. Kraus, R. J. Marhefka, «Antennas for all aapions»,McGraw-Hill Edition,
Third Edition, 1997.

L.W. Epp, A.R. Khan, H.K. Smith and R.P. Smith, & mpact Dual-Polarized 8.51-
GHz Rectenna for High-Voltage (50 V) Actuator Apptions»,|IEEE Trans. On
Microwave Theory and Techniques, vol. 48, rioJan. 2000, pp 111-120.

H. Takhedmit, L. Cirio, B. Merabet, B. Allard, Eosta, C. Vollaire and O. Picon,

«Efficient 2.45 GHz rectenna design including hamnm rejecting rectifier device»,
Electronics Letters, vol. 46, no. 12,".0une 2010, pp. 811-812.

174



175



176



Camsibn générale

Conclusion générale

Nous avons montré a travers les difféerents trav@ggweloppés dans le cadre de cette
thése que l'alimentation a distance de disposéifaible consommation est potentiellement
intéressante, elle est en mesure de répondre aidaatix problemes d’autonomie et de
mobilité des capteurs, des réseaux de capteussetationneurs sans fil.

La modélisation numérique a été tout au long deasail un outil tres important. Un
circuit rectenna contient a la fois des éléementsridués (éléments rayonnants, lignes, ...) et
des éléments localisés linéaires (résistance, fadoe et capacité) et non-linéaires (diode).
Pour prendre en compte les deux aspects électratiqge et circuit, les méthodes d’'analyse
globales sont plus que souhaitables. Deux méthddesmulation complémentaires ont été
utilisées. Dans un premier temps, le logiciel comuia¢ ADS (co-simulationharmonic
balance+ Momentum) a servi a la simulation et a I'optiatisn des circuits de conversion
RF-DC. Par la suite, nous avons développé un datdimulation basé sur la méthode FDTD
capable d’'analyser le systéeme rectenna dans saétoEmn effet, le scénario d’'une mesure en
rayonné a l'intérieure d’une chambre anéchoique &tpe reproduit. Cette méthode nous a
permis de prédire avec précision les sorties DQsigm et rendement) des circuits
développés.

Trois rectennas innovantes a 2.45 GHz, sans fifeatrée HF ni vias de retour a la
masse, ont pu étre développées, realisées et rassl@ banc de mesure en rayonné a éte
monté et un protocole de mesure a été défini. ésgltats mesurés ont été systématiquement
comparés aux simulations FDTD et montrent une baoneordance.

Le premier circuit est a base d’'un pont modifiquatre diodes Schottky, présentant
un rendement mesuré de 51 % lorsque la densitacegue de puissance (DSP) est de 0.15
mW/cm? (23.8 V/m). Une tension continue de 3.6 Vi puissance de 12.3 mW ont pu étre
mesurées aux bornes d’'une charge optimale de @0&us une DSP de 0.55 mW/cmz2 (45.5
V/m). Des cartographies du champ électrique etadmant surfacique ont été présentées, elles
illustrent de maniere simple le comportement dautirvis-a-vis des différents harmoniques
et elles contribuent a analyser le fonctionnementictuit rectenna et & définir des regles de
conception et d’optimisation.

Le deuxieme circuit est une rectenna symétriguebldoantenne, contenant quatre
diodes Schottky. Un rendement de 67 % a pu étrenabavec une densité de puissance de
0.06 mW/cmz (15 V/m) et une charge optimale dek2Une tension DC mesurée de 2.86V
a été obtenue lorsque la rectenna est exposée demséé de puissance de 0.126 mW/cm?2
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(21.8 V/m).

Le troisieme circuit développé est une rectenmaétgique double diode. La structure
est compacte et a faible colt, elle présente utderaent mesuré de 83 % et une tension DC
de 3.1 V a 0.31 mW/cmz? (34 V/m). Nous avons mowueé la ligne d’alimentation entre
'antenne et le circuit de conversion modifie leveau d’adaptation du circuit, et par
conséquent son rendement. En effet, comme le tineucontient pas de filtre HF, I'antenne
dans ce cas modifie I'impédance des diodes ainsilqaaptation. De plus, le simulateur
ADS utilisé pour I'optimisation du circuit de comg@n emploie une méthode fréquentielle,
harmonic balancequi n’est pas aussi précise gu’'une méthode testipate type FDTD, pour
la modélisation de la diode.

Les associations seérie et parallele des circattennas ont été introduites et testées.
Des réseaux de deux et de quatre rectennas doidolesdont été développés, realisés et
mesurés. Les associations en série, a deux ettide g@ments, délivrent des tensions DC qui
sont 2.08 et 3.85 fois supérieures a celle d'ustenma élémentaire. Des tensions de 6.43 et
11.89 V ont été mesurées a la sortie des deuxwnégeaur une DSP de 0.31 mW/cmz2. D’un
autre cote, la puissance DC a pu étre doublée adrgplée grace aux réseaux a 2 et a 4

éléments connectés en paralléle.

Dans la continuité de ce travail, des amélioratipeuvent étre envisagées a deux
niveaux de I'étude en particulier. Cela concermmaitil de simulation globale FDTD et les
circuits rectennas développés. Nous allons évoguelgues pistes de recherche portant sur la
modélisation globale FDTD et sur la partie conaeptét optimisation, I'objectif étant de

développer des circuits de réception plus perfotsnanmoins encombrants.

» L’outil de simulation globale FDTD

0 Le premier point consiste a modéliser rigoureuséreeboitier SOT 23 de la diode
afin de prendre en compte les interactions avechlmp incident et avec les
différentes parties de la rectenna. Le boitier SX3Ta été, jusqu’au la, modélisé par
une inductance série (Lp) et une capacité para(léf® et cela ne reflete pas de
maniere rigoureuse la réalité. En effet, les réssilprésentés dans le paragraphe 3.3.2
du chapitre Il montraient une faible influence wéuonde plane sur le fonctionnement
du circuit de conversion en pont, alors que I'expéntation montrait I'inverse (cela
nous a amené a protéger les diodes avec des absorbarant les mesures en

rayonne).
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o

Le second point consiste a tenir compte des pdrédsctriques du substrat pour une

meilleure prédiction des performances.

» Optimisation du circuit rectenna

o

o

Miniaturiser I'élément rayonnant et introduire desmes d’antennes plus originales.
Placer le circuit de conversion sur une face dfiée que celle de I'antenne et
I'alimenter a travers une fente de couplage. Cieitbnique permet tout d’abord de
réduire les dimensions de la rectenna et d’éviter lg circuit de conversion ne soit
illuminé pendant les mesures en rayonne.

Selon I'application, introduire des antennes a figddéion circulaire pour passer outre
les problemes liés a la rotation éventuelle de &é&eur ou du récepteur (la rectenna).
Développer des circuits rectennas bi-bande (2.£81Hz) et large bande pour la
récupération d’énergie électromagnétique. La difféc étant de trouver un moyen
d’adapter le circuit de conversion sur les deuxdeanou sur une large bande de
fréequence et de garder un rendement plus au moimstant sur ces bandes.

Définir une procédure de dimensionnement de résedausectennas en fonction du
cahier des charges (charged tension Ycrequises, densité de puissance disponible,
....) et pouvoir choisir le type d’association le phdéquat (série et/ou parallele).
Evaluer la faisabilité d’un systeme de contre riéacpour stabiliser le rendement sur
une large plage de puissance RF. En effet, le rmadede conversiom] et le niveau
d”adaptation (%) varient en fonction du niveau de puissance dénfikg). L'idée
est d’introduire une boucle de contre réaction peimettrait de corriger I'écart
observé par rapport a une sortie DC optimale, le¥dg- varie.

Résoudre le probleme de la variation de la chaigsi Ra consommation du systéme
(capteur, actionneur, ...) alimenté par la rectenagevau cours du temps, en
introduisant les systemes MPPT (Maximum Power Poiatking) qui permettraient
de présenter une charge optimale constante atla derla rectenna et de rendre ainsi
limpédance d’entrée du systéme a alimenter traespa Cette solution est
particulierement intéressante lorsque les niveaax pdissance a convertir sont
relativement importants, parce que les systémesTM&IAt des systémes actifs qui
nécessitent d’étre alimenteés.

Introduire un systeme de stockage de type capaaitgatterie entre la rectenna et le
systeme a alimenter. Cette solution peut étreiti&essante, notamment lorsque le

dispositif & alimenter fonctionne de maniere pécad dans le temps.
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o Caractériser I'environnement indoor en termes deeaux de puissances ambiants

disponibles.
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Annexe 1 Modélisation d’unede Schottky par la méthode FDTD

Annexe 1 : Modélisation d’'une diode Schottky par lanéthode FDTD

Le modéle électrique équivalent de la diode Skliatans boitier SOT 23 est montré
sur la figure 1. Il contient une source de couraom lin€aire (J), une capacité non linéaire

(Cy) et une résistance séries(R

Cq
|
A1

\£
<—
I R, L4

()

\Y%

Figure 1 : Modele électrique d’'une diode Schottkyans boitier

L'insertion du modele électrique tension-couravil) (de la diode Schottky dans un
algorithme de calcul FDTD revient a résoudre lasaéigns (1.1) a (1.4). Ce modéle nécessite
la connaissance de la résistance série [®Rcapacité (¢ calculée par les équations (11.50) et

(11.51) et le courant de saturatior)(ICe modéle ne tient pas compte de la tensiorrsevee

claguage (B.

V=V,+RI (1.1)
=1,+C, % (12)
I, =1 (exp{l\?l\(@Tj - J} (1.3)
OxH =g, 2=+ (L.4)

En considérant la diode orientée suivant I'axda densité de courant surfaciquB ést

définie par I'équation (1.5).

j=_1_ (1.5)
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Annexe 1 Modélisation d’unede Schottky par la méthode FDTD

La discrétisation de I'équation (1.4) donne (1.6).

|:| H s € 1 |n+1/2
X n+ = %0 En+ _ En + 16
dt( z Z) dxdy (16
Le courant peut dans ce cas s’exprimer comme suit :
| 2 — 4 XH n+1/2 eodxdy En+1_ En
= dxdy] = (EF ) (L.7)
D’un autre c6té, nous avons :
1/2
avd " —Cd n+l n
( de _H(V" Vi) (1.8)
En discrétisant (1.1) et en la remplacant dang,(@r8obtient (1.9).
+1/2
v, _C,
=_—d Vn+1_Vn_ In+l+ |n 19
(d—at] Gt RI™+RI") (1.9

Le courant | est calculé aux instants-1/2). Pour pouvoir le calculer aux instants enti@)s (
et (h+1), on effectue la moyenne donnée par I'équatiobO]1.

| n+l +] n
n+l/2 —
I — (1.10)
En remplagant (1.7) dans (1.10), on obtient (1.11).
| mt = 2dxdy ] x H n+V/2 __socg:dy( EMi- EQ) - " ()11

En combinant les deux équations (1.11) et (1.9pkrent (1.12).
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Annexe 1 Modélisation d’unede Schottky par la méthode FDTD

n+1/2
(Cd GVdJ =(cddz+280 RG dxdﬁ( £ )+ 2 REy 12 RE O s

ot dt dt?
(1.12)
D’un autre c6té, les deux équations (1.2) et (Ad@)nent :
V. AY
| =1 exp( 9 Y% j—l +C,—d 1.13
S NkT) ° 79 ot (1.13)
Apres discrétisation de (1.13), on obtient (1.14).
n+1/2
Vn+l/2 av
|m2=| exp 1Y || «+|C, 20 1.14
S NKkT ST Td ot (1.14)
La tensionVy a I'instant 0+1/2) s’exprime sous la forme suivante :
Ml p\/n dz(EM +E!
Vdn+1/2 :V 2 V _ &In+l/2: ( 2 ) _ F% |n+1/2 (115)

Les deux équations (1.14) et (1.15) donnent :

w2 — q [d2E"+E) _ o)l .(Cudz. 26,RGdxdy/ o
| ISeX'{NkT( 2 R! IS+( a o 3(F7 )

+ 2R5Cd | n_ Z&Cd dthXH n+1/2
dt dt

(1.16)

Remplacer (1.7) dans (1.16) donne I'équation (1.17)

n+1/2 - q dZ( E+l+ E) _ X +1/2 _ Rsso dXdy +1 _ —_
I Isexp(NkT( - Rdxdylx H T(e E)||-ls+

(Cddz+ 2¢, R Cza dXdﬁ(E;ﬂ_ E2)+ 2R an_ 2 RC dX(&YX H 2
dt dt dt dt
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Annexe 1 Modélisation d’unede Schottky par la méthode FDTD

En simplifiant 'équation (1.17), on aboutit & uguation de type :
B =+ oy, ey, B (1.18)
Les coefficientst;, ¥, et ¥3sont définis par les équations (1.19) a (1.21).

dtdxdy2 G R+ dfdx HY?+ ot [-2 dtRC"

=E 1.19
=kt C,dzdt+ &, dxd{2 ¢ R+ dt (1.19)
—dt?l, exp — (dtdz_ 26 R dXd% E" - (RdxdyOx H™?
v, = s NKkT 2 dt ? (1.20)
2 C,dzdt+ &, dxd2 G R+ dt '
_ q dzdt+ 2 R dxd%)
v NKkT ( 2dt (1-21)

L’équation (1.18) est résolue numériquement a whaigration temporelle en utilisant

une méthode numérique de type Newton Raphson (ar)ex
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Annexe 2 Méthode de résolution d’équations nmédires de Newton-Raphson

Annexe 2 : Méthode de résolution d’équations non#igaires de Newton-

Raphson

La meéthode de Newton-Raphson est largement wilisans les problemes
d’'ingénierie pour la résolution des équations rinadires. Soif une fonction non linéaire
qui admet au moins une racirg(figure 2). Si on suppose initialement que lamaaief est
égale ax;, alors une tangentd) peut étre tracée a partir du poirt {(x)) comme le montre
la figure 2. Généralement, le poixt; ou la droite 4) coupe I'axe des abscisses est une

solution plus proche de. La tangente deA est définie par I'équation (2.1).

- f(x)
f(x)= (2.1)
(XI) XI _X+l

Cette équation peut se mettre sous la forme (EIB, est appelée formule de Newton-

Raphson.

f(x)
oy %) (1.2)
Xa =X "0

Les termes«.1 sont calculés de maniere itérative jusqu'a ce lopresur (% - Xi+1)

entre deux itérations successives soit infériewrr seuil préalablement défini.

fx) (A)

A

(6 )] e

Sx0)=0

0 Xo /Xiv1 X

Figure 2 : Principe de résolution d’une équation no linéaire par la méthode de Newton-Raphson
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Titre : Modélisation et Conception de Circuits de RéceptiBomplexes pour

la Transmission d’Energie Sans Fil a 2.45 GHz

Résumeé :

Les travaux présentés dans ce mémoire s'inscrigans la thématique de la transmission d’énergie
sans fil, appliquée a l'alimentation a distancecdpteurs, de réseaux de capteurs et d’actionnetagbla
consommation. Cette étude porte sur la conceptioptimisation, la réalisation et la mesure de gite
Rectennas (Rectifying antennas) compacts, a fadiléet a haut rendement de conversion RF-DC.

Un outil d’analyse globale, basé sur la méthode @#férences Finies dans le Domaine Temporel
(FDTD), a été développé et utilisé pour prédirecgmescision la sortie DC des rectennas étudiéesrésultats
numériques obtenus se sont avérés plus précisust qggmplets que ceux de simulations & base d’'outils
commerciaux. La diode Schottky a été rigoureusermmetélisée, en tenant compte de ses éléments tearasi
de son boitier SOT 23, et introduite dans le catéuatif FDTD.

Trois rectennas innovantes, en technologie migban, ont été développées, optimisées et caraéris
expérimentalement. Elles fonctionnent a 2.45 GHalles ne contiennent ni filtre d’entrée HF ni videsretour a
la masse. Des rendements supérieurs a 80 % orttgomésurés avec une densité surfacique de puesshnc
'ordre de 0.21 mW/cmz2 (E = 28 V/m). Une tension ME 3.1 V a été mesurée aux bornes d’'une charge
optimale de 1.05®, lorsque le niveau du champ électrique est é§dl@/m (0.31 mW/cm3).

Des réseaux de rectennas connectées en sériepetraltele ont été développés. Les tensions et les
puissances DC ont été doublées et quadrupléesla ta deux et de quatre éléments, respectivement.

Mots clés:

Transmission d’Energie Sans Fil (TESF); Rectenn&thdde d’Analyse Globale; Rendement de Conversion
RF-DC; Caractéristique non-linéaire; Méthode desffBriences Finies dans le Domaine Temporel (FDTD);
Diode Schottky; Association de rectennas; Technelogcro-ruban; Bande ISM et fréquence de 2.45 GHz.

Title: Modeling and Design of Rectenna Circuits for Wirale Power

Transmission at 2.45 GHz

Abstract:

The work presented in this thesis is included witlie theme of wireless power transmission, applied
to wireless powering of sensors, sensor nodes an@tars with low consumption. This study dealshviite
design, optimization, fabrication and experimentaracterization of compact, low cost and efficiBattennas
(Rectifying antennas).

A global analysis tool, based on the Finite Diéfete Time Domain method (FDTD), has been
developed and used to predict with a good precigierDC output of studied rectennas. The packagédttky
diode has been rigorously modeled, taking into aotdhe parasitic elements, and included in theatitee
FDTD calculation.

Three new rectennas, with microstrip technolo@uehbeen developed and measured. They operate at
2.45 GHz and they don't need neither input HF ffitier via hole connections. Efficiencies more tB&r% have
been measured when the power density is 0.21 mWEm?228 V/m). An output DC voltage of about 3.1h¥s
been measured with an optimal load of 1.05 when the power density is equal to 0.31mW/cm?\(A4).

Rectenna arrays, with series and parallel intereotions, have been developed and measured. Output
DC voltages and powers have been doubled and quiadrusing two and four rectenna elements, respegti

Keywords:

Wireless Power Transmission; Rectenna; Global Agialyfechnique; RF-to-dc Conversion Efficiency; Non-
linear characteristic; Finite Difference Time DomaiMethod (FDTD); Schottky Diode; Rectennas arrays;
Microstrip Technology; ISM Band and 2.45 GHz fregue
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