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INTRODUCTION

Cette these a €té€ préparée au Laboratoire du Groupe de Recherche en Instrumentation
Médicale avancée ( GRIMA ) du Centre de Recherche en Automatique de Nancy ( CRAN ).
Ce travail s'inteégre dans une coopération tres étroite entre le Département d'Electronique de
I'ECOLE NATIONALE POLYTECHNIQUE D'ALGER et I'INSTITUT NATIONAL
POLYTECHNIQUE DE LORRAINE.

L'objectif de ce travail est I'étude et la réalisation d'une chaine optimale de télémesure
susceptible d'étre utilisée aussi bien en milieu industriel qu'en milieu médical. Cette chaine
doit pouvoir émettre des signaux dont le spectre va du continu jusqu'a la déviation maximale

admissible du quartz de notre micro-émetteur.

Etant donné les contraintes imposées sur l'encombrement, il est nécessaire d'utiliser
une fréquence de travail élevée (148,9MHz). Cette derniére nous permet de réduire la

dimension de I'aérien, en prenant une longueur d'antenne de A/4 ( antenne isolée du sol ).

Une alimentation par induction électromagnétique sera envisagée pour éviter des
désagréments aux patients dans le domaine biomédical ou des risques en milieu industriel
hostile. Auparavant, il va falloir réaliser des simulations de tissu biologique en utilisant de la
poudre de gélatine mélangée i de l'eau pour différents dosages. Pour simuler un tissu donné,
par exemple un muscle, la technique consiste & réaliser des dosages moyennant des rajouts de
NaCl et & faire des mesures de €' (permittivit€) et & (conductivité ) jusqu'a ce que l'on

obtienne les parametres approchés.
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Grice a ces gels, des calculs du champ électromagnétique et par suite de la densité de
puissance, en utilisant la méthode des différences finies, seront menés en partant des
€quations de MAXWELL. Ainsi nous pouvons évaluer le comportement de la propagation
de I'énergie électromagnétique dans ces milieux. Ceci nous permet de dimensionner les

€léments de l'alimentation externe et de délimiter la gamme de fréquence utilisables.

Les circuits €lectroniques fonctionnant aux hautes fréquences exigent des précautions
particulieres pour I'implantation des composants sur le circuit imprimé, car a ces fréquences
tous les composants se comportent comme de petites antennes. Pour éviter des rayonnements
entre les composants, un logiciel de CAQ (SPICE) est utilisé ce qui nous permet d'avoir les

phases aux bornes de chaque composant et par conséquent son implantation sera facilitée.

Une méthode d'optimisation non linéaire ( COMET ) nous permet d'optimiser les

€léments de l'oscillateur, de F'adaptateur d'antenne et des éléments de I'alimentation externe.
Le mémoire que nous présentons est constitué de trois parties.
La premiére partie est composée de trois chapitres:

Dans le chapitre 1, nous présentons une manipulation qui a été réalisée et qui consiste &
simuler des tissus biologiques avec de la poudre de gélatine et de l'eau. Cette manipulation a
eu lieu au laboratoire du Professeur GREFFE de I'ENSIC . Nous analysons le comportement

des parametres radioélectriques en fonction de la fréquence et de la température.

Dans le chapitre 2, nous utilisons la méthode des différences finies pour analyser le
comportement de I'énergie électromagnétique dans les tissus simulés. Ceci nous donne un
apergu sur I'énergie qui atteind un point d'impact donné ( lieu ou sera implanté le micro-

émetteur) afin de dimensionner correctement la valeur de la puissance incidente.
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Dans chapitre 3, nous présentons I'étude d’une alimentation par champ électromagnétique
externe. Cette alimentation devra €tre optimisée afin de transférer le maximum de puissance
sur la bobine de réception. Ce type d'alimentation sera utilisée aussi bien en milieu médical,
afin d’éviter des désagréments aux patients, qu’en milieu industriel hostile ou d’accés

difficile,
La deuxiéme partie posséde trois chapitres.

Dans le chapitre 4, une analyse des procédés de modulation est établie. Cette étude
permet le choix du type de modulation que nous devons utiliser afin de satisfaire le cahier

des charges.

Dans le chapitre 5, nous nous intéressons & la conception et 2 la réalisation du micro-
€metteur en tenant compte des exigences du cahier des charges et des normes de la
télémesure. Une méthode d’optimisation non linéaire a été employée pour déterminer les
valeurs optimales de la charge et du diviseur capacitif de I’oscillateur et de 1’adaptateur
d’antenne. Le développement des microcontrdleurs en technologie HCMOS qui associe une
trés grande intégration & une faible consommation, nous a amené 3 utiliser le microcontrleur
MC 68HC11 pour I’acquisition d’un signal informatif et sa conversion en séquences afin

d’obtenir un émetteur travaillant, en plus, en FSK.

Dans le chapitre 6, nous avons utilisé un logiciel de conception assistée par ordinateur
(SPICE ) pour implanter convenablement les composants électroniques et éliminer ainsi tout

phénomeéne de rayonnement entre composants.
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La troisiéme partie est constituée de deux chapitres.

Dans le chapitre 7, nous présentons les résultats obtenus avec le micro-émetteur.

Dans le chapitre 8, Les mesures réalisées a I'aide d'un prototype d'alimentation par

induction électromagnétique externes sont décrites .

Et en dernier, une conclusion avec des perspectives sur notre étude.
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HISTORIQUE

A notre connaissance et malgré une recherche approfondie sur les ravaux déja effectués
dans le méme domaine, nous n'avons pas trouvé des études se rapprochant de notre cahier des

charges.

La télémétrie signifie tout systéme qui a la possibilité d’effectuer la mesure & distance.
Les systeémes €lectroniques de télémesure datent de quelques décennies. Les systémes de
télémesure utilisent comme moyen de transmission de ’information les ondes radioélectriques;
mais les ultra-sons [66,67,82] et les ondes infra-rouges [40,90,94] ont été également employés

comme support de transmission.

Les systémes de télémesure rendent de trés grands services dans I'industrie ol ’accés &
P'information est soit difficile soit dangereux. Dans le domaine médical, ils sont retenus pour
donner une plus grande mobilité au patient et se placer dans les conditions de mesure les plus
proches des conditions normales. Ils permettent de mesurer des grandeurs qui sont
inaccessibles par d'antres voies.

La t€lémesure a ét€ employée pour mesurer la température et les pulsations cardiaques
[21,26,36,49,71], les pressions intracraniennes [3,7,41], la quantité d’urine dans la vessie

[11], les potentiels de nerfs [39], en physiologie [9,46,74] et en neurophysiologie [10].

La t€lémesure a ét€ utilisée chez 1’homme pour prélever les informations sur le transit
gastro-intestinal [22,23], sur I'¢lectrocardiogramme [45,98], sur les pulsations cardiaques
pendant Peffort [25,51,72], sur les pressions sanguines [93] et sur les contraintes osseuses

[4,15].
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La télémesure a été aussi employée sur les oiseaux pour la mesure de données
physiologiques pendant le vol [73,92] et sur la détermination de la position des animaux en

liberté [19] ceci ne serait pas réalisable sans cette technique.

Les premiers syst¢mes de t€lémesure étaient constitués seulement d’un capteur et d’un
modulateur [22,23]. Avec I’avénement de I’intégration des semi-conducteurs, on a pu réaliser
des capteurs intelligents de t€lémesure, c’est-2-dire des capteurs qui traitent in-situ ’information

avant de la transmettre.

Vers le début des années soixante, la double modulation pour les systdmes de
télémesure a fait son apparition [33). Elle a été employée pour améliorer le rapport signal sur
bruit et s’affranchir des problémes de stabilité en fréquence et en amplitude des émetteurs et

récepteurs.

La double modulation a fait I’objet de nombreux travaux sous différentes formes:

- FM/AM [98]

- FM/FM [25,86]

- PAM/EM [63,95]
- PFM/FM [29]
-PWM/AM [42]
-PWM/PPM [47]

Les fréquences utilisées en télémesure sont imposées par la législation. Certains travaux
ont utilisé la bande UHF pour la fréquence porteuse [13,70], la bande VHF [1,25,42,49], la
bande FM [5,34,38,43,86], d’autres ont utilisé la fréquence de 27 MHz [ 26].
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PARTIE A : SIMULATION ET PROPAGATION
DANS DES TISSUS BIOLOGIQUES- ALIMENTATION PAR

CHAMP ELECTROMAGNETIQUE HAUTE FREQUENCE
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CHAPITRE 1 : PROPRIETES ELECTRIQUES
ET SIMULATION DES TISSUS BIOLOGIQUES

11 ) INTRODUCTION

Dans ce chapitre, nous rappelons les propriétés électriques des milieux biologiques
ainsi que leur comportement vis-a-vis des ondes électromagnétiques, en particulier dans le
domaine des radiofréquences. Depuis les années soixante, des études sont menées pour la
détermination de ces parametres radioélectriques. Les travaux les plus importants effectués
dans ce domaine sont I'ccuvre de SCHWAN [ 75,76,77.78 ] et sont considérés comme
référence de comparaison.

Pour analyser le comportement des ondes radioélectriques dans ces milieux, il est
indispensable de connaitre leurs paramétres électriques. Comme nous n'avons pas la
possibilité de réaliser des manipulations in-vivo, nous faisons appel  des tissus équivalents
qu'on appelle "fantdmes”. En premier lieu, nous simulons ces tissus équivalents avec de la
poudre de gélatine mélangée a de I'eau et nous déterminons leurs paramatres radioélectriques
en fonction de la fréquence et de la température 2 'aide d'une chafne automatique de mesure.
Les caractéristiques de ces gels peuvent étre ajustées afin d'approcher au mieux, le tissu

qu'on souhaite simuler.

1.2) CARACTERISTIQUES ELECTRIQUES DES TISSUS BIOLOGIQUES

1.2.1} Modéle électrique des tissus biologiques

Si on suppose que le tissu biologique se comporte comme une suspension de

microspheres en milieu dilué [60], on peut adopter le modéle de FRICKE [27], représenté
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par la figure 1.1. La capacité Cpyy correspond 2 la contribution des membranes et les deux

résistances ( R; et R, ) représentent les contributions des milieux intra et extra cellulaires.

o — L s
o— 0
—

1 M

Figure 1.1 : Modele €lectrique de FRICKE équivalent 2 un tissu biologique

Ce modele est équivalent 2 celui d'un condensateur avec pertes et dont I'admittance s'écrit :
Y= 4 = jCa(e-je)
Zt

Yi=0Ce" +juCe (1.1)

La partie réelle de cette admittance correspond 2 une conduction électrolytique d'autant plus
importante que la fréquence est plus élevée. Le comportement fréquentiel des tissus
biologiques se manifeste & travers les paramétres €' (permittivité) et 6 (conductivité) [84,85).
Dans les tissus biologiques, on reléve d'une part les tissus a forte teneur en eau ( muscle et
sang ) et les tissus graisseux d'autre part. En réalité les tissus sont des milieux hétérogenes
constitués de structures imbriquées entre elles et de maniére différente. Les cellules qui les
constituent peuvent, en premiére approche, étre considérées comme des capacités
€lémentaires avec pertes. La réponse de ces microstructures a une onde électromagnétique
varie avec la fréquence, il en résulte, pour la permittivité diélectrique, des phénomenes de

dispersion qui peuvent étre trés complexes méme dans le cas de milieux biologiques en
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apparence simples comme le sang. Des mesures des paramgtres diélectriques de la peau, de la
graisse, du muscle et d'autres tissus sont rapportées dans [64,77,83]. Usuellement pour
expliquer les phénomenes de dispersion dans les tissus biologiques, on adopte la courbe de
dispersion de MAXWELL-WAGNER [75]. Cette courbe représentée par la figure 1.2

montre les trois zones correspondant & des phénomenes de relaxation et qui sont appelées : «

B ety

Alog e’
¢ Effet Maxwell-Wagner
. p
(84 Relaxation de HZO
2 1 A
Effetde transport le Y
1 long des membranes
cellulsires.
0 v 1 v T M ] v L] M L v »
0 2 4 6 - 8 10 12

LogF(Hz)

Figure 1.2 : Courbe de dispersion a, B et yd'apres SCHWAN [75].

- La dispersion o a lieu dans le domaine des basses fréquences ( < 1KHz ) et est la moins
bien connue des trois. Des explications partant de phénomenes électrostatiques entrainant des
relaxations ioniques autour de chaque cellule et des mécanismes de transport des membranes

cellulaires ont été avancées.

- La dispersion P peut étre expliquée & partir de l'effet MAXWELL-WAGNER qui a lieu &
I'échelle cellulaire. SCHAWN a essayé de donner des explications 2 ce mécanisme [76] en

ajoutant au modele proposé par FRICKE un condensateur qui traduit I'inhomogénéité de la
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structure cellulaire. La figure 1.3 représente une cellule et son circuit électrique

correspondant.

—> ¥ membrane
cellulaire

Ro = Cq

Figure 1.3 : Schéma équivalent d'une structure cellulaire-circuit électrique

D'apres le schéma de la figure 1.3, le courant électrique ( i ), pénétrant dans la cellule
biologique, se partagera en deux parties. Une partie contournera la membrane cellulaire et
sera caractérisée dans le circuit par les éléments Cgen parallele avec la résistance
extracellulaire du modéle de FRICKE R,. L'autre partie du courant pénétrera dans la

membrane cellulaire et est représenté dans le circuit par la capacité Cy et R;.

- La dispersion ¥ a lieu 4 de tr&s hautes fréquences ( > 1GHz ). Elle est principalement due
aux relaxations dipolaires des molécules d'eau contenues dans les tissus. Pour notre

application, ce sera la zone de dispersion [} qui sera retenue.
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1,22 Propriétés électrigues des tissus bivlogiques

En premiére approximation on peut considérer que les tissus biologiques peuvent étre
vus comme des di€lectriques avec pertes. Ces pertes sont caractérisées de maniére analogue &

celles d'un condensateur par la tangente de I'angle " 8 “. La permittivité complexe peut étre

écrite sous la forme :
e* = go(€-j€&") (1.2)

et les pertes seront définies par la tangente de cet angle.

£

| (1.3)
£

tgd =
Le diélectrique a une conductivité © qui varie avec la fréquence selon la relation suivante.
g = Wegpe" (1.4)

La présence de cette conductivité, aussi faible soit-elle , introduit une dissipation de I'énergie
électromagnétique sous forme de chaleur. Les phénoménes de relaxation que nous avons
mentionnés précédemment expliquent la dépendance fréquentielle de la permittivité
diélectrique relative et les phénoménes de polarisation dans le milieu biologique. En effet,
sous l'action d'un champ électrique alternatif, le tissu est travers€ par un courant électrique
qui est la somme de deux termes : un courant de déplacement Jp et un courant de conduction
Jc. La prépondérance de l'un par rapport 2 l'autre est mise en €vidence par la valeur de

l'angle de pertes qui peut s'exprimer encore en fonction de Jp et J¢ par la relation :

tgd =T (1.5)
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En radiofréquence, I'énergie est principalement dissipée par le courant de conduction J¢ dans

le matériau car ces derniers ont une teneur en eau importante et la tangente de 'angle de pertes

»

est alors supérieure & 1. Les tissus biologiques sont caractérisés par leur constante

diélectrique ( ') et leur conductivité (G) a des fréquences et températures données. Nous

donnons, 2 titre d'exemple, un tableau contenant les paramétres radioélectriques des tissus

excisés [77,83].

Constante diélectrique €' Conductivité o(S/m)

Tissus Fréquence en MHz Fréquence en MHz

25 50 100 200 25 50 100 200
muscle 103-115 85-97 71-76 56 0,68-0,88 0,95-1,05
foie 136-138 88-93 76-79 50-56 {0,48-0,54 0,51-0,58 0,58-0,56 0,67-0,91
rate >200 135-140 100-101 0,66-0,78
Tein >200 119-132 87-92 62 0,69-1,1 1,1
cerveau | >160 110-114 81-83 0,45 0,48-0,53 0,51-0,56
graisse 11-13 4,5-7,5 0,04-0,06 0,03-0,09

Tableau 1 : Valeurs des parametres radioélectriques de quelques tissus excisés [77].
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1.3 ) SIMULATIONS DES TISSUS BIOLOGIQUES

Quand on désire réaliser, sur des tissus biologiques, des expériences telles que
I'absorption, la propagation etc. des ondes €lectromagnétiques, nous devons d'abord opérer
sur des tissus simulés. Il sont appelés des tissus équivalent ou "fantdmes" [16]. Le point
fondamental qu'on demande a un tissu équivalent est d'avoir des propriétés électriques
proches du tissu a simuler a la température ambiante. Les simulations que nous avons
réalisées sont 4 mettre dans le cas de fantdmes statiques. Si nous devons tenir compte des
phénomeénes de thermorégulation, on parlera dans ce cas d'un processus dynamique. On
trouve des modéles de fantémes aussi bien liquides que solides. Les modeles solides ont
I'avantage d'étre moulables a la forme désirée [60]. Actuellement, plusieurs équipes
travaillent sur la mise en ceuvre de fantdmes avec des produits variés et des compositions

différentes afin d'approcher au mieux les tissus biologiques a simuler {30] .

D'autres modeles utilisent des gels polyacrilamides mou de l'agar-agar . Leur mise an

point est laborieuse .

1 Mise a int_d'un fantom

Afin d'analyser le comportement des ondes électromagnétiques dans les tissus
biologiques, nous allons réaliser un tissu équivalent permettant de simuler un tissu
quelconque moyennant un dosage bien précis. Nous utilisons de la poudre de gélatine
mélangée 2 de l'eau, dans des dosages bien définis, pour la simulation de certains tissus. Les
caractéristiques €lectriques, mesurées entre 20 et 150MHz, nous montreront qu'il est possible
de simuler & peu prés n'importe quel tissu biologique moyennant, si nécessaire, des rajouts

de chlorure de sodium ( NaCl).
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1.3.1.1 omposition e

Le but principal recherché est 'utilisation d'un matériau qui a la possibilité
d'étre facilement dilué dans de l'eau et de s¢ solidifier & une température proche de
I'ambiante. En effet, les tissus biologiques ont une teneur en eau trés importante et celle-ci
détermine leurs propriétés €lectriques. D'autre part, la poudre de gélatine est un matériau
organique, il suffit donc de réaliser un gel a partir de ce matériau mélangé & de I'eau distillée

portée a ébullition [ 60]. La préparation de ces gels est réalisée selon les €tapes suivantes :

- On porte de l'eau distillée A ébullition dans un récipient bien nettoyé.

- On y dissous de la poudre de gélatine en proportion correspondant au tissu &

simuler.

- On mélange I'ensemble pour obtenir une bonne homogénéisation.

- On ajuste le volume total avec de 1'eau distillée bouillante de fagon a avoir le dosage

souhaité.

Comme nous nous intéressons a la propagation de 1'énergie électromagnétique dans des
tissus, nous devons d'abord étudier les effets d'une élévation de température suite i une
irradiation d'une forte puissance radioélectrique, de la fréquence de travail et de la
constitution de I'obstacle qui se trouve sur la trajectoire des ondes €lectromagnétiques. Nous
avons réalisé trois dosages ( 5, 10 et 12,5% ) pour mettre en évidence l'effet de la
concentration. Avec chacune d'elles, nous avons effectué des mesures griace A une chaine

automatique comprenant :

- Un pont d'impédance
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- Une thermorégulation qui nous permet de maintenir constante la température de la

cellule pendant les mesures.
- Un micro-ordinateur pilotant le pont d'impédance 2 1'aide du port IEEE.

Le montage utilisé pour ces mesures est celui mis au point & I'ENSIC par 1'équipe du
Professeur GREFFE de I'INPL de Nancy. 1l s'agit d'un banc de mesure réflectométrique
utilisant une cellule thermostatée. Le synoptique de ce banc de mesure est représenté par la
figure 1.4. Le pont d'impédance HP 4191A RF IMPEDANCE ANALYZER a été piloté par
un micro-ordinateur du type PC. Le gel est placé dans une cellule étalonnée. Cet étalonnage a
été effectué pour les fréquences : 20, 25, 30, 35, 40, 60, 80, 100, 125 et 150MHz. Un
circuit d'eau thermostatée permet de régler la température de la cellule. Les valeurs prélevées,
capacités et conductances du fantdme, sont stockées sur disquettes pour un traitement

ultérieur.

Avec de la poudre de gélatine, nous avons réalisé trois fantdmes tissus-équivalents
avec des dosages a 5, 10 et 12,5% . Avec chaque dosage nous avons relevé les paramétres
radio€lectriques, c'est-2-dire la permittivité et la conductivité a I'aide du pont d'impédance HP
4191A RF IMPEDANCE ANALYZER. Une thermorégulation a maintenu la température du
gel constante pendant le balayage fréquentiel. Le pont d'impédance est piloté par un PC
pour assurer le balayage fréquentiel du pont HF. Un programme a été mis au point pour
obtenir la permittivité ( €' ) et la conductivité ( ¢ ) du tissu équivalent analysé. La sonde
utilisée pour les différentes mesures est décrite dans {12] . La figure 1.4 donne le schéma

synoptique du rﬁontagc expérimental .
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IEEE
PC 77— PONT HP A B

L

Figure 1.4 : Schéma synoptique du banc de mesure.
A : cellule contenant le gel

B : thermostatation

1,2} Résultat xpérimen

Toutes les mesures qui ont été faites ont eu lieu pour des fréquences allant de 20MHz
a 150MHz et des températures de 37°C 4 50°C. Nous avons poussé la température jusqu'a
50°C pour la simple raison que nous voulions, en simulant une propagation, analyser l'effet
de ce paramétre sur la densité de puissance qui atteindra un point d'impact fixé, matérialisant

un circuit électronique a alimenter.

a) Représentation de la conductivité en fonction de la fréquence et de la
température

Afin de ne pas surcharger les graphes, nous représentons seulement les courbes pour

les températures de 40, 45 et S0°C et ce pour les trois dosages réalisés.
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Figure 1.5: Variations de la conductivité pour le dosage 4 5% en fonction de

la fréquence et pour différentes températures
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Figurel.6 : Variations de la conductivité pour le dosage de 10% en fonction

de Ia fréquence et pour différentes températures.



24

0,6

c {s/m)
9 sig(40°c)
0.5 - -~ sig(45°c)
= sig(49°c)
0,4 r r v r v r v g
0 50 100 150 F(Mh2) 200

Figure 1.7 : Variations de la conductivité pour le dosage de 12,5% en fonction de la

fréquence et pour différentes températures.
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Figure 1.8 : Variations de la permittivité pour le dosage de 5% en fonction de

la fréquence et pour différentes températures
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Figure 1.9 : Variations de la permittivité pour le dosage de 10% en fonction

de la fréquence et pour différentes températures

100 A
8 ¥
90
<3 aps'(40°c)
-~ eps'(45°c)
4 eps’(49°c)
80
70 v T T T v T T »>
¥ 50 100 150 F{Mhz) 200

Figure 1.10: Variations de la permittivité pour le dosage de 12,5% en

fonction de la fréquence et pour différentes températures
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1,4) CONCLUSION

Nous remarquons que les valeurs des deux caractéristiques radioélectriques
(permittivité et conductivité du gel ) sont comprises dans la gamme de valeurs donnée par le
tableau 1. Les allures des courbes ( Figures 1.8 & 1.10) nous montrent que la permittivité
diminue tres 1égeérement avec l'augmentation de la température surtout pour des dosages
proches des tissus biologiques ( 10 et 12,5%). Par ailleurs, cette 1égére diminution nous
laisse déja entrevoir une augmentation de la vitesse de phase avec la température. La
concentration de 5% qui n'a pas un intérét pratique réel a ét€ insérée pour mettre en évidence
'effet de la concentration. Pour cette derniere, nous observons des dispersions avec la
variation de la température, ce qui peut s'expliquer par le passage en phase liquide qui se
situe autour de 28°C. La valeur de la permittivité, pour le dosage de 5%, reste voisine de
celle de l'eau ( = 80 ). Par contre, la conductivité, figure 1.5 4 1.7 , augmente de fagon
significative ausst bien avec 'augmentation de la fréquence qu'avec celle de la concentration
et de la température. Ce dernier résultat nous indique que le milieu devient de plus en plus
conducteur. Cette augmentation nous laisse déja prévoir une atténuation de I'onde lors de la

propagation dans un tel milieu.
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CHAPITRE 2 :  PROPAGATION _DAN, LE Tl
BIOLOGIQUE IMULE

2.1) INTRODUCTION

Dans le cas des micro-émetteurs implantables alimentés par une source externe 4
rayonnement €lectromagnétique, il est obligatoire de connaitre la propagation de
I'énergie dans les tissus jusqu'au point souhaité - lieu d'implantation du micro-émetteur -
pour savoir si cette énergie est suffisante 4 I'alimentation du capteur-émetteur. Pour
évaluer les fluctuations de la densité de puissance, nous avons réalisé des tissus-
équivalents et élaboré un programme, en TURBO PASCAL, de simulation de calcul de
I'amplitude du vecteur de POYNTING. Le programme réalisé se trouve en annexe 1. Le
parameétre qui est susceptible de nous renseigner sur la propagation de I'énergie est le
vecteur de POYNTING (densité de puissance). Pour alimenter I'émetteur implanté, il est
nécessaire de disposer d'une forte puissance qui va engendrer une augmentation de la
température au voisinage de la zone irradiée. Cette augmentation de température va influer
sur les paramétres radioélectriques de la zone en question et par conséquent modifier la

densité de puissance.

2.2) EVALUATION DE _L'AMPLITUDE DU VECTEUR DE POYNTING

Lors de la simulation des tissus, nous avons constaté une modification des
parametres radioélectriques avec la température et cela va engendrer une variation de la
propagation. La grandeur qui va nous permettre d'analyser cette modification de la

propagation est I'amplitude du vecteur de POYNTING. Nous allons utiliser la méthode
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des différences finies pour calculer les champs électrique ¢t magnétique et ensuite

déterminer la densité de puissance.

2.2,1) METHODE DES DIFFERENCES FINIES

La méthode des différences finies a été proposée pour la premiére fois par YEE [96)
, qui plaga les champs E et H & un demi pas d'intervalle autour d'une cellule élémentaire
{figure 2.1). On supposera que les dimensions de chaque cellule sont petites vis-a-vis de
la longueur d'onde. A chaque demi pas d'intervalle temporel, les champs E et H sont
évalués alternativement. Par la suite, la nouvelle valeur d’une composante quelconque du
champ en chaque point de la grille dépend seulement de sa valeur précédente et des
valeurs précédentes des composantes adjacentes de 1’autre champ. L'axe oz sera pris
comme direction de propagation. En partant des équations de MAXWELL et en utilisant
1a méthode des différences finies, nous pouvons calculer le champ électromagnétique ( E

et H) [35] et par conséquent la densité de puissance dans des tissus simulés .

dD
rotH=—5{+J (2.1)

otE = - - (22)
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Figure 2.1: Représentation des champs dans la grille de YEE [96]

Ces deux €quations écrites sous la forme des différences finies peuvent étre résolues sur
un ordinateur pour évaluer les grandeurs recherchées. Dans notre cas, on s'intéresse 2
déterminer la densité de puissance, c'est-a-dire 'amplitude du vecteur de POYNTING
qui pénetre dans le gel. Nous pouvons donc nous limiter 4 une propagation TE ou TM.
En comparant les systemes d'équations pour les deux modes, nous avons constaté que les
temps de calcul €taient beaucoup plus importants en mode TE qu'en mode TM. De plus,
en mode TE, il y a une substantielle discontinuité du champ électrique aux interfaces [87].

Nous allons donc adopter le mode TM pour la suite de notre étude.

En propagation TM, nous avons :
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Les équations (2.1 ) et (2.2 ) se réduisent 4 :

z - h) _ X _ _Z
R TP (23)
oH,  JE, |
g = 3y (2.4)
oH, 3, 05
hWar ™ '

Nous allons écrire les équations (2.3) a (2.5) sous formes de différences finies
[87,88,89], sachant qu'une fonction quelconque s'écrit sous la forme de différence

finie de la fagon suivante :

. S
Gn(i+§,_],k) - Gn(l- 3 1, K)

. aGN(j
sous forme spatiale : —aQJ’Q = + 0(31 2 )
X 51
el - o Yai
ne : 2 1!_] ? = - 2 1’]’
sous forme temporelle : dG a(tl oK) o + 0(5t2)
d'oli
+1 +1 +1 n+1
Nt n+— n+— —
n+l,. . cn. 2. 1. 2.1 . At 2.1 2,1
E, (I’J)_EZ(I,J)-}.Ax.EZ(i.j) [Hy (1+'2"-j) Hy @ 2 B ZyEZTj)[Hx (ij+=)>Hy ~ (i 3 )

o) ot EFGj) + EXG,j)

(2.6)
g, i) 2
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n+—;— 1 n—%— 1 At n n
H, (i.j+5-)=Hx (i.j+—2—)— 1 [E, G.j+1) - E;(,j) ] 2.7
AY.py(i.j+=)
2
1 1
IS U At A o
Hy (i+2-J) =Hy (1+E._])+—1 [E;(i+1.j) -Ez(i) ] (2.8)

Ax.uy(i.j+2—)

On peut combiner les relations (2.6) & (2.8) avec 6l qui est la dimension de la cellule

élémentaire et &t le pas temporel. On suppose que les tissus biologiques ne sont pas

magnétiques.
Posons :
Ax = Ay = Az =3l : pas spatial
At =&t : pas temporel
5t ©,3.)
Ny 2 g,
A L)) = -
St Gz(l’.])
1+ —-2- —
€,(1,)
o 1
81 € (i)
B.G.J) = =
ot Gz(la.])
1+ =
2 efi)
& 1

3 Ho
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Compte tenu des grandeurs définies ci-dessus, nous pouvons écrire les relations (2.6) 4

(2.8) sous la forme :

1 1 1 1
= LE I | n+— n+—

;") = AGDEJQD + B, [Hy G+ Hy (o) Hy 2 Gjtr)+H, 2 Gl

2.9
1 1
N T W n n
H, (i,j+§) = H, (i,j+5) - G.[ EJG,j+1) - E}Gi.j) 1 (2.10)
i 1
W 71 n n
Hy (i+§.j) = Hy (i+5.j) + G.[E (i+1.j) - E;(ij) } (2.11)
2.2, hoix type d'onde inciden

Plusieurs types d'ondes planes sont cxploitée§ dans des simulations utilisant la
méthode des différences finies. Les plus couramment utilisées sont une impulsion de
GAUSS, une sinusoide avec un terme décroissant exponenticllement et une sinusoide
[89]. Dans notre étude, nous nous intéressons & la détermination de la densité de
puissance pour une seule fréquence, nous pouvons prendre une onde plane sinusoidale

de fréquence F.
Ei = Eo Sin(2nF &tN) (2.12)

A linstant initial, le nombre de pas N vaut 1, Ej est calculée et reste constante sur toute

la partie en contact avec l'élément rayonnant; les champs Ez, Hx et Hy ainsi que la
pa ¥ p y q
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densité de puissance sont également calculés. Une fois ces calculs terminés, on

incrémente le pas , c'est-a-dire on fait N = 2 et un nouveau cycle recommence.

2,2.3 Limitation contraintes

Pour un choix fixé de la dimension de la cellule élémentaire 81, il y a une

restriction sur le pas temporel St pour assurer la stabilité de I'algorithme [89] .

81
CoV3

ot < (2.13)

ou Cp est la vitesse des ondes électromagnétiques dans l'espace libre. Comme

recommandé par TAFLOVE [89], nous prendrons :

8t =yre (2.14)

Pour 8l et 8t donnés, il y a une restriction sur la fréquence de travail. Puisque la méthode

retenue peut €tre vue comme un €chantillonnage de E et H, ces champs doivent étre
correctement échantillonnés pour avoir une précision acceptable. En prenant 10 points par

longueur d'onde interne A{, cela donnera des résultats satisfaisants.

01 0,14 = (2.15)

z'0 = CO
Ve 10f\e

Pour un €' et 91 donnés, on peut définir la fréquence maximale qui sera utilisée pour
I'onde incidente. Le nombre de pas temporels nécessaires dépend de la fréquence

maximale trouvée précédemment pour que les champs internes atteignent 1'état permanent,
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Dans notre application, nous avons trouvé deux périodes d'oscillation suffisante. Donc

le nombre de pas sera :

N=2(-L) (2.16)
ot

En ce qui concerne I'amplitude Eo, nous avons tenu compte des recommandations de

ANSI C95.1-1982 [2].

Eo =632 V/m pour 03 £ f(MHz) <3,0

Eo = 2920 ym pour 30 < f(MHz) <300  (2.17)
fMHz ’ ’

Eo =614 V/m pour 30,0 £ f(MHz) <300,0

Pour une fréquence de travail fixée & 148,9 MHz, nous avons pris pour Eo la valeur de

61,4 V/m.
2.2.4 Détermination de la densité de puissance
Pour calculer les amplitudes des différentes composantes du champ

¢lectromagnétique et par la suite la densité de puissance, A l'aide d'un ordinateur, nous

arrangeons les équations (2.9) 4 (2.11) comme ci-apres :

EZ(1,)) = AZ(LN.EZ(LIBZ(LI)[ HYIJ) -HY(-1,1)+HX(I,J-1) -HX(LJ)] (2.18)
HX(1,J) =HXL)) - G [ EZ(1,J+1) - EZ(L]) ] (2.19)

HY (L)) =HY(L]) + G [ EZ(0+1,]) - EZ(1,}) ] (2.20)
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Le vecteur de POYNTING est donné par :

- o5 -

P =EAH

- - - -
P =-1(Ez Hy) +j(Ez Hx) + k (0)

et le module s'écrit :

% .
IP1=+ (Ez Hy)2 +(E; Hx)2

(2.21)

(2.22)

(2.23)

Un programme en turbo PASCAL a ét€ réalisé pour évaluer E et H ; donc le module du

vecteur de POYNTING. Compte tenu du fait que la dimension de la cellule élémentaire

dl= 0,5 cm et que I'élément de réception est supposé étre placé i une distance d = 10 ¢m,

une grille de 20 x 20 cellules élémentaires, figure 2.2, est donc suffisante.

[S

Figure 2.2 : milieu grillagé avec imax = jmax = 20
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Afin de connaitre la densité de puissance maximale qui atteint le point j = jpax = 20,
nous avons seulement trac€ les courbes pour les dosages 10 et 12,5%, c'est-a-dire celles
qui se rapprochent le plus des tissus biologiques et aux températures 40, 45 et 50°C pour
ne pas surcharger les courbes. Le champ incident est constant sur toute la partie (i,j = 1);
autrement dit, on essaie de suivre le rayon énergie le long de I’axe " j " qui est la
direction de I’élément de réception de I'énergie radioélectrique. A 1’aide des relations

(2.18) & (2.20), nous pouvons définir les valeurs initiales du champ €lectromagnétique.

EZ(1,1)= Eg Sin(2n F N 6t) (2.24)
HX(1,1) = G EpSin(2n FN &t) (2.25)
HY(1,1)= GEoSin(2n FN &t ) (2.26)

Pour la sithulation de la propagation, nous nous sommes limités & un seul tissu donc avec
une permiftivité et une conductivité données. Les résultats obtenus a 1'aide du programme

élaboré, annexe 1, nous fournissent les courbes 2.3 42.8.

120 A p(watjcm?) e-10

100 4 n
p

60 -

] _
40 - T =40°C

20 -

) " i *
600 700 800 900

Nombre de pas

0 T T T
300 400 500

Figure 2.3 : Variations de la densité de puissance pour le gel 10% et 40°C
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Figure 2.4 : Variation de la densité de puissance pour le gel 10% et 45°C
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Figure 2.5 : Variation de la densité de puissance pour le gel 10% et 50°C
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Figure 2.6 : Variations de la densité de puissance pour le gel 12,5% et 40°C
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Figure 2.7 : Vanations de la densité de puissance pour le gel A 12,5% et 45°C




39

50 A P(Watt/cm2) ¢-10
40 4 n

30 4

20

10 1

0 Y T

¥ ] 1
300 400 500 600 700 800 900

Nombre de pas

Figure 2.8 : Variations de la densité de puissance pour le gel A 12,5% et 50°C

Les figures 2.3 2 2.8 montrent les variations de la densité de puissance pour différentes
températures et dosages. Compte tenu de I'expression (2.23), nous obtenons des valeurs

positives; ceci a donné donc, plusieurs maximums.

Nous prendrons la valeur la plus €levée de densité de puissance pour se placer dans le

cas le plus favorable en vue d'évaluer le rendement de la densité de puissance.

Nous observons que le choix des deux périodes retenues pour soumettre la cible 2
un rayonnement est justifié car la densité de puissance atteint son maximum aux environs

de 500 pas temporels.

Pour analyser l'effet de la température sur la densité de puissance, nous allons

considérer la variation de température entre 40°C et 45°C; c'est-a-dire avec une variation
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AT =+5°C. Les calculs montrent que la densité de puissance diminue et la variation

relative est évaluée 4 :

*Pourle gela5%, ona: %E = 15%

*Pour le gel 4 10%, ona: éPE = 15%
. AP

*Pour le gel 2 12,5%, ona: T = 26%

Dans ce dernier cas, la variation relative de la densité de puissance est beaucoup plus

importante. En faisant intervenir la variation de température, nous aurons :

AP 15%P

*Pourle gela 5%, ona: A—fz—ﬁ—=3% P/°C
* Pour le gel & 10%, ona: £~ B 3% p/oc
* Pour le gel 2 12,5%, ona: %-TP- =~ 9% P/°C

Nous remarquons que 1’augmentation de température engendre un temps plus court qui
est caractérisé par le nombre de pas de calcul, pour obtenir le maximum de la densité de
puissance : ceci pour les trois concentrations étudiées ( 5%, 10% et 12,5%). Les calculs
nous ont fourni le nombre de pas pour atteindre le maximum. En ce qui concerne la
concentration de 10%, il faut 504, 502 et 500 pas pour les températures respectives de
40, 45 et 50°C . Pour la concentration de 12,5%, il faut 506, 504 et 503 pas de calcul

pour les températures de 40, 45 et 50°C respectivement. Ce décalage de temps peut



s’expliquer par la diminution de la permittivité avec 'augmentation de la température

(figures 1.8 2 1.10). En effet, 1a vitesse de phase de 1’onde est donnée par :

Co
Vo = ——=
Ve
d’on
dVe 1 3 _
— =Co(-5)(e )y, =
de’ 2 2
V ?
et Ve =-05 de’
Vo g’

Application numérique :

* Pour le gel 4 5% , on trouve

* Pour le gel 4 10% , on trouve

* Pour le gel a 12,5%, on trouve :

(2.27)

2 vo (2.28)

?

(2.29)

dve =+ 0.76 %
Vo
dVe =+04%
Vo
dve =+0.36 %
Vo

Nous obtenons, donc, une variation algébrique positive, ce qui donne une augmentation

de 1a vitesse de phase et par conséquent une diminution du nombre de pas pour atteindre

le maximum.
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En ce qui concerne le rendement obtenu, nous allons extraire les deux valeurs

maximales de la densité de puissance :

- L'une au point d'émission; ¢'est-a-dire & l'origine P(1,1)
- L'autre au point de réception & d=10 cm; c'est-a-dire au niveau de la cible P( 1,jmax )

Compte tenu des valeurs initiales, la densité de puissance au point P(1,1) vaut :

P(1,1) =5 104 W/cm?2
Le rendement est défini par l'expression suivante :
P(1,jmax)

T="90.1)

La puissance recueillie 3 d=10 cm et le rendement (1) pour le gel 4 10% sont :

4 40°C P( l,jmax) =6,8 107 W/cm?  d'oi n=1,36 10-3
245°C P( 1,jmax) =59 109 W/cm? dot n=1,18 10-3
a50°C P(1,jmax) =52 10° W/cm? d'oi m=1,04 10-3

La puissance recueillie & d=10cm et le rendement (1 ) pour le gel & 12,5% sont de :

240°C P( 1 ,jmax) =5,5107 W/cm? d'oi n=1,110-5

a45°C P( 1,jmax) =42 10% W/cm? dot 1 =0,84 103
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450°C P(1jmax) =3,4 10 W/cm? d'ou m=0,68 10-5

Nous constatons que le rendement est trés faible; autrement dit I'onde est fortement
atténuée. Ceci veut dire que pour I'alimentation des circuits électroniques implantables, il
est nécessaire de disposer de fortes puissances & l'entrée pour espérer alimenter

convenablement les circuits implantés.
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2,3) CONCLUSION

Cette étude nous indique que 1'effet de température peut étre pris en considération
surtout pour les dosages de gélatine supérieurs & 12,5% : concentrations qui se
rapprochent le plus des tissus biologiques. Pourtant, comme nous n'avons pas tenu
compte des phénomenes de thermorégulation sanguine, ces résultats pourraient subir
quelques corrections. On constate que lorsque la température augmente, la densité de
puissance au point souhaité diminue : cela peut étre expliqué par ’augmentation de la
conductivité. Pour une température fixée, la densité de puissance diminue avec
I’augmentation de la concentration du gel : ceci peut étre interprété par ’augmentation de
la conductvité qui entraine une moins bonne propagation de 1’énergie radioélectrique. Le
rendement de la densité de puissance est trés faible. Donc, pour alimenter les circuits
électroniques implantables, il est nécessaire de disposer de fortes puissances. En résumé,
pour un capteur-émetteur implanté en un point donné, nous pouvons réaliser les gels
simulant les différents tissus qui se trouvent sur la trajectoire et calculer la densité de
puissance qui arrive au point souhaité de maniére a optimiser la valeur de la puissance

d'émission.
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CHAPITRE 3 : ALIMENTATION PAR CHAMP EXTERNE

3.1 INTRODUCTION

La miniaturisation et l'utilisation & long terme des systémes électroniques
implantés pour les applications médicales ou industrielles en milicu hostile font aippcl aun
besoin croissant d'alimentation externe [17,21,32,34]. En biomédical: le procédé se
présente de la fagon suivante : 2 l'extérieur du corps, & proximité de I'épiderme et en un
point trés précis, la sortie d'un oscillateur est amplifiée et alimente une bobine d'émission
(primaire). A l'intérieur du corps, une bobine de réception (secondaire) récupére 1a
puissance radioélectrique transmise, et un circuit la redresse pour la convertir en une
tension continue qui alimente le systéme électronique implanté [24,31,44]. Le transfert du
maximum de puissance de la bobine d'émission 2 la bobine de réception est recherché
pour obtenir le meilleur rendement possible [37,80]. Une procédure de projet pour les
bobines d'émission et de réception a été déterminée A partir des paramétres suivants :

charge, espacement et formes des bobines et fréquence de travail.

3.2) THEORIE

Le circuit d'alimentation par champ externe est représenté par la figure ci-dessous.

<

+Vo

~J

AMPLIF.

L1
OSCILLAT Cl 211 €L2 _LC2 J‘CG%RO
r T

PUISSANCE

Figure 3.1: Schéma synoptique de l'alimentation externe
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L'efficacité de la diode est définie par la grandeur A telle que :

\/
A= 2
Vp

oll V}, estla tension créte aux bornes du circuit accordé LoCy et donc

Vo= Vp' Vdiode . (3.1)

Quand 1la diode est passante, Vp peut dépasser plusieurs volts, et RoCo »Tg: Tg est
la période du signal incident, Vdiode « Vp et " A " tend alors vers 'unité. Dans ce cas,
Vp = Vo, et la résistance de charge équivalente en alternatif " R " qui dissipera une
puissance moyenne alternative équivalente a celle dissipée en continu par R, aura pour

valeur :

<
¥}

=]
R
&

d'ou R=7 (3.2)

o)
[«
]

La résistance série Ry, équivalente due a la charge R, (ou R ) vue entre les points A et B

[35,68,79] est déterminée en analysant le circuit suivant :
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c2

C2-— L2

L2

]

R — RL

L2,R2

Figure 3.2 : Schéma de la bobine réceptrice

L§m2 L%co2

Le schéma ci-dessous nous permet de déterminer la résistance €quivalente totale série du

secondaire a l'accord :

Req=R2+RL

R2 c2
M
L1 % L2 Rl

Figure 3.3 : Circuit équivalent du secondaire
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oll Ry est la résistance série du secondaire non chargé. Le calcul de la résistance

équivalente R, réfléchie dans le primaire donne :

M20?2 RR;Q;Qak?

R, = = 3.4
avec M=k<vL;L; (3.5)
I'inductance mutuelle des bobines
Lo
Q= R, (3.6)
Low

sont les coefficients de qualité respectifs des bobines primaire et secondaire, sans charge.

L'efficacité du circuit 4 la résonance peut étre déterminée a partir de la figure 3.4.

Ct R1

4‘

"©

Rsa

L1

Figure 3.4 : Circuit équivalent du primaire
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La puissance développée aux bornes de V, a la résonance s'écrit :

\
Pi=3RARD G-8
La tension induite au secondaire, avec le primaire en résonance; @ = W, est :
Ve =Ry +Ro) i1 (3.9)
=jMoi; =i Mo,k 3.10
v=)Mon =} RFR, (3.10)

Comme le secondaire est accordé également sur la méme fréquence (f;), nous avons :

M2 2 v2

V2 f__Re P; (3.11)

1
P _ T T = g
S2RytRD)” 2 RptRL (Ri+Re)2  Ri+R.

La puissance transmise a la charge sera :

RL RL Re

P ¢~ R +R; Ps= Ri+R; RpR D

(3.12)

d'ou le rendement 1M :

Py RL R.
Pj

M=% “Ry+R[ Rj+R,
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R Ry Q; k2Q)

‘rl =
(R+RoQ RyQ2+ (1+Q1Q2kAR ]

(3.13)

Dans ce type d'alimentation, la valeur maximale de 1a grandeur " k " est déterminée par la
dimension de la bobine et I'espacement D entre les bobines; elle indique généralement
une limite supérieure sur I'efficacité atteinte. Une configuration typique des bobines est

représentée ci-dessous :

= T T axecommun

Figure 3.5 : Représentation des deux bobines

Nous noterons :

d; : diamétre de la grande spire

dp: " " petite

l; : largeur de la grande spire
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1; : petite

D :espacement entre les milieux des deux bobinages

Soit M, l'inductance mutuelle entre deux spires coaxiales et de diametres d; et da.

L'inductance mutuelle entre les deux bobines constituées de ny et ny tours [91] sera :

M =n;np M, (3.14)

ol n; et ny sont respectivement les nombres de tours au primaire et secondaire. La

définition de M donne le coefficient de couplage k:

M ni ng
k= = Mo (3.15
VL1 L2 VL1 L2 )
L'inductance basse fréquence d'un solénoide a une seule couche est donnée par :
L=dFn? (3.16)

ou le facteur de forme (F) est une fonction du diamétre (d) et de la longueur (1) de la

bobine. Mg s'exprime donc par :

N|Z

M,== v dj d3 3.17)

ot N est une fonction du rapport ( ra/ry ) [91]. Des équations 3.15, 3.16 et 3.17, nous

déduisons l'expression du coefficient de couplage :



52

N 1
2

k = ——
VF1 Fa

(3.18)

ou Fj et F sont les facteurs de forme pour les bobines primaire et secondaire [91]. Les

expressions de F1 et F2 sont données par :
Fi=003948 3 K (3.19)
’ EH 1

avec i=1lou?2

La grandeur K; dépend de la forme de 1a bobine considérée. On note que le coefficient de
couplage est indépendant du nombre de tours des bobines et que N [91] augmente quand
le rapport (rz/r1) diminue. Il est déterminé par les facteurs de forme des bobines et par le

rapport (ra/r1). A l'aide de la figure (3.5), nous pouvons calculer la valeur de ce rapport :

n _ \/ (d)-0p)2+4D? (3.20)
It (d+d3)2+4D? ‘

Le choix de la fréquence pour alimenter le micro-émettenr par champ
électromagnétique externe doit obéir & deux conditions. D'une part cette fréquence doit
étre tres différente de celle du micro-émetteur afin d'éviter des interférences et d'autre
part, elle doit étre la plus petite possible, c'est-a-dire de longueur d'onde élevée, pour
satisfaire la condition A trés grande devant la dimension de la partie 4 irradier. En

prenant f =3 MHz, nous aurons A =100 m; donc la condition précédente est vérifiée.
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PTIMISATIO

La méthode d’optimisation non linéaire COMET [81] sera utilisée pour la
recherche des optimums. Pour l'étape d'optimisation, nous allons donner

l'organigramme figure 3.6 pour faciliter sa compréhension .

Avec des encombrements donnés des bobines émettrice et réceptrice, nous
sommes contraints de fixer les grandeurs (d;/1;) et (dz/l2). Pour notre application, nous

avons considéré que les deux bobines étaient distantes de 4 cm .




DONNEES

er .
I Optimisation

par COMET

2% Optimisation

par COMET
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(.{Ii.l)=31 * KletFl

1
d _ K. etF
%—22—)—32* 2 2
E, P_et ngax
)

0, o0
Optimisation de ( —= ) : minimisation
T

Y

Déduction de la valeur maximum du

coefficient de couplage: k max

!

Optimisation du rendement de puissance

l

L

Déduction du rendement optimal et des

valeursde Q1 , Q,,R2 etk

y

Détermination des éléments des deux

circuits ( émission et réception )

Figure 3.6 : Organigramme de ’optimisation du rendement
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PTIMISATI DU RAPPORT (ry(r;)

La premiére optimisation est appliquée a la relation (ry/r}) afin d'obtenir la valeur
minimum de ce rapport. Ceci va nous donner la valeur maximum de N et par conséquent
la valeur maximum du coefficient de couplage. A ce niveau, nous connaissons la borne
supérieure du coefficient de couplage. L'optimisation non linéaire COMET [81] nous

donne la valeur optimale suivante avec le couple ( di, d2) qui a engendré cet optimum.
r
( % Jmin = 0,81

avec: d;= 6,1cm et d;= 1,8cm

De ce résultat, on déduit la valeur de N[91] et ensuite 1a valeur du coefficient de couplage

maximum.
Npax = 6,7104
knax = 0,02

3.3.2) OPTIMISATION DU RENDEMENT

La deuxiéme optimisation est appliquée pour le rendement. Connaissant la borne
supérieure du coefficient de couplage " knax "', On peut chercher la valeur optimale du
rendement de puissance entre la source d'émission et la puissance développée aux bornes

de la charge ( R, =2 R ). Le rendement est une fonction de plusteurs variables.

n=1(Qy,Q2,.k,Rz) (3.21)
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En fixant, par exemple, la résistance R, 2 2 K€ (résistance représentant le micro-émetteur

en statique), les résultats de 'optimisation non linéaire sont :
Tlopt = 9,7 %

avec les valeurs des différentes variables qui ont donné cet optimum.

Q= 36
Q;~ 33
k = 002
Ry = 220
4) DETER DES ELEMENTS DES_DE IR

Connaissant la fréquence de travail fixée précédemment, la puissance
consommeée par le micro-émetteur P, = 10 mW et la valeur maximale que doit délivrer la’
source d'émission, nous pouvons calculer les valeurs des différents composants qui

constituent les circuits d'émission et de réception.

3.4.1) Calcul de Ly et C;
L2=Q2 Rz
o
C;= !

2
Lz o
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Application numérique :

Ly~ 3,8 uH

Cy= 732 pF

3.4.2) Calcul de la résistance du circuit primaire R,

L'expression de la puissance incidente s'exprime par :

Application numérique : Rp= 121 Q

3.4.3) Calcul de L; et C;

Pour calculer L, il faudrait connaitre le coefficient de qualité du primaire en

charge (Qu1 ).

L=

QLI Wy

D'aprés la figure 3.4, le coefficient de qualité du primaire en charge est de la forme :
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QL1= Ql 2
| . RQiQ2 K2

R+R; Q

Application numérique :

Qui = 29,6
L = 022 uH
C] = 13,2 nF
4.4 jon_d re ir. r cha

De la relation 3.16, nous déterminons les deux grandeurs recherchées.

Application numérique :

m = 2 spires

L

ny 12 spires

Nous constatons que la valeur de L; est trop faible et par conséquent le nombre de spires

l'est aussi, ce qui va nous pousser A utiliser un autotransformateur.
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4 a jamétres d au_primair ndair.

Comme nous prenons du fil émaillé, la longueur réelle du bobinage sera

modifiée et aura la valeur ( I'; ). On prend généralement :

Iy = 081

Des contraintes imposées sur les bobines ((Till =10 et % =4 ) et des valeurs optimales

de d, et da trouvées précédemment, il est possible de calculer les diamétres des fils des

deux bobines : émettrice et réceptrice.

Comme 1'j=n; ¢;, on trouve

24 mm  pour la bobine primaire

01

0,3 mm pour la bobine secondaire

&2

Etant donné que le primaire poss¢de seulement deux spires, nous devons utiliser un

autotransformateur pour augmenter ce nombre. Considérons le circuit suivant.

Figure 3.7 : Bobine du primaire modifiée en autotransformateur
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avec
n'y : secondaire de l'autotransformateur représentant L; qui a été déja calculée.
n'y +n'y : primaire de l'autotransformateur L'y représentant la nouvelle valeur de la
self que l'on cherche.

On peut montrer que la self L'; a pour expression

n'y +n'g

]2L1

Si nous prenons n';= 5 n'y, alors nous aurons L'y = 36 L;; ceci va augmenter la valeur

de la self et par conséquent le nombre de spires an primaire. Les nouvelles valeurs sont :

L'y ~ 79uH
Y = 367 pF
o' =~ 0,4 mm
n'y +ny = 12

3.4.6) Détermination de C,

La constante de temps R, C, doit &tre trés grande vis-a-vis de la période du
champ externe HF ( T, = fl ).
Q




61

o=

T .1 =033pus
[¢]

Comme R, vaut 2 k€2, alors C,» 165 pF. On prendra :
Cy=20*165pF = 3,3nF

En ce qui concerne la diode de redressement, nous prendrons une diode au germanium

pour sa faible valeur de la tension de seuil.

EFFET D'UN NON ALIGNEMENT DES BOBINE

Dans le cas ol I'emplacement de la bobine réceptrice, c'est-a-dire celle qui est
implantée n'est pas connu avec précision, nous allons introduire un décalage et une
rotation de la bobine d’émission par rapport a la bobine de réception afin d'analyser
d'éventuels effets sur I'énergie récupérée. Dans Ie cas d'un non alignement ( translation et
rotation ) d'une bobine par rapport a l'autre, les bornes supérieures du coefficient de
couplage sont calculées a 1'aide de la formule de Neumann [80]. Ce calcul permet
d'évaluer la valeur de la mutuelle inductance par l'utilisation des intégrales elliptiques [80]
et connaissant les valeurs des deux inductances on déduit le coefficient de couplage.
Nous avons introduit ces absences d'alignement car ce sont des cas que l'on peut

rencontrer réellement dans la pratique.

3.5.1) EFFET D'UN DECALAGE _A

La figure 3.8 nous montre I'effet d'une translation (A) de la bobine émettrice par

rapport 2 1a bobine réceptrice.
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Figure 3.8 : Translation de la bobine émettrice par rapport 4 la bobine réceptrice

Avec les valeurs des inductances et les dimensions des bobines trouvées précédemment,

un décalage (A) de 0,5 cm et pour une distance (D) de 4 cm entre les deux bobines, la

borne supérieure du coefficient de couplage est déterminé [80].
kmax = 0,013

La relation 3.13 nous fournit la valeur du rendement optimal

T]Opt = 435%

Nous avons considéré une translation maximale de la bobine d'émission par rapport 4 la

bobine de réception de : Apax = 0,5 cm et sans rotation, c'est-a-dire o = 0°, Le
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prototype expérimental sera réalisé avec la possibilité de translater une bobine par rapport

a l'autre.

3.5.2) EFFET D'UNE ROTATION «

L'effet d'une rotation ( o ) d'une bobine par rapport & une autre est représenté par

la figure 3.9.

Figure 3.9 : Rotation de la bobine émettrice par rapport & 1a bobine réceptrice

Avec les valeurs des inductances, les dimensions des bobines trouvées précédemment,

une rotation des axes (o) de 10 degrés et pour une distance (D) de 4 ¢m entre les deux

bobines, la borne supérieure du coefficient de couplage a été calculée [ 80 ]

k max = 0,006
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La relation 3.13 appliquée de nouveau nous donne la valeur du rendement optimal :

Nopt = 0,8 %

Nous avons considéré une rotation maximale, d'une bobine par rapport a une autre, de

o= 10° sans translation, c'est-d-dire Apax = 0 cm. Le prototype expérimental sera

construit avec la possibilité de réaliser des rotations d'une bobine par rapport i l'autre.
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3.6) CONCLUSION

Une procédure de projet a été développée pour l'alimentation des systémes
€lectroniques implantés a l'aide de rayonnement électromagnétique. Le probléme de
I'alimentation des systémes €lectroniques implantés est loin d'étre entierement résolu.
Néanmoins, il est évident que le type le plus intéressant d'alimentation est celui par
champ électromagnétique externe. Cette possibilité d'alimentation permet d'éviter des
désagréments aux patients dans le cas d'une application en biomédical ou des risques en
milieu industriel hostile. Donc, I'alimentation par champ externe est plus appropriée dans
des applications a long terme. L'utilisation d'une méthode d'optimisation non linéaire du
transfert maximum de puissance de la bobine d'émission a celle de réception a été réalisée
pour un choix adéquat des différents composants. Un banc d'essai a été réalisé (cf partie
mesures) pour nous permettre de récupérer I'énergie continue aussi bien en espace libre
qu'en présence d'un gel a 12,5% fabriqué avec de la gélatine et de I'eau. Ces mesures
vont nous permettre d'analyser I'atténuation de I'énergie radioélectrique dans le cas ol
nous passerions a des manipulations in-vivo. Cette expérimentation nous permet, compte
tenu du lieu d'implantation du systéme électronique & alimenter, de fixer la puissance

incidente adéquate.
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PARTIE B _: MODULATIONS-CONCEPTION ET

REALISATION DU SYSTEME DE TELEMESURE
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CHAPITRE 4 : ETUDE COMPARATIVE DES
PROCEDES DE _MODULATIONS

4.1} INTRODUCTION

Compte tenu des impératifs du cahier des charges, nous allons établir des études
comparatives entre, d'une part les modulations analogiques et d'autre part les modulations
digitales. Ces comparaisons se feront aussi bien du point de vue performances des

modulations que des rapports signal sur bruit [14,61,69].

4.2) ANALYSES DES MODULATIONS ANALOGIQUES

Afin de satisfaire notre cahier des charges, nous allons établir deux tableaux

récapitulant les performances des modulations analogiques, a savoir : AM, FM et PM.

2,1) LES MODULATI ANALOGIQUE

Le tableau 1 nous résume les différentes caractéristiques des modulations qui sont

susceptibles d'étre retenues pour la réalisation de notre micro-émetteur.



AM

FM

PM

Parameétre variable

E()=Eo +kgACoswt

¢i(‘) =Wyl + kpA Coswt

Déviation maximum Eq= koA fd = kA ¢d-_- kPA
) Expression générale | E(Y)=E 0[A-rma Coswt ]Cosmot Ep(0= E_ Cos [w°t+mISin wt ] EL,(0=E o Cos [woumpCos wt]
3
E Fréquence instantanée Ii(t) =1, fl.(t) = fo + krA Coswt wi(t)= Wo - kP A Sinwt
O 2 2 2
2 m2 1 E E E
O | Puissence associee | P = [ 1+ —23- ] To Po= -Eo— P = ..E?__
kaA
Indice de modulation | Mg = 2 m, = ]_{f}_ m= kA
Largeur de bande B=2f, dépend de ™y dépend de s

Tablesu 1: Analyse comparative des systtmes de modulations analogiques

89
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4,2,2) RAPPORTS SIGNAL SUR BRUIT

Afin de compléter notre analyse comparative entre les différentes modulations
analogiques, nous allons ajouter un autre paramétre, 4 savoir le rapport signal sur bruit pour
chaque type de modulation analogique. Le tableau 2 nous résume les grandeurs de

comparaison pour les différentes modulations. Le facteur d'amélioration (M) sera défini

ultérieurement.
m, = |1 Modulation angulaire
Caractéristiques AN " oM
2 2 £
S Eo _ Po Eo - P 2. =R
S 4 -~ 2 2 ° 2
E
= & z2n t, nB nB
o
®
o (S/B) Po ) Pm Po ) Pm Po _ Pm
! anfm “6nf, | NB "~ nB nB nB
Ez | 2
S |2 =R 7 (bw) 5 (mp)
|
o
*g 5 21 f 20 fy  @m)| 29 1
2 & 3 B2
5 2
o P, P 3P, (m, ) P (m ¥
o (3/@) = i
o 2n fn 37 fm 20 fm 2n fr
9 2 9 2
. — = (m)
M 1 > (mf ) 2 p

Tableau 2 : Résumé des rapports signal sur bruit en modulation analogique.



70

4,3) ANALYSE DES MODUIATIONS DIGITALES

Afin de pouvoir choisir la modulation digitale susceptible de convenir pour la
réalisation que nous projetons d'effectuer, nous allons adopter la méme démarche, 4 savoir

une étude comparative du point de vue des modulations et des rapports signal sur bruit.

4,3.1) ETUDE MPARATIVE DE DULATI
Soient :
- Q(t) une onde carrée de test variant entre =1 et de fréquence F.
- Ej et E2 les deux amplitudes possibles du signal ASK.
- f1 et f2 les deux fréquences possibles du signal FSK.
- ¢ et ¢ les deux phases possibles du signal PSK.
- o la déviation de la fréquence angulaire.

- §g la déviation de la phase.

Le tableau 3 nous résume les différentes caractéristiques des modulations digitales [14, 61,

69].
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ASK

caractristiques FSK PSK
I'amplitude du signal la fréquence du signal | la phase du signal
parametre varigble E >E iy

expression du _ak. Cosw.the (o © )
signal modulé Em<t>-E°[1 mg Q| Cosw, E® E Coslr94Q(0) E(0=ECos R
Duissence s3sociée] P = ﬁ [ | +m2 ] P - E% P - E%

T 2 2 T TS
lergeur de bande Bmin=2F B=2f42F=2(f;*F) |B=2F

Tableau 3 : Résumé des caractéristiques en modulation digitale [48,50,97].

4,3.2) LES RAPPORT

IGNAL

R__BRUIT

Afin de compléter notre analyse comparative entre les différentes modulations

digitales, nous allons faire intervenir le rapport signal sur bruit pour chaque type de

modulation. Le tablean 4 nous résume les grandeurs de comparaison pour les différentes

modulations digitales.




FSK

o ASK Decomposition en ASK PSK
Car acter istiques - -
Détect. Synchro |Déteot. Enveloppe  Ingtact. synchro |Détect. Enveloppe | Détect. Synchro |Detect.Enveloppe
S ° _p —° _p ° - =2 =P _° =P — =P
.S e 2 [\ 2 [ " Po > o 5 o 2 o
o
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Tebleau 4: Résums des repports signal 4 bruit en modulation digitale

L
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4.4 NCLUSION

Le critere qui nous permet de retenir le type de modulation pour la réalisation de notre
micro-émetteur sera basé, d’une part sur les contraintes du cahier des charges et d’autre part

sur les performances des modulations que nous avons étudiées précédemment.

441) CHOIX DE LA MODULATION ANALOGIQUE

En modulation analogique, nous pouvons dire que les modulations FM et PM sont
équivalentes sauf que la modulation PM donne naissance & un systtme a bande étroite. Donc
nous préférons la FM & la PM. Une comparaison entre la modulation AM et FM nous
permettra de retenir la modulation analogique adéquate.

La modulation AM possede
- Une bande égale a deux fois la fréquence du modulant.

- La moitié de la puissance, au moins, est consommeée par la porteuse.

- Influence du bruit, car ’information est portée par ’amplitude.

En modulation FM nous avons :
- Souplesse dans le choix de la bande du systéme

- La puissance consommeée par la porteuse est
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Nl[‘l‘]
o N

proportionnelle & Jg(B)

.

- Insensible aux bruits car on a un limiteur & la réception.

Par ailleurs, nous savons que la portée de liaison est proportionnelle & la puissance

développée au niveaun de ’aérien.

Afin de compléter les comparaisons, il est intéressant d'analyser les rapports signal
sur bruit : en sortie - (§/B)s - que les divers systémes sont capables de produire dans les
conditions similaires & I'entrée du récepteur. Considérons, dans ce point, la méme puissance
moyenne du signal ( Pp, ) et la méme densité de puissance de bruit (1 ). FPour le méme signal
modulant, de bande fy, nous allons comparer les systemes a travers le facteur

d'amélioration et qui est défini par :

(S/B)s pour le systéme considéré
(§/B)s pour le systeme de référence

M=

On prendra comme signal de référence le signal AM pour étre le plus traditionnel. On peut

poser :
y = (8/B)s dB

YdB = XdB + MgB avec P
x = (—2_)}dB = (5/B)s en AM
3n fm
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50 A y= (S/B_)dB

FM
40 PM
30 -

AM
20 -
10

P

x=( 3’:1’f )dB
0 . T -1 >
0 10 20 30

Figure 4.1 : Représentation des systémes de modulation

I1 est commode d’adopter pour I’indice P une valeur au-dessus de laquelle on a une
amélioration sur la AM, pour les mémes conditions d’entrée ( P, et 11). La largeur de bande
du systeéme est 1’objet de normes, ce qui définit approximativement la valeur de B Grice au
tableau 1 et la figure 4.1, nous pouvons déduire que ce sera la modulation FM qui scra'
adoptée sans pré-accentuation, car nous avons une autre contrainte dans le cahier des

charges, & savoir la miniaturisation de I'émetteur.

4,4.2) CHOIX DE LA MODULATION DIGITALE

Nous allons comparer les systémes a travers le facteur d’amélioration, défini comme
précédemment. Nous prendrons la ASK comme systéme de référence. On considérera
encore que nous travaillons avec la méme puissance moyenne et la méme densité de bruit a

Pentrée du récepteur. En plus du tableau 4, la figure 4.2 présente les probabilités d’erreur
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pour divers systémes en fonction de ( x = Py/2 M fi, = $/Bg pour 'ASK). Nous pouvons
dire, d’apres le tableau 4 et la figure 4.2 que la FSK, par décomposition en ASK, posséde le
méme facteur d’amélioration et la méme probabilité d’erreur que 1’ASK avec une détection
synchrone. Donc, apparemment, on n’a pas avantage de la FSK sur I’ASK. Mais nous

devons prendre en compie les points suivants :

a) La comparaison a €té faite en terme d’égale puissance moyenne. Sinous considérions la
méme puissance créte, le (§/B); pour la FSK aurait I’avantage de 3 dB et ainsi la probabilité

d'erreur ( P, ) serait plus petite.

b) La FSK a 1’avantage d’avoir un signal 4 amplitude constante et ce facteur permet un
meilleur gain de la puissance d’émission et une plus efficace régulation de niveau dans le

récepteur.

c) Le niveau de décision pour la FSK est constant et égal a zéro, alors qu’en ASK, il est
variable et dépend du niveau regu, nécessitant un réajustement continu, sous peine de

modifier P, [20].

d) En comparant les courbes de P, pour I’ASK et la FSK, dans le cas de la détection

d’enveloppe, on voit que la FSK prend ’avantage pour les faibles valeurs de x.

¢) En terme de probabilité d’erreur, la PSK présente la meilleure performance, mais au prix
d'une circuiterie plus complexe et donc plus encombrante. La PSK est utilisée dans la

transmission de données A grand débit.
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Pe &
x=(S8/B)s en ASK

1.0 T 1 ' —>
0 5 10

Pe(Det.Syn)ASK
Pe(Det.Env)ASK
Pe(Det.Syn)FSK
Pe(Det.Env)FSK
Pe(Det.Syn)PSK
Pe(Det.Diff)PSK

Figure 4.2 : Probabilité d’erreur en fonctdon de (S/B);

A travers cette comparaison, nous pouvons dire que la modulation FSK posséde des atouts
qui sont susceptibles de répondre favorablement & notre cahier des charges. Donc la FSK

sera retenue comme modulation numérique.

Nous pouvons conclure que les deux types de modulation qui seront retenus pour la
réalisation de notre micro-émetteur sont : la FM sans pré-accentuation en modulation

analogique et la FSK en modulation digitale,
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3.1) INTRODUCTION

Les types de modulation analysés et retenus dans 1'étude du chapitre 4 sont mis
en ceuvre. En FSK, nous avons opté pour le microcontréleur MC 68HC11 en raison de
sa faible consommation et de son encombrement réduit.

L'émetteur que nous avons a réaliser doit obéir au cahier des charges suivant :

- Une portée de liaison d'une dizaine de métres.

- Une puissance d'émission de SmW maximum sous une charge de 73Q : Normes

CNET.

- Une tension d'alimentation de 4,5v.

- Un écart de fréquence linﬁte de I'émetteur de 2KHz 2 150MHz : Normes CNET
- Une fréquence de travail de 148.9MHz : Normes CNET.

- Une largeur de bande d'émission obéissant aux normes en vigueur, c'est-a-dire un

espacement entre canaux de 12,5KHz.

- Un encombrement le plus réduit possible.
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5.2) ETUDE DE L’OSCILIATEUR HF

La réalisation d'un oscillateur est menée selon les étapes suivantes :

- Nous commencgons par choisir la configuration de l'oscillateur. En trés hautes
fréquences, un montage du type COLPITTS est particuliérement bien adapté puisque les
capacités internes du transistor sont rendues négligeables devant celles des condensateurs
d'accord qui viennent se mettre en paralléle. De plus pour ces fréquences c'est le montage
en base commune qui offre le meilleur rendement. Notre oscillateur sera donc un

COLPITTS en base commune.

- Le choix du transistor est donc en premier lieu guidé par la fréquence de coupure Fiop
qui doit étre au minimum deux fois plus grande que la fréquence de travail de 1'oscillateur
( Fh21p2 2 # 150 = 300MHz) [62]. Comme les normes nous imposent un €cart de

fréquence limite de 2KHz & 150MHz, nous devons utiliser un oscillateur a quartz.

- II faut érudier ensuite le circuit de polarisation et déterminer les valeurs des composants

du circuit.

En conclusion de tout cela, nous avons retenu l'oscillateur a quartz {6] en résonance

paralléle; la figure 5.1 montre le schéma électronique.




80

o +Vee
Ro1 [] B cL
1
M
c2
X 0 o-
Rb2 [] Cb”~  Re [] c1 = Cv
e & "]
T : _l_oo-

Figure 5.1 : Oscillateur VHF a quartz

5.2.1) ETUDE STATIQUE DU MONTAGE

Le transistor BF 199 a €t€ retenu pour ses performances élevées. D'aprés les
caractéristiques du constructeur, nous prendrons un courant de collecteur tel que la

fréquence de transition soit la plus élevée.

En prenant I.=2mA
nous relevons Ig = 0,025 mA
Vg =0,7v

ft =500 MHz
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Notons que cette derniére grandeur est plus élevée que la fréquence d'oscillation (f,=

148,9MHz) du montage.

Nous prendrons une source d'alimentation de 4,5V. Si nous prenons le facteur de
stabilité du montage é€gal a 10, nous aurons les valeurs des €éléments de polarisation du
transistor (Rp; , Rpz €t R, ). Le transistor ne sera pas polarisé en classe A afin de limiter
la consommation. Généralement , nous choisissons comme chute de tension aux bornes

de la résistance émetteur la valeur Vo/10; d'ot les valeurs calculées des résistances de

polarisation.
R, = 220Q
Rp1 = 12 KQ
Ry2= 4 KQ

3.2,.2) ETUDE DYNAMIQUE DU MONTAGE

L'oscillateur adopté peut étre représenté comme étant constitué de deux
quadrip6les en parallele (figure 5.2 ), c'est-a-dire I'amplificateur et le circuit de réaction
[8,18). Supposons que 'amplificateur et le circuit de réaction soient caractérisés par leurs
parameétres admittances (Y11, Yo, Y, Y22u) €t (Y11g Yrq» Yegr Y224) 0U les indices (t) et

(q) représentent respectivemnent le transistor et le quadripble.
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Figure 5.2 : Schéma synoptique de l'oscillateur

Dans le cas linéaire, nous pouvons écrire :

- Pour I'amplificateur (A)

i1 =Yy VI +YqV;

i =Yp Vi +You V2

- Pour le circuit de réaction (B)
ii =Y11q V1 + Yy V’2

ié = quVi + Y22q V3

Comme nous avons les égalités suivantes :

(5.1)

(52)
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Vi =V,
V2 =V,
ip =-1
ip =-1,

Apres quelques transformations, nous obtenons le systéme d'équations suivant :

(Yir+Yng Vi + (Ya +Yg) V2 =0

(5.3)
(Y +Y) Vi + (You+Y229) V2 = 0
Le systéme homogéne admet comme solution :
Det[ Y]=0
(Yire+ Yg)( Yoo + Yoo)-( Yo + Yeg X Y+ Yig) = 0 (5.4)

Le quadripdle équivalent 4 A et B s'écrit :

=
I

Y+ Yiiq
Yr = Yn +Yrq

Ye = Y +Ygq

=
[ 2]
N
n

Yoo + Yazq

Pour le circuit de réaction, nous avons adopté la configuration suivante :
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. cz [}
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Figure 5.3 : Circuit de réaction de l'oscillateur

L'admittance équivalente du quartz peut €tre considérablement simplifiée si on néglige R

1 . L, .
devant L® ou C_ ( en raison de la surtension élevée). R,.L et C représentent la
w

résistance, la self et le condensateur série du quartz.

jCot 1 1

Youarz = — 25— (Lo " —— ~——

quartz LQ_L( Cow Ca
Co

)=jq

ou C, représente le condensateur paralléle du quartz. Les paramétres admittances du

circuit de réaction s'écrivent alors

Y19 =j@ (G +Cy)

Yrq = ‘j CZ(D
Yig =-jCow

Yozq = GL +j(Cw +q)
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Si on suppose que les paramétres admittances du transistor sont donnés sous la forme :

Y111=a+jb M Yn=c+jd

Yy =m+jf i Yoy=e+jg

alors les paramétres admittances du circuit global s'écrivent :

Y1 =j(C1+Co +a+jb =a+j[b+Cio+Cw]=a+jk

Yr =-jCow +c+jd =c+jl[d-Co] = c+jl

Y =-jC0 -m+jf =-m+j[f- Cw] =-m+j p

Y22 =e+]jg+GL 4 q +jC0 = [GL+e] +jlg+g+Cow] =G +j 8

avec |

k=b+ Cioo + G

l=d- Co
p =1f- Cw
S =q+g+Cw
G =GL+e¢

La relation ( 5.4 ) nous permet d'écrire.
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(a+jk)(G+jS) - (c¢+j)(-m+jp)=0

d'oll :

Re[DetY] =aG -kS+mc+lp =90 (55)

Im[DetY] =kG+aS+Im-cp= 0 (56)

La partie réelle nous fournit la condition d'oscillation, tandis que la partie imaginaire nous
donne la fréquence d'oscillation. Nous savons que la fréquence d'oscillation est celle du

quartz, c'est-a-dire :

£ = L — (5.7)
~ Lo
2% \/ L &G,
et comme C, ,, C, alors la fréquence f, se réduit & :
£~ — (5.8)
° 2nvV LC '

Les valeurs des éléments ( C;, C; et Ry) seront déterminées dans le paragraphe 5.5

traitant de I'optimisation de 'admittance de charge.

3.3) EMETTEUR FM

Le probleme auquel on doit répondre est de savoir sur quel paramétre nous
devons agir pour réaliser une modulation. Pour répondre a cette question, isolons le

circuit de réaction suivant :
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o mw

Figure 5.4 : Schéma du circuit de réaction

Posons :
,_ L1C2
C= Ci+Co
C'Cy
Cs = C'+Cy

C, est un condensateur, de quelques picofarads, qui est employé pour amorcer les

oscillations. Le condensateur équivalent vu entre les points B et M s’écrit :

Co = C+GCo

Comme la fréquence de résonance paralléle du quartz est donnée par la relation :
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Et C; « C,+C , alors cette expression devient :

1 1 1

CCo \/ Cs .‘/ Cs
+ +
2RA¢LC+C° lco ]Co

fp = (5.9)

Puisque sur C,, on ne peut pas agir, alors nous réaliserons la modulation en modifiant
C;, c’est-a-dire, en agissant sur : C; ou C; . Nous avons choisi la premiere solution pour
moduler 1a fréquence. A l'oscillateur congu et réalisé, nous devons lui adjoindre le circuit

(figure 5.5 ), 4 base d'une diode varicap.

Oscillateur
Vo I i
ahwa 45
Vi G L, o =1 BF199
o— | rm ] | !
| 10pH 11 i
10pF sl 10uE

mo 2 esis /\ Gy Re TG

Q—

Figure 5.5 : Cellule de modulation FM

Les condensateurs de liaison Cr sont utilisés pour éviter que la tension continue perturbe
1a source du signal informatif et le point de fonctionnement statique de l'oscillateur. La
self L, est une self d'arrét. La diode varicap sera polarisée 2 travers la résistance R de

IMCQ. Le niveau du signal informatif va, bien siir, agir sur I'indice de modulation (B) et



89

par conséquent sur la bande du systéme (cf partie mesures). En statique la varicap aura

une valeur C4, comme le montre la figure 5.6. Nous devons prendre, a cet effet, une

valeur pour C'; telle que :

Ci=C1 +Cq

ol C, . valeur optimisée qui sera déterminée ultérieurement.

max

min

Figure 5.6 : Polarisation de la varicap en FM

Le schéma global de 1'émetteur fonctionnant en FM est représenté sur la figure ci-

dessous :
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y 0Vdd(4.5v)
d élo}lH .
” 12K0 220
I
1Mn ‘BFI 99
10prY La  10pF €2 10P 0IuH AM
f ;:IJY;I 1} y— I m © O’"E
e - 2200 C1 (5120)P ;11
0 A — —27P — —gp i
BB105 ¢ y 4KA 2200 % P !
¢ 00-i

L

Figure 5.7 : Circuit €lectronique de 1'émetteur FM

5.4 ) EMETTEUR EN FSK

Pour la réalisation de I'émetteur FSK, nous gardons Ie circuit de la figure 5.5 et
nous devons lui fournir des séquences d'un certain nombre de bits. Donc, en partant
d'un signal que I'on souhaite transmettre, nous réaliserons une conversion analogique-
numérique et le résultat de chaque conversion sera émis. Nous avons fait appel au
microcontrdleur MC 68HC11 qui convient parfaitement 4 cette opération puisqu'il
posséde, entre autre, un port pour des entrées analogiques, un convertisseur analogique-
numérique et une sortie série permettant d'émettre chaque échantillon converti sous la

forme : d'un bit de départ, de 8 ou 9 bits d'information selon la configuration que l'on
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s'est donnée et d'un bit de stop. Le systtme de télémesure commandé par le
microcontroleur est représenté par la figure 5.8. Le mode mono-chip a été fixé par les
entrées MODA et MODB. Le démarrage a I’adresse F800 est accompli en mettant une
résistance de 1KQ entre PDo et masse [26]. Les données obtenues, aprés conversion

analogique-numérique dans le microcontrdleur, sont émises par le port série avec une

vitesse de 2400 bauds.
| Oscillateur I
Ve ‘ |
|
ehma 5

Béquace V1 O ly, o CuLu : BF199 I

, . ———»-0— |
Entrée | Microcontrolew | Binsire 10}1;-‘ é o 1 gop | |
’ BB!OSZ SC R. —c; !
MC68HC11 info 2 d I[] e T |
o 1 |

- |

Figure 5.8 : Schéma bloc de I'émetteur FSK

En statique la varicap aura une valeur Cq,. Nous devons prendre, 2 cet effet, une valeur

pour C'; telle que :

Ci1=C1+Cy
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+ bv
} >

Figure 5.9 : Polarisation de la varicap en FSK

Le listing du programme, réalisé en langage assembleur, pour I’acquisition et 1'émission

du signal informatif est reproduit en annexe 2.

Afin de réaliser des expériences sur notre micro-émetteur, nous avons utilisé la
séquence constituée du mot “ TOP * en ASCII. L'émission de chaque lettre est réalisée en
2400 bauds. A chaque mot émis nous observons une temporisation d'environ 25
millisecondes, et ensuite une nouvelle acquisition recommence. Le schéma complet de
I'émetteur fonctionnant en FSK est représenté sur la figure 5.10. Le listing se trouve en

annexe 3.




93

MOD A &
XTAL 4. 27pP
MODB somgl | L I
EXTAL 1 Tow

RG 7
XRO PEl  l¢—— sSignal d'entrée

MC 68HC 11 45
VRH

TxD v
- PD1 4,5
RESET 91 dd(4,59)
VRL VSS vDD PDO
11aQ
20
1 26 Ij 104 F 10
1K : Y | —
10pH
4,5Y 33105; ; €
O Vy4(4,5V)
10pH
[] 12K 220N
| L
FBF199 "
r‘l c2 1o0p 01 H
—lr “ Yy O O--;
220N ci % (5120)p .
K = 27P L T-15P T 22P i : ANTENNE
2200 T 't AM
O O-i

Figure 5.10

Circuit électronique de I'émetteur en FSK
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5.5) OPTIMISATION

Le cahier des charges nous impose, entre autre, une puissance a I'émission de 5
mW maximum, une portée de liaison d'une dizaine de metres et une antenne en A/4,
isolée dans I’espace, dont la résistance de rayonnement vaut environ 73 Q. A cet effet,
nous sommes contraints de chercher 4 optimiser les éléments de 'émetteur et d'un

adaptateur d'antenne en IT si cela s'avérait nécessaire.

S5.5.1) OPTIMISATION DES ELEMENTS DE L'EMETTEUR

Différentes méthodes d’optimisation non linéaires sont disponibles. Pour notre
part, nous avons utilisé le programme COMET [81] pour I’optimisation de notre

émetteur.

5.5.1.1) DETERMINATION DE 1A FONCTION G

Les relations (5.5) et (5.6) donnent les solutions qui sont obtenues avec les

déterminants [65].

k[cp-I1m]-a[mc+1p] (5.10)
G= k2 + a2

alcp-Im]+k[mc+1pl
k2 + a2

S = (5.11)
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Posc;ns:

C;=C dou Cao=Cow =X
Ci=N(C=NC dou Cio=NCw=NX;
X=N+1

Aj=m-c¢ ; Ag=a ; As=bm-bc+ad+af
Agj=cf-dm ; As=bcf-bdm-acm-adf

By=2a2+b2 ; By =2b

k =b+X; Xy
1 =d-%X)
p=f-Xi

G =GpL+e

S =g+q+X;

d'oll T'expression finale de la fonction G :

G XLLAIX: - Agl + Xi[ AdXs + As ] + As
) B+ B2X Xz + [ X1X2 12

(5.12)

Le but recherché est la détermination de la charge minimale en dessous de laquelle
I'oscillateur décroche. Donc, on s'intéresse seulement & la fonction G, car cette derniére

est fonction de 'admittance de charge. Les seules variables sont X; et X>. Nous allons
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donc calculer pour quelles valeurs de X et X, l'expression de G sera maximale. Nous
déterminerons ainsi la charge minimale en dessous de laquelle I'oscillateur cesse de

fonctionner. Ceci aura lieu pour :

oG 0 ot dG

=0 (5.13)
0X, 0X 2

Les expressions obtenues pour ces deux dernigres relations sont trés complexes et par
conséquent ne peuvent donner des expressions analytiques des extremums de la fonction
G. On essayera de détourner la difficulté en utilisant une méthode numérique pour la

recherche des optimums.

5.5.1.2) OPTIMISATION DE 1A FONCTION G

Comme G est fonction de la charge, optimiser la fonction G revient a optimiser la

charge. Les paramétres admittances, pour le montage base commune, sont fournis par le

constructeur et valent :

Re[ Y11:.1=0,21 mho et Im[ Y;1¢] =-0,028 mho
Re[ Yy 1=-7,7105 mho e Im[Yq] =-1,8103 mho
Re[ Y 1=-0,204 mho et Im[ Y 1= 0,08 mho

Re{ Yoo, ] =8 10°3 mho et Im[Yyy]l= 19103 mho
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L'application de la méthode d'optimisation non linéaire COMET ({81] nous donne la
valeur du maximum de la fonction G avec le couple de variables X; et X5 qui a donné

cet extremum. Le maximum de la fonction G [55] rouvé est de :

Gmnax= 4,61 mmho

avec le couple X et X3

X1 993 mmho

[l

X2 = 3,99

compte tenu de la fréquence de travail ( 148,9MHz) et des résultats précédents, nous

déduisons les valeurs de Ry min, C1 et Cy:

Rimin = 220Q
C; =31pF
C, =10pF

N.B

La méthode d’optimisation COMET nous a fourni plusieurs maximums, ce qui
signifie que la fonction G est multimodale, en fonction du point de départ. 1l a fallu, donc

prendre le maximum maximorum de G.
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1 ERIFICATIO EXPERIMENTALE
La vérification expérimentale a été réalisée avec une résistance de charge variable
allant de quelques ohms & 1 K€ avec une précision de 10%, car il n’est pas nécessaire de

chercher une précision sur Ry si les paramétres du transistor sont pris avec une précision

du méme ordre. Le schéma complet du circuit est représenté par la figure 5.1.

On trouve :

RL = 200 Q
C] = 29pF
Cy = 10 pF

Vicrate = 0,16 V, ce quidonne Pg= 64 uW
En comparant les résultats théoriques et pratiques, on remarque que nous avons :

* une erreur de 9% sur Ry pin

* “ 6,5% sur Cy

On peut dire que les résultats obtenus sont satisfaisants.
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E e la charge sur réquence d’oscillation

En faisant croitre la résistance de charge, a partir de la valeur minimale ( valeur

qui a donné naissance & des oscillations), on a relevé les valeurs suivantes :

fomin = 148,997127 MHz
fomax = 148,997931 MHz

d’oli une variation de fréquence de 800 Hz et une variation relative de 510-5 . Donc, ceci

démontre une bonne stabilité en fréquence.

E e la char r Pamplitude du_ signa sorti
L’amplitude du signal de sortie vaut 160 mV créte et augmente avec Ry jusqu’a ce
que cette derniére ne soit plus négligeable vis-a-vis de Raop,.
N.B.
L’amplitude du signal de sortie est faible car le quartz travaille sur le partiel 7.
Effet de la con nce de sortie du transistor
Comme Gopt = Gmax = GLmax + € , alors

GLmax = Gopt - €

11 est souhaitable d’avoir G max » €, afin de faciliter la réalisation du montage; dans ce cas

la charge ne dépendra pas du transistor.
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S5.5.2) OPTIMISATION DE L’ADAPTATEUR D’ANTENNE

Compte tenu de la valeur optimale de la charge trouvée précédemment ( Rppqin =
220 Q) et de la valeur de la résistance de rayonnement d’une antenne filaire en A/4,
au-dessus du sol, (73L2), nous sommes contraints d’insérer un adaptateur d’antenne
entre les deux circuits. L’adaptateur retenu sera un circuit LC en I1 représenté par la

figure ci-dessous.

| A L
| o0 " 0 0-
|
! lein E
| 1
) ; -4 ¢ -L
i O LT T2 [Jr L
s s
1 [}
! 01 0 T © O
| Emetteur 1P =
Adaptateur
Figure 5.11 : Adaptateur d'antenne en [1
Posons :
X =—— | (5.14)
Cio
1
X2 =— (5.15)
Cow ,
X3 =Lw (5.16)

L'impédance vue entre les points A et B s'écrit :
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ZaB = (-jX) [/ (JLw + Zo) = (- X)) /[ (Z1)

avec
7 = Ry X3
° " X2 +]JRL
Z;=jLe +Z,

d'ol I'expression de Zap

= X1X2X3+jX]RL[X3-X2]
ZAB_RLX2+ RLX:1-RL X3 +j[ X2X3-X:1X3,] (5.17)

;... A+iB _AC+BD _BC-AD
AB=C+jD ~ c2z+D? J 24D

Zyg =a+jP

avec
A=X; X X3 (5.18)
B = X; Ri[ X5 - Xo] (5.19)
C=RL[X;+X2-X3] (5.20)
D =X, [ X3 - X} (5.21)

Nous savons que la résistance optimale de 1'émetteur vaut 220 , donc nous

souhaiterions que l'impédance Zag ait approximativement la forme suivante :

Zsp =~ 220Q +j[ B]
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autrement dit nous devons obtenir :

o =220Q et p=0

ce qui revient a dire que la partie imaginaire doit tendre vers zéro, autrement dit la

fonction § sera & minimiser de sorte que I'on tende vers le résultat souhaité. L'utilisation

de la méthode d'optimisation non linéaire COMET [81] nous a donné les résultats

suivants :
X1 =734Q
X2 = 48,2 Q
X3 = 99,8 Q

Dans le cas de notre émetteur dont la fréquence de travail est de 148,9MHz, nous

trouvons les valeurs suivantes

Ci= 15pF
Cy= 22 pF
L = 0,1 uH

En ce qui concerne la réalisation de la bobine, nous avons pris comme empreinte
physique un diamétre de 0,5 cm et une longueur de bobinage de 0,5 cm ce qui nous a

donné les grandeurs suivantes :

- Le nombre de spires: n=9

-lediamétredufil : ¢ =0,4 mm
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6 LUSION

L’emploi du microcontréleur MC 68HC11 a simplifié la réalisation du micro-
émetteur fonctionnant en FSK. Si le micro-émetteur était réalisé a 1’aide d’autres circuits,
pour aboutir au méme résultat, nous aurions augmenté la consommation et
Fencombrement; ce qui n’est pas souhaité. L'utilisation de la méthode d'optimisation
non linéaire COMET nous a permis d'obtenir les valeurs optimales de l'oscillateur et de

I'adaptateur d'antenne.
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HAPITRE 6 : SIMULATION A L’AIDE DU LOGICIEL SPICE

6.1 INTRODUCTION

Le logiciel SPICE [52,53,54], puissant outil de conception assistée par ordinateur
de circuits électroniques, nous permet de réaliser des simulations du fonctionnement d'un
montage électronique. II constitue un précieux outil pour le concepteur d'un systéme qui
peut ainsi vérifier le fonctionnement avant d'entreprendre sa phase de réalisation. La
réalisation des circuits électroniques fonctionnant en hautes fréquences, & partir de
quelques MHz, pose des problemes assez délicats. En effet, quand nous implantons des
composants sur un circuit imprimé, la disposition de ces derniers n'est pas arbitraire car
pratiquement tous les composants se comportent comme de petites antennes. Donc si l'on
place par exemple, deux résistances l'une a coté de l'autre, il se pourrait que les
diagrammes de rayonnement se chevauchent et par conséquent il y aura naissance d'une
tension induite dans I'autre résistance. Cette tension induite peut aussi bien s'ajouter que
se retrancher donnant ainsi un résultat contraire a celui recherché. A titre d'exemple, un
amplificateur HF peut se transformer en un simple oscillateur. Pour choisir
I'emplacement des différents composants de notre circuit, nous avons utilisé€ le logiciel
SPICE car il nous permet d'avoir la phase du signal en chaque nceud d'analyse. Grice &
cette étude, a 1'aide du logiciel SPICE, nous avons pu placer les composants sur la

magquette, €liminant ainsi l'effet des rayonnements.
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2) SIMULATION DE IA CELLULE D'ATTAQUE EN FM

La cellule d'attaque est représentée par la figure ci-dessous.

Oscillateur

| |

vV _Kl

Y4 CL La ¢ G | Brio
0_.“ . H 1

o o o _L_ g !
|
o]

Figure 6.1 : Cellule de modulation en FM

L'étude sera menée en transitoire en prenant pour tension de modulation a(t) un signal

sinusoidal de la forme :

a(t) = A CosQt
avec : F=1KHz et A=25Volts

Les graphes des tensions Vi, V; et V3 sont représentés sur la figure 6.2.
Sachant que V3(0) = + V. = 4,5v, ce qui donne, d'aprés les caractéristiques du

constructeur de la varicap BB105, une capacité de 9 pF.

]

fi Vzmin= Vcc - A = 2 v, on a Cd_rnax 12 pF
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Le logiciel SPICE [53] permet de réaliser des simulations avec certains composants dont
1a loi de variation est polynomiale en fonction de la tension qui leur est appliquée. A l'aide
de la caractéristique capacité-tension de la varicap BB105, nous avons trouvé la loi de

variaton suivante :

Cq = Cyo + Ca*V (6.1)
avec Cao = 14 pF et Ven volts
Cq1 = -1pF/V

6.3) SIMUIATION DE LA CELLULE D'ATTAQUE_EN FSK

La cellule d'attaque précédente est maintenant attaquée par des signaux carrés de
fréquence 1KHz et variant entre OV et 4,5V. Les graphes des tensions V;, Vs et V3 sont

représentés sur la figure 6.3.

Sachant que

Va(1=0) =+ Vo = 4,5V ce qui nous donne  Cgpax =~ 9 pF

Vomax =+Vec +5V =95V ce qui nous donne  Cymin = 5 pF

Les notations Va(t=0) et Vamax traduisent respectivement 'absence et la présence du
signal modulant. On a toujours pour la varicap une loi de variation de la forme :

Cs = Cgo +Cy1 u

ou Cy, et Cg1 ont les mémes valeurs que celles relevées précédemment. La valeur de la

résistance de polarisation de la varicap ( R ) a éié ajustée grice & I'utilisation du logiciel
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SPICE de telle sorte que les signaux V; et V3 soient une recopie de I'impulsion d'entrée

avec, en plus, la composante continue V..

Interprétation des figures 6.2 et 6.3
La figure 6.2 peut €tre interprétée comme ci-apres :

- Pour le canal 1 " CH.1", on a le signal modulant de période 1mS, d'amplitude
créte 2,5v. Le point YZgRQ représenté par une croix nous indique qu'en déplagant la
courbe vers le haut revient 4 lui ajouter une composante continue indiquée par Yzgro

qui est de -6 volts.

Ce déplacement est fait volontairement afin de rendre lisible les courbes sur le graphe.

- Pour le canal 2 " CH.2 ", c'est le signal aprés le condensateur de liaison Cp_ de
méme période que le signal modulant, d'amplitude créte de 2,5v et centré sur l'axe
temporel. Le YzgRo : point initial de la courbe affiche 4,50v; c'est le potentiel V. qui est
appliqué sur ce point a travers la résistance de 1MS2. Donc nous aurons une variation du

potentiel (vo) de £2,5v par rapport 4 4,5v.

- Pour le canal 3 " CH.3", cest le signal qui est appliqué a la varicap. Il a la méme
période et la méme amplitude créte. Nous avons opéré un décalage vers le bas, toujours
avec le souci de rendre les courbes lisibles. D'oll la valeur de Yzgro indiquée sur la

légende de "CH.3" qui est de 10,5v.
Nous avons maintenu la méme échelle pour les trois courbes, & savoir :
- échelle horizontale : 0,5ms/div

- échelle verticale : 2v/div
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Figure 6.2 : Variations de V1(t), Va(t) et V3(t) en FM
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Figure 6.3 : Variations de Vi(t), Va(t) et V3(t) en FSK
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L'interprétation de la figure 6.3 peut se résumer par :

- Le canal 1 "CH.1", représente le signal impulsionnel de période 1ms et

d'amplitude créte 4,5v. Le point initial (Yzgro) est déplacé vers le haut et vaut -3,50v.

- Le canal 2 "CH.2", montre le signal aprés passage dans Ie condensateur de
liaison Cp. Il posséde la méme période, méme amplitude créte que le signal de
commande. Il n'est pas dérivé et ceci grice au choix adéquat de la résistance de IMQ. Le

point de départ YZERQ se trouve 4 4,50v, valeur de V¢, plus la valeur du déplacement.

- Le canal 3 "CH.3", indique le signal appliqué a la varicap. Il posséde la méme
fréquence, méme amplitude que le signal de commande. Le potentiel initial se trouve 2
13,0v. Les oscillations observées sur la courbe de v3 peuvent étre interprétées par le fait
que nous avons affaire a un circuit formé par L, et Ce ( Ce = Cg en paraliéle avec tous les
autres condensateurs). Ces fluctuations n'ont aucun effet sur la valeur de Cg, car en réalité

nous avons :
Ca+ACq = Cy

Nous avons maintenu la méme échelle pour les trois courbes, a savoir :
- échelle horizontale : 0,5ms/div

- échelle verticale  : 2v/div
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6.4) CONCLUSION

Le logiciel SPICE a été utilisé systématiquement pour tous les circuits qui
constituent notre micro-émetteur. Nous dirons que ’emploi du logiciel SPICE nous a
permis de simuler tous les montages du micro-émetteur et surtout d’implanter
correctement les composants sur la maquette, ce qui a éliminé les effets de rayonnement

que nous rencontrons habituellement en hautes fréquences.
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PARTIE C
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HAPITRE 7 : MESURE R LE MICRO-EMETTEUR

Cette partie traite des différentes mesures qui ont été réalisées sur le micro-

€metteur FM et qui sont résumées ci-dessous :

7.1 NSOMMATION DU MICRO-EMETTEUR

La consommation du micro-émetteur a été évaluée & environ 10mW.

7.2) STABILITE EN FREQUENCE

En laissant le micro-émetteur en fonctionnement, 4 chaque heure, nous avons
relevé la fréquence et la tension de sortie. Nous avons trouvé, au bout d'une heure de

fonctionnement, une variation relative de ;

Af
£ = 105

Ce qui est en conformité avec les normes en vigueur.

7.3) PORTEE DE LIAISON

La relation liant la puissance rayonnée (Pe), la puissance regue (Py), la distance (d)
entre l'antenne de réception et celle d'émission et la fréquence transmise (f), est donnée

d'aprés la notice du constructeur du mesureur de champ par :

Pe

- 3 _Pe
Pr=085103 2o
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avec

Py et Pe en Watts
d en Km
f en MHz

A Taide d'un mesureur de champ, nous avons relevé les différentes grandeurs

précédemment définies et déduire la valeur de la portée de liaison (d) :
d = 10 metres

et nous avons relevé la valeur de la tension regue suivante :

Vr=63dB pvolt donc Vi=1,4mV

On peut ainsi calculer la puissance regue, sachant que la tension est récupérée sur une

impédance de 50€.

Pr=2108 W

Nous déduisons la puissance rayonnée par le micro-émetteur :

P = 52 uW

Aux erreurs de lecture pres, ceci est en accord avec la puissance de sortie calculée dans le

paragraphe 5.5.1.3.
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7.4) MESURE DE LA CARACTERIQUE DU MODULATEUR FM

Le but de cette manipulation est la détermination de la fonction de transfert du
modulateur, c'est-a-dire la grandeur Ky [56]. Comme la fréquence de travail de notre
micro-émetteur est de 148,9MHz et que 1’analyseur de spectre en notre possession a une
gamme de fonctionnement de 0 & 5 MHz, nous devons utiliser un changement de
fréquence. Le changeur de fréquence que nous avons réalis€ autour du circuit intégré SL

6440C de PLESSEY est représenté sur la figure 7.1 .

Ce circuit intégré est un double mélangeur équilibré congu pour des utilisations
dans les systemes radio jusqu'a 150MHz. Une caractéristique de ce circuit nous permet
de fixer le point de fonctionnement au moyen de la résistance variable de 500Q connectée
entre la broche 11 et la tension V1. Nous avons ajusté la résistance de 50092 de telle
sorte que le courant de programmation soit de 5mA; ceci correspond 2 un gain de
conversion d'environ (OdB d'aprés l'abaque du constructeur. Ce courant de

programmation permet au mélangeur d'avoir une réponse linéaire.

Les broches de sortie ( 3 et 14 ) sont & collecteur ouvert. D'aprés la notice du

constructeur, nous devons prendre comme valeur 50€).

La deuxiéme entrée est reliée a Ia masse par un condensateur de 1nF.
Le circuit possede une alimentation séparée ( V2 ) pour l'oscillateur.

D'apres des abaques du fabricant, nous avons relevé les valeurs suivantes :

Vee1=6v et Vecz=5v
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Figure 7.1 : Changeur de fréquence a base du SL6440C

74.1) METHODE STATIQUE

L'indice de modulation en FM s'écrit :

avec A et F amplitude et fréquence du signal modulant et K¢ fonction de transfert du
modulateur FM. Ceci nous permet d'évaluer la caractéristique Ky, en supposant que le
signal informatif a(t) est un signal continu de valeur Vo. En faisant varier Vo de zéro
jusqu’a une certaine valeur, nous relevons la fréquence et la tension de modulation Vo

selon le schéma de la figure 7.2.



117

—PFréquencemétre
Emetteur
yY N Voltmeétre
efficace
Alimentation .
Voltmeétre
Stabilisée —p .
continu

Figure 7.2 : Schéma synoptique en statique

Toutefois, il est a noter que cette méthode posséde des limites évidentes car le
quartz arrive dans ce cas 2 suivre les variations de la tension de modulation; ce qui n'est
pas le cas pour des signaux dynamiques. La figure 7.3 donne les variations de la
fréquence en fonction de la tension de modulation V, . Dans notre étude, la fréquence de
travail est de 148,9MHz. Sur I'axe vertical de la figure 7.3, nous n'avons retenu que les

digits qui subissent des variations .

8600 -

8400 -

8200
] V,(Volts)

8000 —— —_— ' —

0 2 4 6 8 10 12

Figure 7.3 : Variation de la fréquence en fonctionde V, .
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La détermination de la pente nous donne :

AF
Kf= AV

= 73 Hz/V

Clest la grandeur que 1'on désire déterminer. La figure 7.3 nous montre une non linéarité
au voisinage des faibles tensions, ceci est dii 4 la caractéristique non linéaire de la
varicap. Par conséquent, si nous voulons travailler dans la région linéaire de la courbe f;
= ¢(V,), nous devrons prendre une tension de modulation Vy 2 2 volts. A ce stade, nous
possédons la borne inférieure, soit Ajyr = 2 volts. Parallélement aux relevés de la figure
7.3, nous avons prélevé les valeurs de la tension de sortie en fonction de la tension de

modulation. Cette courbe est représentée sur la figure 7.4,

160 A Vs = 104,2177 + 22,4937V0o - 2,4569(Vo)*2 R = 0,98
Vs(mv)
150 -
140 4
130 L i ¥ T L T L 1 T T T T T )
1 2 3 4 5 6 7 8

Vo{Volts)

Figure 7.4 : Variation de 1a tension de sortie en fonction de Vo.

Connaissant, d’une part la borne inférieure de V, ( A;,p), due 2 la non linéarité de

la varicap, et d'autre part la loi de variation de la tension de sortie qui passe par un
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maximum & V= 4,5v (tension de polarisation de notre micro-émetteur), nous pouvons

définir une bande passante de Vg de telle maniére & trouver la borne supérieure de la

tension de modulation et ainsi nous aurons la gamme de variation du signal modulant.

Comme notre courbe suit approximativement une loi du type :

Vo= 10422+ 22,49V, - 2,46 (V)2

ol Vg enmv et Vyen volt
Cette approximation a été€ obtenue avec un coefficient de corrélation de 0,98.
nous trouvons :

Vo1 =2v ce qui correspond 2 Ay

V02 = 7,1V

Ces deux valeurs nous donnent la gamme du signal modulant :

2vE Vg £

En prenant comme point de fonctionnement statique la valeur qui donne le

maximum & Vj, c'est-2-dire, V= 4,5v, le signal modulant devra avoir la forme suivante :

a(t) =V, + A.CosQt=4,5 + A.Cost avec 1Al < 25v

a(t) =4,5v + 2,5 CosQt
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7.4 ETHQODE DYNAMIQUE

Dans ce cas, le signal modulé en fréquence posséde un spectre dont les amplitudes
sont proportionnelles aux fonctions de BESSEL J,,, J, etc. La manipulation qui a été

utilisée est représentée par le synoptique de la figure 7.5 .

! Emetteur [ g Changeur de pf Analyseur de

fréquence spectre

Générateur

—t Voltmetre

Figure 7.5 : Schéma synoptique en dynamique

La premiére idée qui viendrait & 1'esprit , compte tenu du fait que l'indice de
modulation B est proportionnel & 'amplitude du signal modulant " A ", serait
d'augmenter ce parametre jusqu'a la premiére annulation de la raie de la porteuse. Dans ce
cas, on aurait : B = 2,405. Par la suite, nous déduirions la valeur de la caractéristique K¢
de I'émetteur. Cette méthode donne de bons résultats quand la fréquence du signal
modulant est basse mais dés lors ol on augmente la fréquence, on n'a plus la possibilité
d'annuler J, & cause du décrochage de l'oscillateur. Pour remédier a cet inconvénient,
nous avons envisagé une autre méthode qui consiste & relever les amplitudes des raies

LB E,, LB E, ...... et 4 établir les rapports de fagon a €liminer 1'amplitude de la



121
porteuse E . Cela nous permet de supprimer les effets d'un mauvais étalonnage de

I'analyseur de spectre.

Posons :

_ Jo(B) Eo _ Jo(B)
G](B) = ]—(-B-)—E—l o m[%

1B Eo _ 1o
G®) = oGIE, = 1.0

Du fait que nous n'avons pu obtenir la premiére annulation de la raie de la porteusé, alors

l'argument P est inférieur a 2,405.

Donc il va falloir rouver les expressions des fonctions de BESSEL I, I, J, etc.

pour B < 2,405,

Danslecasoi -3 < B < +3, les fonctions de BESSEL sont développées sous forme

polynomiale comme ci-aprés :

Jo@) =1-2249 (8324 1,265 (84 - 0316 (8 )5 + 0,044 (88
11(B) =0,5 B -0,562 B ( %)2 +0,211 B ( %)4 -0,039 8 ( %)6+0,004 B( %)8

1) =1,125¢5)2 - 0,843(5)% + 0,237( §6 -0,035( & )8
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A ce niveau, les expressions analytiques de G1(B) et G2(f) sont connues; il nous reste &

mesurer les amplitudes de la porteuse et des deux premigres raies pour avoir les valeurs

numériques de G1(B) et G2(p). Le probléme revient, donc, a résoudre un systéme
d'équations algébriques. La résolution de ce systé¢me d'équations nous donne I'argument
de la fonction de BESSEL et par conséquent la caractéristique de notre émetteur. Pour
notre application, nous avons considéré un signal de modulation sinusoidal d'amplitude

maximum 2 volts et de fréquence 5 KHz.

Les calculs nous donnent les valeurs suivantes :

GI(B) =242

G2(B) =153

Avec le premier résultat, nous avons :
B= 0,78

Pour une vérification, le deuxi¢me résultat nous donne

B= 0,8

On peut constater que nous avons presque le méme résultat a 2,5% prés. Grace i la
connaissance de la valeur de l'amplitude et de la fréquence du signal modulant ainsi que
celle de l'indice de modulation, il nous est possible de déterminer la fonction de transfert

Kf que l'on cherche [56]. Dot :

Kf = 1900 Hz/v
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7.4 DI I

La figure 7.4 nous indique que la tension de sortie varie selon une loi parabolique
en fonction de la tension de modulation continue V. Ceci nous a laissé croire en
lI'existence d'une double modulation (amplitude et fréquence). Pour lever le doute, nous
avons vérifié que dans la plage de variation du signal dynamique, la tension de sortie
était bien constante. Par ailleurs le paramétre qu'on veut déterminer, c'est-a-dire kg, est
plus important pour les signaux dynamiques. On peut donc, expliquer cela par le fait
qu'en statique le quartz arrive a suivre les variations lentes de la tension de modulation;
ce qui n'est pas le cas en dynamique. Cette méthode expérimentale ne nécessite aucune

réalisation pratique pour la mener a bien et n'emploie que des appareils d'usage courant.
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7.5) CONCLUSION

Une méthode expérimentale a été proposée pour déterminer la fonction de transfert
d'un modulateur FM. Cette méthode ne nécessite aucune réalisation pratique et utilise
seulement un appareillage d'usage courant. Elle peut étre utilisée aussi bien pour les
systemes a large bande que pour ceux a bande étroite; donc nous pouvons la considérer
comme une méthode générale. Une méthode employée jusqu'a maintenant ne tient pas
compte des faibles valeurs du signal modulant; autrement dit ne s'applique qu'a des
syst¢mes de modulation a large bande. Donc cette méthode est limitée dans son
application. De plus elle nécessite la réalisation de récepteurs trés sélectifs accordés sur
les fréquences pour lesquelles la raie de la porteuse s'annule. Cette réalisation est assez
délicate & mettre au point. Les résultats sur la détermination de la fonction de transfert

sont obtenus avec une erreur de 2,5% et peuvent étre considérés comme satisfaisants.
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CHAPITRE 8 : MESURES SUR L’ALIMENTATION EXTERNE

8.1) INTRODUCTION

Dans cette partie, nous allons nous intéresser & la conversion de I'énergie

électromagnétique HE émise par une bobine en une tension continue susceptible d'alimenter des

instruments €lectroniques implantés. Toutes les mesures sont effectuées dans une cage de

FARADAY, cect afin de s'assurer que 1'énergie regue est bien uniquement celle rayonnée par la

bobine d'émission et non un rayonnement parasite ( onde radio ). Le schéma synoptique de la

manipulation est représenté sur la figure 8.1.

Amplificateur
Synthétiseur -
de puissance

>

Wattmeétre

|t Adaptateur

d'impédanc

Bobine

d'émission

Bobine de

réception

Figure 8.1 : Schéma synoptique de I'alimentation externe

L'adaptateur d'impédance que nous avons inséré entre le wattmétre et la bobine

d'émission nous permet d'approcher au mieux, I'impédance de 50 Q. Comme le synthétiseur

ne nous permet pas d'avoir des puissances assez élevées pour induire dans le circuit du

secondaire des puissances suffisantes, nous avons fait appel & 'amplificateur de puissance :

Amplifier Research Model 50A15 T2i. Les caractéristiques principales de cet amplificateur

sont : une puissance de sortie de 100 watts sous 502 et une bande de fréquence allant de IMHz

a 100 MHz. Le banc d'essai que nous avons réalisé a cet effet est représenté sur la figure 8.2.
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T B AN
P T8 . o L Y

g

Figure 8.2 : Banc expérimentale de 1'alimentation externe
a : vue globale

b : vue des bobine émettrice et réceptrice
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La description du dispositif expérimental peut se résumer comme ci-aprés :

Un synthétiseur du type MARCONT posséde une gamme de fréquence de 10KHz a
1GHz et fourni une tension efficace de 446 mV maximum. Ce synthétiseur délivre une tension

a l'amplificateur de puissance qui a €té précédemment décrit pour nous fournir la puissance

désirée (100 W sous 502) sur une bande de fréquence allant de 1 MHz a 100 MHz.

La puissance de sortie de 1'amplificateur est mesurée 2 I'aide d'un wattmétre ( BIRD

400) inséré entre 'amplificateur et la charge qui est constimée de la bobine d'émission.

Un adaptateur d'impédance en " Pi " est utilisé pour approcher au mieux, l'impédance
de sortie de l'amplificateur de puissance qui est de 502 2 'impédance ramenée au primaire de la

bobine d'émission.

Le signal émis est capté par la bobine de réception. Ce signal est redressé et filtré pour

fournir la tension continue V.

Les mesures sont effectuées sur des tensions continues, aprés redressement et
filtrage, en absence et en présence du gel 2 12,5%. Ensuite, nous avons évalué les puissances

aux bornes d'une charge représentant la résistance équivalente de notre micro-émetteur.

Nous indiquons par la notation (-gel ) des relevés en 1'absence du gel et par l'indice
(+gel ) des relevés avec le gel  12,5%. Ce gel a éié fabriqué avec de la poudre de gélatine et de

I'eau distillée et dont les caractéristiques sont connus (G et €') pour la gamme de fréquences

allant de 20 a2 150MHz et des températures de 37 & 50°C.

Comme dans la pratique nous ne savons pas avec précision 'emplacement du systéme
€lectronique qui sera implanté, nous avons prévu sur notre maquette des translations et des

rotations de la bobine d'émission par rapport & la bobine de réception. Les courbes des
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grandeurs recueillies : tensions continues (Vg), puissances induites (Py) et rendements (r) en
fonction de la distance (D) et pour une puissance incidente donnée (P;) en l'absence de gel sont

représentées sur les figures 8.3 4 8.8.

8.2) EXPERIENCE EN L'ABSENCE DU GEL

En I'absence du gel et pour une puissance incidente de 5 watts, nous avons relevé les

courbes 8.3 4 8.5 pour les différentes combinaisons de A et a : décalage et angle de rotation de
la bobine d'émission par rapport 2 la bobine de réception respectivement. Nous avons attribué

deux valeurs possibles & ces deux paramétres; 4 savoir :

0 Cm 0
A= et o=
0,5 Cm 10°
o
Vo(V)
30 4
=2 Vo(V)0;0
20 - - Vo(V)0,5:0
= Vo{V)0;10°
- Vo{V)0,5;10°
10
0 ¥ I v L] d 1 v | = l>
0 2 4 6 8 10 12

D(Cm)

Figure 8.3 : Tension continue avec P; =5 W (-gel)
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& Po(mW)0;0

% Po(mW)0,5;0
B Po(mW)0;10°
< Po(mw)0,5:10°

400 - ¥y

200 -
0 -
0 2 4 6 8 10 12
D{Cm)
Figure 8.4 : Puissance avec P; = 5 W (-gel)
20 4
r(%)
1{%)0;0
r(%)0,5;0
r{%)0;10
r(%)0.,5;10
B0 —>
10 12
D(Cm)

Figure 8.5 : Rendement avec Pj=5 W (-gel)
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Afin d'analyser I'effet d'une augmentation de la puissance incidente, nous avons porté
P; & 10watts. Les courbes 8.6 & 8.8 nous donnent la tension continue, la puissance et le

rendement.

50 4
Vo{v) -
40
30 - =5 Vo(v)0; 0
-~ Vo{v)0,5;0
| Voiv)0; 10°
20 - < V (v)0,5;10°
10 =
0 ] 1 v 1 [ 1 I>
o 2 4 6 8 10 12
D(Cm)
Figure 8.6 : Tension avec Pj= 10 W (-gel)
1200 -‘
Po(mW)
1000
800 -
| = Po(mW)0;0
A - Po(mW)0,5;0
800 18 & Po(mW)0;10
- R(mw)o,5:10°
400 =
200
0 . ] - - . : .
0 2 4 6 8 10 12

D{Cm)

Figure 8.7 : Puissance avec Pj = 10 W (-gel)
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124
r{%) 1
10 4
8+
] = r{%)0;0
6 - - 1{%)0,5:0
B 1(%)0;10
l < r{%)0,5;10
4 =
2 -
0 y 3 4
0 2 4 6 8 10 12
D(Cm)

Figure 8.8 : Rendement avec P; = 10 W (-gel)

8.3) EXPERIENCE EN PRESENCE DU GEL

En présence du gel et avec une puissance incidente de Swatts, nous avons relevé les

courbes 8.9 4 8.11.

Y
Veo(v)

B -
= Vo(v)0; 0

4 - Vo(v)3,5;0
& Vo(v)0; 10°
- Vo(v)0,5;10°

2 -

0

0 2 4 6 8 1 12

Figure 8.9 : Tension continue avec Pj = 5 W (+gel)
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304
Po(mW) |
20 -
Po(mW)0:0
A Po({mW)0,5.0
Po{mW)0;10

Po(mW)0,5;10

0 o—g— >
0 10 12
D{Cm)
Figure 8.10 : Puissance avec P; =5 W (+gel)
6,00e-1 ‘
r{%)0;0
5,008-1
4,008-1 4
o 1(%)0;0
3.000-1 - 1{%)0,5.0
- {%)0;10
- 1(%)0,5;10
2,00a-1 ~
1,00e-1
-1,36e-20 o——o—1 >
0 8 10 12
D{Cm)

Figure 8.11 : Rendement avec Pj =5 W (+gel)

Dans cette manipulation, I'effet d'une augmentation de la puissance incidente P; sera
analysé. Pour cela, nous avons porté la puissance incidente a 10 watts. Les courbes 8.12 4 8.14
représentent la tension, la puissance et le rendement aux bornes d'une charge qui représente la

résistance équivalente de notre micro-émetteur.
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10 4
Vo(v) -
8 -
5 - & Vo(v)0; 0
- Vo{v)0,5;0
& Vo{v)0;10°

4 -~ Vo(v)0,5; 10°

2 -

0

0 2 4 6 8 10 12
D(Cm)
Figure 8.12: Tension avec Pj= 10W (+gel)
s0 4
Po(mW) A
40
30 4 Po(mW)0;0
Po(mW)0,5;0
Po(mW)Q;10
20 - Po(mW)0,5;10
10 1
0 ——o 2 T >
0 8 10 12
D{Cm}

Figure 8.13 : Puissance avec Pj=10W (+gel)
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5,00e-1 -‘
r(%)
4 00e-1 1
3,00e-1 - o 1(%)0;0
- (%)0,5;0
= r(%)0;10
2,000-1 - r{%)0,5:10
1,00e-1 4
1,369'20 T ¥ - " y - ' |>
0 2 4 B 8 10 12
D(Cm)

Figure 8.14: Rendement avec Pj=10W (+gel)

Nous remarquons que l'effet de la présence du gel a fortement attenué 1'énergie

récupérée et ceci est dii & 1a conductivité du gel (G ).

8.4) LOIS D'APPROXIMATION DES PUISSANCES

Afin d'analyser le comportement de I'énergie recueillie sur la charge, nous représentons
les courbes d'approximation de la puissance en fonction de la distance D. Cette loi est

représentée sur chaque figure avec son taux de corrélation R.

800 A
Po{mW) |

Po(mW) = 1147,5752 * 104(-0,2348D) R =1,00

600 +

400 - -+ Po{mW)0;0
200 -
0 Y v r r o r '
0 2 4 6 8 10 12
D(Cm)

Figure 8.15 : Approximation de la puissance avec Pi=5W(-gel) et A=0=0
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La loi de variation de la puissance qui est portée sur le graphe peut se mettre encore sous la

forme suivante :

P, = 1147 ¢- 054D avec PoenmW et Dencm
1200 1 Po(mW)= 1706,7537 * 104(-0,2367D} R=1,00
600

400 -

200 +

D(Cm)

Figure 8.16 : Approximation de la puissance avec Pi=10W(-gel) et A=a=0

De la méme maniére, la puissance recueillie peut se transformer en :

Py = 1706 - 054D avec PpenmW et Dencm

En présence du gel a 12,5%, nous avons relevé les courbes suivantes :

304
Po{mW)= 59,3358 * 10*(-0,3047D) R =0,99
Po(mW)

20 4
J & Po(mW)0;0

10 1

0 o — 3 T >

0 8 10 12

D(Cm}

Figure 8.17 : Approximation de la puissance avec Pe= 5 W (+gel) et A=0=0
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L'expression approchée de la puissance recueillie aux bornes de la charge peut se mettre encore

sous la forme :

Po=59¢-07D avec PpenmW et D encm

Po{mW)= 86,3074 * 10~(-0,3045D) R =0,99

@ Po(mW)0;0

—e——

8 10 12
D(Cm)

Figure 8.18 : Approximation de la puissance avec Pj=10W (+gel) et A=0=0

Nous pouvons écrire la loi de variation approchée de la puissance regue sur la charge par

I'expression suivante :

Po=~86¢-07D avec PoenmW et D encm

8.5 DISCUSSION

Rendements obtenus

Les rendements obtenus ne sont pas ceux escomptés [44]. Ces diminutions de rendement

peuvent étre dues a deux principales raisons :
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- La section du fil de la bobine de réception trouvée lors de la recherche d'optimisation du
rendement n'est pas disponible sur le marché aussi est-ce la valeur la plus proche qui a été
employée.

- L'alignement des bobines émettrice et réceptrice n'est pas parfaitement réalisé sur le banc
expérimental. Ce probiéme peut €tre résolu en améliorant la précision mécanique du dispositif

d'essai.

Effets de la rotation et de la translation

Nous remarquons une dispersion des courbes des tensions et par conséquent des puissances
recueillies pour les différentes positions de la bobine d'émission par rapport a celle de
réception. La courbe idéale serait celle obtenue lorsque les deux bobines sont coaxiales, c'est-a-
dire quand A= 0 et & = 0 (ol1 delta est la ranslation axiale en centimétres et alpha la rotation des
axes en degrés). Un décalage maximum de 0,5 cm et une rotation maximale de 10° ont été
retenus sur le banc expérimental. Un décalage sans rotation, c'est-a-dire A=0,5cmet o = 0°,
a pour effet une diminution de la tension récupérée d'environ 10% ; ce qui peut étre acceptable.
Ce résultat peut s'expliquer par le fait que les lignes de champ passent, presque en totalité, dans
la bobine de réception. En revanche, l'effet d'une rotation, tel que A =0 et a = 10°, entraine
une diminution de la tension récupérée d'environ 30%. Ceci suggere que les lignes de champs
sont fortement déviés et ne se referment pas a l'intérieur de la bobine réceptrice. L'effet
combiné des deux actions - décalage et rotation - entraine un résultat presque identique a celui

du cas précédent. 1l en résulte une prédominance de 'effet de rotation sur celui du décalage.

Effet de la présence du gel

La présence du gel a fortement atténué I'énergie récupérée : ceci dépend bien sir de la

conductivité du milieu. La puissance recueillie varie selon une loi exponentielle pour les quatre
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courbes 8.15 a 8.18. Ces lois de variation de la puissance indiquent que cette propagation
s'effectue sous la forme d'une onde plane avec des ceefficients d'atténuation différents de 0,5 et
0,7 respectivement en 'absence et en présence du « fantéme ».

A puissance incidente égale, la puissance développée aux bornes de la charge est environ vingt
fois plus petite en présence du gel 4 la distance D = 0 cm. Ceci nous renseigne sur la puissance
nécessaire a fournir 4 la bobine d'émission externe pour pouvoir alimenter correctement le
circuit implanté,

Ces résultats suggérent que la connaissance de la distance entre la bobine d'émission et celle de
réception n'est pas suffisante, car les décalages en rotation et en translation d'une bobine par
rapport a l'autre font que le circuit électronique implanté peut ne pas étre suffisamment alimenté.
Autrement dit, il serait nécesaire de choisir la puissance d'émission en tenant compte des pertes
introduites par une absence d'alignement des deux bobines.

Les puissances mises en ceuvre, pour cette application, sont assez faibles et par conséquent les
risques encourues (€l€évation de température ) par les patients sont trés faibles contrairement &

celles utilisées en hyperthermie ( de I'odre de la centaine de Watts).
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ONCLUSION

Le prototype de l'alimentation par champ électromagnétique externe a été congu,
optimisé et réalisé. Les résultats nous montrent que la connaissance de la distance entre la
bobine d'émission et celle de réception n'est pas suffisante, car les décalages ( rotation et
translation ) d'une bobine par rapport a l'autre font que le circuit électronique implanté peut ne
pas étre suffisamment alimenté. Autrement dit, on devra dimensionner la puissance d'émission
en tenant compte des pertes introduites par le fait que les bobines ne sont pas coaxiales. Nous
avons testé notre alimentation en essayant d'allumer deux diodes LED; les résultats sont
satisfaisants. Nous constatons qu'a puissance incidente égale, la puissance développée aux
bornes de la charge est environ vingt fois plus petite en présence du gel a la distance D=0Ocm.
Ceci nous indique la puissance nécessaire qu'il faut fournir a la bobine d'émission pour pouvoir

alimenter correctement un circuit implanté.
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CONCLUSION GENERALE ET PERSPECTIVES

Les expériences sur les gels nous montrent que la permittivité diminue trés
légérement avec 'augmentation de la température surtout pour des dosages proches des
tissus biologiques ( 10% et 12,5%). Par ailleurs, cette 1égére diminution nous laisse déja
entrevoir une augmentation de la vitesse de phase avec la température. En ce qui
concerne la conductivité, elle augmente de fagon significative aussi bien avec
I'augmentation de la fréquence qu'avec celle de 1a concentration et de la température. Ce
dernier résultat nous indique que le milieu devient de plus en plus conducteur. Cette
augmentation nous laisse prévoir une atténuation de 1'onde lors de la propagation dans
un tel milien.

La simulation de la propagation dans les gels nous indique que l'effet de
température peut étre pris en considération . Pourtant, comme nous n'avons pas tenu
compte des phénomenes de thermorégulation sanguine, ces résultats pourraient subir
quelques corrections. On constate que lorsque la température augmente, la densité de
puissance au point souhaité diminue: cela peut étre expliqué par 1’augmentation de la
conductivité. Pour une température fixée, la densité de puissance diminue avec
I’augmentation de la concentration du gel: ceci peut étre interprété par I’augmentation de
la conductivité qui entraine une moins bonne propagation de I’énergie radioélectrique. En
général, pour un capteur-émetteur implanté en un point donné, nous pouvons réaliser les
gels simulant les différents tissus qui se trouvent sur la trajectoire et calculer la densité de
puissance qui arrive au point souhaité de maniere a optimiser la valeur de la puissance

d'émission.

L'étude sur les performances des modulations et les rapports signal sur bruit nous
a permis le choix de la modulation FM en analogique sans pré-accentuation, car nous
avons une contrainte sur I'encombrement et de la modulation FSK en digitale.

L'utilisation du logiciel SPICE nous a permis de simuler tous les montages du

micro-émetteur et d’implanter correctement Ies composants sur la maquette, ce qui a

t
l



141 |

i

éliminé les effets de rayonnement que nous rencontrons hab!ituellcmcnt en hautes
fréquences. De plus, I’emploi du microcontrdleur MC 68HC11 a simplifié la réalisation
du micro-émetteur fonctionnant en FSK. Si le micro-émetteur avait €té réalisé a 1’aide
d’autres circuits, pour aboutir au méme résultat, nous aurions augmenté la
consommation et I’encombrement; ce qui n’est pas le but recherché. L'utilisation de la
méthode d'optimisation non linéaire COMET nous a fourni un moyen de déterminer les
valeurs optimales - charge et diviseur capacitif - de l'oscillateur a.insi que les valeurs des
éléments de l'adaptateur d'antenne.

Afin d'éviter des désagréments aux patients dans le ca§ d'une application en
biomédical ou des risques en milieu industriel hostile, un prototype d'alimentation par
champ électromagnétique externe a été développé. Pourtant, le probléme de I'alimentation
des systémes €lectroniques implantés est loin d'étre entie¢rement résolu. Néanmoins, il est
évident que le type le plus intéressant d'alimentation, est celui par champ

électromagnétique externe qui est le plus appropri€ dans des applications a long terme.

L'utilisation de la méthode d'optimisatton COMET nous a permis d'estimer la
puissance transmise par la bobine d'émission et de déterminer les valeurs des différents
composants de cette alimentation. Un banc d'essai a ét€ réalisé aféin de nous permettre de
vérifier expérimentalement nos résultats théoriques. Ces mesures ont été faites aussi bien
en présence du gel & 12,5% qu'en son absence. Les paramétres radioélectriques du gel
que nous avons réalisé ont été mesurés sur un banc réflectométrique au laboratoire du
Professeur GREFFE de I'ENSIC. Ces mesures nous ont donné la possibilité d'évaluer

l'atténuation apportée par la présence du gel et par conséquent de nous permettre de

dimensionner correctement la puissance incidente externe.

Nous avons proposé une méthode de détermination de la fonction de transfert
d'un modulateur FM. Cette méthode ne nécessite aucune réalisation pratique et utilise

seulement un appareillage d'usage courant contrairement aux méthodes déja existantes.
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L'alimentation par champ électromagnétique externe a été congue, optimisée et
réalisée. Les résultats obtenus nous montrent que la connaissance de la distance entre la
bobine d'émission et celle de réception n'est pas suffisante, car les décalages (rotation et
translation ) d'une bobine par rapport a l'autre font que le circuit électronique implanté
peut ne pas €tre suffisamment alimenté. Autrement dit, on devra dimensionner la
puissance d'émission en tenant compte des pertes introduites par ces décalages. Nous
avons testé notre alimentation en essayant d'allumer deux diodes LED; les résultats

obtenus sont jugés satisfaisants. Les rendements réalis€s ne sont pas ceux escomptés.

Nous pensons que cette baisse de la valeur des rendements est due 2 plusieurs

facteurs :
- La section du fil de la bobine de réception calculée dans la partie optimisation n'était pas
disponible sur le marché et nous avons pris la valeur la plus proche.

- L'adaptateur n'est pas parfait du fait des paramétres inconnus dans la bobine d'émission

( éléments tépartis ).

- L'alignement des bobines d'émission et de réception n'est pas parfaitement réalisé sur la

maquette d'essai.

- L'amortissement apporté par la charge a un role non négligeable et dont il faut tenir

compte.

PERSPECTIVES

- Pour le micro-émetteur, nous espérons augmenter la fréquence de travail de

fagon & réduire la longueur d'antenne et envisager 'emploi des antennes micro-rubans.
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En plus, il est souhaitable de réaliser un récepteur FSK pour mesurer le taux

d'erreur entre les bits transmis et les bits regus.

- Pour l'alimentation externe, nous projetons d'augmenter le rendement par une
adaptation plus poussée entre la source incidente et la bobine d'émission. De plus la
précision mécanique du dispositif d'essai devra étre réalisée de fagon & ce que les deux

bobines soient coaxiales.
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ANNEXE ]

PROGRAMME DE CALCUL DE LAMPLITUDE DU VECTEUR DE POYNTING

program Dens ;
uses memtypes,quickdraw,osintf,toolintf,packintf,sane,PasPrinter;

{***********************déc]ara[ion de typc*************************}

type
intptr = Ainteger;
realptr = "real;
matrix = array[1..25,1..25] of real;

matixptr = ~matrix;
rslt = array[1..800] of real;

rsltptr = Arslt;

{**********************déc]araﬁon des Constantes**************************}

const
Pl =3.14159;
CO =3E+10; {cm/s}
MU =12.56636E-09; { Wb/{(A.Cm) )
EPSO = 8.85E-14; { F/fcm )

{main program}

[ **********!IL'**************déc]araﬁon des Vaﬁables************************}

var
n,nn,imax,jmax : integer,

f,dt,d,t,g,a,b,l,nl,
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il,j1,sigma,eps :real;
ez,hx,hy,p : matrix;
T : 1slt;
begin

readvalues(@eps,@sigma,@1,@f,@d);
writeln(monfile,'eps=',eps,'sigma=",sigma,'L=",L,'f=",F,'d=",D); )
calvalues(@a,@b,@dt,@g,@i1,@j1,@nl,@t,eps,sigma,l,f,d);
getround(@nn,@imax,@jmax,nl,il,j1);
nn:=800;
imax:=2;

writeln(monfile,a,b,dt,g,i1,j1,n1,1);

writeln(monfile,nn,’ ',imax," 'jmax);

clearmatrix(@ez,@hx,@hy,@p);
n:=1;
while n<=nn do

begin

writeln( 'n=",n);

initmatrix(@ez,@hx,@hy.@p,n,tg);
writeln('n est changé ---n=",n," ',ez[1,1],hx[1,1],hy[1,1]);

r[n} := le+10*calcmatrix(imax,jmax,n,a,b,g,@ez,@hx,@hy,@p);

n:=n+l;

end;

[k ¥R Rk Rk R KKK onvertire du fichier résultats dekeofok e seolefol ek ok |
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fich(nn,@r);

end.

{**********************procéduresetfbncﬁons****************************}

procédure readvalues(eps,sigma,l,f,d:realptr);
begin

write('Entrer la permittivité EPS : *);
readln(eps”);
write('entrer la conductivité SIGMA:";
readIn(sigma®);
write(‘'entrer la profondeur de couche L{cm):");
readin(1#);
write('Entrer la fréquence de travail F(Hz) :");
readln(f?);
write('Entrer la dimension de la cellule d(cm) :");

readin(d?);

end;

{********************************************************************}

procédure calvalues(a,b,dt,g,i1,j1,n1,t :realptr;eps,sigma,l,f,d:real);

begin
dt™ = 0.5*d/co; {s}
gh = dt"/(mu * d); { Wb/A }
th = 2*pi*f* d*; { sans dimension )

nir = 4*co/(f*qd);
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iln :=1/d;
jlr = 1/d ;

a® = (2¥epso¥*eps - dtM*sigma) / (2*epso*eps + dtM*sigma); {s.dim}

bA

i

dt? / (d*epso*eps + 0.5*d*dtA*sigma); { ohms}

end:;

[********************************************************************}

procédure getround(nn,imax,jmax:intptr;nl,il,jl:real);

begin
nn® := Round(nl);
imax” := Round(il);
jmax” := Round(jl);
end;

{********************************************************************}

procédure clearmatrix(ez,hx,hy,p:matrixptr);

var
ij : integer,
begin
fori:=1t025do

forj:=11t025 do

begin
ezMN1,j] :=0;
hxA[i,j] :=0;
hyA[i,j] := 0;

prigl = 90;
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end;

end;

[********************************************************************}
procédure initmatrix(ez,hx,hy,p:matrixptr;n:integer;t,g:real);
begin
ezM1,1] = 0.614 * sin(n*t);
hx#[1,1] :

0.614*g*sin(n*);

hy*1,1] = - 0.614*% g*sin(n*t);

pMi,1] = sqrt(sqr(ez”[1,17%hxA[1,1])+sqr(ez [ 1,1]*hy [ 1,1]));
writeln('p(1,1)=",pM1,1]);
end;
{********************************************************************}

function calcmatrix(imax,jmax,n:integer;a,b,g:real;

ez,hx,hy,p:matrixptr) : real;

var

1,] : integer;
“begin
for i:=1 to imax do

for j:= 1 to jmax do

begin
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hxMijl = hxMij] - g*(ezMij+1] - ez?[i,jl ) ;
hy*ijl  =hyMij] + g*( ezMi+1,j] - ezMi,jl ) ;
ezM1j] =a*ezM[ij] +

b*Chy [L,j]-by - 1,j]-hxA[1,j+hxAfi,j- 1)

end;

p*imax,jmax] :=sqrt(sqr( ez"[imax,jmax]*hx"[imax,jmax]) +
sqr(ez[imax,jmax]*hy~[imax,jmax1));
{writeln(printer,’n=",n," ' ,'p=",pA[imax,jmax]}); }
calcmatrix = pAlimax,jmax];

end;

{********************************************************************}

procédure fich(nn:integer;r:rsltptr);
var
monfile : text;
n : integer;
begin
rewrite(monfile,'dens',4000);
for n:=400 to nn do
writeln(monfile,r\n):2:6);
close(monfile);

end;
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ANNEXE 2

PROGRAMME D'ACQUISITION ET D'EMISSION D'UN SIGNAL

OPTION EQU $1039 Déclaration des registres
ADCTL EQU $1030
SCCR1 EQU $102C
SCCR2 EQU $102D

SCSR EQU $102E
BRR EQU $102B
SCDR EQU $102F

ADRI EQU $1031

PILE EQU $00FE
ORG $FFFE
FCB $F8
FCB $00
ORG $F800
LDS #PILE

CLR OPTION Initialisations du convertisseur A/N et
LDAA #$93 du port de sortie SCI.

STAA OPTION

CLRA

STAA SCCR1

LDAA #3$32 Vitesse de transmission a 2400 bauds
STAA BRR

LDAA #30C Autorisation d’émission d’un mot

STAA SCCR2



ACQUI

RET

EMIS
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CLRA Conversion d’un échantillon

STAA ADCTL

LDAA ADCTL

BITA #3$80

BEQRET

LDAA ADR1 Chargement dans le registre d’émission
STAA SCDR

LDAA SCSR Transfert de la donnée dans le registre
BITA #$80 a décalage |

BEQ EMIS Fin d’émission de 1’échantillon

BRA ACQUI Nouvelle acquisition d’un échantillon

END
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ANNEXE

PROGRAMME D'EMISSION DUMOT "TOP"EN ASCI

OPTION EQU $1039 Déclaration des registres
ADCTL EQU $1030
SCCR1 EQU $102C
SCCR2 EQU $102D
SCSR EQU $102E
BRR EQU $102B
SCDR EQU $102F
ADR1 EQU $1031
PILE EQU $00FE
ORG $FFFE
FCB $F8
FCB $00
ORG $F800
LDS #PILE
CLR OPTION Initialisations du convertisseur
LDAA #$93 A/N et du port de sortie SCI.
STAA OPTION
CLRA
STAA SCCRI1
LDAA #$32 | Vitesse de transmission & 2400 bauds
STAA BRR
LDAA #30C Autorisation d’émission d’un mot

STAA SCCR2



DEBUT

ICHi

ICI2

ICI3

ICI4
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CLRA transmission du mot " TOP" en ASCII
LDAA #$0C Génération de la lettre "T" en ASCII et
STAA SCDR chargement dans le registre d’émission
LDAB SCSR Emission de la letre "T" par le SCI

BITB #3$80

BEQ ICI1

LDAA #$4F Génération de la lettre "O" en ASCII et
STAA SCDR chargement dans le registre d’émission
LDAB SCSR Emission de la lettre "O" par le SCI

BITB #3$80

BEQICI2

LDAA #$50 Génération de 1a lettre "P" en ASCII et
STAA SCDR chargement dans le registre d’émission
LDAB SCSR Emission de la lettre "P" par le SCI

BITB#30

BEQ ICI3

LDX #$0FFF Génération d’une temporisation entre
DEX chaque ' TOP "

BNE IC4

BRA DEBUT

END
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ANNEXE 4
PROGRAMME COMET

( Constrained Optimization via Moving Exterior

Truncations )

1) INTRODUCTION

Le programme COMET a été développé a I'université d'Austin (Texas) par R. L.

STAHA, pour résoudre le probléme général de programmation non linéaire suivant:

Minimiser f(x) pour x € Ell

avec les contraintes suivantes:
hi(x)=0 pouri=1,2, ... , m
gi(x)>0 pouri=m+l, ..., p

ou f(x) est la fonction objectif, hj (x) est la i®M€ contrainte

d'égalit€ et gi (x) estla ieme contrainte d'inégalité.
L'algorithme transforme le probléme avec contraintes en une série de problémes

sans contraintes en employant la fonction pénalité suivante:

m
p
P(x,t) = Min {0, [ +f(x)] } 2 +Zhi2(x) + Y Min[0,gj(x)]2
i=1

i=m+1

ot P(x,t) est la fonction pénalité et t est un niveau de troncature.

Le détail de la méthodologie utilisée se trouve [ 81 ].
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La méthode de FLETCHER est utilisée pour la minimisation sans contrainte de la
fonction pénalité. L'algorithme de FLETCHER a été modifié pour accepter les
approximations numériques des dérivées. Evidemment, le résultat sera plus précis si vous

fournissez ces expressions analytiques.

I1 ) PROGRAMME COMET

I1.1) Description du programme

Le programme est constitué des parties suivantes:

- Programme principal: il est écrit par I'utilisateur. Sa tiche est:
- Ouvrir les fichiers de lecture des données et d'impression des

résultats.

- Appeler les sous-programmes INIT (lecture des données et
éventuellement écriture des expressions analytiques des dérivées
des contraintes linéaires), COMET (sous-programme pour

I'exécution de l'algorithme COMET).

I1.2 ) Sous - programmes utilisateur

Dans le sous-programme INIT(X), appelé par le programme principal,

T'utilisateur doit fournir les données suivantes:

-N Nombre de variables ( maximum 100 variables)
-M Nombre de contraintes d'égalité (maximum 20)
-K Nombre de contraintes d'inégalité (maximum 40)

- IPRINT Code d'impression des résuliats



- X(I):

-XLO(I):

XHI(I):

EPS:
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IPRINT =-1 seules les valeurs initiales et

finales sont imprimés,

IPRINT =0 apres chaque minimisation sans,

contraintes des résultats intermédiaires sont

imprimés.
IPRINT =1 impression de tous les calculs
IPRINT =1IT les résultats sont imprimés

toutes les IT itérations.

La valeur par défaut est IPRINT = 0

I=1,N Valeurs initiales des N variables.
I=1,N Bome inférieure pour chaque variable
I=1,N Borne supérieure pour chaque variable

Tolérance sur le respect des contraintes & I'optimum (TOL=5 10-3

par défaut)

Critére de convergence pour les recherches sans contraintes. La

valeur de EPS doit toujours étre inférieure 2 TOL (EPS=10 par

défaut)

Coefficient positif de pondération pour la fonction pénalité pour la

premiére minimisation sans contrainte { R= 0,02 par défaut).
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