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INTRODUCTION 

Cette thèse a été préparée au Laboratoire du Groupe de Recherche en Instrumentation 

Médicale avancée (GRIMA) du Centre de Recherche en Automatique de Nancy (CRAN). 

Ce travail s'intègre dans une coopération très étroite entre le Département d'Electronique de 

l'ECOLE NATIONALE POLYTECHNIQUE D'ALGER et l'INSTITUT NATIONAL 

POLYTECHNIQUE DE LORRAINE. 

Les systèmes de télémesure trouvent un intérêt tout particulier dans le domaine 

industriel, où ils permettent des mesures dans des sites d'accès difficile ou dangereux. Dans le 

domaine médical ils sont également très employés; on parlera dans ce dernier cas de 

"biotélémesure". 

L'objectif de cette thèse est l'étude et la réalisation d'une chaîne optimale de télémesure 

susceptible d'être utilisée aussi bien en milieu industriel qu'en milieu médical. 

Cette chaîne, d'après le cahier des charges, doit émettre des signaux dont le spectre va 

du continu jusqu'à la déviation maximale admissible du quartz de l'émetteur. 

Etant donné les problèmes liés à 1 'encombrement, car nous souhaitons un émetteur le 

plus petit possible, nous avons utilisé une fréquence de travail élevée ( 148,9 MHz ). Cette 

dernière nous permet de réduire la dimension de l'aérien, en prenant une longueur d'antenne 

À/4 ( antenne considérée au-dessus du sol ). 
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Le mémoire que nous présentons est constitué de 3 parties: 

- Dans la première partie, nous effectuons une étude sur le choix du type de modulation 

que nous devons utiliser afin de satisfaire le cahier des charges tant du point de vue 

performances des systèmes de modulation que des problèmes liés aux rapports signal sur bruit. 

De cette étude, une conclusion sera faite pour le choix des modulations qui sont susceptibles de 

remplir les conditions du cahier des charges. 

- Dans la deuxième partie, nous nous intéressons à la conception et à la réalisation du 

micro-émetteur en tenant compte du cahier des charges. Un logiciel de conception assistée par 

ordinateur (CAO) a été utilisé afin d'implanter convenablement les composants électroniques et 

d'éliminer ainsi tout phénomène de rayonnement entre composants. Une méthode 

d'optimisation non linéaire a été employée pour déterminer les valeurs optimales de la charge et 

du diviseur capacitif de l'oscillateur et de l'adaptateur d'antenne. Le développement des 

microcontrôleurs en technologie HCMOS qui associe une très grande intégration à une faible 

consommation, nous a amené à utiliser le rnicrocontrôleur MC 68HC11 pour l'acquisition d'un 

signal informatif et sa conversion en séquences afin d'obtenir un émetteur travaillant, en plus, 

en FSK. Puis, nous présenterons l'étude d'une alimentation par champ électromagnétique 

externe. Cette alimentation a été optimisée afin de transférer le maximum de puissance sur la 

bobine de réception. Celle-ci sera utilisée aussi bien en milieu médical, afin d'éviter des 

désagréments aux patients, qu'en milieu industriel hostile ou d'accès difficile. 

- Dans la troisième partie, nous présentons les résultats obtenus, aussi bien avec le micro­

émetteur qu'avec l'alimentation par champ électromagnétique externe. 

Nous terminons par une conclusion avec des perspectives de notre étude. 
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HISTORIQUE 

A notre connaissance et malgré une recherche approfondie sur les travaux déjà effectués 

dans le même domaine, nous n'avons pas trouvé des études se rapprochant de notre cahier des 

charges. 

La télémétrie signifie tout système qui a la possibilité d'effectuer la mesure à distance. 

Les systèmes électroniques de télémesure datent de quelques décennies. Les systèmes de 

télémesure utilisent comme moyen de transmission de 1 'information les ondes radioélectriques; 

mais les ultra-sons [ 49,57,58;69] et les ondes infra-rouges [34,71,75] ont été également 

employés comme support de transmission. 

Les systèmes de télémesure rendent de très grands services dans l'industrie où l'accès à 

l'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'autres voies. 

La télémesure a été employée pour mesurer la température et les pulsations cardiaques 

[17,22,30,43,62], les pressions intracraniennes [2,6,35], la quantité d'urine dans la vessie [10], 

les potentiels de nerfs [33], en physiologie [8,40,65] et en neurophysiologie [9]. 

La télémesure a été utilisée chez l'homme pour prélever les informations sur le transit 

gastrointestinal [ 18, 19], sur l'électrocardiogramme [39 ,51 ,79], sur les pulsations cardiaques 

pendant l'effort [21,45,63], sur les pressions sanguines [74] et sur les contraintes osseuses 

[3,12]. 
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La télémesure a été aussi employée sur les oiseaux pour la mesure de données 

physiologiques pendant le vol [64,73] et sur la détermination de la position des animaux en 

liberté [15] ceci ne serait pas réalisable sans cette technique. 

Les premiers systèmes de télémesure étaient constitués seulement d'un capteur et d'un 

modulateur [18,19]. Avec l'avènement de l'intégration des semi-conducteurs, on a pu réaliser 

des capteurs intelligents de télémesure, c'est-à-dire des capteurs qui traitent in-situ l'information 

avant de la transmettre. 

Vers le début des années soixante, la double modulation pour les systèmes de 

télémesure a fait son apparition [27]. Elle a été employée pour améliorer le rapport signal sur 

bruit et s'affranchir des problèmes de stabilité en fréquence et en amplitude des émetteurs et 

récepteurs. 

La double modulation a fait l'objet de nombreux travaux sous différentes formes: 

-FM/AM [78] 

-FM/FM [21,52,70] 

- PAM!FM [ 55,76] 

- PFM/FM [24] 

-PWM/AM [36] 

-PWM/PPM [41] 

Les fréquences utilisées en télémesure sont imposées par la législation. Certains travàux 

ont utilisé la bande UHF pour la fréquence porteuse [11,61], la bande VHF [1,21,36,43,51], la 

bande FM [4,28,32,37,70], d'autres ont utilisé la fréquence de 27 MHz [ 22]. 
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PARTIE; 1 

ANALYSE COMPARATIVE DES PROCEDES DE MODULATION 
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CHAPITRE 1; ETUDES DES DIFFERENTES MODULATIONS 

Dans cette partie, nous ferons une étude assez détaillée pour extraire les types de 

modulation répondant au cahier des charges qui nous a été proposé. 

l.ll LES MODULATIONS ANALOGIQUES 

En modulation continue [53,60], nous avons trois méthodes d'imprimer des 

fluctuations à la porteuse: 

-modifier son amplitude ; on parlera de modulation d'amplitude ( MA ). 

-faire varier sa fréquence; il s'agit de la modulation de fréquence ( MF). 

-modifier sa phase; on lui a donné le nom de modulation de phase ( MP ). 

l.l.U MODULATION D'AMPLITUDE 

En modulation d'amplitude, l'amplitude de la porteuse varie au rythme du signal 

modulant selon la loi : 

E(t) = E0 +Ka a(t) = E0 [ 1 + ma.Cosilt] (1.1) 

avec ma = ~ : indice de modulation (1.2) 

Le signal modulé en AM aura comme expression: 
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Em(t) = E0 [ 1 + maCosOt] Cosro0t 

Les spectres de ce signal sont représentés sur les figures 1.1 et 1.2. 

lb 

ma-} 

1 

ma..!h. 
2 

1 1 
f- F fo f +F 
0 0 

Figure 1.1 : Spectre d'amplitude d'un signal AM 

2 2 
ma lb 
8 

1 
f- F 
0 

2 

1~ 
2 2 

ma lb 
8 

1 
f +F 

0 

Figure 1.2 : Spectre de puissance d'un signal AM 

1.1.2) MODULATION DE FREQUENCE 

( 1.3) 

Dans ce type de modulation, la fréquence de la porteuse varie au rythme du signal 

modulant selon la relation: 

fï(t) = f0 + Kf .a(t) ( 1.4) 

où Kf est un paramètre inhérent au fonctionnement du modulateur. La phase instantanée 

s'écrit: 



t 
<l>i(t) = O>o t + Kf Ja(t) dt 

0 
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( 1.5) 

Si le signal modulant est sinusoïdal, le signal modulé en fréquence aura la forme suivante: 

Em(t) = E0 Cos [ ro0 t +mf Sin Ot] (1.6) 

Nous pouvons définir l'excursion de fréquence ( ôf) et l'indice de modulation (mf) par: 

ôf = KfA 

KfA 
ffi[= F 

ôf 
=p 

(1.7) 

(1.8) 

Le spectre d'un tel signal en FM est donné par le développement exponentiel de l'expression: 

pour 

eimrSinnt =Cos[ mfSinOt] + j Sin[mrSinOt] 

21t 
avec T=­

n 

Les coefficients de FOURIER du développement en série de l'exponentielle sont donnés par 

+1t 

Fn _ 1 J e.i(mrSinx -nx) dx 
21t -1t 

(1.9) 

Cette intégrale est d'une utilisation courante et connue comme fonction de BESSEL de 

première espèce. 



+1t 

Jn(ffit) = -1 Je.i<mr Sinx -nx) dx 
21t_1t 
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Nous aurons donc, pour l'exponentielle l'expression suivante: 

n=oo 

e.i mrSinn t = I,Fn ej n !lt = 
n=1 

n=+oo 

I, Jn(mf)cl n!lt 

n=-oo 

D'où les spectres, d'amplitude et de puissance, d'un signal FM. 

f +F 
0 

fo +2F 

Figure 1.3: Spectre d'amplitude d'un signal FM. 

2 2 
lb J imr) 

7 1 

f - 2F 
0 

~-F f +F 
0 

2 2 
~ J tllf) 

f
0 

+2F 

Figure 1.4: Spectre de puissance d'un signal FM 

(1.10) 

(1.11) 
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1.1.3) MODULATION DE PHASE 

Les résultats obtenus pour la modulation de fréquence peuvent être extrapolés pour la 

modulation de phase, la grande différence réside dans les définitions des indices de 

modulation. 

En FM 

En PM 

KrA mr= -F-

mp=KpA 

L'indice de modulation en fréquence dépend de la fréquence alors que celui de la modulation 

de phase n'en dépend pas. D'une façon générale, les systèmes PM tendent à être du type à 

"bande étroite", tandis que les systèmes FM du type "large bande". Pour le cas le plus 

général, à un indice mp fixé, et en se référant à la table de la fonction de BESSEL, nous 

pouvons déterminer le nombre de raies spectrales qui participent à la transmission. 

l .2) LES MODULATIONS DIGITALES 

On définit le signal digital comme celui dont le paramètre porteur d'information varie 

en assurant seulement quelques valeurs discrètes possibles [53,60]. Cette définition est 

générale et inclut aussi les signaux modulés. Ainsi, par exemple, si le signal modulant était 

binaire, dans le signal modulé, nous aurions seulement deux amplitudes possibles 

(modulation par saut d'amplitude ou ASK :Amplitude Shift Keying) ou deux fréquences 

possibles (modulation par saut de fréquence ou FSK : Frequency Shift Keying) ou deux 

phases possibles (modulation par saut de phase ou PSK : Phase Shift Keying). Le fait d'avoir 
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seulement quelques états possibles pour le signal, crée des particularités spéciales dans le 

montage du système. Ainsi, par exemple, au niveau de l'émission, nous pouvons simplifier 

considérablement la production du signal modulé en utilisant un sélecteur d'état, au lieu du 

modulateur conventionnel. Le synoptique d'un émetteur, avec le canal de transmission bruité, 

est représenté ci-dessous: 

Source .. 

t 
1 

Signal digital modulé 
1 
1 

Sélecteur t _... 

d'état 
Canal 

1 Bruit 
Signal digital 

Figure 1.5 : Synoptique d'un émetteur digital 

1.2.1) MODULATION ASK 

1.2.1.1) SPECTRE D'AMPLITUDE 

Sig nal digital 
__. 

odulé déformé rn 

Le signal à saut d'amplitude ou ASK admet deux niveaux d'amplitude E 1 et E2 . 

Nous pouvons définir donc: 

état Il 1 Il : Em(t) = E 1 Cos ro0 t (1.12) 

état" 0" (1.13) 
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Il est commode de créer le concept de porteuse virtuelle. Cette dernière a pour 

expression: 

Ev(t) = Eo Cos O>o t 

où Eo = El+Ez 
2 

On peut définir l'indice de modulation pour un signal digital ASK par: 

~E El- E2 
ma = To = E 1 + E2 

(1.14) 

(1.15) 

Pour l'analyse du spectre de l'onde modulée, nous devons substituer le signal modulant 

digital par le signal de test correspondant qui est une onde carrée. Avec la période T, chaque 

état dure T /2. 
27t 

co=y =27tF 

Nous devons avoir co0 »co pour que l'enveloppe reste bien définie. Les hypothèses faites 

permettent d'exprimer le signal ASK sous la forme: 

Em(t) = E0 [ 1 + ma Q(t) ] Cosro0 t (1.16) 

Q(t): onde carrée de modulation, variant entre± 1, de période Tet qui peut s'exprimer par: 

n=oo 
Q(t) = L an Cosnrot 

n=l 

T 
2 

avec a.=~ J Q(t) Cos nrot dt= n! Sin[~" ] 

-2 
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Le signal modulé s'exprime par: 

n=oo 

Em(t) =E0Cosro0 t+2 ~Bornas in ~1t[Cos(ro0+nro)t+Cos(roo-nro)t] L,.; n1t 
n=1 

(1.17) 

Finalement, nous aurons dans le spectre: la porteuse plus deux bandes latérales, de part et 

d'autre de la porteuse, reproduisant le spectre de Q(t), multipliant les ordonnées par ma.E0 . 

Amplitu..lf:i 

E 
0 

5 n 

w
0

- Sw W 0 - w 

2Eo m!:l 2E ma 
7 n ---"0--

7B 
Jn 3n 

Figure 1.6 : Spectre d'amplitude d'un signal ASK 

1.2.1.2) LARGEUR DE BANDE 

La largeur de bande nécessaire pour la transmission peut être déterminée en 

extrapolant le même critère que pour une impulsion. 

Bmin = ( O>o + ro ) - ( O>o - ro ) = 2 ro (1.18) 
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1.2.2) MODULATION FSK 

Le signal FSK ou à saut de fréquence présente deux fréquences différentes. Les 

signaux modulés peuvent être obtenus soit par la méthode de sélection soit par commutation 

d'un des éléments du circuit de l'oscillateur. Ainsi, pour la modulation FSK avec sélection, 

elle est obtenue en commutant deux générateurs. Nous pouvons représenter un signal FSK 

comme la combinaison de deux signaux OOK. La figure 1.8 représente les deux signaux 

OOK avec le signal binaire. Le signal FSK peut être idéalisé par l'addition de deux signaux 

OOK comme le montre la figure 1. 7. 

Q(t)6 
D D D 

E (t) 
rn 

Figure 1.7: Composition d'un signal FSK avec deux OOK 

Nous pouvons schématiser un modulateur FSK de la manière suivante: 

... 
t 

t 

t 
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"\~ 
Filtre 

(01 
étecteur 

envelop. 

"' '"20_/t 
Décision et 

régénération 

!,... -C-omm-:..._a_n-de---. Détecteur 
envelop. +-----' 

Figure 1.8 : Synoptique d'une transmission FSK 

Le régénérateur a pour fonction la reproduction des états originaux. Le circuit de décision, en 

analysant les tensions d'entrée, doit reconnaître quel état le régénérateur devra produire. 

1.2.2.1) SPECTRE D'AMPLITUDE 

La figure 1.7 nous permet d'écrire: 

Etat" 1 " : Ern(t) = E0 Cos WI t 

Etat" 0" : Em(t) = E0 Cos 0)2 t 

En supposant ro1 > 0)2 , nous pouvons définir la porteuse virtuelle par : 

Ev(t) = E0 Cos ro0 t 

où fréquence angulaire 

et la déviation de fréquence angulaire est définie par: 

WI - W2 
(Ùd =--2--

(1.19) 

( 1.20) 

(1.21) 

( 1.22) 

(1.23) 
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Les relations (1.19) et (1.20) se transforment en: 

- Etat " 1 " : Em(t) = Eo Cos [ 0>0 + 0>d ] t (1.24) 

- Etat " 0 " : Em(t) = E0 Cos [ O>o - O>d ] t (1.25) 

Nous considérons le même signal de test que nous avons défini précédemment . Le 

problème peut être vu comme un schéma de modulation en fréquence de la porteuse par une 

onde carrée. Il se trouve que l'onde carrée possède un spectre complexe et par conséquent la 

détermination du spectre devient complexe et conduit à une série de difficultés. Dans ce cas, 

néanmoins, l'astuce consiste à décomposer le signal FSK en deux signaux OOK, que nous 

appelerons OOK1 et OOK2. Le signal FSK peut être considéré comme la superposition 

linéaire de ces deux signaux. 

- Etat " 1 " Em(t) = E0 Cos 0>1 t 

- Etat " 0 " : Em(t) = 0 

auquel correspond le spectre d'un signal OOK 1. 

n=+oo 

Eo tnT Ls. mt 

Emi(t) =2 n

2

1t e.i(rol+nro)t (1.26) 

n=-oo 

Le signal OOK2, produit avec le retard de T/2, fournit: 

-Etat " 1 " : Em(t) = 0 

-Etat "0" Em(t) = E0 Cos 0>2 t 



auquel correspond le spectre suivant: 

Eo 
Em2(t) =y 

n=+oo 
L e-jnroT/2 

n=-oo 
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S
. mt 
ln-2 
mt 
T 

cl(ro2+nro)t (1.27) 

où le terme de phase correspond au retard de T/2 dans le domaine du temps. Le signal 

résultant s'écrira : 

(1.28) 

n=-oo n=-oo 

Nous avons deux spectres du type OOK, un autour de ro1 et un autre autour de ffi2. 

Amplitude 

Figure 1.9 : Spectre d'un signal FSK 
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1.2.2.2) LARGEUR DE BANDE 

La largeur de bande d'un signal FSK est donnée par: 

B=2rod +2ro =2(roct +ro) (1.29) 

1 .2.3) MODULATION PSK 

Le signal PSK, ou à saut de phase admet deux phases <1>1 et <1>2 pour les deux états 

informatifs donnés. Nous pouvons déterminer le spectre de cette onde PSK en utilisant le 

même procédé que celui de la FSK, c'est-à-dire la superposition linéaire de deux signaux 

OOK. Dans ce type de modulation, on trouve une bande de fréquence, plus petite que celle de 

la modulation FSK, à savoir : 

B=2ro (1.30) 
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CHAPITRE 2 ; RAPPORTS SIGNAL SUR BRUIT EN M 0 DU LAT I 0 N 

ANALOGIQUE 

Le synoptique d'un système de réception est représenté sur la figure 2.1. Le but 

principal recherché est l'évaluation du rapport signal sur bruit en sortie du filtre [53,60]. 

L'action du démodulateur modifie cette grandeur pour les divers systèmes étudiés. Nous 

allons suivre l'altération que subit le rapport (S/B) tout au long de la démodulation, c'est-à­

dire, de calculer le rapport (S/B) à l'entrée du démodulateur: pré-détection et le rapport 

(S/B) à la sortie du filtre: post-détection. Pour simplifier les calculs nous supposerons que: 

a) Les puissances sont normalisées, c'est-à-dire elles sont développées sur une résistance 

hypothétique de 1 n. 

b) Les gains des amplificateurs et la fonction de transfert du démodulateur sont égaux 

à 1. 

Signal 
Système de 

se ss 
Filtre de __...... 

modulé bandeB Be Bs bande fm 

l l 
bruit Pré-détection Post -détection 

Figure 2.1: Synoptique d'un récepteur analogique 
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2.1l RAPPORTS ( S/8 ) EN AM 

2.1.1> CALCUL DE ( S/8 ) DE PRE-DETECTION 

La puissance du signal d'entrée est: 

2 2 2 2 
Eo ma Eo ma 

Se = P2BL = 8 + 8 (2.1) 

Dans les systèmes AM, la bande de fré4uenœ avant détection est B = 2 fm, avec fm la 

fréquence la plus élevée du signal modulant. Si on appelle (11) la densité spectrale de 

puissance du bruit entrant, le bruit avant détection vaudra alors: 

(2.2) 

D'où le rapport ( S/B)e avant détection: 

(2.3) 

2.1.2) CALCUL DE (S/B) DE POST-DETECTION 

La puissance du signal de post-détection s'écrit: 

(2.4) 
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Le bruit en sortie peut s'obtenir par intégration du bruit avant détection, sur un intervalle 

symétrique [-fm , +fm ], défini par la largeur de bande du filtre fm. autour de la fréquence de 

la porteuse. 

= 211 fm (2.5) 

Le rapport (S/B) en sortie vaudra: 

( S/B )s =---- (2.6) 

2.2) RAPPORTS CS/Bl EN FM 

2.2.ll CALCUL DE ( S/B ) DE PRE-DETECTION 

En FM la raie de la porteuse cède de l'énergie aux raies créées avec la modulation. 

Nous pouvons considérer approximativement que toute l'énergie est pratiquement concentrée 

dans les bandes latérales, et donc, la puissance du signal à l'entrée est: 

(2.7) 

En réalité, la raie de la porteuse transporte de l'énergie, mais dans les cas où l'indice de 

modulation est grand, l'approximation est parfaitement valide. Si B est la bande du système, 

le bruit de pré-détection sera : 

(2.8) 



d'où le rapport (S/B)e : 

( S/B )e =~ 
11 B 
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2.2.2) CALCUL DE ( S/B l DE POST-DETECTION 

(2.9) 

Nous savons que la sortie du démodulateur est proportionnelle à la déviation de 

fréquence, c'est-à-dire, du type: 

Ed(t) = k (mc ro) Cosrot = k ~ro Cosrot 

Comme nous avons supposé k= 1, la puissance de sortie est : 

(2.10) 

La sortie du démodulateur FM est proportionnelle à la variation de la fréquence 

angulaire instantanée autour de ro0 , point où est centré le discriminateur. Pour la composante 

élémentaire en question, la fréquence angulaire instantanée est : 

et le bruit après détection sera: 

où E0 l'amplitude de la porteuse et Eb l'amplitude de la composante élémentaire de bruit. 

Chaque raie distante de COi de la fréquence centrale contribue avec une puissance : 
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Dans l'équation précédente, le terme ( E~/2) équivaut à une puissance de la composante 

élémentaire du bruit à l'entrée du démodulateur qui est égale à ( 11 ~ro ). Par contre, la 

puissance Pb peut s'égaler à ( 11FM ~ro ), où 11FM équivaudra à la densité de puissance en 

sortie du discriminateur. Ainsi, 

Comme COi est une variable muette, on aura: 

Nous pouvons noter que la présence d'un bruit blanc à l'entrée du démodulateur FM, avec 

une densité de puissance ( 11 ) constante, produira à la sortie du discriminateur un bruit qui 

n'est pas du type " bruit blanc " . Ce bruit va maintenant passer par un détecteur AM suivi 

d'un filtre passe-bas de bande (fm). Donc le bruit en sortie sera: 

+fm 11 fm ro~ 
I 11 FM df = --:::----

-fm 3 Po 
(2.11) 

d'où le rapport ( S/B )5 

(2.12) 
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2.3 ) RAPPORTS CS/B) EN PM 

2.3.1> CALCUL DE <S/B) DE PRE-DETECTION 

Nous considérons que toute l'énergie est concentrée dans les bandes latérales comme 

dans le cas de la modulation de fréquence. La puissance du signal à l'entrée est : 

E2 
0 s = p =-e m 2 

Le bruit de pré-détection de densité spectrale 11 et de bande B sera: 

Be = 11 B 

d'où le rapport ( S/B )e 

( S/B ) = po = _fm_ 
e 211 B 11 B 

2.3.2) CALCUL DE <S/B) DE POST· DETECTION 

(2.13) 

(2.14) 

(2.15) 

Dans ce cas, la sortie du démodulateur est proportionnelle à la déviation de phase. 

D'où la puissance du signal de sortie: 

(2.16) 

Pour une composante élémentaire de bruit, nous avons en sortie du discriminateur de phase: 

E's = i: Sin ( roit + <l>i) 
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de façon que pour cette composante élémentaire nous obtenions : 

1 Eb 2 1 
dBs = - (- ) = - 1'\ df 

2 Eo E2 
0 

La puissance de bruit en sortie s'exprime par : 

+fm 
Bs = f dBs = 

-fm 

+fm 
f df = 

-fm 

D'où le rapport signal à bruit de post-détection: 

(2.17) 

(2.18) 
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CHAPITRE 3: RAPPORT SIGNAL SUR BRUIT EN MODULATION 

DIGITALE 

Le signal et le bruit présents à l'entrée du démodulateur (point de pré-détection) sont 

transférés vers la sortie comme le signal démodulé et le bruit démodulé; nous pouvons donc 

parler, au point de post-détection, du rapport (S/B)8• Le régénérateur produit à sa sortie un 

signal digital dans des conditions pratiquement sans bruit, c'est-à-dire, avec un (S/B) 

pratiquement infini [60]. L'effet du bruit présent en sortie du démodulateur va se faire sentir 

sur le circuit de décision à l'entrée du régénérateur lequel, dans certaines conditions, 

interprète erronement les digits. Dans ce cas, le rapport (S/B) au point de post-détection va se 

convertir en une probabilité d'erreur à la sortie du régénérateur. Nous devons, donc, pour 

chaque cas, diviser notre étude en deux parties, en premier l'action du démodulateur avec le 

calcul des rapports signal sur bruit à la sortie et à l'entrée et ensuite l'action du régénérateur, 

en montrant comment le (SIB)s est converti en probabilité d'erreur Pe à sa sortie [16,44,531. 

Dans ce qui va suivre, nous aurons affaire aux calculs de puissance se référant à un signal 

variable, dans lequel existe divers états possibles, avec des probabilités d'occurence connues. 

Dans ce cas, la puissance moyenne du signal peut se calculer par l'expression : 

i=m 
Pm= :LPïSi (3.1) 

i=l 

où 

Pi : probabilité d'occurence de l'état ( i ) 

Si : Puissance moyenne du signal de l'état ( i ) 
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Dans la partie qui suit, nous allons considérer le cas le plus fréquent pour lequel le signal 

modulant est un signal binaire, avec des états équiprobables. 

3.1l SYSTEME ASK 

3.1.1) ANALYSE DE L'ACTION DU DEMODULAIEUR 

3.1 .1.1) CALCUL DE <S/Bl DE PRE-DETECTION 

La puissance moyenne de ce signal, en supposant les états équiprobables est : 

Où P0 est la puissance de la porteuse virtuelle. La puissance du signal à l'entrée s'écrit donc: 

(3.2) 

Soit B=2 fm la bande du système, la puissance de bruit à l'entrée sera: 

Be = 11 B = 211 fm (3.3) 

d'où le rapport signal sur bruit de pré-détection: 

(3.4) 
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3.1.1.2) CALCUL DE <S/Bl DE POST-DETECTION 

A la sortie du démodulateur nous avons, à 1 'état " 1 " le niveau 2E0 et à 1 'état " 0 " le 

niveau O. En utilisant la relation (1), la puissance moyenne du signal de sortie sera: 

P'm =2E~ 

Ce signal présente une partie variable et une composante continue, dont la puissance dans ce 

cas est égale à : 

Comme nous avons fait pour 1' entrée, nous devons considérer seulement la partie variable du 

signal de sortie. Ainsi la puissance du signal de sortie sera : 

Ss = P' rn - P' o = 2 E~ - E~ = E~ = 2 Po (3.5) 

Nous avons vu que le démodulateur d'amplitude transfère vers la sortie la même puissance de 

bruit présente à l'entrée. Donc Bs sera: 

(3.6) 

d'où le rapport signal sur bruit à la sortie du démodulateur: 

(3.7) 
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3.1.2) ANALYSE DE L'ACTION DU REGENERATEUR 

Le signal démodulé est appliqué au circuit de décision, qui commande la formation de 

l'impulsion à la sortie du régénérateur [41,77]. Nous supposons initialement le bruit absent. 

Le signal au point de post-détection peut fournir deux valeurs : 

f(t) = 0 

f(t) = 2 E0 

et le régénérateur produira respectivement les états " 0 " ou " 1 " à sa sortie. En présence du 

bruit, nous aurons : 

x(t) = f(t) + b(t) (3.8) 

où b(t) est le bruit additionné. A un niveau (À.) de décision fixé et bien déterminé, le circuit 

de décision établi la règle suivante: 

x( ti) >À. correspondra l'état " 1 " 

x(ti) <À. " " "0" 

x( tt)= À. état arbitraire (généralement garde l'état précédent) 

3.1.2.1) DEMODULATION AYEC DETECTEUR SYNCHRONE 

Dans ce cas, nous retrouvons en sortie seulement les composantes de bruit en phase 

avec la porteuse. Nous pouvons démontrer que ces composantes sont aussi distribuées 

aléatoirement et suivent la fonction de GAUSS. 
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1 ~ 
p(x) = ~ e· 20'2 

21t 
(3.9) 

+co 

avec J.1 = f x p(x )dx 
-co 

+co 

cr2 = J<x-J.L)2 p(x) dx 
-co 

Si nous supposons que cr2 est égale au bruit non démodulé, c'est-à-dire: 

cr2 =Tl B 

f(t) peut seulement prendre les valeurs 0 ou 2E0 et va agir comme une polarisation fixe, 

modifiant ainsi la valeur moyenne de J.L. Ainsi, pour l'état" 0" f(t) = 0 et J.1 = 0 et la fonction 

de densité de niveau sera donnée par : 

1 x2 
P o(X) = _ r:::- e-20'2 

-v 21t CJ 
(3.10) 

et pour 1 'état " 1 " f( t) = 2 E0 et J.1 = 2 E0 et donc la fonction densité sera donnée par : 

(3.11) 



Pz(X) 
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IIA=2 Eo 

1 

.,...___________ ~ Signe1+1>rui1 

~ ,......_ 
"'-. Signe! idéal 

x 

x 

x 

Figure 3.1 : Analyse du processus de décision pour 1 'ASK 

En utilisant les définitions de probabilité ci-dessus: la probabilité P(l/0) que le circuit de 

décision décide de 1' état "l", quand 1 'état correct était à " 0 " est : 

P(l/0) = 
+oo 

= JPo(x) dx = 
A 

+oo 

f 
1 x2 

-r::- e-20'2 d x 
"L1C cr 

(3.12) 

A 

la probabilité P(0/1) que le circuit de décision décide 1 'état "0" quand 1' état correct est à "l" 

est: 
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Â 

Â f 1 ~dx P(0/1) = f Pt(x) dx = Th cre· ZCJ2 
-oo 

(3.13) 

-oo 

La probabilité globale d'erreur Pe sera donnée par: 

Pe =Po [ P(l/0)] +Pl [ P(0/1)] (3.14) 

Et en supposant les états "0" et "l" équiprobables, nous aurons : 

P e =! [ P(0/1) + P(l/0)] (3.15) 

Il est souhaitable de choisir Â = E0 ce qui va minimiser la probabilité d'erreur Pe. Tous les 

calculs effectués donnent : 

cr 1 Â 
P e = 1 - f Po(x) dx = - erfc ( -- ) 

2 cr{2 
(3.16) 

-oo 

Nous pouvons exprimer ce dernier rapport en fonction de (S!B)s et, ainsi, P e sera calculée en 

fonction de ( S/B )5• Prenons : Â = E0 où E0 est l'amplitude de la porteuse. Donc le rapport 

( À/cr) devient: 

La probabilité d'erreur s'écrit en fonction de ( S!B )5 : 

Pe =! erfc [ ~ ~ (S/B)s ] (3.17) 
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3.1.2.2) DEMODULATION AYEC DETECTEUR D'ENVELOPPE 

Dans ce cas, la probabilité d'erreur [53,60] s'exprimera par la relation suivante: 

1 1 (S/B)s 
P e "" 2 [ 1 + ] e· 2 

"21t(S/B)s 
(3.18) 

Le niveau de décision (À) optimal, c'est-à-dire pour lequel Pe est minimum devient fonction 

de (cr), bien proche de la valeur À= E0 • 

3.2) SYSTEME FSK 

3.2.1) ANALYSE DE L'ACTION DU DEMODULATEUR 

3.2.1.1) CALCUL DE fS/B) DE PRE-DETECTION 

A l'entrée du démodulateur nous avons un signal sinusoïdal, avec une amplitude E0 , 

qui présente soit une fréquence f1, soit une fréquence fz [60,77]. Les états d'occurence sont 

équiprobables. La puissance du signal est: 

E2 
0 

Se =Pm =2 =Po (3.19) 

Le bruit de pré-détection sera: 

(3.20) 

D'où le rapport signal sur bruit de pré-détection : 
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(3.21) 

3.2.1.2) CALCUL DE <S/Bl DE POST -DETECTION 

La démodulation FSK peut être réalisée soit en utilisant la démodulation FM 

classique, soit par décomposition en deux composantes ASK. 

a) DEMODULATION FM CLASSIQUE 

Le signal de sortie sera bipolaire, avec une amplitude proportionnelle à (+cod) pour 

l'état "1" et à ( -rod) pour 1' état "0". En supposant la constante de démodulation égale à 1 et les 

états équiprobables, nous aurons : 

(3.22) 

Le bruit blanc à l'entrée du système est traité par le discriminateur générant le bruit 

FM de densité 11FM. Donc, le bruit en sortie sera celui compris dans une bande ± fm autour 

des sous-porteuses f1 et f2. 

(3.23) 

D'où le rapport signal sur bruit de post-détection: 

(3.24) 
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b) DEMODULATION PAR DECOMPOSITION EN ASK 

Le schéma synoptique du système est représenté ci-dessous. Les filtres du 

discriminateur peuvent être indépendants et de bande plus étroite, égale à 2 fm, centrés 

respectivement en : 

(3.25) 

et (3.26) 

Filtre de Détecteur 
r-

bande t-
ASK 

2fm 

Filtre de __..., 
bandeB ~ )- Capteur r----- Régénérateur œ 

j polarité 

Filtre de Détecteur ..... 
bande 

2f rn 
ASK 

Figure 3.2: Synoptique du système de réception en FSK 

La puissance du signal de sortie s'écrit: 

(3.27) 
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Les bruits qui passent par les filtres centrés sur f1 et f2 et qui occupent des bandes 

différentes du spectre, sont totalement non cohérents et, ainsi nous obtenons : 

Bs = Bst + Bs2 = 2 Tl fm + 2 Tl fm = 4 Tl fm (3.28) 

Les filtres possèdent une largeur de bande de 2 fm; d'où le rapport signal sur bruit de post­

détection: 

(3.29) 

3.2.2) ANALYSE DE L'ACTION DU REGENERATEUR 

Les problèmes susceptibles que le circuit de décision risque de rencontrer, 

proviennent seulement des variations d'amplitudes engendrées par le bruit démodulé sur le 

signal démodulé. Nous analyserons donc l'action du démodulateur. 

3.2.2.1} DEMODULATJON PAR DECOMPOSITION EN ASK AVEC llN.E 

DETECTION SYNCHRONE 

La décision est basée sur la différence des deux signaux Xt(t) et x2(t). Précisément la 

règle de décision sera : 

Xt(t)- x2(t) >0 cequicorrespondà "l" 

" " "0" 

" " un état arbitraire 

Le niveau de décision À = 0 correspond au point moyen entre +E0 et -E0 • Les bruits reçus 

suivent une loi GAUSSIENNE [53,60]. Ainsi, 



( ) 
1 _(x+Eo)2 

Po x = _r:- e 20'2 
"'121t 0' 

1 (x-Eo)2 
P1 (x) = fu 

0 
e- 20'2 

' 2- 2 2 4 c OU 0' - cr1 + 0'2 = 11 lm 

Les probabilités d'erreur s'écrivent: 

00 

P(l/0) = J p0 (x) dx 
0 

0 

P(0/1) = J Pl (x) dx 
-oo 

Finalement, nous obtenons: 
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(3.30) 

(3.31) 

(3.32) 

(3.33) 

(3.34) 

3.2.2.2) DEMODULATJON PAR DECOMPOSITION EN ASK AYEC UN 

DETECTEUR D'ENVELOPPE 

La probabilité d'erreur dans ce cas est donnée par la relation: 

(3.35) 
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CHAPITRE 4 ; CONCLUSION 

Le critère du choix des types de modulation à retenir 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. Pour mener à 

bien cette étude, nous allons établir deux tableaux comparatifs aussi bien en modulation 

analogique qu'en modulation digitale. 

4.1) 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 à un système à bande étroite. Donc 

nous préférons la FM à la PM. Une comparaison entre la modulation AM et FM nous 

permettra de retenir la modulation analogique adéquate. 

La modulation AM possède; 

- Une bande égale à deux fois la fréquence du modulant. 

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

-L'influence du bruit, car l'information est portée par l'amplitude. 

En modulation FM nous avons : 

- La souplesse dans le choix de la bande du système. 

E2 
- La puissance consommée par la porteuse est proportionnelle à J~(mf) 2 ° 

- L'insensibilité aux bruits car nous avons un limiteur à la réception. 
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Nous savons que la portée de liaison est proportionnelle à la puissance développée au niveau 

de l'aérien. 

ma = 1 Module ti on engule1re 
Ca racté ris tiques 

AM FM PM 

2 

s. Et JL tt ~=Po 
c: = 2 

--=Po 2 
0 4 2 ...... _, 
u 
Q,) Et. 2 TJ fm TJ B TJ B _, 

·a.> 
0 
1 

,Q,) 
Pm L 

S/B) Po Pm Po Pm Po a.. = --e 4TJ fm - 6 TJ fm TJB = TJB TJB TJB 

~ 1 2 _j_ 2 Ss 2 =Po "2" (8w) 2 ( mp ) 
c: 
0 ..... 

2 !l frt.l (Wm)2 2 !] fm _, 
2TJ fm (.) 

Q,) Bs r; 3 .~ _, 
,Q,) 
0 

1 2 f _, 
~.n._- Pm 3P

0 
(mf ) p ( mP (/) 

0 (S/~) 
0 

a. 2TJ fm -3 TJ fm 2TJ fm 2TJ fm 

9 2 .1..(m/ M 1 2<mf) 2 p 

Tableau 1: Résumé des rapports signal à bruit en modulation analogique 
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Il est intéressant de comparer les (S/B)5 que les divers systèmes sont capables de 

produire dans les conditions similaires à l'entrée du récepteur. Considérons, dans ce point, la 

même puissance moyenne du signal ( Pm ) et la même densité de puissance de bruit ( 11 ). 

Pour le même signal modulant, de bande fm, nous allons comparer les systèmes à travers le 

paramètre M ( facteur d'amélioration) et défini par: 

M = (S/B)s pour le système considéré 
(S/B)s pour le système de référence 

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

poser: 

YdB = XdB + ~ où 

50 y= ( SIB 
5
)dB 

40 

30 

20 

10 

10 

l
y = (S/B)s dB 

x = ( Pm )dB = (S/B)s en AM 
3 11 fm 

20 

FM 
PM 

AM 

30 

Figure 4.1: Représentation des systèmes de modulation 

Il est commode d'adopter pour l'indice mf une valeur au-dessus de laquelle on a une 

amélioration sur la AM pour les mêmes conditions d'entrée (Pm et 11). La largeur de bande 
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du système est l'objet de normes, ce qui définit approximativement la valeur de mr. Grâce au 

tableau 1 et la figure 4.1, nous pouvons déduire que ce sera la modulation FM qui sera 

adoptée sans préaccentuation, car nous avons une autre contrainte dans le cahier des charges, 

à savoir la miniaturisation de 1 'émetteur. 

4.2) CHOIX DE LA MODULATlON DIGITALE 

Nous allons comparer les systèmes à partir du facteur d'amélioration, défini comme 

précédemment. Nous prendrons la ASK comme système de référence. On considérera 

encore que nous travaillons avec la même puissance moyenne et la même densité de bruit à 

l'entrée du récepteur. En plus du tableau 2, la figure 4.2 présente les probabilités d'erreur 

pour divers systèmes en fonction de ( x= Pm/211 fm = (S/B)s en ASK). Nous pouvons 

conclure, d'après le tableau 2 et la figure 4.2 que la FSK, par décomposition en ASK, 

possède le même facteur d'amélioration et la même probabilité d'erreur que l' ASK avec une 

détection synchrone. Donc, apparemment, on n'a pas d'avantage de la FSK sur l'ASK. Mais 

nous devons prendre en compte les points suivants : 

a)La comparaison a été faite en terme d'égale puissance moyenne. Si nous considérions la 

même puissance crête, le (S/B)s pour la FSK aurait l'avantage de 3 dB. 

b) La FSK a l'avantage d'avoir un signal à amplitude constante ce qui 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 à zéro, alors qu'en ASK, il est 

variable et dépend du niveau reçu, nécessitant un réajustement continu, sous peine de 

modifier P e. 
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d) En comparant les courbes de Pe pour l'ASK et la FSK, dans le cas de la détection 

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

e) 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 à grand débit. 

Pe 
x=(S/B)s en ASK 

1,0 T' 
5 10 

0,8 
13 Pe(Det.Syn)ASK 

• 0,6 
Pe(Det.Env )ASK 

• Pe(Det.Syn)FSK 

0 Pe(Det.Env)FSK 
0,4 

lB Pe(Det.Syn)PSK 

---a- Pe(Det.Diff)PSK 
0,2 

0,0 

Figure 4.2: Probabilité d'erreur en fonction de (S/B)s 

La modulation 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 en modulation analogique et la FSK en 

modulation digitale. 
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Tableau 2: Résumé des modulations digitales 
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PARTIE ; 2 CONCEPTION DU SYSTEME DE 

TELEMESURE ET DE L'ALIMENTATION PAR CHAMP EXTERNE 
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INTRODUCTION 

Les types de modulation analysés et retenus dans l'étude de la première partie sont 

mis en œuvre. 

Des simulations du fonctionnement de chaque partie de 1 'émetteur seront 

systématiquement faites à l'aide du logiciel de CAO (SPI CE). 

Nous ferons appel à une méthode d'optimisation non linéaire afin d'obtenir les 

valeurs optimales des éléments de l'oscillateur et de l'adaptateur d'antenne. 

En FSK, nous avons opté pour le microcontrôleur MC 68HC11 en raison de sa 

faible consommation et de son encombrement réduit. Le prototype d'une alimentation 

externe par champ électromagnétique externe a été conçu, optimisé et réalisé afin de 

pouvoir alimenter le système électronique qui sera ultérieurement implanté in-vivo ou en 

milieu industriel hostile. 

CHAPITRE S : CONCEPTION DE L'EMETTEUR 

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

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

-Une puissance d'émission de 5mW maximum sous une charge de 73Q : Normes 

CNET. 

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

- Un écart de fréquence limite de l'émetteur de 2KHz à 150MHz : Normes CNET. 

-Une fréquence de travail de 148.9MHz: Normes CNET. 
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- Une largeur de bande d'émission obéissant aux normes en vigueur, c'est-à-dire un 

espacement entre canaux de 12,5KHz. 

- Un encombrement le plus réduit possible. 

5.1) ETUDE DE L'OSCILLATEUR HF 

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

- Nous commençons par choisir la configuration de l'oscillateur. En très hautes 

fréquences, un montage du type COLPITIS est particulièrement bien adapté puisque les 

capacités internes du transistor sont rendues négligeables devant celles des condensateurs 

d'accord qui viennent se mettre en parallèle. De plus, pour ces fréquences, c'est le 

montage en base commune qui offre le meilleur rendement. 

Notre oscillateur sera donc un COLPITIS en base commune. 

Le choix du transistor est donc en premier lieu guidé par la fréquence de coupure Fh21b 

qui doit être au minimum deux fois plus grande que la fréquence de travail de l'oscillateur 

( Fh2lb:::; 2 * 150 = 300MHz). 

Comme les normes nous imposent un écart de fréquence limite de 2KHz à 

150MHz, nous devons utiliser un oscillateur à quartz. 

Il faut étudier ensuite le circuit de polarisation et déterminer les valeurs des 

composants du circuit. 

En conclusion de tout cela, nous avons retenu l'oscillateur à quartz en résonance 

parallèle; la figure 5.1 montre le schéma électronique. 
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Rb1 

Rb2 Cb 

Quartz 

Figure 5.1 : Oscillateur VHF à quartz 

S.l.U ETUDE STATIQUE DU MQNTAGE 

Le transistor BF 199 a été retenu pour ses performances élevées. D'après les 

caractéristiques du constructeur, nous prendrons un courant de collecteur tel que la 

fréquence de transition soit la plus élevée. 

En prenant Ic=2mA 

nous relevons : 

Is = 0,025 mA 

Vs =0,7v 
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fT=500MHz 

Notons que cette dernière grandeur est plus élevée que la fréquence d'oscillation (f0 = 

148,9MHz). 

Nous prendrons une source d'alimentation de 4,5V. Si nous prenons le facteur de 

stabilité du montage égal à 10, nous aurons les valeurs des éléments de polarisation du 

transistor (Rbl , Rb2 et Re ). 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 VccflO; d'où les valeurs calculées des résistances de 

polarisation : 

Re:::: 2200 

5.1.2l ETUDE DYNAMIQUE DU MONTAGE 

L'oscillateur adopté peut être représenté comme étant constitué de deux 

quadripôles en parallèle (figure 5.2 ), c'est-à-dire l'amplificateur et le circuit de réaction 

[7,14]. Supposons que l'amplificateur et le circuit de réaction soient caractérisés par leurs 

paramètres admittances (Y llt> Yrt. Y ft. Y 22t) et (Y nq, Yrq• Y fq, Y 22q) où les indices (t) et 

(q) représentent respectivement le transistor et le quadripôle. 
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.. ... la - ..... 

t V1 A vat 

i'l j'a .. - .... 

t V'1 B IV'a t 

Figure 5.2: Schéma synoptique de l'oscillateur 

Dans le cas linéaire, nous pouvons écrire : 

-Pour l'amplificateur (A) 

( 5.1 ) 

-Pour le circuit de réaction (B) 

( 5.2) 

Comme nous avons les égalités suivantes : 



v1 =Vi 

v2 =V2 

Ï2 =-i2 
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Après quelques transformations, nous obtenons le système d'équations suivant: 

(Yllt+Yuq)Vl + (Yn +Yrq)V2 = 0 

( y ft + y fq ) v 1 + ( y 22t + y 22q) v 2 = 0 

Le système homogène admet comme solution: 

Det[ Y] =0 

( Y llt + Y 11 q)( Y 22t + Y 22q)-( Y ft + Y fq )( Y rt + Y rq) = 0 

Le quadripôle équivalent à A et B s'écrit: 

Yn = Y ut+ Ynq 

Yf = Yn + Yrq 

y22 = y22t + y22q 

Pour le circuit de réaction, nous avons adopté la configuration suivante: 

( 5.3) 

( 5.4) 
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Oz 

RL 

Figure 5.3 : Circuit de réaction de l'oscillateur 

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

devant Lro ou -
1
- ( en raison de la surtension élevée). R,L et C représentent la 

Cro 

résistance, la self et le condensateur série du quartz. 

jC0ro 1 1 
Y quartz = ----''---"'--1:-- ( Lro --- - - ) = j q 

Lro -- Coro Cro 
Cro 

où C0 représente le condensateur parallèle du quartz. Les paramètres admittances du 

circuit de réaction s'écrivent alors: 
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Si on suppose que les paramètres admittances du transistor sont donnés sous la forme : 

Yllt =a+jb Yrt = C + j d 

Yn =-rn+jf Y22t= e+jg 

alors les paramètres admittances du circuit global s'écrivent: 

= c + j 1 

Yr = -jCzro -rn +j f = -rn + j [ f- Czro ] = -rn+j p 

Y22 = e + j g +GL +j q +-jCzro = [GL +e] + j[q+g+Czro] = G + j S 

avec: 

1 = d- C2ro 

p = f- Czro 

La relation ( 5.4) nous permet d'écrire. 
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( a + j k ) ( G + j S ) - ( c + j 1 )( -rn + jp ) = 0 

d'où: 

Re[ Det Y ] = aG - k S + m c + 1 p = 0 ( 5.5 ) 

lm[ Det Y ] = k G + a S + 1 m - c p = 0 ( 5.6) 

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-à-dire: 

1 

L~ 
C+C0 

Comme C0 » C, la fréquence f0 se réduit alors à : 

1 
27t..J LC 

( 5.7) 

(5.8) 

Les valeurs des éléments (Ct, C2 et RL) seront déterminées dans le paragraphe 7.1.2 

traitant de l'optimisation de l'admittance de charge. 
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5.2) EMETTEUR FM 

Le problème auquel on doit répondre est de savoir sur quel paramètre nous 

devons agir pour réaliser une modulation. Pour répondre à cette question, isolons le 

circuit de réaction suivant : 

C2 
A 

A 

Cj: ctl 1 c 

I M QT 
- - M -- - -

Figure 5.4 : Schéma du circuit de réaction 

Posons: 

C' Cv 
Cs= C'+ Cv 

B 

R 

c 
0 c 

L 

M 

Cv 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 : 
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C'0 =Cs+ C0 

Comme la fréquence de résonance parallèle du quartz est donnée par la relation : 

f ___ ..::,1 __ 

p- -- cc:c 
2-w'JL~ 

Et Cs « C0 + C, cette expression devient : 

(5.9) 

Puisque sur C0 , on ne peut pas agir, alors nous réaliserons la modulation en modifiant 

C8 , c'est-à-dire, en agissant sur: C1 ou C2. Nous avons choisi la première solution pour 

moduler la fréquence. A l'oscillateur conçu et réalisé, nous devons lui adjoindre le circuit 

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

1
---, 

Oscillateur 

1 1 

1 ! 
v2 881os c; 1 

1 

1 

Figure 5.5 : Cellule de modulation FM 
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Les condensateurs de liaison CL sont utilisés pour éviter que la tension continue perturbe 

la source du signal informatif et le point de fonctionnement statique de l'oscillateur. La 

self La est une self d'arrêt. La diode varicap sera polarisée à travers la résistance R de 

lM!l Le niveau du signal informatif va, bien sûr, agir sur l'indice de modulation ( ~)et 

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

une valeur Cdo comme le montre la figure 5.6. Nous devons prendre, à cet effet, une 

valeur pour C' 1 telle que : 

où C1 : valeur optimisée qui sera déterminée ultérieurement. 

Figure 5.6: Polarisation de la varicap en FM 
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Le schéma global de l'émetteur fonctionnant en FM est représenté sur la figure ci­

dessous: 

Figure 5.7: Circuit électronique de l'émetteur FM 

5.3 ) EMETTEUR EN FSK 

Pour la réalisation de l'émetteur FSK, nous gardons le 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 l'on souhaite transmettre, nous réaliserons une conversion analogique­

numérique et le résultat de chaque conversion sera émis. Nous avons fait appel au 

microcontrôleur MC 68HC11 qui convient parfaitement à cette opération puisqu'il 

possède, entre autre, un port pour des entrées analogiques, un convertisseur analogique-
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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 

s'est donnée et d'un bit de stop. Le système de télémesure commandé par le 

microcontrôleur est représenté par la figure 5.8. Le mode mono-chipa été fixé par les 

entrées MODA et MODB. Le démarrage à l'adresse F800 est accompli en mettant une 

résistance de lKQ entre PDo et masse [22]. Les données obtenues, après conversion 

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

vitesse de 2400 bauds. 

MC68HC11 

Figure 5.8: Schéma bloc de l'émetteur FSK 

03c11lateur 

C' 1 

En statique la varicap aura une valeur Cdo· Nous devons prendre, à cet effet, une valeur 

pour C' 1 telle que : 
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-----1---
Vc:c 1 

Figure 5.9 : Polarisation de la varicap en FSK 

Le listing du programme, réalisé en langage assembleur, pour l'acquisition et l'émission 

du signal informatif est reproduit en annexe A. 

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 

l'émetteur fonctionnant en FSK est représenté sur la figure 5.10. Le listing se trouve en 

annexe B. 
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3 
8 tl MODA 

XTAL 
4,7xn 2 

MODB 10MO 

EXTAL 
IRQ 1 

X IRQ PE1 Signal d'entrée 
MC 68HC 11 45 

VRH 
52 TxD 
17 RES ET 

PD1 vdd (4,SV) 
21 

VRL vss VDD PDO 

1 26 20 

1XD 

4,5V 

220n 

0,1j.i. H 

(S:t20)p 

1SP 
4XD : ANTENNE 

~! ll4 
L.-...&.. _ _._ _ ____,.. ____ -'-----,---'----~--o o.: 

Figure 5.10: Circuit électronique de l'émetteur en FSK 
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CHAPITRE 6 ; SIMULATION A L'AIDE DU LOGICIEL SPICE 

Le logiciel SPI CE [46,48,50], puissant outil de conception assistée par ordinateur 

de circuits électroniques, nous permet de réaliser des simulations du fonctionnement d'un 

montage électronique. Il constitue un précieux outil pour le concepteur d'un système qui 

peut ainsi vérifier le fonctionnement avant d'entreprendre sa réalisation. La réalisation 

des circuits électroniques fonctionnant en hautes fréquences, à partir de quelques MHz, 

pose des problèmes 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 à côté 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 l'autre résistance. Cette tension induite peut aussi bien s'ajouter que se retrancher 

donnant ainsi un résultat contraire à celui recherché. A titre d'exemple, un amplificateur 

HF peut se transformer en un simple oscillateur. Pour choisir l'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 noeud d'analyse. Grâce à cette étude, à l'aide 

du logiciel SPI CE, nous avons pu placer les composants sur la maquette, éliminant ainsi 

l'effet des rayonnements. 

6.1) SIMULATION DE LA CELLULE D'ATTAQUE EN FM 

La cellule d'attaque est représentée par la figure ci-dessous. 
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~-Oscillateur-~ 
1 1 

1 ! 
c; 1 

1 

1 

Figure 6.1: cellule de modulation en FM 

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

sinusoïdal de la forme: 

a(t) =A Cosnt 

avec: F = 1 KHz et A = 2,5 Volts 

Les graphes des tensions V 1, V 2 et V 3 sont représentés par la figure 6.2. 

Sachant que V2(0) = + Vcc = 4,5v, ce qui donne, d'après les caractéristiques du 

constructeur de la varicap BB 105, une capacité de 9 pF. 

à V 2max = V cc + A = 7 v, on a Cdmin z 7 pF 

à V2min = V cc- A= 2 V, on a Cdmax z 12 pF 

Le logiciel SPI CE [47] permet de réaliser des simulations avec certains composants dont 

la loi de variation est polynomiale en fonction de la tension qui Jeur est appliquée. A l'aide 



68 

de la caractéristique capacité-tension de la varicap BB 105, nous avons trouvé la loi de 

variation suivante : 

( 6.1) 

avec Cdo ""' 14 pF et u en volts 

Cd1 ""' -1 pFN 

6.2) SIMULATION 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 V1, Vz et V3 sont 

représentés sur la figure 6.3. 

D'après les caractéristiques fournies par le constructeur, on peut relever les valeurs 

suivantes: 

V z( t=O ) = + V cc = 4,5V ce qui nous donne Cdmax ""' 9 pF 

Vzmax =+V cc+ 4,5V = 9V d'où Cdmin ""' 5 pF 

Les notations V2(t=o) et V2max traduisent respectivement l'absence et la présence 

du signal modulant. 

Pour la varicap, on a toujours une loi de variation de la forme : 
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où Cdo et Cdt ont les mêmes valeurs que celles trouvées précédemment. La valeur de la 

résistance de polarisation de la varicap ( R ) a été ajustée grâce à l'utilisation du logiciel 

SPICE de telle sorte que les signaux V2 et V3 soient une recopie de l'impulsion d'entrée 

avec en plus la composante continue V cc· 
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L"\. f\. " 1/ \ 
~ 

v\ 1 \ ru_ 1 

~ J ~ J \) 
v v v 

" " " 1 \ 1 \ 1 \ ru. ~. 
' 

\ / ~ J ~ ) 
v v v 

" " " { \ v \ 1 \ ru 2 

~ J \ J ~ ) 
v v ~v 

QI J Vl v• TIIE l.EFT RIQIT DIFFERENCE 
YSCALE 2V /DIV 
YZERD -6. 00 V VER -O.OOEOV -35.0MV -35.0MV 
XSCALE 500USEC/DIV 
XZERD 2. 50MSEC Hœ 58.2PSEC 2.99MSEC 2.99MSEC 
œ 2 vz .,. TINE CUlSIJl LEFT RifiHT DIFFERENCE 

YSCALE 2V/DIV 
YZERD 4.50 V VER 4.50 v 4.46 v -35.0MV 
XSCALE 500USEC/DIV 
XZERD 2. 50MSEC flJR 58.2PSEC 2.99Jt5EC 2.99MSEC 

al 3 V3 .,. TIIE cœsœ l.EFT RifiHT DIFFERENCE 
YSCALE 2VIDIV 
YZERD 10.5 V VER 4.50 v 4.47 v -33.8MV 

XSCALE 500USEC/DIV 
XZERD 2. 50MSEC 58.2PSEC 2.99Jt5EC 2.99MSEC 

Figure 6.2: Variations de V1(t), V2(t) et V3(t) en FM 
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- ~ . 

+ 

- ..,.,. ~ 
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~ ,U'f. '.;J 

al 1 Vl v• TINE LEFT RIQIT DIFFERENCE 
YSCALE 2V/DIV 
YlERO -3.50 V VER -O.OOEOV -O.OOEOV O.OOEOV 
XSCALE 500USECIDIV 
XZERO 2. 50HSEC Hœ 58.2PSEC 2.99MSEC 2.99HSEC 

al 2 V2 v• TIIE 02itJl LEFT RIQIT DIFFERENCE 
YSCALE 2V/DIV 
YZERO 7.00 V VER 4.50 v 4.50 v -l.25HV 
XSCALE 500USECIDIV 
XZERO 2. 50HSEC fŒ 58.2PSEC 2.99HSEC 2.99MSEC 

Of 3 V3 v• TIIE CURStJl l.EFT RIQff DIFFERENCE 
YSCALE 2VIDIV 
YZERO 13.0 V VER 4.50 v 4.50 v 2.50/tfV 
XSCALE 500USECIDIV 
XZERO 2. 50HSEC 58.2PSEC 2.99/tfSEC 2.99MSEC 

Figure 6.3: Variations de V1(t), V2(l) et V3(t) en FSK 
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Interprétation des fleures 6.2 et 6.3 

L'interprétation de la figure 6.2 peut se résumer comme ci-après: 

-Pour le canal 1 "CH.l ",on a le signal modulant de période lmS, d'amplitude 

crête 2,5v. Le point Y zERO représenté par une croix nous indique qu'en déplaçant la 

courbe vers le haut revient à lui ajouter une composante continue indiquée par Y ZERO· 

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

-Pour le canal 2" CH.2 ",c'est le signal après le condensateur de liaison CL de 

même période que le signal modulant, d'amplitude crête de 2,5v et centré sur l'axe 

temporel. Le Y ZERO : point initial de la courbe affiche 4,50v; c'est le potentiel V cc qui est 

appliqué sur ce point à travers la résistance de lM!l Donc nous aurons une variation du 

potentiel (v2) de ±2,5v par rapport à 4,5v. 

- Pour le canal 3 " CH.3 ", c'est le signal qui est appliqué à la varicap. Il a la même 

période et la même amplitude crête. Nous avons opéré un décalage vers le bas, toujours 

avec le souci de rendre les courbes lisibles. D'où la valeur de Y ZERO indiquée sur la 

légende de "CH.3" qui est de 10,5v. 

Nous avons maintenu la même échelle pour les trois courbes, à savoir: 

- échelle horizontale : 0,5ms/div 

- échelle verticale : 2v/div 
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La figure 6.3 peut être interprétée comme ci-dessous : 

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

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

- Le canal 2 "CH.2", montre le signal après passage dans le condensateur de 

liaison CL. Il possède la même période, même amplitude crête que le signal de 

commande. Il n'est pas dérivé et ceci grâce au choix adéquat de la résistance de 1M.Q. Le 

point de départ Y ZERO se trouve à 4,50v, valeur de V cc• plus la valeur du déplacement. 

-Le canal 3 "CH.3", indique le signal appliqué à la varicap. Il possède la même 

fréquence, même amplitude que le signal de commande. Le potentiel initial se trouve à 

13,0v. Les oscillations observées sur la courbe de v3 peuvent être interprétées par le fait 

que nous avons affaire à un circuit formé par La et Ce ( Ce = Cct en parallèle avec tous les 

autres condensateurs). Ces fluctuations n'ont aucun effet sur la valeur de Cd, car en réalité 

nous avons: 

Nous avons maintenu la même échelle pour les trois courbes, à savoir : 

- échelle horizontale : 0,5ms/div 

-échelle verticale : 2v/div 
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CHAPITRE 7 OPTIMISATION 

Le cahier des charges nous impose entre autre, une puissance à l'émission de 5 

mW maximum, une portée de liaison d'une dizaine de mètres et une antenne en Â/4, 

isolée dans l'espace, dont la résistance de rayonnement vaut environ 73 Q. A cet effet, 

nous devons chercher à optimiser les éléments de l'émetteur et d'un adaptateur d'antenne 

en Il si cela s'avérait nécessaire. 

7.1) OPTIMISATION DES ELEMENTS DE L'OSCILLATEUR 

Différentes méthodes d'optimisation non linéaires sont disponibles. Pour notre 

part, nous avons utilisé le programme COMET [68] pour l'optimisation de notre 

émetteur. 

7.1.1l DETERMINATION DE LA FONCTION G 

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

déterminants [56]. 

G= k[cp-lm]-a(mc+lp] 
k2+ a2 

S _ -=a~[-=c-~.:p:__--=1-=-m~] +__;;__k--':::[ :-=-=m.:....c.:....+_l "'-p ~] 
- k2 + a2 

(7.1) 

(7.2) 
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Posons: 

d'où C2 ro=Cro =Xt 

d'où C1 ro = N C ro = N X1 

At= rn- c ; A2 =a ; A3 = b rn- b c +ad+ a f 

A4 = c f - d rn ; As = b c f- b d rn - a c rn - a d f 

1 = d- Xt 

p = f- x1 

S = g + q +Xt 

d'où l'expression finale de la fonction G : 

(7.3) 
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Le but recherché est la détermination de la charge minimale en dessous de laquelle 

l'oscillateur décroche. Donc, on s'intéresse seulement à la fonction G, car cette dernière 

est fonction de l'admittance de charge; les seules variables sont X1 et X2. Nous allons 

donc calculer pour quelles valeurs de X1 et X2, l'expression de G sera maximale. Nous 

déterminerons ainsi la charge minimale en dessous de laquelle l'oscillateur cesse de 

fonctionner. Ceci aura lieu pour : 

= 0 et 
ao 
---0 ax2- (7.4) 

· b ao o Les expressions o tenues pour - = et 
axl 

aa o , 1 - = sont tres comp exes et par 
ax2 

conséquent ne peuvent donner des expressions analytiques des extremums de la fonction 

G. On essayera de détourner la difficulté en utilisant une méthode numérique. 

7.1.2) OPTIMISATION DE LA FONCTION G 

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

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

constructeur et valent : 

Re[ Yttt] = 0,21 mho et lm[ Ytlt] =- 0,028 mho 

Re[Yn ]=-7,710-5 mho et lm[ Yn ] =-1,810-3 mho 

Re[Yn ] =- 0,204 mho et lm[ Yrt ] = 0,08 mho 

Re[ Y22t] = 8 10·5 mho et lm[Y22tl = 1,9 10-3 mho 
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L'application de la méthode d'optimisation non linéaire COMET [68] nous donne la 

valeur du maximum de la fonction G avec le couple de variables X1 et X2 qui a donné 

cet extremum. Le maximum de la fonction G trouvé est de: 

Gmax = 4,61 mmho 

avec le couple X 1 et X2 

xl = 9,93 mmho 

x2 = 3,99 

Compte tenu de la valeur de la fréquence de travail ( 148,9MHz) et des résultats 

précédents, nous déduisons les valeurs de RLmin• Ct et C2: 

RLmin = 220 0 

Ct = 31 pF 

c2 = 10pF 

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. Il a fallu, donc 

prendre le maximum maximorum de G. 
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7.1.3) YERIFICATIONS EXPERIMENTALES 

La vérification expérimentale a été réalisée avec une résistance de charge variable 

allant de quelques ohms à 1 Kil avec une précision de 10%, car il n'est pas nécessaire de 

chercher une précision sur RL si les paramètres du transistor sont pris avec une précision 

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

On trouve: 

Yscrête :::::: 0,16 V, ce qui donne Ps:::::: 64 JlW 

En comparant les résultats théoriques et pratiques, on remarque que nous avons : 

* une erreur de 9% sur RLmin 

* " 6,5% sur Ct 

On peut dire que les résultats obtenus sont satisfaisants. 
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al Effet de la chan:e sur la fréquence d'oscillation 

En faisant croître la résistance de charge, à partir de la valeur minimale ( valeur 

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

fomin = 148,997127 MHz 

fomax = 148,997931 MHz 

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

démontre une bonne stabilité en fréquence. 

b) Effet de la chan:e sur l'amplitude du shmal de sortie 

L'amplitude du signal de sortie vaut 160 mV crête et augmente avec RLjusqu'à ce 

que cette dernière ne soit plus négligeable vis-à-vis de R22b· 

N.B. 

L'amplitude du signal de sortie est faible car le quartz travaille sur le partiel 7. 

cl Effet de la conductance de sortie du transistor 

Comme Gopt = Gmax = GLmax + e , alors 

ÜLmax = Gopt - e 

ll est souhaitable d'avoir ÜLmax » e, afin de faciliter la réalisation du montage; dans ce cas 

la charge ne dépendra pas des paramètres du transistor. 
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7.2) OPTIMISATION DES ELEMENTS DE L'ADAPTATEUR 

D'ANTENNE 

Compte tenu de la valeur optimale de la charge calculée précédemment ( RLmin ""' 

220 Q) et de la valeur de la résistance de rayonnement d'une antenne filaire en Â/4, 

au-dessus du sol, (730), nous sommes contraints d'insérer un adaptateur d'antenne 

entre les deux circuits. L'adaptateur retenu sera un circuit LC en II représenté par la 

figure ci-dessous. 

r----------------, 
1 1A L 
1 1 

l ~o---~------~nnnn---,-------0 

~ ~min 1 C 1 : r 1 r2 
: ~o--~-----=r:-r-----._-----0 
l Emetteur : B 
~-----------------

Adaptateur 

Figure 7.1: Adaptateur d'antenne en Il 

Posons: 

1 x2 =-c 200 

(7.5) 

(7.6) 

(7.7) 
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L'impédance vue entre les points A et B s'écrit : 

ZAB= ( -jX1) // (jLro + Zo) = ( -jX1) 1/ ( Z1) 

avec 

Z1 =jLro + Zo 

d'où l'expression de ZAB 

(7.8) 

=a+j ~ 

avec 

A= x1 X2 X3 (7.9) 

B = X1 RL[ X3 - X2l (7.10) 

c = RL [ X1 + x2- X3 l (7.11) 

D = X2 [ X3 - X2l (7.12) 
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Nous savons que la résistance optimale de l'émetteur vaut 220 n, donc nous 

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

ZAB = 220 Q + j[ ~ ] 

autrement dit nous devons obtenir : 

(X = 2200 et ~ ""' 0 

ce qui revient à dire que la partie imaginaire doit tendre vers zéro, donc la fonction ~ 

sera à minimiser de telle sorte que l'on tende vers le résultat souhaité. L'utilisation de la 

méthode d'optimisation non linéaire COMET [68] nous a donné les résultats suivants: 

x1 = 73,4 n 

x2 ... 48,2 n 

X3 ... 99,8 n 

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

les valeurs suivantes: 

c1 = 15 pF 

c2 ... 22 pF 

L ""' 0,1 JlH 
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En ce qui concerne la réalisation de la bobine, nous avons pris comme empreinte 

physique un diamètre 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 

- Le diamètre du fil : <P ,. 0,4 mm 
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CHAPITRE 8 ; ALIMENTATION PAR CHAMP EXTERNE 

8.1 INTRODUCTION 

La miniaturisation et l'utilisation à long terme des systèmes électroniques 

implantés pour les applications médicales ou industrielles en milieu hostile font appel à un 

besoin croissant d'alimentation externe [13,17,26]. En biomédical; le procédé se présente 

de la façon suivante: à l'extérieur du corps, à proximité de l'épiderme et en un point très 

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) récupère la 

puissance radioélectrique transmise, et un circuit la redresse pour la convertir en une 

tension continue qui alimente le système électronique implanté [20,25,38]. Le transfert du 

maximum de puissance de la bobine d'émission à la bobine de réception est recherché 

pour obtenir le meilleur rendement possible [31,67]. Une procédure de projet pour les 

bobines d'émission et de réception a été déterminée à partir des paramètres suivants : 

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

8.2) THEORIE 

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

OSCILLAT 
AMPLIF. 

PU ISS ANC~._~.-..... 
L1 

[) 

(L2 { c~ {c• ;:: 

Figure 8.1 : Schéma synoptique de l'alimentation externe 
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L'efficacité de la diode est définie par la grandeur A telle que : 

A - Vo 
-~ p 

où V P est la tension crête aux bornes du circuit accordé L2C2 et donc 

(8.1) 

Quand la diode est passante, Vp peut dépasser plusieurs volts, et RoCo »T0 : T0 est 

la période du signal incident, V diode « Vp et tt A" tend alors vers l'unité. Dans ce cas, 

V p = V o, et la résistance de charge équivalente en alternatif tt R tt qui dissipera une 

puissance moyenne alternative équivalente à celle dissipée en continu par R0 aura pour 

valeur: 

dt , R _ Ro 
ou - 2 ( 8.2) 

La résistance série RL équivalente due à la charge Ro ( ou R ) vue entre les points A et B 

[29,59,66] est déterminée en analysant le circuit suivant: 
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C2 L2 

B ___ ____,.___ _ __, B ____ _, 

RL 

L2,R2 

Figure 8.2 : Schéma de la bobine réceptrice 

t.;roz L~oo2 
RL=~= 2~ (8.3) 

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

secondaire à l'accord : 

R2 C2 
M 

L1 
RL 

Figure 8.3 : Circuit équivalent du secondaire 
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où R2 est la résistance série du secondaire non chargé. Le calcul de la résistance 

équivalente Re. réfléchie dans le primaire donne: 

(8.4) 

avec (8.5) 

l'inductance mutuelle des bobines 

(8.6) 

(8.7) 

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

L'efficacité du circuit à la résonance peut être déterminée à partir de la figure 8.4. 

Cl Rl 

Figure 8.4 : Circuit équivalent du primaire 
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La puissance développée aux bornes de V g à la résonance s'écrit: 

y2 
g 

La tension induite au secondaire, avec le primaire en résonance; ro = O>o est: 

'M . 'M Vg v = J 0) 11 = J 0) -n---.-Tr-Rl+Re 

(8.8) 

(8.9) 

(8.10) 

Comme le secondaire est accordé également sur la même fréquence (f0 ), nous avons : 

(8.11) 

La puissance transmise à la charge sera: 

(8.12) 

d'où le rendement 11: 
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R R2 Q1 k2 Q~ 
Tl = -----,----------

(R+R2Q~)[ R2Q~+ (l+Q1Q2k2)R] 
(8.13) 

Dans ce type d'alimentation, la valeur maximale de la grandeur " k " est déterminée par la 

dimension de la bobine et l'espacement D entre les bobines; elle indique généralement 

une limite supérieure sur l'efficacité atteinte. Une configuration typique des bobines est 

représentée ci-dessous: 

- axecommun 

D 

Figure 8.5 : Représentation des deux bobines 

Nous noterons : 

d 1 : diamètre de la grande spire 

" " petite " 
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11 : largeur de la grande spire 

tl tl petite Il 

D : espacement entre les milieux des deux bobinages 

Soit Mo l'inductance mutuelle entre deux spires coaxiales et de diamètres d1 et d2. 

L'inductance mutuelle entre les deux bobines constituées de nt et n2 tours [72] sera: 

(8.14) 

où n1 et n2 sont respectivement les nombres de tours au primaire et secondaire. La 

définition de M donne le coefficient de couplage k : 

(8.15) 

L'inductance basse fréquence d'un solénoïde à une seule couche est donnée par : 

L = d F n2 (8.16) 

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

bobine. Mo s'exprime donc par : 

(8.17) 
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où N est une fonction du rapport ( r2fq) [72]. Des équations 8.15,8.16 et 8.17, nous 

déduisons l'expression du coefficient de couplage: 

k = (8.18) 

où Ft et F2 sont les facteurs de forme pour les bobines primaire et secondaire [72]. Les 

expressions de Ft et F2 sont données par : 

d-
Fï = 0.03948 4Îi Ki (8.19) 

avec i = 1 ou 2 

La grandeur Ki dépend de la forme de la bobine considérée. On note que " k " est 

indépendant du nombre de tours des bobines et que N [72] augmente quand le rapport 

(r2frt) diminue. Il est déterminé par les facteurs de forme des bobines et par le rapport 

(r2fq). A l'aide de la figure (8.5), nous pouvons calculer la valeur de ce rapport: 

(d1-d2)2+4D2 

(dt+dz)2+4D2 
(8.20) 

Le choix de la fréquence pour alimenter le micro-émetteur, par champ 

électromagnétique èxtèrne doit obéir à deux conditions; d'une part cètte fréquence doit 

être très différente de celle du micro-émetteur afin d'éviter des interférences et d'autre 

part, elle doit être la plus petite possible, c'est-à-dire de longueur d'onde élevée, pour 

satisfaire la condition Â. très grande devant la dimension de la partie à irradier. En 

prenant f = 3 MHz, nous aurons Â. = 100 rn; donc la condition précédente est 

vérifiée. 
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8.3) OPTIMISATION 

La méthode d'optimisation non linéaire COMET [68] sera utilisée pour la 

recherche des optimums. Pour l'étape d'optimisation, nous allons donner 

l'organigramme figure 8.6 pour faciliter sa compréhension . 

Avec des encombrements donnés des bobines émettrice et réceptrice, nous 

sommes contraints de fixer les grandeurs (d1!11) et (dvh). Pour notre application, nous 

avons considéré que les deux bobines étaient distantes de 0,5 Cm . 
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DONNEES 

d et F 1 ( 1 )=a 1 .. ~ 11 
è1 )=a 2 .. K2 et F 

2 
12 v F0 , P 

0 
et gmax 

1er Optimisation r 
Optimisation de ( --.::1.. ) : minimisation 

parCOMET r 
1 

,~ 

Déduction de la valeur maximum du 

coefficient de couplage: k max 

,. 
2em Optimisation Optimisation du rendement de puissance 

parCOMET 

•r 

Déduction du rendement optimal et des 

valeurs de Q 1 , Q 2 ,R2 et k 

r 

Détermination des éléments des deux 

circuits ( émission et réception ) 

Figure 8.6: Organigramme de l'optimisation du rendement 
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8.3.1> OPTIMISATION DU RAPPORT CCJ.LrJ.l 

La première optimisation est appliquée à la relation (r:zlq) 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 [68] nous 

donne la valeur optimale suivante avec le couple ( dt.d2) qui a engendré cet optimum. 

(~)min'"' 0.75 

avec: d1 '"' 9.6 Cm et d2'"' 3.0 Cm 

De ce résultat, on déduit la valeur de N[72] et ensuite la valeur du coefficient de couplage 

maximum. 

Nmax '"' 1.07 4 .1 0-3 

kmax = 0.032 

8.3.2} OPTIMISATION DU RENDEMENT 

La deuxième optimisation est appliquée pour le rendement. Connaissant la borne 

supérieure du coefficient de couplage " kmax", on peut chercher la valeur optimale du 

rendement de puissance entre la source d'émission et la puissance développée aux bornes 

de la charge ( Ro = 2 R ). Le rendement est une fonction de plusieurs variables. 
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(8.21) 

En fixant, par exemple, la résistance R0 à 2 Kil (résistance représentant le micro­

émetteur en statique), les résultats de l'optimisation non linéaire sont: 

'llopt = 27% 

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

Ql = 90 

Q2 = 40,5 

k = 0.032 

8.4) DETERMINATION DES ELEMENTS DES DEUX CIRCUITS 

Connaissant la fréquence de travail fixée précédemment, la puissance 

consommée par le micro-émetteur P0 = 10 mW et la valeur maximale que doit délivrer 

la source de puissance, nous pouvons calculer les valeurs des différents composants qui 

constituent les circuits d'émission et de réception. 
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8.4.1> Calcul de L,2. et Cz. 

Application numérique: 

L2""' 21,5 JlH 

c2""' 130 pF 

8.4.2) Calcul de J'impédance du circuit primaire R.u 

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

2 
Ygmax 

d'où Rp = 11 -yp;; 

Application numérique: Rp""' 180 0 

8.4.3) Calcul de L1..ll.C1 

Pour calculer L1, il faudrait connaître le coefficient de qualité du primaire en 

charge ( Qu ). 



L- Rp 
1 - Qu COo 
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D'après la figure 8.4, le coefficient de qualité du primaire en charge est de la forme: 

Ql 
Qu = -

1
-R-Q"""-'---1 Q-2-k-=-2 
+ 2 

R+R2 Qi 

Application numérique: 

Qu ""' 42 

L1 ""' 0,23JlH 

Ct ""' 1 nF 

8.4.4) Evaluation du nombre de spires pour cbague bobine 

De la relation 8.16, nous déterminons les deux grandeurs recherchées. 

Application numérique: 

n1 ""' 1 spire 

n2 ""' 22 spires 

Nous constatons que la valeur de L1 est trop faible et par conséquent le nombre de spires 

l'est aussi, ce qui va nous pousser à utiliser un autotransformateur. 
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8.4.5) Calcul des diamètres des fils au prjmaire et secondaire 

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

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

On trouve: 

<1>1 ""' 7,7 mm pour la bobine primaire 

<1>2 ""' 0,27 mm Il secondaire 

Etant donné que le primaire possède seulement une spire, nous devons utiliser un 

autotransformateur pour augmenter ce nombre. Considérons le circuit suivant. 

c· 
1 

A 

B 

n' 
2 

n' 
1 

Figure 8.7 :Modification du primaire en autotransformateur 
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avec 

n' 1 secondaire de l'autotransformateur représentant L1 qui a été déjà calculée. 

n'1 + n'2 : primaire de l'autotransformateur L'1 représentant la nouvelle valeur de la self 

que l'on cherche. 

On peut montrer que la self L' 1 a pour expression 

L'l = [ n'l + n'2 ] 2 Ll 
n'2 

Si nous prenons n'1= 5 n'2, alors nous aurons L't = 36 L1; ceci va augmenter la valeur 

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

L't :::::; 8,3JlH 

C't ::::::: 340pF 

<l>'l ::::::: 1 mm 

n't + n'2 ::::::: 6 
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8.4.6) Détermination de C.u 

La constante de temps R0 C0 doit être très grande vis-à-vis de la période du 
1 

champ externe HF ( T 0 = fo ). 

To _l_ = 0,33 J..LS 
- fo 

Comme R0 vaut 2 kil, alors Co » 165 pF. On prendra : 

C0 = 20. 165 pF = 3,3 nF 

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

pour sa faible valeur de la tension de seuil. 
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CHAPITRE 9 ; CONCLUSION 

9.1l CONCLUSION SUR LE MICRO-EMETTEUR 

Nous dirons que l'utilisation du logiciel SPICE nous a permis de simuler tous les 

montages du micro-émetteur et d'implanter correctement les composants sur la maquette, 

ce qui a éliminer les effets de rayonnement que nous rencontrons habituellement en hautes 

fréquences. De plus, l'emploi du microcontrôleur MC 68HC11 a simplifié la réalisation 

du micro-émetteur fonctionnant en FSK. Si le micro-émetteur avait été réalisé à l'aide 

d'autres circuits, pour aboutir au même résultat, nous aurions augmenté la 

consommation et l'encombrement; ce qui n'est pas souhaité. L'utilisation de la méthode 

d'optimisation non linéaire COMET [68] nous a permis d'obtenir les valeurs optimales de 

l'oscillateur et de l'adaptateur d'antenne. 

9.2) CONCLUSION SUR L'ALIMENTATION EXTERNE 

Une procédure de projet a été développée pour l'alimentation des systèmes 

électroniques implantés à l'aide de rayonnement électromagnétique. Le problème de 

l'alimentation des systèmes électroniques implantés est loin d'être entièrement 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, l'alimentation par champ externe est plus appropriée dans 

des applications à long terme. L'utilisation d'une méthode d'optimisation non linéaire du 

transfert maximum de puissance de la bobine d'émission à celle de réception a été réalisée 
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pour un choix adéquat des différents composants. Un banc d'essai a été réalisé (cf partie 

mesures) pour nous permettre de récupérer l'énergie continue aussi bien en espace libre 

qu'en présence d'un gel à 12,5% fabriqué avec de la gélatine et de l'eau. Ces mesures vont 

nous permettre d'analyser l'atténuation de l'énergie radioélectrique dans le cas où nous 

passerions à des manipulations in-vivo. Cette expérimentation nous permet, compte tenu 

du lieu d'implantation du système électronique à alimenter, de fixer la puissance incidente 

adéquate. 
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PARTIE; 3 RESULTATS 
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CHAPITRE 10 : MESURES ET INTERPRETATIONS 

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

émetteur que sur l'alimentation par champ électromagnétique externe. 

10.1l MESURES SUR LE MICRO-EMETTEUR 

Les différentes manipulations réalisées sur le micro-émetteur sont résumées ci-dessous : 

10.1.1) Consommation 

La consommation du micro-émetteur a été évaluée à environ lOmW. 

10. 1.2) Stabilité en fréquence 

En laissant le micro-émetteur en fonctionnement, à. 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 : 

L\f 
T = w-s 

Ce qui est en conformité avec les normes en vigueur. 



105 

10.1.3) Portée de liaison 

La relation liant la puissance rayonnée (Pe). la puissance reçue (Pr). la distance entre 

l'antenne de réception et celle d'émission et la fréquence transmise, est donnée d'après la notice 

du constructeur du mesureur de champ par: 

- -3 Pe Pr-0,8510 [ f d 12 

avec 

Pr et Pe en Watts 

d en Km 

f en MHz 

A l'aide d'un mesureur de champ, nous avons relevé la valeur de la portée de liaison qui est: 

d = 10 mètres 

à cette distance la tension recueillie est de : 

Vr = 63 dB ~volt donc Vr""' 1,4 mY 

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

impédance de 50!2. 

Pr""' 2 10-8 W 

Nous déduisons la puissance rayonnée par le micro-émetteur : 

Pe""' 52~W 

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

paragraphe 7.1.3. 
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10.1.4) Mesure de la caractéristique du modulateur 

Le but de cette manipulation est la détermination de la fonction de transfert du 

modulateur, c'est-à-dire la grandeur Kr. Comme la fréquence de travail de notre micro­

émetteur est de 148,9MHz et que l'analyseur de spectre en notre possession a une gamme de 

fonctionnement de 0 à 5 MHz, nous devons utiliser un changement de fréquence. Le changeur 

de fréquence que nous avons réalisé autour du circuit intégré SL 6440C de PLESSEY est 

représenté sur la figure 10.1 . 

Ce circuit intégré est un double mélangeur équilibré conçu pour des utilisations dans les 

systèmes radio jusqu'à 150MHz. Une caractéristique de ce circuit nous permet de fixer le point 

de fonctionnement au moyen de la résistance variable de soon connectée entre la broche 11 et la 

tension Veel· Nous avons ajusté la résistance de 500Q de telle sorte que le courant de 

programmation soit de SmA; ceci correspond à un gain de conversion d'environ OdB d'après 

l'abaque du constructeur. Ce courant de programmation permet au mélangeur d'avoir une 

réponse linéaire. 

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

constructeur, nous devons prendre comme valeur son. 
La deuxième entrée est reliée à la masse par un condensateur de lnF. 

Le circuit possède une alimentation séparée ( V ee2 ) pour l'oscillateur. 

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

Vec1=6v et Vee2=5v 
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5 

Sortie o----u----1 

SL 6440 

OL entrée~ 1-1 n 
5 

Figure 10.1 : Changeur de fréquence à base du SL6440C 

10.1.4.1) Mesure en statique 

La relation (1.8) nous permet d'évaluer la caractéristique Kf, en supposant que le signal 

informatif a(t) est un signal continu de valeur V o. En faisant varier Vo de zéro jusqu'à une 

certaine valeur, nous relevons la fréquence et la tension de modulation Vo selon le schéma de la 

figure 10.2. 

... 
Fréquencemètre 

Emetteur r--

• ... Voltmètre 
efficace 

Alimentation Voltmètre ... 
Stabilisée .. 

continu 

Figure 10.2 : Schéma synoptique en statique 
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Toutefois, il est à noter que cette méthode possède des limites évidentes car le quartz 

arrive dans ce cas à suivre les variations de la tension de modulation; ce qui n'est pas le cas 

pour des signaux dynamiques. La figure 10.3 donne les variations de la fréquence en fonction 

de la tension de modulation V0 • Dans notre étude, la fréquence de travail est de 148,9MHz. Sur 

l'axe vertical de la figure 10.3, nous n'avons retenu que les digits qui subissent des variations. 

9200 fi (Hz) 

9000 

8800 

8600 

8400 

8200 

8000 
0 2 4 6 8 10 12 

Figure 10.3: Variation de la fréquence en fonction de Vo. 

La détermination de la pente nous donne: 

6F 
Kr = AV ,.. 73Hz/V 

C'est la grandeur que l'on désire déterminer. La figure 10.3 nous montre une non linéarité au 

voisinage des faibles tensions, ceci est dû à la caractéristique non linéaire de la varicap. Par 

conséquent, si nous voulons travailler dans la région linéaire de la courbe fi = <j>(V o), nous 

devrons prendre une tension de modulation V M ~ 2 volts. A ce stade, nous possédons la borne 
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inférieure, soit Aïnf = 2 volts. Parallèlement aux relevés de la figure 10.3, nous avons prélevé 

les valeurs de la tension de sortie en fonction de la tension de modulation. Cette courbe est 

représentée sur la figure 1 0.4. 

160 Vs= 104,2177 + 22,4937Vo- 2,4569(Vo)"2 R = 0,98 
Vs(mv) 

150 

140 

2 3 4 5 6 7 8 
Vo{Volts) 

Figure 10.4 : V aria ti on de la tension de sortie en fonction de V o. 

Connaissant, d'une part la borne inférieure de V 0 ( Ainf), due à la non linéarité de la 

varicap, et d'autre part la loi de variation de la tension de sortie qui passe par un maximum à 

V 
0
= 4,5v (tension de polarisation de notre micro-émetteur), nous pouvons définir une bande 

passante de Vs de telle manière à 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 : 

Vs = 104,22 + 22,49 V 0 - 2,46 (V 0 ) 2 

où Vs en mv et V 0 en volt 
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Cette approximation a été obtenue avec un coefficient de corrélation de 0,98. 

nous trouvons : 

Vol = 2v ce qui correspond à Ainf 

V02 = 7,lv 

Ces deux valeurs nous donnent la gamme du signal modulant : 

2v ::;; V0 ::;; 7v 

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

V8, c'est-à-dire, V 0 = 4,5v, le signal modulant devra avoir la forme suivante: 

a(t) = V0 + A.Cosnt = 4,5 + A.Cosnt avec lAI ::;; 2,5 v 

d'où 

a(t) = 4,5v + 2,5 Cosnt 

10.1.4.2) Méthode dynamique 

Dans ce cas, le signal modulé en fréquence possède un spectre dont les amplitudes sont 

proportionnelles aux fonctions de BESSEL J0 , J1 •••• ( Figure 1.3). La manipulation qui a été 

utilisée est représentée par le synoptique de la figure 10.5 . 
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ri" Emetteur ~ 
Changeur de 

f---t- Analyseur de 
fréquence spectre 

Générateur -

4 Voltmetre 

Figure 10.5 : Schéma synoptique en dynamique 

La première idée qui viendrait à l'esprit , compte tenu du fait que l'indice de modulation 

~ est proportionnel à l'amplitude du signal modulant " A ", serait d'augmenter ce paramètre 

jusqu'à la première annulation de la raie de la porteuse. Dans ce cas, on aurait: ~ = 2,405. Par 

la suite, nous déduirions la valeur de la caractéristique Kf de l'émetteur. Cette méthode donne 

de bons résultats quand la fréquence du signal modulant est basse mais dès lors où on augmente 

la fréquence, on n'a plus la possibilité d'annuler Jo à cause du décrochage de l'oscillateur. Pour 

remédier à cet inconvénient, nous avons envisagé une autre méthode qui consiste à relever les 

amplitudes des raies J0(~) E0 , J1 (~) E0 •••••• et à établir les rapports de façon à éliminer 

l'amplitude de la porteuse E0 • Cela nous permet de supprimer les effets d'un mauvais 

étalonnage de l'analyseur de spectre. 

Posons: 
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Du fait que nous n'avons pu obtenir la première annulation de la raie de la porteuse, alors 

l'argument ~ est inférieur à 2,405. 

Donc il va falloir trouver les expressions des fonctions de BESSEL 10 , J 1, J2 etc. pour 

~::::;; 2,405. 

Dans le cas où -3 ::::;; ~ ::::;; +3, les fonctions de BESSEL sont développées sous forme 

polynomiale comme ci-après: 

J0(~) = 1- 2,249 ( ~ )2+ 1,265 ( ~ )4- 0,316 ( ~ )6 + 0,044 ( ~ )8 

J 1 (~) =0,5 ~ -0,562 ~ ( ~ )2 +(),211 ~ ( ~ )4 ··0,039 ~ ( ~ )6+0,004 ~ ( ~ )8 

J2(~) =1,125( ~ )2- 0,843( ~ )4 + 0,237( ~ )6 -0,035( ~ )8 

A ce niveau, les expressions analytiques de G 1 (~) et 02(~) sont connues; il nous reste à 

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

numériques de Ot (~) et 02(~). Le problème revient, donc, à résoudre un système d'équations 

algébriques. La résolution de ce système d'équations nous donne l'argument de la fonction de 

BESSEL et par conséquent la caractéristique de notre émetteur. Pour notre application, nous 

avons considéré un signal de modulation sinusoïdal d'amplitude maximum 2 volts et de 

fréquence 5 KHz. 

Les calculs nous donnent les valeurs suivantes : 

01(~)=2.42 

02( ~) = 15.3 
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Avec le premier résultat, nous avons: 

13 = 0,78 

Pour une vérification, le deuxième résultat nous donne 

13 = 0,8 

On peut constater que nous avons presque le même résultat à 2,5% près. Grâce à 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 Kr que l'on 

cherche. D'où: 

Kr = 1900Hz/v 

10.1.4.3) Discussions 

La figure 10.4 nous indique que la tension de sortie varie selon une loi parabolique en 

fonction de la tension de modulation continue V 0 . Ceci nous a laissé croire en l'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 

paramètre qu'on veut déterminer, c'est-à-dire kr, est plus important pour les signaux 

dynamiques. On peut donc, expliquer cela par le fait qu'en statiqùè le quartz arrive à 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 à bien et 

n'emploie que des appareils d'usage courant. 
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10.2 MESURES SUR L'ALIMENTATION IMPLANTEE 

Dans cette partie, nous allons nous intéresser à la conversion de l'énergie 

électromagnétique H.F émise par une bobine en une tension continue susceptible d'alimenter 

des instruments électroniques implantés. Toutes les mesures sont effectuées dans une cage de 

FARAD A Y, ceci afin de s'assurer que l'énergie reçue 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 10.6. 

.. Amplificateur 
~ -- Adaptateur f-11-

Bobine 
Synthétiseur Wattmètre 

de puissance d'impédancE d'émission 

Figure 10.6 : Schéma synoptique de l'alimentation externe 

Bobine de 

réception 

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

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

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

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

Amplifier Research Mode150A15 T2i. Les caractéristiques principales de cet amplificateur 

sont: une puissance de sortie de lOOW sous 50Q et une bande allant de lMHz à lOOMHz. Le 

banc d'essai que nous avons réalisé à cet effet est représenté sur la figure 10.7. 
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Figure 10.7 :Banc expérimental de l'alimentation externe 

a : vue globale du banc d'essai 

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

Un synthétiseur du type MARCONI possède une gamme de fréquence de 10KHz à 

1 GHz et fournit une tension efficace de 446 rn V maximum. Ce synthétiseur attaque 

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

désirée. 

La puissance de sortie de l'amplificateur est mesurée à l'aide d'un wattmètre inséré entre 

l'amplificateur et la charge qui est constituée de la bobine d'émission. 

Un adaptateur d'impédance est utilisé pour approcher au mieux, l'impédance de sortie de 

l'amplificateur de puissance qui est de son à l'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 V0 . 

Les mesures sont effectuées sur des tensions continues, après redressement et filtrage, 

en absence et en présence du gel à 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 l'absence du gel et par l'indice 

(+gel) des relevés avec le gel à 12,5%. Ce gel a été fabriqué avec de la poudre de gélatine et de 

l'eau distillée et dont les caractéristiques sont connus (a ete') pour la gamme de fréquences 

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

Comme dans la pratique nous ne connaissons pas avec précision l'emplacement du 

système électronique qui sera implanté, nous avons prévu sur notre maquette des translations 

et des rotations de la bobine d'émission par rapport à la bobine de réception. Les courbes des 

grandeurs recueillies : tensions continues (V0 ) , puissances induites (P0 ) et rendements (r) en 

fonction de la distance " D " et pour une puissance incidente donnée (Pi) en l'absence de gel 

sont représentées sur les figures 10.8 à 10.13. 
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10.2.1) Expérience ayec fï = 5W et absence de eel 

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

courbes 10.8 à 10.10 

40 

Vo(V) 

30 

20 

10 

0 2 4 6 

+ Vo(V)O;O 
+ Vo(V)0,5;0 
+ Vo(V)0;1 oo 
+ Vo(V)0,5;1 oo 

8 10 12 

D(Cm) 

Figure 10.8: Tension continue avec Pi= 5 W (-gel) 

800 

Po( mW) 

600 

400 

200 

0 2 4 6 8 

Po(mW)O;O 
Po(mW)O,S;O 
Po(mW)0;1 0° 
Po(m W)O, 5; 1 oo 

10 12 

D(Cm) 

Figure 10.9: Puissance avec Pi= 5 W (-gel) 
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2 4 6 8 

r(%)0;0 
r(%)0,5;0 
r(%)0;10 
r(%)0,5;1 o 

10 12 

D(Cm} 

Figure 10.10 : Renqement avec Pi = 5 W (-gel) 

10.2.2) Discussions 

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 à celle 

de réception. La courbe idéale serait que les deux bobines soient coaxiales, c'est-à-dire : !!t. = 0 

et a= 0; où (!!t.) est le déplacement en centimètres et (a) l'angle de rotation en degrés. Nous 

avons considéré un décalage maximum de 0,5 Cm et une rotation maximale de 10°. Nous 

observons qu'un décalage sans rotation, c'est-à-dire !!t. = 0,5Cm et a= 0°, a pour effet une 

diminution de la tension récupérée d'environ 10%; ce qui peut être acceptable. Ce résultat peut 

s'expliquer par le fait que les lignes de champ passent, presque en totalité, dans la bobine de 

réception. 
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Par contre, l'effet d'une rotation; c'est-à-dire il= 0 et a= 10°, entraîne une diminution 

de la tension récupérée d'environ 30%; ceci peut être interprété par le fait que les lignes de 

champs ne se referment pas tous dans la bobine réceptrice. 

L'effet combiné des deux actions - décalage et rotation - entraîne un résultat presque 

identique à celui du cas précédent: prédominance de l'effet de rotation sur celui du décalage. 

Le rendement prévu n'a pu être obtenu ceci à cause d'une adaptation d'impédance qui est 

difficile de réaliser et aussi l'imprécision mécanique du banc d'essai. 

Une application a été réalisée et qui consistait à allumer deux diodes LED à partir de la 

tension récupérée V 0 : les résultats sont satisfaisants. 

10.2.3) Expérience ayec Pi - lOW et absence du gel 

Afin d'analyser l'effet d'une augmentation de la puissance incidente, nous avons porté 

Pi à lOwatts. Les courbes 10.11 à 10.13 nous donnent la tension continue (V0 ), la puissance 

(P0 ) et le rendement (r). 

50 

Vo{v) 

40 

30 

20 

10 

0 
0 2 4 6 

-a- Vo(v)O; 0 
+ Vo(v)0,5; 0 
-a- Vo(v)O; 1 0° 
-o- V

0
(v)0,5; 10° 

8 10 12 
D{Cm) 

Figure 10.11 :Tension avec Pi= 10 W (-gel) 
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-a- Po(rnW)O;O 
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-et- Po(mW)0;10 

+ ~(mW)0,5; 1 oo 

L--~~~~~~~~~~~._ ____ • 
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Figure 10.12 :Puissance avec Pi= 10 W (-gel) 
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r(%) 
10 

8 
-a- r(%)0;0 
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..... r(%)0,5;0 
-et- r(%)0;1 0 
..... r(%)0,5; 10 

4 

2 

0 
0 2 4 6 8 10 12 
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Figure 10.13 : Rendement avec Pi = 10 W (-gel) 
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L'augmentation de la puissance incidente engendre un accroissement de l'énergie induite 

mais n'a pas d'effet sur la dispersion des courbes. Nous aboutissons donc aux mêmes 

conclusions que celles données avec la puissance incidente de 5watts. 

10.2.4) Expérience ayec PL- SW et présence du 2el 

En présence du gel et avec une puissance incidente de 5W, nous avons relevé les 

courbes 10.14 à 10.16. 

8 
Vo(v) 

6 

-a- Vo{v)O; 0 .... Vo{v)0,5; 0 
4 

-1!1- Vo{v)O; 10° ... Vo(v)0,5;1 0° 

2 

0 2 4 6 8 10 12 
D(Cm) 

Figure 10.14 :Tension continue avec Pi= 5 W (+gel) 
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+ Po(mW)O;O ..... Po(mW)0,5;0 ... Po(mW)0;10 .... Po(mW)0,5;1 0 

8 10 12 
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Figure 10.15 : Puissance avec Pi = 5 W (+gel) 

6,00e-1 

r(%)0;0 
5,00e-1 

4,00e-1 

3,00e-1 

2,00e-1 

1 ,OOe-1 

-1 ,36e-20 

0 2 4 6 

+ r(%)0;0 
+ r(%)0,5;0 
+ r(%)0;10 
...., r(%)0,5;10 

8 1 0 12 
O(Cm) 

Figure 10.16: Rendement avec Pi= 5 W (+gel) 
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10.2.5) Expérience ayec P.t= lOW et présence du e;el 

Dans cette manipulation, l'effet d'une augmentation de la puissance incidente Pi sera 

analysé. Les courbes 10.17 à 10.19 représentent la tension (V0 }, la puissance (P0 ) et le 

rendement (r) aux bornes d'une charge représentant la résistance équivalente de notre micro-

émetteur. 

10 

Vo(v) 

8 

6 -Gr Vo(v)O; 0 .... Vo(v)0,5; 0 ... Vo(v)0;10° 
4 ..... Vo(v)0,5; 1 oo 

2 

0 
0 2 4 6 8 1 0 1 2 

D(Cm) 

Figure 10.17 :Tension avec Pi=lOW (+gel) 
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50 

Po( mW) 

40 

30 + Po(mW)O;O .... Po(mW)0,5;0 .. Po(mW)0;10 
20 ..... Po(mW)0,5;1 0 

10 

0 
0 2 4 6 8 1 0 12 

D(Cm) 

Figure 10.18: Puissance avec Pï=10W (+gel) 

5,00e-1 
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4,00e-1 
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Figure 10.19: Rendement avec Pï=10W (+gel) 
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10.2.6) Discussion 

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

récupérée: ceci est dû au fait que le gel est conducteur et est matérialisé par la conductivité ( a ) 

du milieu. Afin d'analyser le comportement de la puissance recueillie sur la charge, nous allons 

approximer les différentes courbes de la puissance en fonction de la distance D. Cette dernière 

grandeur représente la distance entre les deux bobines. Nous mentionnons sur chaque courbe 

l'approximation avec son taux de corrélation R. 

800 

Po( mW) 

600 

400 

200 

0 

Po(mW) = 1147,5752 * 1 0"(-0,23490) R = 1,00 

-a- Po(mW)O;O 

2 4 6 8 1 0 1 2 
D(Cm) 

Figure 10.20: Puissance recueillie avec il=a=O et Pï=5W(-gel) 

La loi de variation de la puissance qui est portée sur le graphe peut se mettre encore sous la 

forme suivante : 

P0 :::::: 1147 e· 0,54 D avec P0 en mW et Den Cm. 
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1200 Po(mW)= 1706,7537 * 10"(-0,23670) R = 1,00 
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Figure 10.21: Puissance avec .1=a=O et Pï=lOW(-gel) 

De la même manière, la puissance recueillie peut se transformer en : 

P0 z 1706 e· O,S4 D avec P0 en mW et D en Cm. 

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

30 

Po( mW) 

20 

Po(mW)= 59,3358 * 10"(-0,30470) R = 0,99 

-a- Po(mW)O;O 

10 

o+-~--~~--~~~~~-Q--&-~--~~ 
0 2 4 6 8 10 12 

D(Cm) 

Figure 10.22 : Puissance avec .1=a=O et Pi = 5 W (+gel) 
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L'expression approchée de la puissance recueillie aux bornes de la charge peut se mettre encore 

sous la forme : 

Po~59e·0,7D avec P0 en mW et D en Cm. 

50 

. Po(mW) 
Po( mW)= 86,3074 * 1 0"(-0,30450) A = 0,99 

40 

30 

+ Po(mW)O;O 

20 

10 

0 
0 2 4 6 8 1 0 12 

D{Cm) 

Figure 10.23: Puissance avec .1=a=O et Pi=lOW (+gel) 

Nous pouvons présenter la loi approchée de la puissance reçue sur la charge par l'expression 

suivante: 

Po~86e·0,7D avec P0 en mW et D en Cm. 

Nous constatons que la puissance recueillie, en présence ou en l'absence du gel, varie 

selon une loi exponentielle pour les quatre courbes 10.20 à 10.23. Les courbes 10.20 et 10.21 

possèdent le même coefficient d'atténuation. Ce résultat est tout à fait attendu car la propagation 

s'effectue dans le même milieu : en espace libre. Il en est de même pour les courbes 10.22 et 
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10.23 où la propagation a lieu dans un milieu constitué du gel à 12,5%. Ces lois de variation de 

la puissance nous indiquent que cette propagation s'effectue sous la forme d'une onde plane. 

A puissance incidente égale, la puissance développée aux bornes de la charge est 

environ vingt fois plus petite en présence du gel à la distance D= 0 Cm. Ceci nous indique la 

puissance nécessaire à fournir à la bobine d'émission pour pouvoir alimenter un circuit 

implanté. 

10.3} CONCLUSION 

10.3.1 CONCLUSION SUR LE MICRO-EMETTEUR 

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 être utilisée aussi bien pour les systèmes à large bande 

que pour ceux à bande étroite; donc nous pouvons la considérer comme une méthode générale. 

Une méthode employée jusqu'à maintenant ne tient pas compte des faibles valeurs du signal 

modulant; autrement dit elle ne s'applique qu'à des systèmes de modulation à large bande. 

Cette méthode est donc limitée dans son application. De plus, elle nécessite la réalisation de 

récepteurs très sélectifs accordés sur les fréquences pour lesquelles la raie de la porteuse 

s'annule. Cette réalisation est assez délicate à mettre au point. Les résultats sur la détermination 

de la fonction de transfert sont obtenus avec une erreur de 2,5% . 

10.3.2 CONCLUSION SUR L'ALIMENTATION IMPLANTEE 

L'alimentation par champ électromagnétique externe a été conçue, optimisée et réalisée. 

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 
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par rapport à l'autre font que le circuit électronique implanté peut ne pas être 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 coaxial~s. Nous avons testé notre 

alimentation en essayant d'allumer deux diodes LED; les résultats sont satisfaisants. Les 

rendements obtenus ne sont pas ceux escomptés. Nous pensons que ces diminutions de 

rendement sont dues à: 

- La section du fil de la bobine de réception trouvée dans la partie optimisation n'est pas 

disponible sur le marché et nous avons pris la valeur la plus proche . 

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

éléments répartis). Nous pensons la rendre aussi proche de la valeur souhaitée, c'est-à-dire 50 

.Q, par la connaissance des grandeurs des paramètres que nous avons cités. 

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

maquette d'essai. Ce problème peut être résolu en poussant la précision mécanique du dispositif 

d'essai. 

-L'amortissement apporté par la charge a un rôle non négligeable. 
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CONCLUSION GENERALE ET PERSPECTIVES 

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 l'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 les composants sur la maquette, ce qui a 

éliminé les effets de rayonnement que nous rencontrons habituellement en hautes 

fréquences. De plus, l'emploi du microcontrôleur MC 68HC11 a simplifié la réalisation 

du micro-émetteur fonctionnant en FSK. Si le micro-émetteur avait été réalisé à l'aide 

d'autres circuits, pour aboutir au même résultat, nous aurions augmenté la 

consommation et l'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 ainsi que les valeurs des 

éléments de l'adaptateur d'antenne. 

Afin d'éviter des désagréments aux patients dans le cas 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 problème de l'alimentation 

des systèmes électroniques implantés est loin d'être entièrement résolu. Néanmoins, il est 

évident que le type le plus intéressant d'alimentation, est celui par champ 

électromagnétique externe qui est le plus approprié dans des applications à long terme. 
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L'utilisation de la méthode d'optimisation 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 été réalisé afin de nous permettre de 

vérifier expérimentalement nos résultats théoriques. Ces mesures ont été faites aussi bien 

en présence du gel à 12,5% qu'en son absence. Les paramètres radioélectriques du gel 

que nous avons réalisé ont été mesurés sur un banc réflectométrique au laboratoire du 

Professeur GREFFE de l'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 déjà existantes. 

Ces dernières sont basées sur la réalisation de récepteurs très sélectifs accordés sur les 

fréquences qui annulent la raie de la porteuse et qui sont toujours assez délicates à mettre 

en œuvre quand les fréquences mises en jeu sont élevées. 

L'alimentation par champ électromagnétique externe a été conçue, 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 à l'autre font que le circuit électronique implanté 

peut ne pas être 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 réalisés ne sont pas ceux escomptés. 

Nous pensons que cette baisse de la valeur des rendements est due à plusieurs facteurs : 
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-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 paramètres inconnus dans la bobine d'émission 

( éléments répartis ). 

-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 rôle non négligeable et dont il faut tenir 

compte. 

PERSPECTIVES 

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

sorte à réduire la dimension de l'antenne et envisager l'emploi des antennes micro­

rubans. 

-Nous souhaitons réaliser un récepteur FSK afin d'évaluer le taux d'erreur entre 

les bits transmis et ceux reçus. 

-Pour l'alimentation externe, nous espérons augmenter le rendement par une 

adaptation plus poussée entre la source et la bobine d'émission. 
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·ANNEXE A 

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

OPTION EQU$1039 Déclaration des registres 

ADCIL EQU$1030 

SCCRI 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 

ORO $F800 

LDS#PILE 

CLROPTION Initialisations du convertisseur AIN et 

LDAA#$93 du port de sortie série SCI. 

STAAOPTION 

CLRA 

STAASCCRI 

LDAA#$32 Vitesse de transmission à 2400 bauds 

STAABRR 

LDAA#$0C Autorisation d'émission d'un mot 

STAASCCR2 

ACQUI CLRA Conversion d'un échantillon 



STAAADCTL 

RET LDAA ADCTL 

BITA#$80 

BEQ RET 

LDAAADRl 

STAA SCDR 

EMIS LDAA SCSR 

BITA#$80 

BEQ EMIS 

BRAACQUI 

END 
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Chargement dans le registre d'émission 

Transfert de la donnée dans le registre 

à décalage 

Fin d'émission de l'échantillon 

Nouvelle acquisition d'un échantillon 
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ANNEXE B 

PROGRAMME D'EMISSION DU MOT "T 0 P "EN ASCII 

OPTION EQU$1039 Déclaration des registres 

ADCIL 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 

CLROPTION Initialisations du convertisseur 

LDAA#$93 AIN et du port de sortie SCI. 

STAAOPTION 

CLRA 

STAASCCR1 

LDAA#$32 Vitesse de transmission à 2400 bauds 

STAABRR 

LDAA#$0C Autorisation d'émission d'un mot 

STAASCCR2 

DEBUT CLRA transmission du mot " TOP" en ASCII 

LDAA#$0C Génération de la lettre "T' en ASCII et 



136 

STAASCDR chargement dans le registre d'émission 

ICil LDABSCSR Emission de la lettre ''T'' par le SCI 

BITB #$80 

BEQICil 

LDAA#$4F Génération de la lettre "0" en ASCII et 

STAASCDR chargement dans le registre d'émission 

ICI2 LDABSCSR Emission de la lettre ''T'' par le SCI 

BITB #$80 

BEQICI2 

LDAA#$50 Génération de la lettre "P" en ASCII et 

STAASCDR chargement dans le registre d'émission 

ICI3 LDAB SCSR Emission de la lettre "P" par le SCI 

BITB#80 

BEQICI3 

LDX#$0FFF Génération d'une temporisation entre 

ICI4 DEX chaque " TOP " 

BNEIC4 

BRADEBUT 

END 
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ANNEXE C 

PROGRAMME COMET 

( Constrained Optimization via Moving Exterior 

Iruncations ) 

n INTRODUCTION 

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

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

Minimiser f(x) pour x e En 

avec les contraintes suivantes: 

pour i = 1, 2, ...... , rn 

gi (x)= 0 pour i = m+l, ..... , p 

où f(x) est la fonction objectif, hi (x) est la ieme contrainte d'égalité et gi (x) est la 

ieme contrainte d'inégalité. 

L'algorithme transforme le problème avec contraintes en une série de problèmes 

sans contraintes en employant la fonction pénalité suivante: 

rn p 

P(x,t) =Min { 0, [ t-f(x)] }2 + Lh~(x) + L Min[O,gi(x)]2 
i=l i=m+l 

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

Le détail de la méthodologie utilisée se trouve [ 68 ]. 
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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. 

Il ) PROGRAMME COMET 

II.l) Description du programme 

Le programme est constitué des parties suivantes: 

- Programme principal: il est écrit par l'utilisateur. Sa tâche 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 

l'exécution de l'algorithme COMET). 

II.2 ) Sous - programmes utilisateur 

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

l'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 résultats 



- X(l): 

-XLO(I): 

XHI(I): 

IPRINT = -1 

IPRINT=O 

IPRINT = 1 

IPRINT = IT 
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seules les valeurs initiales et 

finales sont imprimés. 

après chaque minimisation sans 

contraintes des résultats intermédiaires sont 

imprimés. 

impression de tous les calculs 

les résultats sont imprimés 

toutes les IT itérations. 

La valeur par défaut est IPRINT = 0 

1=1,N Valeurs initiales des N variables. 

1=1,N Borne inférieure pour chaque variable 

1=1,N Borne supérieure pour chaque variable 

TOL: Tolérance sur le respect des contraintes à l'optimum (TOL=5 lQ-5 

par défaut) 

EPS: Critère de convergence pour les recherches sans contraintes. La 

valeur de EPS doit toujours être inférieure à TOL (EPS=lQ-6 par 

défaut) 

R: Coefficient positif de pondération pour la fonction pénalité pour la 

première minimisation sans contrainte ( R= 0,02 par défaut). 
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RESUME 

La mesure d'un signal biologique dans le cas de certaines applications médicales 
ou d'un signal quelConque sur site hostile, nécessite souvent la présence d'une chaîne de 
télémesure. A cette fin, la conception et la réalisation d'un système de télémesure sont 
traitées dans ce mémoire. Pour la transmission du signal utile, un micro-émetteur 
fonctionnant en FM et. en FSK dans la gamme VHF a été dével0ppé. Cette gamme de 
fréquence permet l'utilisation d'une antenne quart d'onde de dimension réduite. Comme 
ce système de télémesure est destiné à être implanté soit in-vivo soit en milieu hostile, 
l'alimentation à long terme des circuits électroniques devient un problème essentiel. Un 
prototype d'alimentation externe par champ électromagnétique haute fréquence a donc été 
conçu et expérimenté. Un adaptateur d'impédance d'antenne s'est avéré indispensable 
entre la charge optimale de l'oscillateur et la résistance de rayonnement de l'antenne quart 
d'onde. Les paramètres optimaux de l'oscillateur, de l'adaptateur d'antenne et de 
l'alimentation externe ont été obtenus par une méthode numérique d'optimisation. 
Chaque émetteur a été simulé à l'aide du logiciel de CAO (SPI CE). Les différentes 
mesures effectuées sur le micro-émetteur et l'alimentation externe sont exposées et 
discutées dans ce mémoire. 

MOTS CLES: Adaptateur d'antenne; Alimentation externe; CA 0; Champ 
électromagnétique ; Micro-émetteur ; Optimisation ; Télémesure. 

ABSTRACT 

The measurement of a biological signal in the case of sorne medical applications or in the 
case of any given signal in hostile site, requires often a telemetry chain. For this aim, the 
conception and realization of a telemetry system are treated in this report. To transmit a 
useful signal, a transmitter operating in FM and FSK in the VHF range has been 
developed. This range of frequency allows the use of reduced size of an ·antenna. As this 
telemetry system is intended to be implanted either in-vivo or in hostile medium, the long 
life power supply of electronics circuits becomes an important parameter. A prototype of 
external power supply by high frequency electromagnetic waves has therefore been 
designed and experimented. An antenna adapter is necessary between the optimalload of 
oscillator and the antenna. The optimal parameters of oscillator, antenna adapter and 
external power supply, were obtained by a numerical method of optimization. Each 
transmitter ·has been simulated by the CAD software SPICE. The different 
measurements carried out on the transmitter and the external power supply are exposed 
and discussed in this thesis. 

KEY WORDS: Adapter antenna; C A D; Electromagnetic waves; External power 
supply 

Micro-transmitter; Optimization; Telemetry. 




