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Avant-propos

Depuis des décennies, de nombreuses applications industrielles et scientifiques ont eu le be-
soin d’observer et de controler des parametres physiques environnants. Il y a encore quelques
années, la seule solution mise en ceuvre pour I’acheminement des données en provenance du
capteur vers le contrOleur était basée sur 1’utilisation d’un réseau cablé dont les principaux
défauts sont son encombrement et son colit. De nos jours, afin de pallier ces imperfections,
la tendance est au remplacement de ces cablages par des liaisons sans-fil.

Un des principaux moteurs de cette évolution est la réduction du cofit des circuits sur silicium
due a I’évolution vers les nanotechnologies et a I’intégration accrue des systemes électro-
niques sous forme de System-On-Chip ou de System-In-Package (SIP). Ajouté a cette
évolution technologique, une demande croissante des technologies de type Wireless Sensor
Network est observée dans de nouveaux domaines d’applications tels que 1’aérospa-
tial pour I’analyse structurelle temps-réel des avions, la sécurité public avec la détection et la
localisation des risques Nucléaire, Radiologique, Biologique et Chimique (NRBC), la santé
et le fitness pour la mesure de parametres vitaux avec un minimum d’inconfort ou encore
I’environnement avec le contrdle de I’hygrométrie de cultures pour ne citer que quelques
exemples. L omniprésence des entités est sans aucun doute au cceur du nouveau para-
digme du domaine des télécommunications ; ces nouveaux systemes intégrés joueront un role
majeur en tant que fournisseurs d’applications pour les prochaines générations de circuits sur
silicium.

Dans ce contexte des Wireless Personal Area Networks (WPANE), le standard IEEE 802.15.4a-
2007 propose une couche Physical alternative a celle du standard IEEE 802.15.4-2006
basée sur une radio Ultra Wide Band de type impulsionnel, ceci afin de proposer un
cadre de travail commun pour le développement de solutions tres basses consommations al-
liant fonctionnalités de communications et de localisations. Un dispositif répondant a ces
criteres est malgré tout une entité complexe composée au minimum d’une radio, d’un micro-
contrdleur, de mémoires et phériphériques annexes. Si nous y ajoutons des concepts réseaux
novateurs, ce savant mélange fait du domaine des un domaine majeur de la recherche

d’aujourd’hui.



AVANT-PROPOS

Contexte de la these

STMicroelectronics est un des acteurs majeurs de la recherche concernant les applications
futures de télécommunications a fort potentiel de marché comme celle de type «[WSN]».
Dans ce contexte et en collaboration avec le laboratoire ESYCOM-ESIEE, le travail demandé
par STMicroelectronics en initiant cette these est le développement d’une architecture inno-
vante basée sur une technologie de type |UWB| impulsionnel et répondant aux contraintes
des futurs standards ceci en lien étroit avec les avancées des technologies

submicroniques telles que les générations 90nm et 65 nm.

Plan du rapport de these

Ce manuscrit de these est principalement organisé autour de trois chapitres : le premier est
dédié a la présentation des notions relatives a IJTUWB] le second se recentre sur le dimension-
nement d’un émetteur impulsionnel et le troisieme décrit la conception et la caractéri-

sation de cet émetteur.

Dans le chapitre I sont présentés les origines et les fondamentaux techniques de IJUWB|nous
permettant de répondre a la question : pourquoi s’intéresser a 'JUWB|appliqué aux télécom-
munications ? Cette entrée en matiere est suivie d’un statut de la réglementation mondiale des
émissions dites puis d’une présentation détaillée de la partie relative a '[UWB]
du standard IEEE 802.15.4a dédié¢ aux WPANE. Une introduction du contexte applicatif des
termine ce premier chapitre et établit le cadre de travail des développements présentés
dans cette these.

Le chapitre II s’intéresse a introduire en premier lieu le cahier des charges auquel devra
répondre un émetteur impulsionnel et le compare avec I’état de I’art des générateurs
d’impulsions. De ce cahier des charges est dérivée une architecture innovante de générateur
d’impulsions pour laquelle un dimensionnement orienté vers la conception des blocs
Radio-Fréquence (RF) est effectué. Dans un second temps, une solution brevetée permettant
la génération de bursts compatibles avec le standard IEEE 802.15.4a est présentée [1]].

Le chapitre III expose la réalisation du générateur de bursts dimensionné précédemment dans
la technologie ST CMOS 65nm. Apres une introduction aux technologies submicroniques et
a la plate-forme 65 nm, le choix d’une implémentation pour le générateur de bursts est défini.
Basés sur une séparation des parties et numérique, la conception ainsi que le layout des
différents blocs sont présentés. La caractérisation du circuit conclut I’ensemble des travaux

menés durant cette these.

Les perspectives envisagées pour cette architecture innovante de générateur de bursts et ses

principes associé€s sont nombreuses et font I’objet de la conclusion générale.



Chapitre 1

La technologie Ultra Wide Band

— Résumé —

Aux travers de son origine et de ses fondamentaux, ce chapitre présente la technolo-
gie[UWB] avec un point sur la réglementation et la standardisation. Dans un second
temps, ses atouts pour le domaine des télécommunications ainsi que le contexte
applicatif des Wireless Sensor Networks sont également présentés.
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CHAPITREI. LA TECHNOLOGIE ULTRA WIDE BAND

I.1 Introduction

Réservée il y a encore une vingtaine d’années aux radars, aux communications militaires
ou encore aux applications de niche, la technologie Ultra Wide Band — Ultra Large
Bande (ULBJ) en francais — a évolué de facon plus qu’importante au cours de ces dernieres
années. Un des tournants dans cette évolution s’est produit en février 2002 lorsque la Federal
Communications Commission (FCC) a mis en place une réglementation autorisant I’ utilisa-
tion de la technologie [UWB] pour les télécommunications grand public aux Etats-Unis. En
attribuant une bande de fréquence continue de 7.5 GHz, non soumise a licence, la @ a
potentiellement ouvert la porte du trés haut débit, au-dela du Gbps. Dans la continuité de
la Third Generation (3G), la loi d’Edholm qui prédit une croissance exponentielle du débit
des systemes de t€lécommunications avec le temps se vérifie a nouveau [2]. Cependant, la
puissance autorisée a I’émission ne dépasse pas les 0.5mW pour I’ensemble de la bande
[FCC|afin de limiter les problemes de coexistence avec les systemes existants, ce qui limite la
portée des futurs dispositifs Des lors, une approche orientée vers le bas débit est aussi
envisagée avec une portée de quelques dizaines de metres et un débit de 1’ordre du Mbps.
Les applications de type Wireless Sensor Network (WSN)) trouvent naturellement leur place
dans cette approche bas débit tant en termes de portée et de débit qu’en terme d’économie
d’énergie inhérente au caractere impulsionnel de 'TUWB]

Au travers de ce chapitre, nous nous proposons de revenir sur I’historique de IJUWBJet sur
les atouts majeurs de cette technologie pour le domaine des télécommunications, en nous
intéressant a sa réglementation a travers le monde. Puis nous dresserons les fondamentaux
de cette technologie et présenterons un apercu du standard IEEE 802.15.4a qui a ce jour est le
seul standard a proposer une couche Physical basée sur une approche impulsionnelle.
Nous terminerons ce chapitre par I’introduction du contexte applicatif des WSNk auquel

nous nous sommes rattachés pour la définition de nos spécifications.

1.2 Pourquoi « Ultra Wide Band » ?

1.2.1 ’UWB versus la bande étroite

Sous une approche temporelle, le principe de base de ITUWB]| impulsionnelle repose sur
I’émission d’un signal fortement limité dans le temps — une impulsion — a I’inverse d’un
signal bande étroite (Narrow Band (NB))) dont I’émission se fait en continu. Dés lors, I’ana-
lyse fréquentielle d’un signal présente une large occupation spectrale comparée a un

signal qui comme son nom I’indique occupe une étroite bande de fréquence a I’'image des
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systemes Global System for Mobile , Bluetootlﬂ ou encore ZigBeeﬂ Ceci s’illustre
au travers de la Figure [[.T] qui compare qualitativement les spectres d’un signal [UWB]| avec
celui d’un signal [3]. Retenons des maintenant que dans le cas d’applications mettant
en ceuvre une technologie de type [UWB| I’augmentation de la largeur de bande du signal
se fait au détriment de la Densité Spectrale de Puissance (DSP) émise afin de garantir la

coexistence entre systemes.

‘ Puissance
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>
3.1 GHz 10.6 GHz

FIG. I.1: Comparaison des caractéristiques spectrales entre des signaux NB et UWB

De nos jours, la dénomination[UWB]est plus synonyme d’une bande de fréquence attribuée
par 1a[FCC|que d’une technique impulsionnelle car les schémas de modulation mis en ceuvre
dans les différents standards viennent autant des techniques de type Impulse Radio (IR) que
des techniques dérivées des systemes bande étroite telle que 1’ Orthogonal Frequency Divi-
sion Multiplexing (OFDM)) ou la Frequency Modulation (FM) ou encore des radars avec les
chirpsﬂ Nous retrouvons des lors la définition classique de la littérature [4] qui stipule qu’un
signal doit satisfaire a I’un des deux critéres suivants :

— lalargeur de bande absolue a —10dB d’un signal dit[UWB]doit étre supérieure a 500 MHz.
— la largeur de bande relative 8 —10dB d’un signal dit doit étre supérieure a 20 %ﬂ

Comme toute nouvelle technologie, 'UWB] doit apporter une plus-value par rapport aux
systemes et technologies déja présents sur le marché. L’ intérét porté par les industriels envers
ITOWB]|repose sur deux concepts de la théorie de I’information qui montrent que la capacité
de communication d’un systeme ainsi que sa résolution spatio-temporelle sont grandement

améliorées avec un systeme [UWB] par rapport a un systeéme bande étroite.

IBluetooth est un standard industriel basé autour d’une technologie radio courte distance fonctionnant dans les
bandes[[SMsituées autour de 2.45 GHz. Il est destiné a simplifier les connexions entre différents dispositifs
électroniques.

2ZigBee est un protocole de haut niveau destiné aux communications radios a faible consommation. II est
basé sur le standard IEEE 802.15.4 dédié aux réseaux de type

3Un chirp est un signal dont la fréquence varie linéairement en fonction du temps.

“La largeur de bande relative est le ratio de la largeur de bande absolue sur la fréquence centrale.
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I.2.2 Capacité d’un canal de communication

Le premier concept, le théoréme de Shannon-Hartley est une application de la théorie du
codage canal dans un canal de type bruit blanc Gaussien additif (Additive White Gaussian
Noise (AWGN])). En considérant n’importe quelle technique de modulation a plusieurs états,
associée a un encodage suffisament complexe, le théoreme établit la capacité de canal de
Shannon comme la limite supérieure pouvant étre obtenue pour un taux d’erreurs binaire nul

(ou arbitrairement faible) [5]] :

S
C(S,B)=Bx1 1+ — 1.1
( ’ ) X ng( +BNO) ( )

C estla capacité de canal |bits/s],

B est la largeur de bande du canal [Hz],

S est la puissance totale du signal dans la bande considérée [W],
No est la d’un bruit blanc de nature thermique [W/Hz].

En appliquant ce résultat a un signal il est donc plus intéressant d’augmenter la lar-
gueur de bande du signal qui est proportionelle a la capacité de canal plutot que d’augmenter
le Rapport Signal a Bruit (RSB) qui lui varie de fagon logarithmique. Pour illustration, un
canal de 7.5GHz de bande passante couplé a un signal de 0.5 mW supporte théoriquement
un débit de 180 Gbps. C’est donc la le fondement majeur des arguments de 1JUWB]|en faveur
de débits supérieures a 500 Mbps vis-a-vis d’un systeme bande étroite. Pour ce qui est du bé-
néfice envers les applications bas débits, cette augmentation de la capacité de canal permet

de réduire la congestion dans les réseaux en augmentant le débit maximal de chaque nceud.

I.2.3 Résolution spatio-temporelle

Le second concept fait référence a la résolution spatio-temporelle d’un signal. Cette dernicre
peut étre définie comme la capacité d’un signal a donner une estimation d’une mesure de
temps 7 ou de distance d = ¢f plus ou moins précise, avec ¢ la célérité de la lumiere. Afin
de juger de la capacité d’un tel signal, ’inégalité de Cramér-Rao nous donne une estimation

théorique de la borne inférieure d’une mesure de distance [6, 7, 8] :

2

2
07> ———
4 = 8w2B2RSB

1.2)

oll: oy estlécart-type de I’estimé de distance d [m],

¢ estlacélérité de la lumiere (3 x 10%) [m/s],

B estlalargeur de bande effective du signal [Hz],
RSB est le rapport signal a bruit.
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Avec S la Transformée de Fourier (TF) du signal transmis, la largeur de bande effective f se

calcule de la maniére suivante : 2
_ | Is(Par
I=.IS()Paf

L’inégalité |[.2| nous montre que 1’impact du sur la précision de la mesure de distance

B

1.3)

est linéaire tandis que celle de la largeur de bande du signal est quadratique. Un signal de
7.5GHz de bande recu avec un de 10dB permet par exemple d’obtenir théoriquement
une précision de 5mm sur ’estimation de distance. Dés lors, IJUWB]se positionnne comme
un bon candidat a des applications de localisation ol une grande précision est requise. De
plus, les performances en réception sont améliorées par rapport a un systeme bande étroite
car I’augmentation de la résolution spatio-temporelle favorise le discernement des multi-

trajets.

1.3 Historique de PUWB

I.3.1 1950 : Origine des travaux sur ’'UWB

Nous pouvons raisonnablement associer 1’origine de 'TUWB]|a celle de la Télégraphie Sans
Fil au travers des travaux de Guglielmo Marconi qui, des 1896, utilisa une suite d’arcs
électriques plus ou moins longs — similaire a des impulsions — comme base de modulation
d’un message codé en Morse. Il réalisa ainsi la premiere communication transatlantique le
12 décembre 1901 mais ce n’est qu’au début de la seconde moitié¢ du XXeme siecle que sont
initiées les recherches sur les techniques Ces activités regroupent une multitude de
travaux portant sur des concepts radio similaires intitulés radio impulsionnelle, radio sans
porteuse, radio dite bande de base ou encore sur des notions se rattachant aux approches
transitoires dans le domaine temporel.

La majorité de ces travaux avaient pour but de décrire le comportement transitoire de certains
réseaux micro-ondes a travers 1’étude des caractéristiques de la réponse impulsionnelle au
lieu d’étudier ces systemes dans le domaine fréquentiel. C’est ce que firent les Russes en dé-
veloppant un radar en bande X (8 — 12 GHz) basé sur des impulsions de 0.5ns des 1957 [9]. Il
était cependant difficile pour I’époque d’observer des signaux d’une durée inférieure a la na-
noseconde. Heureusement, a cette méme période, Hewlett-Packard introduit I’ oscilloscope a
échantillonnage temporel qui, des lors, facilita grandement la mesure de signaux [LLO].
Des 1975, Tektronik contribue aussi a I’essor d’applications basées sur 'TUWB]|en proposant
divers composants discrets permettant de concevoir un systeme de communication ou un ra-
dar mais aussi au travers des contributions d’Harmuth, de Ross & Robbins, auteurs
des premiers brevets sur le sujet. En 1978, C. L. Bennett et G. F. Ross, alors membres du

centre de recherche Sperry aux Etats-Unis, publient un article intitulé « Time-Domain Elec-
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tromagnetics and Its Applications » proposant un état de I’art des travaux effectués durant
les 20 dernieres années dans le domaine de 'TUWB| [1L1]].

1.3.2 1980 : Introduction de ’UWB dans ’industrie

Jusqu’a la fin des années 70, I’ensemble de ces travaux a été€ particulierement soutenu par le
domaine militaire qui voyait en ITUWB]|un fort potentiel pour les applications de type radar.
Ce n’est qu’au début des années 80 que I’industrie associe et nouvelles perspectives
d’applications, tant dans le domaine des radars que celui des communications. Les progres
effectués depuis plus de 20 ans mettent en lumiere cette technique, novatrice aux yeux des
industriels, en lui attribuant de nombreux avantages par rapport aux systemes bande étroite
existants comme une importante capacité de communication et une fine résolution spatio-
temporelle comme nous venons de le voir ou encore une tres bonne immunité aux multi-
trajets.

C’esten 1990 que le terme fait son apparition au travers d’une étude de la Defense Ad-
vanced Research Projects Agency sur un radar utilisant des impulsions ayant une
importante largeur de bande fractionelle (i.e. 25 %) [[10]]. Des lors, plusieurs startups telles
que TIME-DOMAIN, AETHERWIRE ou encore XTREME SPECTRUM se sont développées et
ont mis sur le marché des produits estampillés «[UWB|» dés la fin des années 90.

1.3.3 2002 : Réglementation de ’'UWB aux Etats-Unis

En février 2002, la décision de la marque un tournant dans 1’évolution de 'TUWB]|en
autorisant cette technique pour les applications de communications grand public [4]]. Cette
décision fat suivie en mars 2006 par celle de I’ Electronic Communications Committee (ECC))
pour ce qui est de la réglementation de ITUWB]au niveau européen [12]. La mise a disposi-
tion de 7.5 GHz de bande pour des systemes de communications n’est pas sans concession,
la restriction majoritaire est la faible puissance mise en jeu. Cette limitation réduit le champ
d’application de 'lUWBJ aux communications haut débits, courtes portées désignées par la
suite par High Data Rate et aux communications bas débits, moyennes portées dé-
nommeées Low Data Rate (LDRY]).

De ces deux domaines d’applications sont nés deux standards : celui pour le a été pu-
blié par I’ European Computer Manufacturers Association (ECMA) en décembre 2005 sous
la référence ECMA-368 [[13] tandis que celui concernant le approuvé par I’ Institute
of Electrical and Electronics Engineers (IEEE)) le 22 mars 2007, porte la référence IEEE
802.15.4a [14] ; la publication officielle s’est faite au mois d’aott 2007 apres validation par
I'TEEE] Review Committee (RevCom)).

Aujourd’hui, tous les éléments sont donc réunis pour que la prochaine étape du processus
d’évolution de 1JTUWB]soit la production de masse de dispositifs basés sur cette technologie.
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1.4 Processus de réglementation UWB dans le monde

De maniere systématique, 1’introduction d’une nouvelle technique de communications sur
le marché intervient apres approbation par les organismes de réglementation et certification,
ceci afin d’assurer la coexistence avec I’ensemble des dispositifs déja existants. Les produits
sans-fil sont de plus en plus présents, leur réglementation devient par la méme occasion plus
sévere. C’est pourquoi, afin de « décomplexifier » ces problemes de coexistence, les bandes
de fréquence attribuées tendent a ouvrir le spectre vers les hautes fréquences. Par exemple,
il a été proposé pour les applications I’utilisation d’une bande autour de 60 GHz mais
ces fréquences élévées posent encore des problemes techniques [15]. Des lors, les bandes en
dessous de 10GHz sont de plus en plus chargées afin d’outrepasser ces contraintes techno-

logiques.

I.4.1 Réglementation d’un bruit ?

Tout dispositif électronique émet des rayonnements parasites. Considérés comme des émis-
sions non-intentionelles, ces derniers sont tout de méme réglementés afin de limiter le niveau
du bruit ambiant. Des lors, ’idée est venue d’émettre des signaux volontaires avec un niveau
ne dépassant pas celui des rayonnements parasites afin d’accéder a une ressource spectrale
non soumise a licence. Mais cette approche pose malgré tout un probleme de coexistence
avec les systemes fonctionnant sous de faibles niveaux de puissance en réception tels que la
téléphonie cellulaire Universal Mobile Telecommunications System (UMTS)) ainsi
que le Global Positioning System [16] ou encore avec les systemes Wireless Local
Area Network opérant dans les mémes bandes de fréquence [17]].

Les Etats-Unis sont les premiers a traiter la question de la réglementation de ces émissions
intentionnelles « ultra large bande » et proposent un compromis entre la protection des sys-
temes déja existants et I’opportunité de développer une nouvelle technologie comme 'TUWB]|
Dans ce domaine, I’Europe a une approche plus conservatrice en imposant des contraintes
beaucoup plus strictes sur ces émissions [UWB] et attend les retours de I’introduction de tels

dispositifs sur le marché américain pour en juger I’impact en conditions réelles.

1.4.2 Statut de la réglementation aux Etats-Unis

Aux Etats-Unis, I’organisme en charge de la réglementation du spectre a des fins non mili-
taires est la[FCC| Des 1998, ce dernier a entamé le processus de réglementation de 1JTUWB]
qui s’est terminé en février 2002 par la mise a disposition de 7.5GHz de bande continue
non soumise a licence entre 3.1 GHz et 10.6 GHz, avec une puissance totale de 1’ordre de
0.5mW pour cette bande. L’ ensemble des informations relatives a cette réglementation se
trouve dans la partie 15 des textes de la[FCC|[18] 4]]. Ces textes nous donnent premiérement
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une définition d’un signal dit[UWB|comme stipulé dans la section[[.2] Dans un second temps,
nous retrouvons la spécification de la Puissance Isotropique Rayonnée Equivalente (PIRE)
maximale autorisée qui est limitée a —41.3dBm/MHz, ce qui correspond a une mesure a 3 m
d’un champ électromagnétique de 500 u'V/m dans toute bande de 1 MHz. A cela s’ajoute des
contraintes d’émissions hors-bande, propres a chaque application, parmi lesquelles nous re-
trouvons les systemes dits Indoor et Hand-held. Pour le cas Indoor, I’ atténuation hors-bande
est de 10dB tandis qu’elle est plus sévere pour les dispositifs Hand-held du fait de leur uti-

lisation en extérieur avec une atténuation hors-bande de 20dB comme I’illustre la Figure
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F1G. I.2: Masques d’émissions UWB de la FCC

Cette puissance de —41.3dBm/MHz, soit 75nW/MHz, correspond a une puissance moyenne
émise pendant une durée n’excédant pas 1 ms. A cela s’ajoute une limitation en puissance
créte mesurée autour du maximum spectral. Cette limite est fonction de la Resolution Band-
width utilisée lors de la mesure. Exprimée en dBm, cette limitation en puissance

créte se calcule par la relation suivante :

1.4)

créte

RBW
PFCC — 201ogy, ( )

50

PFCC 1a limitation en puissance créte de la FCC [dBm],

RBW la utilisée pour la mesure (1MHz < RBW < 50MHz) [MHz|.

avec ©

Retenons que pour une bande de mesure de 50 MHz, la puissance créte est limitée a 0dBm.
Par ailleurs, le Canada n’adopte pas systématiquement la réglementation appliquée aux Etats-
Unis. Un processus de réglementation de '[UWB]y est actuellement en cours, il prévoit d’étre
terminé d’ici la fin 2007.
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1.4.3 Statut de la réglementation en Europe

Dans la zone géographique de I’Europe, deux organismes complémentaires sont chargés
de la réglementation des systemes de télécommunications. L’ European Telecommunications
Standards Institute est chargé de la normalisation et de la compatibilité électroma-
gnétique des systemes communiquants tandis que la Conférence Européenne des administra-
tions des Postes et Télécommunications prend les décisions concernant 1’ attribution
spectrale. L’ European Radiocommunications Office intervient entre ces deux insti-
tutions afin d’y faciliter les échanges. Cependant, chaque pays peut aussi passer outre ces

regles européennes et mettre en place sa propre réglementation si besoin.

La situation en Europe vis-a-vis de la réglementation de 1JUWB| n’est pas aussi claire que
celle proposée outre-atlantique. La division de la adopte une approche séquen-
tielle en divisant les 7.5GHz de bande de la [FCC|en plusieurs sous-bandes afin d’analyser
les problemes de coexistence relatifs a chacune de ces sous-bandes.

La premiere étape dans le processus de réglementation européen fut la décision prise en
avril 2006, ECC/DEC/(06)04, qui autorise une activité limitée a la bande 6 — 8.5GHz
avec une puissance moyenne a I’émission de —41.3dBm/MHz et une puissance créte de
0dBm par 50MHz de bande [19, [12]. Concernant les spécifications hors-bande, elles sont
plus séveres que celle de 1a[FCC|- —85dBm/MHz en dega de 3.4 GHz par exemple — car des
études ont montré que le masque de la[FCC|ne suffit pas a protéger une majorité des services
de télécommunications déja en fonctionnement.

Concernant la bande 3.4 — 4.8 GHz, une seconde décision a suivi en décembre 2006 [20].
Cette décision ECC/DEC/(06)12 autorise une activité dans cette bande 3.4 — 4.8 GHz
sous la condition de mettre en ceuvre une technique dite Low Duty Cycle (LDC)) visant a
réduire la durée des émissions des dispositifs [UWB] La mise en place de cette technique a
pour objectif de protéger les systemes Worldwide Interoperability for Microwave Access
fonctionnnant autour de 3.5 GHz dans une bande soumise a licence. Les spécifications
de cette technique sont résumées dans le Tableau [[.1] Elle a été choisie au détri-
ment d’une technique de type Detect And Avoid qui consiste a réduire la puissance
d’émission lorsqu’un systeme voisin bande étroite est détecté ; cette derniere fut considérée

comme n’étant pas suffisament mature pour pouvoir étre mise en ceuvre.

En dehors de ces deux bandes, le processus de réglementation est toujours d’actualité. L’ ou-
verture de la bande 8.5 — 9GHz est en cours d’analyse car I'impact des signaux sur
ceux des radars de surveillance fonctionnant dans cette bande n’est pas totalement connu. De
méme, I’ouverture de la bande 3.1 — 3.4 GHz est toujours a I’étude car des systemes radars
fonctionnent déja dans cette méme bande de fréquence.

L’ensemble de ces spécifications relatives a la réglementation de 1JUWB|en Europe est ré-
sumé au travers de la Figure Notons que la sous-bande 4.2 — 4.8 GHz ne nécessite pas
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Spécifications ECC Valeur

Durée maximale consécutive en émission < 5ms

Durée moyenne sans émission entre deux paquets | > 38 ms

Durée totale cumulée en émission par seconde | < 50ms
Durée totale cumulée en émission par heure < 18s

TAB. I.1: Spécifications ECC de la technique LDC dans la bande 3.4 —4.8 GHz

la mise en place d’une technique de type [DAA]jusqu’a la fin 2010 ; ceci correspond a une

approche par phase dans le processus de réglementation de 'JUWB]
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FIG. 1.3: Masque d’émission ECC de I’'UWB relatif a la zone Europe

1.4.4 Vers une convergence mondiale ?

La réglementation de 'TUWB] par 1a [FCC| en 2002 aux Etats-Unis a donné I’impulsion aux

autres régions du monde telles que I’Europe et 1’ Asie pour entamer le processus de régle-

mentation de 1JTUWB| Cependant, chaque région posséde une propre occupation de sa res-

source spectrale et il n’était donc pas envisageable pour 1I’Europe et 1’ Asie de reprendre les

mémes spécifications que celle de la Malgré cette contrainte et a la vue des statuts

de la réglementation aux Etats-Unis, en Europe, au Japon, en Corée et en Chine, une bande

« presque » mondiale est d’ores et déja disponible entre 4.2 GHz et 4.8 GHz avec une [DSP|
limitée a —41.3dBm/MHz. Dans le futur, il est fort probable que cette bande soit subor-
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donnée a une technique de type [DAA]dans certaines régions afin d’améliorer la coexistence

entre les sytemes[UWB]et les autres [21]]. Par ailleurs, I’évolution de la réglementation au ni-
veau mondial va certainement ammener I’ouverture d’autres bandes communes comme celle
entre 6 GHz et 8.5 GHz qui semble étre la bande privilégiée a long terme pour la technologie
[UWBI

I.5 Fondamentaux de ’UWB

Avant de poursuivre plus en détails notre approche de la technologie UWBJ il est nécessaire
de prendre connaissance de ses concepts fondamentaux. Nous aborderons ces concepts théo-
riques en partant des allures d’impulsions vers les familles d’architectures de réception pour

terminer par un bilan de liaison.

I.5.1 L’impulsion : support de ’information
L.5.1.1 Evolution de ’approche impulsionnelle

En tant qu’élément de base d’un lien de communication[UWB| une grande variété de modeles
mathématiques d’impulsions a été étudiée afin de tendre vers le compromis idéal entre com-
plexité de la forme de I’impulsion et occupation spectrale. La littérature nous rapporte des
études allant de la simple impulsion sinusoidale fenétrée par un rectangle a des impulsions
beaucoup plus complexes comme celles basées sur des polyndomes d’Hermite en passant par
la famille des impulsions Gaussiennes [22, 23|, 24].

Des la mise a disposition d’une bande de 7.5 GHz par 1a[FCC| le probleme posé était de savoir
comment nous pouvions occuper de maniere optimale une si grande bande de fréquence.
Plusieurs études ont rapporté des résultats d’impulsions optimisées pour le masque de la
[FCC] [25] 26| 27, 128]. Cependant, les impulsions qui font références restent sans conteste
celles de la famille des Gaussiennes.

Par ailleurs, la réglementation ayant évoluée au niveau mondial, des impulsions s’adaptant a
des bandes de fréquence moins larges sont maintenant requises comme c’est le cas en Europe

auxquelles s’ajoutent un accroissement des dispositifs multi-bandes.

1.5.1.2 Modéle de ’impulsion Gaussienne

D’un point de vue mathématique, 1I’expression typique d’une impulsion Gaussienne, notée

g (1), définie par son énergie & et son écart-type 7 est de la forme :

26 2
g(t)= \/E(”;E X exp (—#) (L5)
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Sa représentation fréquentielle, notée G (f), s’obtient par Cela nous donne :

2
G(f) = \/2&6v/7T x exp —@ (L6)

Néanmoins, il est plus fréquent d’utiliser les dérivées de[[.5|dont la premiére s’appelle com-
munément le monocycle Gaussien. En effet, les dérivées de la Gaussienne ont 1’avantage de
ne pas présenter de composante continue, ce qui limite les ondes stationnaires indésirables
dans les antennes lors de I’émission. Les dérivées n-iemes successives de la Gaussienne
s’obtiennent récursivement a partir de I’expression suivante :

n—1 . _ t (—
g ()= ——g" 1)~ 55"V (0) (17)

Et la représentation spectrale par [TH de[[.7)s’écrit :

2
G (f) = (127f)"\/ 26/ TT X exp —@ (1.8)

Pour exemple, les allures d’une impulsion Gaussienne et de ses trois premieres dérivées, tant

dans le domaine temporel que fréquentiel, sont illustrées sur la Figure
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FIG. I.4: Impulsion Gaussienne et ses premicres dérivées — 7 = 100ps

Malgré une grande occupation spectrale des premieres dérivées, une dérivée d’ordre élevée
est nécessaire pour occuper la bande de la[FCC| Dans le cas des applications de type hand-
held, il faut au moins une septieme dérivée de Gaussienne pour ne pas avoir une [DSP|en
dehors du masque de la [FCC| sans pour autant 1’occuper de facon optimale [29] 30]. En
effet, I’analyse de 1’équation [I.§| nous montre que 1’ordre de la dérivée n est correlé avec le
parametre T pour la détermination du maximum spectral. Si nous fixons I’ordre de la dérivée,
une augmentation du parametre 7 entraine un déplacement de ce maximum spectral vers les

basses fréquences tout en réduisant la largeur de bande de 1’impulsion.
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1.5.1.3 Modéle de la Gaussienne transposée en fréquence

Afin de répondre a cette demande de flexibilité vis-a-vis des bandes de fréquence, 1’impul-
sion Gaussienne transposée en fréquence est apparue comme étant une bonne candidate.
Avec fj la fréquence de la porteuse et en se basant sur I’expression [[.5/d’une simple Gaus-

sienne, I’expression mathématique d’une telle impulsion, noté p(¢), est la suivante :

| 26 :
p(t) = \/_—ﬂ(i_ X exp (—;—Tz) X cos (27 fot) (1.9)

La[TH de .9 nous donne sa représentation fréquentielle :

P(f) =1\/EcVTT ¥ [exp (— (2717"5(]”2— fo))2> +exp <_ (27”(f2+f0))2>] (1.10)

A P'inverse de I’'impulsion Gaussienne prise seule, une impulsion Gaussienne transposée en
fréquence permet de paramétrer de fagon indépendante la position de I’impulsion d’un point
de vue spectral par fj ainsi que sa largeur de bande par 7. Comme I’illustre la Figure [[.5]
il est des lors possible d’optimiser les parametres de 1’impulsion afin d’occuper de fagon

optimale un gabarit fréquentiel donné comme un de ceux de la[FCC
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F1G. 1.5: Impulsion Gaussienne transposée en fréquence — fo = 6.85GHz et T = 91 ps

1.5.2 Les modulations utilisées

Une grande variété de schémas de modulation peuvent étre mis en ceuvre dans un systeme
[OWB| La majorité de ces schémas sont basés sur une modulation de I’information soit en
amplitude telle que la Pulse Amplitude Modulation soit en position avec la Pulse
Position Modulation (PPM)). Ces modulations sont populaires de part leur simplicité et leur
flexibilité envers les systemes impulsionnels a faible rapport cyclique. Par ailleurs, il est pos-

sible de mélanger ces deux modulations afin de transmettre plusieurs bits d’information par
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impulsion comme dans le cas d’une modulation conjointe amplitude/position ou d’utiliser
la différence d’information entre deux impulsions afin de mettre en ceuvre des modulations

différentielles.

L.5.2.1 Modulation d’amplitude

La[PAM]est une technique de modulation impulsionnelle qui consiste a attribuer une ampli-
tude a I’'impulsion transmise en fonction de la donnée a transmettre. C’est donc une modula-

tion a plusieurs états dont la représentation mathématique en bande de base est la suivante :

m(t) =Y ajp(t—jT;) (L11)
JEZ

avec: a; laséquence d’amplitudes correspondant aux données a transmettre, a; € R,
T; la durée des symboles [s].

Modulation OOK La modulation On-Off Keying (OOK), aussi connue sous le nom de
modulation unipolaire, est une technique simple de modulation impulsionnelle d’amplitude
dans laquelle la transmission d’une impulsion correspond a la transmission d’un « 1 » logique
tandis que le « 0 » logique est codé par une absence d’impulsion comme 1’illustre la Figure
L6l

0 1 0 1 1 0 1 0 0 1 0 1
) n R \ Séquence
non modulée
. R R X Séquence
modulée OOK

FIG. I.6: Exemple d’une séquence d’impulsions modulée en OOK

Cette modulation est un cas particuler de la [PAM] plus facile & mettre en ceuvre car elle

contient seulement un niveau d’amplitude.

Modulation BPSK La modulation Binary Phased Shift Keying est un autre cas
particulier de 1a[PAM] Son principe repose sur I’utilisation de I’information de phase — le
signe — pour coder I’impulsion comme I’illustre la Figure|[./

Comparée a une modulation [OOK] cette modulation BPSK] est plus efficace d’un point de
vue énergétique car 1’écart d’énergie entre deux symboles est maximisé. En démodulation,

le taux d’erreurs binaire en sera donc amélioré [31]]. De plus, la[DSP|d’un signal modulé en
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}
}

T e o e B e e e i
A A A

F1G. 1.7: Exemple d’une séquence d’impulsions modulée en BPSK

1 0 1 1 0 1 0 0 1 0 1

[BPSK|ne possede pas de composante discrete car le signal transmis est de moyenne nulle ce
qui permet de maximiser la a I’inverse d’une modulation [OOK] [32].

1.5.2.2 Modulation de position

La[PPM]est une modulation dans laquelle I’information est codée par la position temporelle
de I’impulsion et non pas par son amplitude. Des lors, toutes les impulsions transmises sont
identiques comme I’illustre la Figure Cette modulation est a plusieurs états car plusieurs

positions temporelles sont possibles pour I’impulsion.

0 1 0 1 1 0 1 0 0 1 0 1
. " L L " . L Séquence
non modulée
n i | Séquence
modulée PPM

FIG. 1.8: Exemple d’une séquence d’impulsions modulée en PPM

L’expression mathématique d’une telle modulation est la suivante :

m(t) =Y p(t—8b;—jTy) (I.12)

jez

avec: O Il’indice de la modulation [s],
bj la séquence des positions correspondant aux données a transmettre, b; € N,
T; la durée des symboles [s].

En terme de performance en démodulation, la[PPM] affiche les mémes performances que la
modulation [ODOK] Elle est donc aussi sous-optimale par rapport a une modulation [BPSK]
.
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1.5.2.3 Techniques d’accés multiples

L JUWB|impulsionnelle permet la mise en ceuvre de techniques d’acceés multiples afin d’aug-
menter la robustesse du lien de communication et permettre ainsi ’acces 2 un méme médium
pour plusieurs utilisateurs. Les techniques de Time-Hopping (TH)) et de Direct Sequence (DS))

sont deux des techniques les plus couramment utilisées.

Time-Hopping (TH) La technique la plus fréquemment utilisée est celle du Cette
derniere consiste a appliquer une séquence de sauts temporels aux modulations presen-
tées précédemment afin de réduire les collisions avec d’autres utilisateurs en assignant par
exemple a chaque utilisateur une séquence unique. Au niveau de la réception, chaque utilisa-
teur peut détecter I’information seulement dans les intervalles correspondant a sa séquence
s’il connait a priori cette derniere. La représentation mathématique d’un signal modulant de

type transmis par un utilisateur k est la suivante :

m (1) = Y ap (1 = AT~ ) (L13)
jez

avec : a’j‘. la séquence des données a transmettre du k-ieme utilisateur, a’; eRT,
clj‘- la séquence de du k-ieme utilisateur,
T. la durée des intervalles du code de [TH|[s],
T; la durée des symboles [s].

Direct-Sequence (DS) La|DS|est une autre forme de technique d’accés multiples cou-
ramment utilisée dans les systemes |[UWB| impulsionnel, méme si cette derniere est limitée
aux modulations de type[PAM| Le principe repose sur la modulation d’un train continu d’im-
pulsions par une séquence Pseudo-random Noise antipolale. Au niveau du récepteur, le
signal recu est démodulé en utilisant la méme séquence [PN] qui est dans le principe unique
pour chaque utilisateur lors de la communication. Des lors, le niveau d’interférence avec
les autres utilisateurs est fortement diminué si les séquences [PN|utilisées ont de bonnes pro-
priétes d’auto- et d’inter-corrélations. La représentation mathématique d’un signal PAM|codé

sur ce principe est la suivante :

Nps—1

=) Z disyp (t —nT. — jTy) (L14)

JEZ n=
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avec : a’]‘. la séquence des données a transmettre du k-ieme utilisateur, a']? eRT,
sk la séquence [DS|du k-iéme utilisateur,
Nps lalongueur des séquences
T, ladurée des intervalles de la séquence [DS|[s],
T;  ladurée des symboles [s].

Notons que la technique « consomme » Npg impulsions par symbole transmis comparé
a la technique qui augmente le niveau de modulation de I’impulsion transmise. Des lors,

la technique [DS| présente un gain de traitement intrinseque égal a 10log;, (Nps).

I.5.3 Les antennes

Dans les systemes bande étroite, il est fréquent de retrouver des antennes résonantes, ac-
cordées sur la fréquence centrale d’'un ensemble de canaux afin par exemple d’y maximiser
I’efficacité. Il est des lors supposé que I’antenne a un gain et un rendement constants dans
la bande considérée a I’inverse d’un systeme dont les grandeurs caractéristiques de
I’antenne telles que le gain ou la position des centres de phase varient en fonction de la
fréquence [33]]. Ces variations ont comme conséquence la distortion de I’impulsion trans-
mise [34, 35, 36]. En effet, ces variations peuvent se voir comme une fonction de filtrage
appliquée en sortie de I’antenne. La variation du gain correspondrait a une amplitude non
constante dans la bande passante du filtre tandis que la variation des centres de phases peut
étre assimilée a un retard de groupe non constant au niveau de ce méme filtre. Des lors,

I’impulsion est filtrée ; ses allures temporelle et fréquentielle en sont donc modifiées.

IV AOY
vV O Q0

Dipdle Bow-tie Diamand Elliptique Demi-elliptique

FIG. 1.9: Exemples d’antennes planaires dérivées du dipdle

La littérature nous fait part de diverses études et réalisations d’antennes large bande visant
a limiter ces dérives en fonction de la fréquence dans le but d’obtenir une antenne pouvant
opérer dans la bande [FCC| [37, 38| (39, 40, 41]. L’approche la plus répandue est basée au-

tour d’une antenne dipdle. Afin d’augmenter la largeur de bande d’un dip0le, il est possible
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d’élargir ce dipdle au niveau de son alimentation pour former une antenne Diamant ou alors
au niveau de ses extrémités pour obtenir une antenne Bow-tie. D’autres variantes planaires
peuvent étre dérivées d’un dipdle a I’image des antennes elliptique et demi-elliptique comme
Iillustre 1a Figure[[.9] De maniere générale, ces antennes présentent en entrée une impédance
différentielle de 100€2 car techniquement plus facile a réaliser. En effet, la transition d’im-
pédance entre 1’entrée de 1’antenne et I'impédance de 1’air (377 Q) est dans ce cas plus petite
comparée a une antenne dite 50 Q.

Néanmoins, les réglementations européenne et asiatiques imposent 1’utilisation de bandes
de fréquence réduites en comparaison avec celles de la [FCC| ce qui permet de relacher les
contraintes énoncées précédemment. Le développement d’antennes dédiées a 1’application
est alors facilité [42, 43 144]].

1.5.4 Le modele de canal

Un modele de canal a pour objectif de prendre en compte 1’ensemble des phénomenes liés
a la propagation d’un signal dans un médium associ€ a un environnement donné. Nous pou-
vons cependant distinguer deux types de phénomenes. Le premier est relatif a 1’atténuation
du signal entre les antennes d’émission et de réception ; c’est ce que nous appelons commu-
nément le pathloss. Le second type de phénomene fait référence a la maniere dont 1’énergie
recue est répartie dans le temps ; cette répartition de 1’énergie est modélisée par un profil
de décroissance énergétique. L’expérience montre qu’il est plus facile d’établir un modele
statistique de canal qu’un modele déterministe au vue de la complexité des trajets effectués
par le signal émis. Plusieurs études ont été menées afin d’obtenir un modele précis de canal
tout en restant suffisament ouvert pour étre appliqué a différentes configurations et
pas simplement a celle de la mesure [45, 46, 47, 48]]. Dans le cadre des travaux menés pour
la standardisation de 'TUWB| par I'/TEEE] 802.15.TG4a, un modg¢le statistique de canal

a été développé prenant en compte différents environnements, que ce soit a I’intérieur ou a

I’extérieur de batiments, avec ou sans un signal en ligne de vue [49]].

1.5.4.1 Modélisation des pertes de transmission (pathloss)

Dans un systtme de communication sans-fil, la puissance du signal recue au niveau de
I’émetteur diminue avec I’augmentation de la distance entre 1I’émetteur et le récepteur comme
I’illustre la formule de Friis. Mais des le moment ou nous considérons un environnement réel,
la formule de Friis devient trop approximative car 1’énergie recue est la somme vectorielle
des différents trajets effectués par le signal [S0, 51]]. Des lors, une formule générale incluant
les phénomenes de réflexion, de diffraction et de dispertion, valable autant pour des trajets
de types Line-Of-Sight (LOS)) et Non Line-Of-Sight (NLOS)), est requise [52, 49]. Mathéma-

tiquement, cela nous donne :
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PL(d) = PLy+ 10nlog, (dio) +20log,, (%) +5(0,0) (15)
avec:  PL  Tatténuation a une distance d [dB],
PLy  Tatténuation de référence pour dy et fp [dB],
n I’exposant des pertes,
d la distance entre I’émetteur et le récepteur [m],
do la distance de référence du modele statistique [m],
fe la fréquence géométriqueE] du lien de communication [Hz],
Jo la fréquence de référence du modele statistique [Hz],

S(0,0) une variable aléatoire Gaussienne modélisant 1’évanouissement [dB].

Les parametres PLg et n sont en général extraits de mesures ainsi que 1’écart-type o de la
variable aléatoire S qui modélise le phénomene d’évanouissement présent lors d’une pro-
pagation dans un espace perturbé. Les travaux de I/TEEE] 802.15.TG4a ont permis d’isoler
cinq environnements génériques modélisant la majorité des environnements d’applications
de 1JTUWB] La Figure[[.10|rapporte les valeurs de pathloss établis en fonction de la distance

émetteur-récepteur pour ces cing environnements.

Pathloss versus Distance dans un cas LOS Pathloss versus Distance dans un cas NLOS
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F1G. 1.10: Pathloss pour différents environnements dans des cas LOS et NLOS @5 GHz

1.5.4.2 Modélisation du profil de décroissance de I’énergie

La modélisation du profil de décroissance énergétique proposée dans le modele de I'lIEEE]
802.15.TG4a est dérivée du modele de Saleh-Valenzuela [53]]. Ce dernier prend en compte le
phénomene de clusters mis en évidence par les mesures de canaux en plus du modele de dé-

croissance de I’énergie recue. Ce phénomene de clusters traduit I’ observation faite que dans

3La fréquence géométrique fe estégale a \/ ( Jfe— %) ( Je+ %) avec respectivement f, et BW la fréquence
centrale et la largeur de bande a —3 dB du signal considéré.
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un environnement riche en multi-trajets, 1’énergie arrive par paquet au niveau du récepteur

et non de facon continue au cours du temps.

I.5.5 Les types de récepteur

Méme s’il existe une grande variété d’architectures de réception en [UWB] il est possible de
classer ces architectures en deux grandes familles qui sont d’une part la famille des récepteurs
cohérents et d’autre part celle des récepteurs non-cohérents [54]. La Figure illustre de

facon schématique le principe de fonctionnement des récepteurs de ces deux familles.

e ™ s ™

ADC

Bande de base Bande de base

Données

Données

Récepteur cohérent Récepteur non-cohérent

FIG. I.11: Comparaison des récepteurs de types cohérent et non-cohérent

I.5.5.1 Récepteurs cohérents

En [UWB] afin d’exploiter au mieux la diversité de canal, une architecture conventionnelle
de type cohérente est la plus appropriée car elle est capable de capturer I’énergie correspon-
dant a un nombre important de multi-trajets. Le principe d’une telle architecture repose sur
I’analyse des pics de corrélation entre le signal recu et une impulsion de référence. Cepen-
dant, il est fréquent que les impulsions transmises soient distordues a la traversée du médium
de transmission ce qui complique la tache de ce type de récepteur lors des phases de syn-
chronisation et de démodulation. Des lors, les récepteurs cohérents sont plus destinés a des
applications de type dans lesquelles I’augmentation du débit des données se fait au
détriment d’une augmentation de la complexité et de la consommation du récepteur car une

synchronisation précise émetteur-récepteur et de complexes algorithmes sont requis.

1.5.5.2 Récepteurs non-cohérents

Une approche différente, basée sur une détection non-cohérente de I’information, permet de
passer outre certains problemes liés aux architectures cohérentes. Le principe de ce type de
récepteur repose sur la détection de 1’énergie transmise par une mise au carré du signal recu ;
une complexe estimation de canal ainsi qu'une synchronisation précise ne sont donc pas
nécessaires. Il faut noter cependant que ce type d’architecture est sous-optimale comparée a

une architecture cohérente car le signal utilisé lors de la démodulation est plus bruité. Dans le
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cas d’une modulation [OOK] par exemple, la décision est prise en comparant I’énergie regue

par rapport a un seuil fixé au dessus du niveau de bruit, parfois difficile a déterminer. Des
lors, cette famille d’architectures se destine a des applications de type dans lesquelles
les contraintes de consommation et de complexité doivent étre traitées en méme temps.

Notons par ailleurs que ce type de récepteur ne permet pas la démodulation de I’information

de phase contenue dans I’impulsion a I’image d’une modulation

1.5.6 Bilan de liaison

Avant de poursuivre notre investigation de la technologie UWB] il est intéressant de dresser
un bilan de liaison afin d’évaluer les performances qu’il est possible d’atteindre avec un
systeme de type Pour illustrer ce bilan de liaison (voir Tableau [[.2), nous avons pris
comme base le modele de I'lTEEE|802.15.TG4a dans un cas[LOS|pour chaque environnement.

ae a adoor O e O adoo Ope O gdoo Q

DSP de la FCC/ECC dBm/MHz -41.3
Largeur du canal considére MHz 500
Puissance a I'émission dBm/MHz -14.31
Facteur correctif a 'émission dB 2.1

O
Fréquence géométrique (f) GHz 4
Distance (d) m 10
Pathloss de référence @1m/5GHz (PLO) dB 43.9 36.6 43.3 46.4 56.7
Exposant du Pathloss (n) none 1.79 1.63 1.76 2.00 1.20
Evanouissement (S dB 2.2 1.9 0.8 0.0 6.0
Pathlo P dB 62.06 86 9.76 64.46 6
Puissance regue dBm -78.47 -69.27 -76.17 -80.87 -89.17
Bruit thermique @290K dBm/MHz -114
Puissance du bruit dBm -87.01
RSB a I'antenne

TAB. 1.2: Bilan de liaison basé sur le modele IEEE 802.15.TG4a dans un cas LOS

Au niveau de 1’émission, nous avons considéré un canal de S00MHz, centré en 4 GHz. La
puissance transmise est celle correspondant a la limite de la a laquelle s’ajoute un
facteur correctif car I’impulsion Gaussienne transmise n’occupe pas tout le canal avec la
méme [55]]. Le modele du pathloss correspond a celui de 1IEEE] 802.15.TG4a, pris
pour chaque environnement a une distance de 10m. Au niveau du récepteur, nous calculons
le a I’antenne dans le cas d’un bruit thermique de 290K.

Nous constatons que, en fonction des environnements, nous avons un écart important — de
I’ordre de 20dB — sur le a I’antenne. Par ailleurs, le est meilleur dans les cas
Indoor comparés aux cas Outdoor ce qui s’explique par un nombre plus important de multi-
trajets en Indoor et donc une énergie recue plus importante, ceci au détriment de I’absence
de phénomene d’évanouissement. Un exemple de la littérature rapporte un requis a
I’antenne de 1’ordre de 0dB pour un taux d’erreurs binaire de 10~ en réception & 1 Mbps
[S6] ; ceci laisse donc peu de marge dans certains environnements pour accroitre la portée du

systeme avec un débit 1 Mbps.
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I.6 Le standard IEEE 802.15.4a

I.6.1 Positionnement des standards du « IEEE 802 »

Issus de concensus entre différents partis industriels et institutionnels, les normes ou stan-
dards sont établis de maniere a proposer un référentiel commun destiné a harmoniser les acti-
vités d’un secteur comme celui des télécommunications. Le « IEEE 802 », comité de 1/IEEE,
a pour réle d’harmoniser les travaux effectués sur une famille de standards relatifs aux Local
Area Networks (LANE) et Metropolitan Area Networks (MANE). Ses activités portent sur les
deux couches inférieures du modele Open Systems Interconnection qui en comporte
sept a savoir les couches physique et liaison de données. Pour mémoire, le modele est
un modele de communications entre ordinateurs permettant d’offrir une base commune a la

description de tout réseau informatique [S7]].

La couche liaison de données a pour fonction de gérer les communications entre deux sys-
temes directement reli€s entre eux par un support physique. Pour ce faire, elle décrit la
construction des paquets a partir de bits isolés dans le cas de I’émission et permet de délimiter
un flot continu de bits en ces mémes paquets lors de la réception. En pratique, cette couche
est subdivisée en deux sous-couches : la sous-couche haute dite Logical Link Control
et la sous-couche basse dite Medium Access Control (MAC). La sous-couche [LLC| indé-
pendante des mécanismes d’acces au support physique, sert principalement a la gestion des
erreurs tandis que la sous-couche MAC]assure la gestion et la synchronisation de I’acces au
support physique.

La couche premiere couche du modele[OS]] est elle chargée de la transmission « brute »
du flot binaire venant de la sous-couche [MAC] vers le médium de transmission, ceci sans
connaitre ni la structure, ni la signification de ces bits. A ce niveau, 1’accent est mis sur
I’amplitude du signal, la puissance d’émission ou encore la bande de fréquence utilisée mais
aussi sur le codage de canal permettant de compenser les pertes au niveau du médium de

transmission et sur le préambule de synchronisation.

1.6.2 Pourquoi le standard IEEE 802.15.4a?

Les travaux menés par le groupe de travail [EEE]802.15.TG4 sur des solutions bas débit a tres
faible complexité pour des applications de type Wireless Personal Area Network ont
donné naissance au standard IEEE 802.15.4-2003, ratifi¢é en mai 2003 [S8]], puis révisé en
2006.

Dans la continuité, le groupe de travail 802.15.TG4a propose un amendement a ce
standard pour le développement d’une couche alternative. Le principal intérét de cette
nouvelle couche sera de fournir une fonctionnalité de communication avec une forte

densité spatiale couplée a une faculté de localisation, le tout sous la contrainte de la tres



[.6. LE STANDARD IEEE 802.15.4A

basse consommation. A cela s’ajoute un débit utile variable associé a une augmentation de

la portée ou une diminution de la consommation. En comparaison avec le standard IEEE
802.15.4, ces plus-values offrent de nouvelles opportunités applicatives comme celles des
Wireless Body Area Networks (WBANE) et[WSNE.

Le [EEE] 802.15.TG4a proposa en mars 2005 les spécifications de base de cet amendement.

Ces dernieres s’articulent autour de deux couches alternatives : une premiere basée sur

I’étalement de spectre par chirp (Chirp Spread Spectrum (CSS)) opérant dans la bande In-
dustrial, Scientific and Medical autour de 2450MHz et une seconde utilisant la radio
impulsionnelle dans une bande allant jusqu’a 10 GHz. La septieéme version pré-
liminaire, P802.15.4a/D7, a été approuvée le 22 mars 2007 comme un nouvel amendement
au standard IEEE 802.15.4-2006. La publication officielle de cet amendement s’est faite en
aoit 2007[14]. Au niveau MAC] le standard IEEE 802.15.4a reprend les primitives du stan-
dard IEEE 802.15.4-2006 ce qui facilitera son intégration avec le protocole de haut niveau

ZigBee.

1.6.3 Description de la couche PHY-UWB
1.6.3.1 Allocation fréquentielle

Les spécifications de I’allocation fréquentielle présentée dans le standard IEEE 802.15.4a
concernant la couche [PHY] relative a 1IRl dénommée PHY-UWB par la suite, font partie
des caractéristiques du Physical Medium Dependance (PMD)) du standard. La Figure [[.12]
présente la maniere avec laquelle les seize canaux ont été alloués aux trois gammes de fré-
quence disjointes disponibles pour cette couche PHY-UWB, gammes résumées ci-apres :

— la gamme « Sub-GHz » pour un canal unique entre 250 MHz et 749 MHz,

— la gamme « Low-Band » pour I’ensemble des 4 canaux entre 3245 MHz et 4742 MHz,

— la gamme « High-Band » pour I’ensemble des 11 canaux entre 5949 MHz et 10234 MHz.
La bande de fréquence allant de 4.8 GHz a 5.9 GHz est laissée libre de tout signal UWB]se
référant a ce standard afin de ne pas perturber les systemes de type[WLAN|déja présents dans

cette partie du spectre méme si la[FCC| met cette derniére a disposition.

GHz

"Sub-GHz" "Low-Band" "High-Band"

B canal obligatoire de largeur 499.2 MHz (suivant la gamme sélectionneée)
[ canal optionnel de largeur 499.2 MHz
B Canal optionnel de largeur supérieure a 499.2 MHz

FI1G. 1.12: Bandes de fréquence de la couche PHY-UWB du standard IEEE 802.15.4a
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Un dispositif conforme au standard doit pouvoir fonctionner dans I’une des trois gammes
de fréquence et doit obligatoirement adresser le canal obligatoire de la ou des gammes choi-
sies. Dans le cas de la gamme « Low-Band », le canal obligatoire est le canal 3, centré sur
4492 .8 MHz et ayant une largeur de bande de 499.2 MHz définie dans les termes du standard
comme étant la largeur de I’'impulsion mesurée a 3dB. Pour ce qui est de la gamme « High-
Band », le canal 9, centré a 7987.2 MHz et avec une largeur de bande de 499.2 MHz, est le
canal obligatoire. Notons que dans chaque canal physique, il existe deux canaux logiques
définis comme 1’association d’un canal physique et d’un préambule. Ceci mene donc a 32 le

nombre de canaux logiques disponibles pour I’ensemble des trois gammes.

1.6.3.2 Format de la trame

Encodage
Reed Solomon Encodage

Mappage Insertion Génération

convolutionnel > : !
des symboles du préambule des impulsion

Encodage systématique
SECDED

Décodage

Reed Solomon Pacodess Détection Synchro. sur Acquisition
convolutionnel

Décodage des données le préambule des impulsions
SECDED

-Donnéesj

systématique

F1G. 1.13: Diagramme des opérations de la couche IEEE 802.15.4a PHY-UWB

La Figure [[.13] présente un diagramme des opérations mettant en évidence les différentes
étapes de la mise en forme des données effectuée au niveau de la couche PHY-UWB. Concer-
nant I’émission, nous retrouvons les parties mise en forme de la trame, encodage, insertion
du préambule et génération des impulsions. Pour ce qui est de la réception, le décodage est
effectué apres synchronisation sur le préambule.

Au niveau de la couche la trame est I’entité la plus complexe en terme de mise en forme
des données. Présentée sur la Figure [[.14] aprés encodage, elle est composée de trois com-
posants majeurs qui sont le préambule de synchronisation (Synchronization Header (SHRJ))
suivi de I’entéte (Physical Header (PHR)) puis des données encodées issues du Physical Ser-
vice Data Unit (PSDU)) de la couche MAC] a travers le Service Acces Point (SAP) et notées
Encoded Physical Service Data Unit (EPSDUJ).

Le préambule [SHR] est subdivisé en deux parties distinctes. La premiére partie est utilisée
pour a la synchronisation, I’estimation de canal et la mesure de distance ; elle est appelée
Synchronization (SYNC). La longueur de cette partie varie de 16 a 4096 symboles, chaque
symbole étant encodé€ par un unique code ternaire de longueur 31 ou 127. La seconde partie,
nommée Start Frame Delimiter (SFD)), contient quant a elle une séquence permettant de
délimiter les trames transmises. La modulation utilisée pour ce[SHR]est de type impulsionnel
ternaire, soit {+1,0,—1}.
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SHR PHR EPSDU

Préambule de synchro. Entéte PHY Données
16, 64, 1024 ou 4096 symboles 19 symboles 0-1209 symboles
Modulation ternaire Modulation BPM-BPSK Modulation BPM-BPSK
@ débit symbole de base @ 110kbps ou 850kbps @ débit variable spécifié dans le PHR

F1G. 1.14: Format d’une trame IEEE 802.15.4a PHY-UWB

L’entéte [PHR] vient se placer directement a la suite du [SHR] Le role de cette entéte est de
transmettre les informations nécessaires au bon décodage des bits de la trame telle que le
débit utilisé pour la transmission des données. Le schéma de modulation utilisé pour le[PHR]
est de type Burst Position Modulation — Binary Phased Shift Keying (BPMHBPSK)), encodé
par Single Error Correct, Double Error Detect (SECDED).

Pour finir, les données issues du [PSDU]| sont encodées par un code Reed Solomon de type
(K 4 8,K) ajoutant 48 bits de parité aux données suivies par un code convolutionnel sys-
tématique de type R = 1/2 générant un bit de position et un bit de polarité afin de former
I'EPSDU] Ces deux bits sont ensuite modulés par un schéma de type Ces deux
codages appliqués au [PSDU] forment ce que nous appellons communément le codage canal
(Forward Error Correction (FEQ)).

1.6.3.3 Structure d’un symbole et schémas de modulation

La modulation utilisée au niveau du préambule est une modulation impulsionnelle ternaire
dans laquelle I’information est codée par la présence ou non d’impulsions puis par le signe de
I'impulsion lorsque cette derniere est présente. Concernant le PHR]et les données, la modu-
lation mise en ceuvre est de type associée 2 une modulation de phase de type Le
terme [BPM] rappelle une modulation de type dans laquelle les impulsions isolées sont
remplacées par un train d’impulsions successives que nous nommerons communément burst.
Rapporté au niveau de la trame, la Figure illustre ces différents schémas de modulation.
Que ce soit dans le cas du préambule ou des données, les modulations utilisées permettent
au standard de supporter tout type de récepteur, qu’il soit cohérent ou non cohérent. En
effet, un récepteur non cohérent n’a a priori pas la capacité de démoduler 1’information
de phase contenue dans chaque impulsion. C’est pourquoi la modulation de type [BPSK]est
utilisée en complément de la modulation de type [PPM] afin augmenter la robustesse de la
modulation mais cette information de phase n’est en aucun cas nécessaire a la démodulation.
Dans le cas de la modulation de type BPSK| un symbole peut transporter deux bits
d’information. Le bit systématique, noté gp, sert a déterminer la position du burst dans le
symbole tandis que le bit de polarité, noté g1, est utilisé pour moduler en phase ce méme

burst. La granularité temporelle de cette modulation est le chip qui représente la durée d’une
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<+——Modulation ternaire [+1,0,-1] Modulation BPM-BPSK

Symbole BPM-BPSK [Tsyms=NcTg]
Interstice #1 de la modulation BPM [Taen] Interstice #2 de la modulation BPM [Taeu]
Intervalle pour le Burst | Intervalle de garde
Neoo chips
\ Chip [Tc] A
~<Burst» Structure d’un symbole BPM-BPSK

F1G. 1.15: Schéma des modulations de la couche IEEE 802.15.4a UWB-PHY

impulsion, soit environ 2ns dans le cas des canaux obligatoires.

Description d’'un symbole BPM-BPSK Comme I'illustre la Figure[[.15] tout symbole
modulé en BPMHBPSK] d’une durée Ty, est constitué de N, chips de durée T, soit la re-
lation 75y, = N:T;. Chaque symbole peut ensuite €tre divisé€ en deux interstices €quivalents
de durée Tppy, soit Tppyr = Tyymp /2. Chacun de ces deux interstices est ensuite composé
de deux intervalles : le premier définit les positions possibles du burst tandis que le second
permet de créer une bande de garde afin de bien séparer les deux états de la modulation et
ainsi limiter 1’interférence entre les symboles.

Pour transmettre I’information, un burst de durée T, composé de N.pp, chips (Tpyrs =
NeppTe), est placé dans 1'un de ces deux interstices ; il est alors modulé en position. A cette
premiere modulation est ajoutée une modulation de phase de ce méme burst, laquelle est
obtenue en inversant ou non la polarité des impulsions constituant le burst.

Par ailleurs, notons que seulement un burst est transmis par symbole. Dans la pratique, la
durée d’un burst est largement inférieure a la durée d’un interstice (T, << Tppy) ; ceci au-
torise un accés multi-utilisateurs par I’emploi d’une séquence de type[TH|entre les différentes

positions possibles du burst dans I’interstice.

Expression mathématique d’un symbole BPM-BPSK D’un point de vue mathé-

matique, I’expression temporelle d’un k-ieme symbole s%) modulé suivant un schémam
s’exprime de la maniére suivante :
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sW (1) = [1 _ 2g(()k)] Nf‘j [1 _ 2Sn+ch,,b] X p (r —nT,— g\ Tgpy — h(k)Tbm,> (1.16)
n=1

avec : g0 le bit d’information de phase du burst,
Nepp le nombre de chips par burst,
Sn-+kNepp la séquence d’étalement durant le k-ieme symbole,

p(t)  Tallure temporelle de I’impulsion transmise,

T, la durée d’un chip [s],
(k)

g le bit d’information de position du burst,
Tgpym  la durée d’un interstice de la modulation [s],
hk) la séquence de type

Tpurse  la durée d’un burst [s].

1.6.4 Spécifications relatives a I’émission
1.6.4.1 Impulsion de référence

Au niveau de I’émetteur, I’allure de I’'impulsion bande de base transmise p (¢) doit respecter
certaines valeurs d’intercorrélation avec une impulsion de référence r () pour que cet émet-
teur soit conforme au standard. Mathématiquement, 1’intercorrélation normalisée entre deux

signaux est définie par :

d(7) = \/%SK {/m r(t)p* (t + ‘L')dl] (I.17)
rp -

avec: &, Iénergie de I'impulsion de référence [J],
&), 1’énergie de I'impulsion transmise [J].

Dans le cas de la couche PHY-UWB, I'impulsion de référence choisie est une impulsion de
type Root Raised Cosine (RRC) avec un facteur de décroissance 8 égal a 0.6. Avec T}, la

durée de I’'impulsion, I’expression mathématique d’une telle impulsion est la suivante :

4B ©0S [(1 +I3)nTLp] + 3 sin [(1 —ﬁ)nTLJ

)

Dans le cas des canaux physiques ayant une largeur de bande de 499.2 MHz, la durée requise

(I.18)

pour I’impulsion est de 2ns. Dans ce cas, afin que I’émetteur soit conforme avec le standard,
I’impulsion générée doit avoir une intercorrélation en amplitude avec le lobe principal de

I’impulsion de référence comprise entre 0.8 et 1 pendant une durée d’au moins 0.5ns ; de
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plus aucun des lobes secondaires ne doit avoir une intercorrélation en amplitude supérieure
a 0.3 avec cette fonction de référence.

Retenons aussi que ce standard propose 1’utilisation d’impulsions optionnelles comme le
chirp qui ne seront pas détaillées ici. Nous laisserons le soin aux lecteurs intéressés de se
référer au standard IEEE 802.15.4a [14].

1.6.4.2 Masque d’émission

Le masque d’émission définit 1’allure que doit avoir la au niveau de I’antenne d’émis-
sion relativement a la [DSP| absolue autorisée par la réglementation. Avec 7, la durée de
I’impulsion et f. la fréquence centrale du canal considéré, la transmise doit respecter
les contraintes d’atténuations suivantes relativement a son maximum :

— 10dB d’atténuation pour les fréquences |f — f.| comprises entre 0.65/7, et 0.8/T),

— 18dB d’atténuation pour les fréquences |f — f.| supérieures a 0.8 /T),.

Dans le cas d’une impulsion de 2ns, ceci correspond a des largeurs de bande a —10dB et
—18dB de dépassant pas les 650 MHz et 800 MHz respectivement.

1.6.4.3 Autres spécifications

A ces spécifications d’allures d’impulsion et de s’ajoutent celles de la précision de
I’horloge et de la variation de fréquence de la porteuse. Le standard spécifie que le débit
chip doit étre controlé avec une précision de +20 ppm tandis que la variation de la fréquence
centrale dans chaque canal physique ne doit pas excéder +£20ppm, soit +89.9kHz dans le
cas du canal physique centré sur 4492.8 MHz.

1.6.5 Parametres des modes obligatoires

Afin de concevoir un systeme compatible avec au moins un des modes obligatoires du stan-
dard, il est nécessaire de repérer ces derniers et d’isoler les spécifications liées a ces modes.
En nous plagant dans la gamme de fréquence « Low-Band », le Tableau [[.3|dresse les princi-

pales spécifications relatives au mode obligatoire correspondant au canal 3.

1.7 UWB : une technologie dédiée aux WSNs

I.7.1 Contexte applicatif des WSNs

Une des applications ayant un fort potentiel et adressée par ce nouveau standard IEEE
802.15.4a est celle des Wireless Sensor Networks (WSNg). WSN] est un terme générique
utilisé pour définir un systeme composé de plusieurs entités autonomes tels que des capteurs

capables d’échanger de I’'information entre-eux ou avec un client a travers un réseau sans-fil
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Spécifications du mode obligatoire (canal 3) Valeur(s)
Fréquence centrale du canal 4492 8 MHz
Largeur de bande du canal 499.2MHz

Durée de I’'impulsion de référence +2ns
Longueur de la séquence du préambule 64 impulsions de type 31

PRFs moyennes pour le préambule 16.10MHz et 4.03 MHz

PRFs maximales pour le préambule 31.20MHz et 7.80MHz

Débit binaire avant encodage 0.85Mbps
PRFs moyennes durant les données 15.6 MHz et 3.9MHz
PRF maximale durant les données 499.2MHz
Nombre d’impulsions par burst 16 et 4 impulsions

TAB. 1.3: Spécifications du mode obligatoire @(0.85 Mbps relatif au canal 3

Dispositif de type WSN gg

@ ( interface de geston de énergie )
Mémoire A Transceiver
Actuateur DAC H-contréleur BB

applications MAC
[ intarfacas j Périphériques

ﬂé‘:l’.éhé@iéé] [ Stockage de I'énergie J

gestion du réseau RF

Passerelle
“ TCP-P

FI1G. 1.16: Schéma d’une entité de type WSN et interface clients

dédié. Au-dela de cette définition, plusieurs caractéristiques additionnelles sont générale-
ment assumées de facto. Les entités sont supposées €tre peu complexes, peu cheres et tres
peu gourmandes en énergie ce qui limite la portée et implique la mise en ceuvre d’un réseau
de type multi-hop. De plus, les dispositifs sont supposés €tre autonomes ce qui nécessite des
caractéristiques d’auto-configuration entre autres avec le réseau. Mais derriere ces caractéris-
tiques, une entité de type est un dispositif complexe composé d’un transceiveiﬁ radio,
d’un p-contrdleur, d’un module de gestion de 1’énergie, d’une mémoire, de capteurs et péri-
phériques comme 1’illustre la Figure [S9]]. Des lors, des défis techniques sans précédent
font du domaine des [WSNf un des acteurs clés de la recherche industrielle d’aujourd’hui
(60, l61]].

%Nous dénommons par transceiver 1’ensemble émetteur-récepteur radio d’un dispositif.
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1.7.2 Modulation impulsionnelle et économie d’énergie

Un des avantages de la technologie [UWB]|est de pouvoir bénéficier de plusieurs niveaux de
rapport cyclique afin de concevoir une architecture de transceiver efficace d’un point de vue
de la consommation énergétique et donc d’augmenter potentiellement la durée de vie des
batteries associées a ces dispositifs [39, 62ﬂ

Nous retrouvons cette notion de rapport cyclique a plusieurs niveaux. Premierement, au ni-
veau applicatif avec la mise en ceuvre de dispositifs a bas débit applicatif permettant de faire
fonctionner ces derniers majoritairement en mode veille. Puis au niveau implémentation ou
I’utilisation d’algorithmes de synchronisation « intelligents » au niveau des récepteurs ré-
duit le nombre de symboles nécessaires a la synchronisation, permettant ainsi une économie
d’énergie lors de la phase d’écoute.

A cela s’ajoute la nature impulsionnelle de la modulation comme celle utilisée dans le stan-
dard IEEE 802.15.4a, qui peut étre exploitée par le concepteur Radio-Fréquence afin
d’activer le module émission simplement lorsque la transmission d’impulsions ou de bursts
est requise. L’ équation |I.19|exprime le rapport cyclique obtenue en émission au niveau trame

lors de I'utilisation d’une modulation de type impulsionnelle :

6 TL‘ TLH"S
[Tpre X o X T—] + [”hdr* Taara) Tf;sy,,’,]
Tpre + Thdr + Tdata

(1.19)

6trame -

avec :  Opame le rapport cyclique de la trame,

Tpre la durée du préambule [s],
0.  le nombre d’impulsions a zéro dans la séquence du préambule,
Ci le nombre d’impulsions dans la séquence du préambule,
T.  ladurée d’un chip [s],

Tpsym la durée d’un symbole du préambule [s],

Thar ladurée de I’entéte [s],

Tyara la durée des données [s],

Tpurs: 1a durée d’un burst [s],

Tysym la durée d’un symbole des données [s].

Pour la partie préambule, nous retrouvons le rapport cyclique de la durée d’une impulsion
par rapport a la durée d’un symbole auquel s’ajoute une économie d’énergie du fait de la
mise en ceuvre d’'une modulation ternaire au niveau de ce préambule. Concernant 1’entéte et
les données, ces derniers bénéficient du rapport cyclique du burst par rapport au symbole.
En appliquant I’équation [I.19) au mode opératoire obligatoire du standard IEEE 802.15.4a,
nous obtenons pour un préambule court basé sur une Pulse Repetition Frequency de
4.03MHz associé a uncourt, les valeurs suivantes : Ty, = 95.4 us, T, = 2.00ns, Tpsym =

"D. Marchaland et AL, « IEEE 802.15.4a UWB Impulse Radio — Challenges and Opportunities for Wireless
Sensor Networks », [IECON, novembre 2007. En cours de publication.



3974.36ns, ¢; = 31 et 8§ = 16. Concernant les données, basées sur une a 3.9MHz, un
débit binaire de 0.85Mbps et la transmission de 128 octets, nous obtenons : Tjg, = 65.6 us,
Tyara = 1239.99 us, Tpurs = 8.01 18 et Ty, = 1025.64 ns.

L’application numérique de nous donne le rapport cyclique de la trame pour le mode

opératoire décrit précédemment. Nous obtenons &gme = 7.3 X 1073, En comparaison avec
un systéme transmettant en continue de 1’information, nous obtenons une réduction d’un
facteur 137 du temps d’activité de I’émetteur en se basant sur une modulation de type impul-
sionnelle comme celle définie dans la couche PHY-UWB du standard IEEE 802.15.4a.

1.8 Conclusion

Comme nous venons de le voir, la technologie se pose en candidate idéale pour les
applications bas débit de typeWSN|et par extension pour les applications de type En
effet, les acteurs de ces marchés potentiels voient en I JTUWBJla technologie ultime permettant
de répondre aux contraintes techniques des applications visées, tant en terme de complexité
du réseau que de consommation énergétique et de capacité de localisation. Pour ce faire et
sous I’impulsion de 1a[FCC|qui publia des 2002 un ensemble de régles permettant 1’utilisation
a des fins commerciales des signaux de type la réglementation au niveau mondiale est
en pleine progression. Une bande de fréquence unique est d’ores et déja disponible, comprise
entre 4.2 GHz et 4.8 GHz avec une en émission de —41.3dBm/MHz.

Nous voyons des lors apparaitre dans la littérature les premicres solutions de transceivers
[UWB]|basse consommation comme celle proposée par B. Otis et Al qui, basée a 1’émission
sur un oscillateur fenétré et sur une réception de type super-régénérative, affiche une consom-
mation moyenne de 1.6mW en émission et 400 uW en réception [63]. De méme, la solution
de T. Terada et Al., dont le principe repose en émission sur une architecture tout-numérique
et en réception sur une corrélation, consomme 0.7mW en émission et I mW en réception
pour un débit de 1 Mbps [64]. A cela s’ajoute la publication du standard IEEE 802.15.4a qui
offre un cadre de travail commun pour le développement de solutions techniques répondant
aux exigences des applications visées avec une garantie d’interopérabilité.

Dans ce contexte, 1’architecture d’émetteur que nous présentons dans ce manuscrit tend a
répondre aux contraintes de ces applications émergentes ; I’accent étant mis sur une réduction

de la complexité et une diminution de la consommation énergétique globale.



Chapitre 11

Dimensionnement d’un émetteur UWB

— Résumé —

Ce chapitre dresse le cahier des charges de I'émetteur impulsionnel associé a une
analyse de I'état de I'art des architectures d’emissions Ce dernier est suivi
par la définition d’une architecture générique d’émission associée au dimensionne-
ment des différents blocs de la partie [RF| Dans un second temps, une évolution de
I'architecture pour une compatibilité avec le standard IEEE 802.15.4a est présentée.
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I1.1. INTRODUCTION

I1.1 Introduction

Les spécifications liées a la réglementation et au standard auxquelles s’ajoutent celles propres
a ’application visée permettent de définir un cadre de travail pour le développement d’un
émetteur basé sur une technologie impulsionnelle. Dans un premier temps, un cahier
des charges de cet émetteur est établi en prenant en compte les spécifications de la réglemen-
tation associées aux premieres spécifications issues du groupe de travail IEEE 802.15.TG4a.
De ce fait, I’architecture visée en premier lieu est destinée a la génération d’impulsions et
non a la génération de bursts. Une analyse de I’état de I’art des architectures d’émission
[OWB]| impulsionnelle permet de conclure que les solutions existantes ne répondent ni aux
spécifications issues du standard IEEE 802.15.4a, ni a celles de I’application. Des lors, le
développement d’une nouvelle architecture d’émission — que nous dénommerons TX-UWB
par la suite — est donc requis.

La premiere étape de ce développement passe par la définition d’une architecture générique
d’émission permettant de dimensionner les parametres principaux du TX-UWB sans pour au-
tant etre contraint par une implémentation. Dans un second temps, de nouvelles fonctionnali-
tés sont développées dans le but de garantir la compatibilité avec les nouvelles spécifications
mises en avant dans la définition du standard. L’ objectif de cette étape de dimensionnement
est de spécifier I’ensemble des parametres nécessaires a la conception au niveau circuit de
I’architecture TX-UWB.

Dans ce contexte, ce chapitre nous présente I’élaboration du cahier des charges du TX-UWB
suivi d’une analyse de 1’état de I’art des architectures d’émission impulsionnelle. La
définition d’une architecture générique est présentée suivie par le dimensionnement des dif-
férents blocs de I’architecture en vue de la conception. Dans un second temps, une évolution
de I’architecture est proposée afin d’assurer la compatibilité de cette derniere avec le standard
IEEE 802.15 4a.

I1.2 Cahier des charges de I’émetteur

Afin de définir le cahier des charges du TX-UWB qui regroupe 1’ensemble des spécifications
auxquelles devra répondre cet émetteur, il est nécessaire de positionner ce dernier dans la
chaine globale d’émission. Comme nous I’avons vu au chapitre précédent, la couche PHY]
est chargée de la transmission de I’ensemble de I’information provenant de la couche
vers le médium a travers 1’antenne, a laquelle s’ajoute un complément d’information incluant
le codage et la synchronisation. La Figure nous donne une illustration de ces différentes
interfaces avec la couche
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| Codage | Module i
Synchro. Radio

Application(s) Couche MAC Couche PHY

Gestion de
l'accés au medium

Données

F1G. II.1: Diagramme des interfaces avec la couche PHY

I1.2.1 Interface avec la bande de base

Notre étude sur le dimensionnement d’un émetteur[UWB]se limite a la partie radio et exclue
donc la mise en forme de I’information effectuée par la partie dite bande de base au niveau
de la couche [PHY]| En se référant a la présentation du standard IEEE 802.15.4a effectuée au
niveau de la section [.6] nous pouvons considérer que cette mise en forme de 1’information
se termine par la génération de la séquence ternaire d’impulsions ou de bursts a transmettre
dans les cas du préambule et des données respectivement. Des lors, le TX-UWB devra avoir
la capacité d’utiliser cette information numérique afin de générer la séquence d’impulsions
correspondante.

Pour ce qui est du préambule, ce dernier est transmis au travers d’impulsions isolées dans le
temps a I'inverse des données qui utilisent des bursts comme support de I’information. Des
lors, nous considérerons le burst comme un élément élémentaire a transmettre au méme titre
que I’'impulsion méme si ce dernier est composé d’une succession d’impulsions, ceci afin
d’optimiser tant la transmission des impulsions que celle des bursts.

Par ailleurs, nous avons assumé en sortie de la bande de base que la granularité temporelle est
le chip qui est de I’ordre de 2ns, ce qui correspond a I’inverse de la fréquence de référence
utilisée comme diviseur commun des bandes de fréquence définies dans le standard IEEE
802.15.4a, soit approximativement 1/500 MHz.

La définition de cette interface de type numérique avec la bande de base nous donne une
premiere spécification a savoir la génération conjointe par le TX-UWB d’impulsions isolées

et de bursts a partir d’une information ternaire a 500 Mbps.

I1.2.2 Interface avec le médium

La transmission de I’information depuis le TX-UWB vers le médium est effectuée par I’an-
tenne. Au niveau de cette interface, plusieurs spécifications qui attraient a la réglementation
et au standard doivent étre rigoureuseument respectées comme €noncées au chapitre [Il L’en-
semble de ces spécifications peut se traduire sous la forme d’un masque d’émission qui sti-
pule laDSP|maximale autorisée en sortie de 1’antenne. Dés lors, la réglementation nous four-

nit un premier masque d’émission en absolue permettant la coexistence des systemes
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avec les autres systemes radio (se reporter a la section [L4). De plus, pour assurer la
coexistence entre systemes [UWB]|fonctionnant dans des bandes adjacentes, le standard nous
définit un second masque d’émission en relative au maximum autorisé dans la bande
considérée (se reporter a la section [[.6)).

Concernant le masque de réglementation, nous nous sommes basés sur les spécifications
Hand-held issues de la a savoir une de —41.3dBm/MHz dans la bande 3.1 —
10.6 GHz et une atténuation hors-bande de 20dB. Le dimensionnement du TX-UWB ayant
été mis en ceuvre avant la mise a disposition du premier draft du standard IEEE 802.15.4a,
nous n’avons pas pu disposer des spécifications actuelles concernant la répartition des bandes
de fréquence. Nous avons alors décidé de travailler uniquement dans la bande 3.75 —4.25 GHz
— soit une bande de 500 MHz — et de considérer aussi une atténuation hors-bande de 20dB,
ceci motivé par les discussions du groupe de travail TG4a de I/IEEE] La décision de ce limi-
ter a cette bande de fréquence, en deca de 5 GHz, est aussi issue d’une approche conservatrice
de coexistence avec les systemes fonctionnant dans la bande 5 — 6 GHz.

L’interface avec le médium nous donne une seconde spécification au travers d’un masque de
[DSP] au niveau de I’antenne a savoir une bande utile de 500MHz, centrée en 4 GHz, et une
atténuation hors-bande de 20dB.

I1.2.3 Spécifications fonctionnelles

D’autres spécifications issues de réflexions en rapport avec 1’application et propres a la partie
radio viennent en complément des spécifications d’interface.

Comme stipulé dans la section |I.7, une des applications visées par ce type de dispositif
est celle des dans laquelle I’économie d’énergie joue un rdle primordial. Des lors,
nous spécifions que les blocs [RF doivent bénéficier du rapport cyclique de la modulation
afin de diminuer leur consommation moyenne, a savoir une extinction de ces blocs entre la
génération de deux impulsions ou de deux bursts séparés.

Une autre spécification est issue du type d’architecture d’émetteur que nous voulons mettre
en oeuvre, a savoir une architecture dont la seule entité entre 1’émetteur et le médium est
une antenne. Dans la mesure du possible, nous ne voulons pas utiliser un filtre dit de canal
mais seulement un filtre moins complexe permettant de tenir les contraintes du masque de la
réglementation, ceci afin de faciliter ensuite le passage vers une architecture multi-bande.
Rapportons par ailleurs que le standard IEEE 802.15.4a inclut une spécification de corré-
lation entre une impulsion théorique de type et I'impulsion générée par un émetteur
et transposée en bande de base. Dans la suite, nous vérifirons cette spécification au niveau

systeme en sortie de 1’émetteur, avant 1’antenne.
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I1.2.4 Impacts du récepteur, du canal et de I’antenne

Dans le but de diminuer la complexité du récepteur dans les applications de type [WSN|
la majorité des solutions proposées sont basées sur une architecture a détection d’énergie
comme souligné a la section [I.5] Des lors, le récepteur démodule le signal par une mise au
carré suivi d’une intégration de ce dernier. Ce type d’architecture n’utilise donc pas la phase
du signal recu dans le processus de démodulation comme le fait typiquement une architecture
de réception synchrone lors de la multiplication du signal recu par une implusion de référence
générée localement.

Ajouté a cela, I’estimation de canal effectuée par un récepteur asynchrone est faite, de ma-
nicre générale, avec une granularité supérieure a la nanoseconde ce qui limite la capacité
de correction des distorsions éventuelles entrainées par le canal sur I’impulsion ou le burst
transmis. De méme, les distorsions entrainées par 1’antenne lors de la transmission et de la
réception influencent d’une maniere moindre les performances en réception car la quantité
d’énergie transportée par I’impulsion prédomine par rapport a la maniere dont cette énergie

est répartie temporellement.

Dans I’hypothese d’un récepteur de type asynchrone, 1I’émetteur a pour fonction de générer
une impulsion limitée en énergie par la réglementation et en durée par la largeur de bande a
I’antenne. Des lors, 1’allure temporelle de I’impulsion devient secondaire. Nous avons mené
une étude afin de comparer la contribution de I’antenne sur une impulsion Gaussienne trans-
posée en fréquence ayant une largeur de bande de 2GHz a —20dB [65 Pour ce faire, nous
avons comparé une antenne bande étroite de type Dipdle et une antenne large bande de type

Diamand comme présentée dans la section
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F1G. I1.2: Comparaison entre une antenne Dipdle et une antenne Diamand a 1’excitation par
une Gaussienne de 2 GHz de largeur de bande a —20dB

Comme I’illustre la Figure les réponses temporelles et fréquentielles divergent peu.

Nous constatons un étalement temporel plus important de I’impulsion dans le cas de I’an-

1D, Marchaland er AL, « UWB Pulse Generation in the 3.1-5.1 GHz band », WPMC, septembre 2005.



“ I1.3. ETAT DE L’ ART DES ARCHITECTURES D’EMISSION

tenne Dipole du fait de sa structure résonante ; ceci se traduit par une largeur de bande de
I’impulsion rayonée 1égerement moins importante que celle de I’antenne Diamand. Les ré-
sultats de cette étude montrent qu’il n’est pas nécessaire de disposer d’une antenne « ultra
large bande » pour transmettre une impulsion au détriment d’une légere réduction de

la largeur de bande de I’impulsion rayonnée.

I1.3 Etat de I’art des architectures d’émission

Les travaux originaux sur les générateurs d’impulsions ont été orientés vers la génération
d’impulsions de tres courtes durées — de I’ordre de quelques centaines de ps — afin de générer
une impulsion la plus large possible d’un point de vue spectral. Les premiers générateurs
furent des réalisations basées sur des composants discrets comme la Step-Recovery Diode
dont la caractéristique est de pouvoir « commuter » tres rapidement entre un état
passant et un état bloqué. Associée a un transistor de type Field Effect Transistor (FET) ou a
un filtre[RF passe-haut, elle est la base de différentes réalisations de générateurs d’impulsions
en discret permettant d’obtenir des impulsions de quelques centaines de picosecondes avec
une amplitude créte-a-créte supérieure au Volt [66, |67]. Malheureusement, ce principe ne
permet pas une intégration dans une technologie silicium bas colit et manque de flexibilité
pour s’adapter aux différentes spécifications énoncées précédemment

Une autre solution utilisant une antenne comme €élément discret est basée sur la génération
d’un signal différentiel représentant deux inversions de tension successives, espacées dans le
temps de 1’ordre de la durée de I’impulsion. En utilisant ce signal pour exciter une antenne,
les inversions de polarité créent des impulsions de courant dans I’antenne qui sont par la
suite a I’origine du rayonnement d’une impulsion. Dans le cas présent, un simple circuit
numérique suffit a générer le signal d’excitation de I’antenne [64]. Cependant, il est difficile
dans ce type d’architecture d’implémenter un retard de 2ns — la durée de I’impulsion — et un
temps de montée/descente du front — la forme de I’impulsion — de facon numérique tout en

veillant a ce que ces derniers ne soient pas influencés par les variations de process.

D’autres architectures de générateurs d’impulsions ont par la suite suivi en proposant des
solutions intégrés en technologie Complementary Metal-Oxide Semiconductor (CMOS)). Le
Tableau en présente trois au niveau validation de I’architecture en simulation tandis que
le Tableau [[I.2] relate trois résultats de circuits mesurés.

A T’exception des travaux de Norimatsu et Al. qui propose une reconstruction numérique de
I’impulsion en amplitude et phase, I’ensemble de ces solutions sont basées sur des techniques
similaires de génération d’impulsion dans lesquelles une porte logique numérique associée
a des retards sont utilisés pour générer une ou des impulsions numériques. Ces impulsions
peuvent piloter ensuite un Digital-Analog Converter (DAC) ou sont simplement filtrées par
un filtre RF| passe-bande.
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Caractéristique Marsden [68]] Jeong [69]] Kim [[70]
Technologie CMOS TSMC 0.18um | TSMC 0.18 um | 0.18 um
Tension d’alimentation 1.8V 1.8V 1.8V
Modulation BPSK - BPSK
Largeur de I’impulsion 200ps 500ps 600ps
Tension créte-a-créte 1.8V 23mV 925mV
Puissance moyenne @ 1 Mpps 685uW - 25 uW

TAB. II.1: Comparaison de générateurs d’impulsions — résultats de simulations

Caractéristique Norimatsu [[71]] Lee [72] Smaini [[73]
Technologie CMOS 0.18 um Samsung 0.35 um STO0.13 um
Tension d’alimentation 22V 33V 1.2V
Modulation BPSK - BPSK
Largeur de I’impulsion 1.75ns 3ns 600ps / 800ps
Tension créte-a-créte 640mV 2.8V 450mV /350mV
Puissance moyenne @ 1 Mpps 825 uW - 63 uW

TAB. I1.2: Comparaison de générateurs d’impulsions — résultats de mesures

Cette analyse de 1’état de 1’art nous amene a conclure que les solutions existantes ne ré-
pondent pas a notre cahier des charges et a nos spécifications ; le développement d’une nou-

velle architecture d’émetteur[UWB]Jest donc requis.

I1.4 Définition d’une architecture générique d’émetteur

L architecture générique d’émission [UWB|qui sert de support pour le dimensionnement de
notre émetteur est présentée Figure Cette derniere est basée sur un principe de généra-
tion d’impulsions par transposition. Nous retrouvons des lors un mélangeur permettant
cette transposition de fréquence dont les entrées sont une synthese de fréquence RF et une
impulsion bande de base. Ce mélangeur est suivi par un amplificateur permettant d’amener
le signal a un niveau de puissance correspondant a la spécification du masque de [DSP| a
I’antenne a laquelle il est directement connecté.

Deux raisons nous ont poussé a travailler sur une architecture a transposition. La premiere est
issue d’une vision systeme dans laquelle une synthese de fréquence est toujours présente au

niveau du récepteur. Des lors, le bloc de synthese n’est pas un composant dédié a 1I’émission
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FIG. II.3: Schéma global de I’architecture du module radio de I’émetteur

mais une ressource partagée entre I’émetteur et le récepteur. La seconde raison est issue d’une
évolution souhaitée de I’architecture vers le multi-bande. Dans ce cas, la partie génération
de I’impulsion en bande de base peut étre unique car c’est au niveau de la transposition que
la bande choisie est sélectionnée.

De plus, les allures temporelles des impulsions mises en jeu dans des canaux de 500 MHz
sont plus proches d’une modulation d’amplitude d’une porteuse sinusoidale que des impul-

sions de types Gaussienne ou monocycle Gaussien ce qui oriente plus encore le choix vers
une architecture a transposition [@ﬂmﬂ

Dans un premier temps, le dimensionnement de I’émetteur consistera a spécifier des caracté-
ristiques orientées circuit pour chacun des blocs afin d’établir un ensemble de spécifications
qui servira de point de départ pour la conception du circuit associé. Dans notre cas, les deux
éléments a développer seront d’une part I’enveloppe bande de base de I’impulsion et d’autre
part la puissance de sortie de I’étage d’amplification. La transposition de fréquence ne né-
cessite en premier lieu pas de spécification particuliere.

Dans un second temps, le dimensionnement fait aussi référence a 1’analyse des différentes
imperfections de chacun des blocs. Cependant, il ne nous est pas possible de prendre en
compte I’ensemble de ces imperfections ; nous avons donc isolé celles que nous jugeons
comme ayant les plus grands impacts sur les performances globales de 1’émetteur par rap-
port aux spécifications définies précédemment. Nous analyserons donc deux imperfections
majeures qui sont le bruit de phase de la synthese de fréquence[RF et I’isolation de 1’émetteur
en transmission entre sa sortie et la synthese de fréquence.

Comme nous n’évoquons pas de contrainte propre au mélangeur, nous avons décidé d’in-
tégrer ce dernier avec le générateur d’impulsions bande de base afin de ne former qu’une
seule entité — un générateur d’impulsions [RF|— dont les entrée/sortie sont le signal issu de la

synthese de fréquence et I’impulsion bande de base transposée en fréquence respectivement.

D. Marchaland et AL, « System Concepts dedicated to UWB Transmitter », ECWT, octobre 2005.
3D. Marchaland et AL, « System Concepts dedicated to UWB Transmitter », EUMA, vol.2, 2006.
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I1.5 Dimensionnement du générateur d’impulsions RF

Le générateur d’impulsions[RF a pour réle de générer un signal modulant en amplitude et en
phase la porteuse RF issue de la syntheése de fréquence dans le cas de la transmission d’une
impulsion. Par la suite, sa fonction sera aussi la génération de I’enveloppe et de la phase

modulant cette méme synthese de fréquence pour la transmission des bursts.

I1.5.1 Modele mathématique

L’impulsion de référence que nous avons choisie d’utiliser pour 1’analyse systeme est la
Gaussienne transposée en fréquence introduite dans la section Elle présente un bon com-
promis entre efficacités temporelle et spectrale tout en se rapprochant fortement des impul-
sions bande de base qui peuvent étre générées analogiquement au niveau du silicium. De
plus, elle dispose d’un modele mathématique facilement manipulable permettant 1’expres-
sion analytique de divers résultats, favorisant ainsi 1’analyse qualitative. Plusieurs de ces

expressions analytiques sont établies dans I’annexe [A]

I1.5.1.1 Représentation temporelle

L’expression mathématique de cette Gaussienne transposée en fréquence est la suivante :

2
p(t) = N exp (—#) cos (27 fot) (IL.1)

N

ou: &, estl’énergiedel’impulsion [J],
T  est le parametre de la fonction Gaussienne [s],
t estla variable de temps [s],

fo estlafréquence de la synthése RF [Hz].

Définie comme le double de la largeur de 1I’enveloppe de I’impulsion a mi-hauteur, la durée

temporelle de cette impulsion, notée .7, s’obtient en résolvant 1’égalité suivante :

1\ 1

Cette définition a été choisie de maniere a refléter une mesure approximative que nous pou-
vons faire de la largeur de ce type d’impulsion. L’application numérique de 1’équation

nous donne .7, ~ 4.77.
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I1.5.1.2 Représentation fréquentielle

Dans le domaine fréquentiel, la de I"'impulsion Gaussienne transposée en fréquence a

pour expression :

P(f) = \/&,v/TT x [exp (— Qm(fz_ f‘)))2> +exp (— (277 (f;f"))z)] (I1.3)

Pour les cas ot nous avons (27 f 1)2 > 1, nous pouvons utiliser une représentation unilatérale

de I’équation tout en veillant a conserver 1’énergie de I’impulsion :

2
P (f) =1/28,V/ 7T x exp (— (2n7 (fz_ fo)) ) pour f >0 (IL4)

Notons que les deux parametres fy et T définissant I’impulsion sont décorrelés. En effet,

d’un point de vue fréquentiel, le parametre fo permet de positionner fréquentiellement le
maximum spectral de I’impulsion relativement a la spécification de la synthese de fréquence
tandis que le parametre T ajuste la largeur de bande de cette impulsion.

Une donnée souvent utile est la largeur de bande de I'impulsion B, définie a p dB par rapport
au maximum de la Densité Spectrale d’Energie dans le cas d’une impulsion isolée
(signal a énergie finie). En vérifiant au préalable que le maximum de la est atteind a la
fréquence fy, B, vérifie des lors I’équation :

Bp\ [ _ 1P (o)
+ 2Py = B VO
P (fo + - ) i (IL5)
La résolution de cette équation [[.5|nous donne :
1 [ In(10)
By, =—\/p—— 1.6
2 P 10 ({e)

Pour p = 10dB, valeur couramment utilisée pour la définition d’une largeur de bande en
UWB| I’application numérique de I’équation fournit By ~ 0.483 /1.
Nous pouvons des lors établir une métrique simple basée sur le produit de la durée de 1I’'im-

pulsion .7, par sa largeur de bande a 10dB, soit :

Bl() X % ~2.27 (H.7)

Cette métrique peut étre étendue par approximation a d’autres types d’impulsions utilisés
dans le domaine de ITUWBIL
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I1.5.1.3 Optimisation des parametres du modele

En choisissant de travailler dans la bande 3.75 — 4.25 GHz, nous devons choisir les para-
metres du modele de la Gaussienne, soit fj et T, de fagcon a occuper au mieux la bande utile.
En prenant fy = 4 GHz, nous plagons le maximum spectrale au centre de la bande. Par rap-
port au masque de[DSP|que nous avons fixé, 1aDSE]de I'impulsion doit étre en deca de 20dB
par rapport au maximum de sa en dehors de la bande. Le parametre 7 est alors fixé en

résolvant I’équation suivante :

P
10logq [~ =-20 (I1.8)
[P (fo)l f=3.75GHz/4.25GHz
Ce qui nous donne T = 1.366ns comme valeur optimale pour une occupation optimisée du
spectre avec une impulsion Gaussienne. La Figure [[I.4] illustre cette impulsion centrée a

4 GHz et dont le parametre T est choisi comme énoncé précédemment.
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F1G. I1.4: Impulsion Gaussienne transposée en fréquence — fop = 4GHz et T = 1.366ns

I1.5.1.4 Troncature temporelle de I’impulsion

Pour ce qui est de I’'implémentation, il n’est pas possible de générer une impulsion non bor-
née temporellement comme I’est la Gaussienne. Il est donc important d’analyser jusqu’a
quel niveau nous pouvons tronquer la Gaussienne sans dégrader ses caractéristiques spec-
trales. Soit alors Pr, () I’expression d’une Gaussienne transposée en fréquence et tronquée
sur un intervalle [—Tr/2,Tr/2] :

26, 2
prr(t) = ﬁp‘[ exp (—#) cos (2 fot) x rectr, (t) (I1.9)

La Figure [[I.5 nous montre les allures temporelle et fréquentielle de cette impulsion pour

différentes troncatures. Dans tous les cas, la troncature de 1’impulsion fait apparaitre des

lobes secondaires tout en augmentant la largeur de bande de I’impulsion. Dans le cas présent,
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F1G. IL.5: Allures de I’'impulsion pour différentes troncatures

une troncature inférieure a 0.6 fois la durée de I’impulsion — soit inférieure a 3.9ns — génere
des lobes secondaires supérieures a —20dB ce qui est hors des spécifications. Par contre,
tout en étant aussi en dehors du cahier des charges, I’excédent de largeur de bande reste
acceptable car inférieure a 10 % de la largeur de bande sans troncature et non supérieure a
500MHz a —10dB.

I1.5.2 Numérisation de I’enveloppe de I’impulsion RF

Afin de pousser la conception du circuit vers du tout-numérique, nous avons fait le choix
de nous focaliser sur une génération numérique de I’impulsion bande de base. Cette numé-
risation se traduit au travers de deux axes de conversion : d’une part, le nombre de bits Ny
utilisés pour quantifier I’amplitude de I’enveloppe et d’autre part le nombre d’échantillons

de quantification Ng par impulsion comme I’illustre la Figure [[T.6]
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F1G. 11.6: Grandeurs de quantification de 1I’impulsion bande de base
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I1.5.2.1 Spécification du nombre d’échantillons de quantification Ng

Le nombre d’échantillons de quantification est 1i€¢ a la fréquence d’échantillonnage utilisée
pour discrétiser I’enveloppe de I'impulsion. Afin de simplifier la conception, nous prenons
comme fréquence d’échantillonnage celle de la synthese RF a savoir fy = 4GHz car cette
derniere sera « naturellement » disponible dans le ciruit comme nous 1’avons souligné précé-
demment. Pour une Gaussienne occupant une bande a —20dB de 500 MHz, nous obtenons
approximativement une durée de 6.4 ns pour cette méme impulsion. Sachant que la période
de la synthese [RF est de 250 ps, cela nous donne approximativement Ns = 26. Cependant, en
se référant a la spécification de la granularité temporelle de la bande de base, nous réduisons
ce nombre d’échantillons a Ng = 24 afin de retrouver un multiple de la durée chip, soit 6ns.
Comme nous venons de le voir précédemment, cette durée est suffisante afin de limiter la

remontée des lobes secondaires en dessous de —20dB.

I1.5.2.2 Spécification du nombre de bits d’amplitude N,

Connaissant maintenant le nombre d’échantillons de quantification disponibles, il reste a éta-
blir le compromis entre précision de I’échantillonnage et complexité d’implémentation. En
effet, plus N4 sera important et meilleure sera la valeur échantillonnée. Cependant, I’augmen-
tation du nombre de bits d’amplitude complexifie par la méme occasion I’implémentation de
la génération de I'impulsion. Par conséquent, sachant que 1’enveloppe de 1’impulsion est
échantillonnée a une fréquence de 4 GHz, cela reviendrait a concevoir un sur Ny bits a
cette méme fréquence.

Une approximation basique de la Gaussiene consiste a approcher cette derniere par une fonc-
tion triangulaire, ce qui permet de limiter le nombre de bits d’amplitude a 4. En effet, sachant
que nous disposons de 24 échantillons pour définir une impulsion triangulaire, nous consa-
crons 12 échantillons pour la phase croissante de I’impulsion et 12 échantillons pour sa phase
décroissante, soit 2V = 16 > 12 avec Ny = 4.

Cette approche est illustrée sur la Figure [lI.7] qui nous montre la comparaison entre une
impulsion Gaussienne tronquée sur 6ns et son approximation par une fonction triangulaire
numérique. Cette transition entre les deux enveloppes de 1’impulsion passe par une étape
intermédiaire dans laquelle I’impulsion Gaussienne tronquée bande de base est approximée
par une impulsion triangulaire continue. La dégradation obtenue au niveau spectral est une
remontée des lobes secondaires de presque 10dB au dessus de ceux de I’impulsion Gaus-
sienne tronquée comme !’illustre a nouveau la Figure [[I.7] Par contre, le passage entre une
description continue de I’impulsion triangulaire et sa forme « échantillonnée-bloquée » ne
dégrade I’allure spectrale de I’impulsion ni dans la bande ni au niveau des lobes secondaires.
Notons par ailleurs que nous avons testé en simulation le déphasage possible qu’il peut exis-

ter entre le signal issu de la synthese de fréquence et I’enveloppe et nous n’avons pas observé
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de conséquence sur I’allure spectrale de I’impulsion.

I1.5.3 Isolation de I’émetteur en transmission

Comme nous 1’avons vu précédemment, le générateur d’impulsions [RF| regoit en entrée le
signal issu de la synthese de fréquence et module ce dernier en amplitude et en phase avec
I’impulsion bande de base. Cependant, I’isolation entrée/sortie du générateur d’impulsions
[RF n’est pas parfait et une fraction de la porteuse se retrouve sur la sortie en 1’absence d’im-
pulsion. Deux approches sont alors possibles en ce qui concerne la synthese de fréquence :
la premiere correspond au cas ou la synthese de fréquence fonctionne en continu et la se-
conde est celle d’une synthese de fréquence ayant la capacité de s’activer seulement durant
la génération d’une impulsion [74ﬂ

Afin de prendre en compte les temps d’allumage et d’extinction éventuels de la synthese de
fréquence, nous considérons que cette derniere fonctionne pendant une durée supérieure a
celle de I’'impulsion. Soit alors 1/A I’isolation entrée/sortie du générateur et Ty, la durée de

« fonctionnement » de la synthese de fréquence, nous modélisons cette imperfection par le

4D. Marchaland et AL, « Novel Pulse Generator Architecture dedicated to Low Data Rate UWB Systems »,
EuMC/ECWT, octobre 2005.
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modele d’impulsion suivant, basé sur celui de I’impulsion tronquée :

2&
PTr (l) = \/EPT

2
[[1 —Alexp (—%) +A recty,, (t)] cos (2x fot) x rectr, (1)  (IL.10)

I1.5.3.1 Cas d’une synthese fonctionnant en continue

Dans le cas d’une synthese fonctionnant en continue, nous avons Ty;, = oo ce qui correspond
a avoir un signal a énergie infinie. Des lors, il est nécessaire d’introduire un parametre de
la modulation afin de spécifier I’isolation requise au niveau de ce générateur d’impulsions.
Soit[PRH la fréquence moyenne a laquelle les impulsions sont générées ; nous pouvons alors
écrire Tp, = 1/PRF et utiliser I’équation pour simuler cette imperfection.

1
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F1G. I1.8: Exemple d’impulsion pour PRF = 1 MHz et une isolation de 40dB

La Figure illustre le cas cité ci-dessus avec une de 1 MHz ce qui correspond a une
valeur que nous retrouvons régulierement dans la littérature. Nous constatons que dans le cas
présent, une isolation entrée/sortie de 40dB dégrade de plus de 10dB le maximum spectral
de I'impulsion idéale par rapport a la spécification, ceci a cause de 1’apparition d’une raie
parasite a la fréquence de la porteuse due a cette fuite continue de la synthese sur la sortie.
Malgré une isolation correcte, I’impact de ce type d’imperfection est important dans le cas
d’un systeme pulsé. En effet, cette imperfection « bénéficie » du rapport cyclique inverse de
la modulation et a des lors un plus grand impact sur la sortie du générateur d’impulsions

comparé a un systeme générant un signal en continu.

I1.5.3.2 Cas d’une synthese fonctionnant en « commutée »

Dans le cas d’une synthese fonctionnant en « commutée », un compromis doit €tre fait entre
la durée de fonctionnement de la synthese de fréquence et I’isolation entrée/sortie du géné-
rateur d’impulsions. Les Figures et[[L.I0]illustrent les allures temporelles des impulsions
et les associées pour deux configurations différentes.
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F1G. I1.10: Exemple d’impulsion pour 77 = 16ns et une isolation de 20dB

Dans ces deux simulations, nous constatons une remontée des lobes secondaires ainsi qu’une
réduction de la largeur de bande du signal. Cette réduction de largeur de bande entraine
une diminution de I’énergie transmise par impulsion car il n’est pas possible de compenser
cette perte par une augmentation de I’amplitude de I’impulsion a cause des spécifications du
masque d’émission. Des lors, les performances globales du lien de communication en sont
affectées. Notons que les spécifications concernant les durées d’allumage et d’extinction de
la synthese de fréquence nécessiteraient une étude annexe de 1’architecture de la synthese de
fréquence. Des lors, nous chercherons a maximiser cette isolation afin de limiter la remontée
des lobes secondaires, la réduction de la largeur de bande du signal ainsi que 1’apparition

d’une raie parasite en la fréquence centrale.

I1.5.4 Bruit de phase de la synthese de fréquence RF

Le bruit de phase de la syntheése de fréquence est une spécification d’imperfection qui doit
étre déterminée par une étude systeme de la partie émission et/ou réception. Dans le cas
présent, nous avons voulu I’associer au dimensionnement du TX-UWB car c’est une des

spécifications principales qui doit €tre fournie pour une synthese de fréquence. L’ objectif
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de cette étude n’est pas de déterminer un gabarit de bruit de phase pour la synthese de fré-
quence RF| mais de se donner des éléments de réflexion autour des spécifications de cette
imperfection. Pour ce faire, nous avons considéré deux parties pour la spécification du bruit
de phase en fonction de la fréquence qui sont le bruit proche de la porteuse et le bruit loin de
la porteuse [74ﬂ

I1.5.4.1 Bruit de phase proche de la porteuse

Le bruit de phase proche de la porteuse fait référence aux bruits de types 1/f" avec n > 1.
Dans le cas d’oscillateurs LC standards fonctionnant autour de 4 GHz, les bruits de phase me-
surés sont inférieurs a —100dBc/Hz a 1 MHz de la porteuse [75]. Des lors, leurs influences
spectrales sur un signal de 500MHz de bande peuvent-étre considérées comme né-
gligeables. Cependant, d’autres spécifications liées au standard IEEE 802.15.4a concernant
la localisation nécessitent de définir des spécifications plus précises pour le bruit de phase

proche de la porteuse mais cet aspect ne sera pas traité dans ce manuscrit.

I1.5.4.2 Bruit de phase loin de la porteuse

Le bruit de phase loin de la porteuse fait quant a lui référence au plancher de bruit thermique
ou Phase Noise Floor (PNF). Son impact sur I’'impulsion [RF sera dés lors beaucoup plus
important car il présente une valeur constante sur I’ensemble de la en sortie de la syn-
these de fréquence. Par convolution dans le domaine fréquentiel avec 1’impulsion bande de
base, un plancher de bruit va donc apparaitre autour de 1I’impulsion. Il est alors nécessaire
de spécifier un niveau de bruit thermique a ne pas dépasser afin que 1’impulsion générée
reste compatible avec les spécifications. Pour cela, I’annexe B]établit la valeur du plancher de
bruit de la unilatérale normalisée de I’impulsion Gaussienne transposée en fréquence
par une porteuse bruitée d’un bruit thermique. L’expression obtenue est la suivante :
2
PNFimpusion-ssB [dBr/Hz] = 20k (IL11)

&)

avec : G]%] la variance du bruit thermique,

7 le parametre de la fonction Gaussienne [s].

Pour obtenir ce résultat, nous avons di établir la d’une porteuse bruitée par un bruit

thermique (se référer a nouveau a ’annexe [B). Cette a pour expression :
2D,
D+ 27 (f — fo)]

D. Marchaland et AL, « Novel Pulse Generator Architecture dedicated to Low Data Rate UWB Systems »,
EuMC/ECWT, octobre 2005.

PNporteuse-SSB [dBC/HZ] = 3 + 4(7]%] (II.12)
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avec Dy le coefficient de diffusion caractérisant le bruit en 1/ f? et fy la fréquence du fon-
damental. Il est possible a partir cette équation [[I.T2] de déterminer le niveau du [PNF| de la

porteuse relatif a sa puissance en prenant f — oo. Soit :

PNFporteuse-ssB = 46]%7 (1. 13)

Des lors, nous pouvons exprimer le niveau du plancher de bruit de I’impulsion en fonction de

celui de la porteuse. Par substitution de[[I.13|dans [IT.TT], nous obtenons la relation suivante :

PNFporteuse-SSB
PNFImpulsion—SSB = 2(17;—;?: (II.14)
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F1G. II.11: Correspondance entre les PNFs de la porteuse et de I’impulsion pour T = 1.366ns
et DSE de I'impulsion pour différents PNFs de la porteuse

Des lors, afin de respecter la spécification d’atténuation hors-bande de 20dB, nous détermi-
nons d’apres la Figure [II.11{que le de la porteuse ne doit pas excéder —103.2dBc/Hz
pour une impulsion Gaussienne bande de base de parametre T = 1.366ns. Notons que d’apres

I’équation lI. 14} une impulsion spectralement plus large requerra une contrainte plus impor-
tante pour le de la porteuse.

I1.6 Dimensionnement de I’amplificateur

Le dimensionnement de I’amplificateur se limite a la spécification de la puissance de sortie —
puissance a I’antenne — en rapport avec les contraintes de en émission imposées par la
réglementation. Comme nous I’avons vu dans la section [[.4] 1a[FCC|impose deux contraintes
au niveau de la : une contrainte en puissance moyenne de —41.3dBm/MHz et une
contrainte en puissance créte de 0dBm par 50 MHz de bande.

Afin de déterminer cette spécification relative a I’amplificateur, il est nécessaire de travailler

avec un signal a puissance finie a I’inverse de 1’étude qui a été menée sur le dimensionnement
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du générateur d’impulsions [RF dans laquelle nous avons utilisé une impulsion isolée, donc
de puissance nulle. Pour ce faire, notre choix s’est porté vers 1’étude d’un train d’impulsions
modulé en phase auquel un code de type est ajouté, ceci afin de se rapprocher du schéma
de modulation mis en jeu dans le standard IEEE 802.15.4a.

I1.6.1 Densité Spectrale de Puissance d’un signal modulé

Considérons alors pour cette étude une séquence d’impulsions modulées en amplitude/phase
a laquelle est ajoutée une modulation de position. Soit s (¢) I’expression mathématique de ce

train d’impulsions :

t) =Y anp(t—b,T. —nTy) (IL.15)
nez
avec: a, laséquence de données a transmettre,

p(t) Timpulsion support de la modulation,
b,  laséquence de codage de type (TH|[0; M — 1],
T. ladurée chip:T. =T;/M [s],
T;  la Pulse Repetition Period de la séquence d’impulsions [s].

Afin de calculer la[DSP|d’un tel signal, nous nous sommes basés sur les travaux de A. Ridolfi
[76),132]). Dans ces travaux basés sur une modélisation des signaux [UWB]| par un modele de
type « shot noise », Ridolfi démontre que la de est la somme d’une composante

continue S¢ (f) et d’une composante discréte S (f) définies de maniére suivante :

Var{a,} |®,, ()|’

T P(f)I? (I1.16)

§(f) =

Sd(f) ’E{an}’ ’(I)b 25 (f_T) |P( )| (IL17)

S n#0
avec @y, (f) la fonction caractéristique de la variable b, et P (f) la[THde I'impulsion consi-
dérée. Dans le cas ou b, symbolise une modulation M-aire équiprobable, la fonction

caractéristique de b, est alors :

1 sin(mfTy)

q)bn (f) Msm( fT)

exp (1t (M —1) fT,) (I.18)

Dans notre cas d’étude, la modulation d’amplitude/phase est une simple modulation de phase
pour laquelle a,, prend seulement deux valeurs équiprobables qui sont 41 et —1. Dans ce cas,
le terme correspondant a la composante discréte est nulle car la moyenne E {a,} de cette
modulation est nulle. Des lors, nous obtenons une [DSP|continue en fonction de la fréquence

qui a pour expression :
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. 2
s(p) = LT P <;n m-nmf o)
5
En I’absence de codage soit M = 1, nous retrouvons la[DSP|d’un train d’impulsions mo-
dulé en phase, soit S(f) = |P(f)|* /T;. La Figure m illustre une comparaison des
entre une modulation BPSK|— modulation de phase — et une modulation [PPM] soit la difté-
rence entre des continue et discrete.

DSP normalisée d'une modulation BPSK DSP normalisée d'une modulation PPM
0 / N\

-20

-30

| \

50 // \\ 50

6% 35 4 4.5 5 6% 35 4 4.5 5
Fréquence [GHz] Fréquence [GHz]

o

o
o
o
o

-20

-30

-40

DSP normalisée [dB]
DSP normalisée [dB]

F1G. II.12: Comparaison des DSPs des modulations BPSK et PPM — RBW = 200kHz

I1.6.2 Limitation en puissance moyenne

A partir de 1’équation nous pouvons établir la puissance moyenne du signal modulé.
Cette derniere s’obtient par intégration de la[DSP|autour d’une fréquence f, et sur une bande

de largeur B, correspondant a la|[RBW|spécifiée pour cette mesure. Soit :

fat+Ba/2
PalfuB) =2 [ Is(HPar (I1.20)
faiBu/z

En se basant sur I’équation[[I.T| pour ce qui est de I’'impulsion bande de base et en considérant
simplement une modulation de type afin de simplifier I’expression analytique, il nous
est possible d’exprimer la puissance moyenne maximale du signal modulé. En nous placant
au maximum de 1a[DSP|(f, = fj) et en assumant une constante sur une bande B,, nous

obtenons une puissance moyenne maximale de :

268,
:MB

Za" (Ba) 7. Da

(IL.21)

Exprimée en fonction de la largeur de bande de I’'impulsion a —10dB, By, I’équation [I1.21
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nous donne une valeur maximale pour 1’énergie de I’impulsion :

B T,
T = % X B—S x PN (B (11.22)
a

Le résultat obtenu au travers de 1’équation [II.22| nous montre que I’énergie maximale de
I’impulsion pour une puissance moyenne maximale donnée est proportionnelle a la

moyenne de la modulation.

I1.6.3 Limitation en puissance créte

Pour ce qui est du calcul de la puissance créte, considérons maintenant 1’intégration de la
de I’'impulsion considérée exprimée au travers de 1’équation [II.3} et ce sur une bande
Bj,. D’un point de vue temporel, un filtre de résolution de largeur RBW = B, filtre le signal

sur une durée d’environ 1/B,,. Soit :

fp+Bp/2
2,(f»B,) =B, / P[P df (I1.23)
fr—Bp/2

Toujours dans le cas d’une modulation en nous placant au maximum de la
(fp = fo) et en assumant une constante sur une bande B),, nous obtenons une puissance
créte maximale de :

PN (B)) =28,\/TTB; (IL.24)

Exprimée a nouveau en fonction de la largeur de bande de I’impulsion a —10dB, B, I’équa-
tion nous donne une valeur maximale pour I’énergie de 1’impulsion :

B 1
mx_ VB0 1 max (B,) (11.25)

PP in(10) " BT
L’équation|lI.25|nous démontre que la spécification de 1’énergie de I’impulsion est seulement

liée a la puissance créte du signal modulé.

I1.6.4 Puissance de sortie

En fonction des résultats que nous venons d’obtenir (Equations et [[L.25)), il nous est
possible de déterminer 1’énergie maximale de 1’impulsion ainsi que 1’amplitude associée
afin de ne pas dépasser les spécifications de la réglementation, dans le cas présent celles de
la[FCCl

La Figure illustre cette limitation de 1’énergie de I’impulsion en fonction de la

moyenne de la modulation. Comme nous I’avons vu précédemment, la limitation de 1’énergie
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F1G. I1.13: Limitation de I’énergie et de I’amplitude de 1’impulsion par rapport a la FCC

est indépendante de la [PRF| pour une spécification de puissance créte tandis qu’elle décroit
avec une augmentation de la pour une spécification de puissance moyenne. Des lors,
nous observons un point de transition pour une [PRF de 185kHz au-dela duquel la spécifica-
tion en puissance moyenne prédomine par rapport a la spécification en puissance créte.

Le second graphe de la Figure [II.13| représente I’amplitude maximale de 1’impulsion sur
une charge de 50Q (7 = 1.366ns) en fonction de la [PRF moyenne de la modulation. En
prenant la valeur maximale de cette amplitude, soit 1.84 V, nous obtenons la spécification de
la puissance créte maximale que I’amplificateur devra fournir qui est de 18.34dBm.

Cette analyse sur le dimensionnement de 1’amplificateur permet de mettre en évidence I’im-

portante puissance créte mise en jeu dans un systeéme qui, au premier abord, se dit étre
un systeme a faible puissance [77ﬂ

I1.7 Intégration des spécifications du standard

Dans le cadre de cette these, les travaux sur le dimensionnement du générateur d’impulsions
ont été initiés « a 1’aveugle » des le début de 1’année 2005 car la publication du premier
Draft du standard IEEE 802.15.4a s’est faite seulement en décembre 2005. Des lors, il a été
nécessaire de modifier les spécifications initiales du cahier des charges afin de converger vers

celles de ce standard car ceux sont les applications de ce dernier que nous ciblons.

Comme nous 1’avons vu dans la section le standard IEEE 802.15.4a définit un masque
d’émission a ’antenne pour le signal transmis qui dans le cas présent peut tre 1I’impulsion
ou le burst. Comparées aux spécifications que nous nous sommes fixées dans le cahier des
charges, celles du standard sont plus « relachées » en terme de largeur de bande du signal :
des largeurs de bande de 650MHz et 800 MHz sont respectivement requises a —10dB et
—18dB au lieu de nos 500 MHz de largeur de bande a —20dB. Des lors, il est nécessaire de

D. Marchaland et AL, « Générateur d’impulsions pour les systémes Ultra Large Bande bas débit », JNM, mai
2005.
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modifier I’allure de I’'impulsion afin d’optimiser son occupation spectrale.

En ce qui concerne la fréquence de la synthese RF] nous la prendrons égale a la fréquence
centrale de la gamme « Low-Band », a savoir 3993.6 MHz, et non égale a celle de la bande
obligatoire centrée sur 4492.8 MHz afin de faciliter I'implémentation. Cette fréquence de
3993.6 MHz — arrondie a 4 GHz — correspond a 8 fois la granularité fréquentielle de la mo-
dulation qui est de 499.2MHz = 1/T,. Dans ce cas, il sera possible d’utiliser une division de
la fréquence issue de la synthese RF afin d’obtenir la fréquence de référence de la modula-

tion.

I1.7.1 Processus d’adaptation de I’impulsion au standard

A partir des études précédemment menées dans ce chapitre, nous pouvons établir une mé-
thodologie permettant d’adapter I’impulsion Gaussienne transposée en fréquence aux spéci-
fications du standard IEEE 802.15.4a tout en prenant en compte les contraintes de 1’implé-

mentation.

I1.7.1.1 Définition de la largeur spectrale de I’'impulsion

En se basant sur 1’équation précédemment établie, nous obtenons deux valeurs pour
le parametre T de I’impulsion correspondant aux spécifications du standard en —10dB et
—18dB. Soit :

1 In(10)
_ 1 —0.74 .2
M0 = 0esca V0 g T 0 74dms (11.26)
| In(10)
_ 1 — 081 .27
U8 = o oscrs\ S0~ 0810ms (IL.27)

Des lors, nous prendrons Tg;; = max (70, T1g) afin de choisir la contrainte la plus restrictive
pour ce qui est de la largeur de bande de I’impulsion. Une valeur de 75;; = 0.810ns nous
donne une largeur de bande de 596 MHz a —10dB.

I1.7.1.2 Troncature de I’impulsion

Comme nous I’avons vu précédemment, I'impulsion Gaussienne doit étre tronquée afin
d’étre limitée dans le temps. Pour réduire la complexité d’implémentation, nous tronquons
I’impulsion sur le plus petit multiple de la durée chip tout en respectant le masque d’émission,
soit dans le cas présent 4ns. Cette valeur correspond au double de la granularité temporelle

de la modulation définie dans le standard.
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I1.7.1.3 Numérisation de I’'impulsion

Toujours dans un souci de limiter la complexité de I’implémentation, nous prenons comme
fréquence d’échantillonnage celle de la porteuse RF| ce qui nous donne 16 échantillons pour
une impulsion de 4ns, soit Ng = 16. Pour ce qui est du nombre de niveaux de quantification,

8 niveaux suffisent pour approximer 1’impulsion Gaussienne par une impulsion triangulaire

en y incluant le niveau d’amplitude nulle, soit Ny = 3.

1
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FIG. II.14: Processus d’adaptation de la Gaussienne vers I’implémentation

La Figure|ll. 14| permet d’illustrer ce processus aux travers des allures temporelle et spectrale

de I'impulsion triangulaire discrétisée de 4ns en comparaison avec I’impulsion Gaussienne

théorique associée.

I1.7.1.4 Autres spécifications
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FIG. II.15: Amplitude maximale de I’impulsion — Intercorrélation de I’impulsion triangulaire
discrétisée avec I’'impulsion RRC

Isolation en transmission de la synthése de fréquence sur la sortie du géné-

rateur La spécification d’isolation entre le signal issu de la synthese de fréquence et
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la sortie du générateur d’impulsions est fonction de la de la modulation dans le cas
d’une synthese fonctionnant en continu comme nous 1’avons vu précédemment. Le Tableau
nous donne la|PRF moyenne minimale que le systeme devra supporter, a savoir 3.9 MHz.
Dans ce cas et associé a une synthese de fréquence RF|fonctionnant en continu, une isolation
en transmission supérieure a 59.9dB est requise afin de ne pas dégrader de moins de —1dB le
maximum spectral de I’impulsion. Pour information, I’isolation requise atteint 71.2dB dans
le cas d’'une[PRE a 1 MHz.

Amplitude de I'impulsion Pour ce qui est de la spécification de I’amplitude maximale
de I’impulsion, notons en premier lieu que le maximum de la[DSE]de I’impulsion triangulaire
discrétisée obtenue est inférieur de 0.1 dB a celui de I’impulsion Gaussienne de référence. De
plus, I'imperfection d’isolation entraine un décalage supplémentaire de —1dB par rapport a
I’impulsion Gaussienne de référence. Des lors, un facteur correctif doit étre appliqué a la
spécification de puissance issue de la afin de pouvoir exploiter les résultats obtenus
précédemment.

Pour une de 3.9MHz associée a un facteur correctif de —0.9dB, I’amplitude maximale
pour I’impulsion est de 612mV créte sur 50 Q comme I’illustre le premier graphe de la Figure
A titre indicatif, cette amplitude maximale atteint 1.209V créte sur 50€2 dans le cas
d’une moyenne de 1 MHz.

Plancher de bruit de la synthése de fréquence En ce qui concerne la spécifica-
tion du [PNF de la synthese de fréquence RF| un [PNF| Single Side-Band (SSB)) minimum de
—105.5dBc/Hz est requis afin de ne pas remonter le plancher de bruit de I’impulsion au dela

d’une atténuation de 20dB par rapport au maximum spectral de cette derniere.

Intercorrélation avec une impulsion RRC Par ailleurs, afin d’étre conforme au stan-
dard, il nous reste a valider I’intercorrélation de I’impulsion définie précédemment avec une
impulsion [RRC] de référence spécifiée au travers de 1’équation Le second graphe de la
Figure lI. 15|illustre cette intercorrélation en comparaison avec les spécifications d’intercor-
rélation du standard : I’impulsion triangulaire discrétisée est conforme au standard pour cette

spécification.

I1.7.2 Du pulse vers le burst

Pour mémoire, le standard IEEE 802.15.4a met en ceuvre deux types de modulation lors de

la transmission d’une trame (voir section :

— La premiere est une modulation ternaire utilisant des impulsions isolées dans le temps.
Elle sert a la transmission du préambule (PHR).
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— La seconde, la modulation BPMHBPSK! utilise une suite d’impulsions — un burst — pour
transmettre I’entéte (PHR)) et les données (EPSDU).

Le dimensionnement proposé précédemment pour I’impulsion répond seulement aux spé-
cifications de la modulation ternaire. En effet, I'impulsion dimensionnée ayant une durée
de 4ns, il n’est pas possible d’apposer les impulsions les unes a la suite des autres avec la
granularité temporelle requise par la modulation, soit 2 ns.

Afin d’étre totalement compatible avec le standard en ce qui concerne les modulations mises
en ceuvre dans ce dernier, deux solutions peuvent €tre envisagées comme nous allons le voir

par la suite.

I1.7.2.1 Impulsions de 2ns et filtrage

Pour pallier cette limitation, la premiere solution consiste a redimensionner 1’impulsion afin
de la contenir dans une durée de 2ns pour pouvoir générer des bursts compatibles avec le
standard comme le montre le premier graphe de la Figure graphe qui illustre I’exemple
d’un burst composé de 16 impulsions de 2ns modulées en[BPSK] Cependant, cette solution a
pour conséquence 1’élargissement fréquentiel de I’impulsion et de ce fait, le masque d’émis-
sion n’est plus respecté comme I’'illustre le second graphe de cette méme Figure En
effet, une impulsion de 2ns a une largeur de bande supérieure a 1 GHz a —10dB. Dans cette
approche, il serait donc nécessaire de filtrer le signal en sortie du générateur d’impulsions

afin de le contraindre au masque d’émission du standard.

5
‘ —Burst (16) —Burst (16)
1 :: ==Impulsion 2ns 0 =i e |='=Impulsion 2ns
0.8 iy A g
[ Iy ~ O \ s
2 06 @ o .
= 3, 'A N
® 04 -10 e N
£ 2 AR
N ‘O s
o 9 15 0 1 | N
< - ’ | L) l N
g O ‘E" : I Hi
T oo g2 1
30 S
= 3 i
5, 04 g f
€ 06 2 .in,
< =304 |
-0.8 H
4 -35!
-40,

-20 -15 -10 5 0 5 10 15 20 3 32 34 36 38 4 42 44
Temps [ns] Fréquence [GHz]

F1G. 1I.16: Exemple de burst généré a partir d’impulsions de 2ns

Toujours dans une optique de réduction de la complexité, nous ne retenons pas cette solution
car elle fait appel a une fonction additionnelle de filtrage.
I1.7.2.2 Impulsions de 4 ns et recouvrement temporel

Une seconde solution consiste a générer les bursts requis par le standard a partir de I’impul-

sion dimensionnée précédemment. Dans ce cas, une impulsion de 4ns, modulée en BPSKI|
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doit étre générée toutes les 2ns afin de respecter le schéma de la modulation BPMHBPSK]
Par cette approche, le burst résultant correspond a la superposition temporelle durant 2ns

d’une partie de I’'impulsion N — 1 avec I'impulsion N comme I’illustre la Figure |[1.17
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1F — 1
LAAA M»ﬁmm
a 0
TV VYV TV
L : : | Al : : ‘ ‘ ‘ |

i i i i i i i
-10 5 0 5 10 -0 5 0 5 10

Enveloppe du burst résuftant Enveloppe du burst resultanl

A

I
10

F1G. II.17: Comparaison d’un burst généré a partir d’impulsions de 2ns et 4ns

En comparaison avec la Figure cette solution permet de conserver une occupation
spectrale compatible avec le standard tout en étant aussi compatible avec le schéma de mo-
dulation comme I’illustre la Figure Notons que ce procédé est similaire a la fonction
de filtrage requise dans la solution énoncée précédemment. En effet, filtrer une impulsion
de 2ns par un filtre passe-bande afin de réduire son occupation spectrale se traduit par un
étalement de cette impulsion au niveau temporel. L’approche proposée permet donc de se

passer de cette fonction de filtrage en utilisant directement une impulsion « filtrée ».
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F1G. 11.18: Exemple de burst généré a partir d’impulsions de 4ns

Cette solution ainsi que sa mise en ceuvre ont fait I’objet d’un dépot de brevet [1ﬂ et est

retenue pour I’implémentation.

"D. Marchaland et AL, « Générateur d’impulsions ultra large bande doté d’une fonction intégrée d’émulation
numérique de filtrage, et procédé de transmission ». Demande FR0700683 déposée le 31 janvier 2007.
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I1.8 Synthese du dimensionnement d’un émetteur UWB

L’étude menée dans ce chapitre concernant le dimensionnement d’un générateur d’impul-
sions compatible avec le standard IEEE 802.15.4a nous a permis de dresser en premier lieu
un cahier des charges de 1I’émetteur [UWB| et d’établir a partir de ce dernier une architecture
générique d’émetteur.

En se basant sur cette architecture générique, la phase de dimensionnement nous a traduit
dans un premier temps le passage d’un modele d’impulsion Gaussienne théorique a une
représentation proche de I’'implémentation avec I’impulsion triangulaire discrétisée. Dans
un second temps, un ensemble de spécifications a ét€ établi a partir de cette représentation
afin de donner un point de départ a la conception du circuit associé dans le cas d’un systeme
fonctionnant avec une [PRF|égale a 3.9MHz. Ces spécifications concernant I’impulsion trian-

gulaire discrétisée et transposée en fréquence autour de 4 GHz sont résumées dans le Tableau

L3l

Spécifications de I’impulsion triangulaire discrétisée (PRF = 3.9 MHz)
Durée de I’'impulsion triangulaire discrétisée 4ns
Fréquence d’échantillonnage / Nombre d’échantillons (Ny) 4GHz/ 16
Nombre de bits d’amplitude (Ny4) 3
Parametre 7 de I’impulsion Gaussienne équivalente 810ps
Largeur de bande de I’'impulsion Gaussienne équivalente @ —10dB 596 MHz
Isolation minimale @ —1 dBr (synthese |RF|fonctionnant en continue) 59.9dB
Amplitude créte maximale sur 50 Q 612mV
Amplitude créte maximale sur 100 Q2 866 mV
PNF|SSB|maximum de la synthese de fréquence |RF @ —20dB —105.5dBc/Hz

TAB. I1.3: Spécifications de I’impulsion triangulaire discrétisée

Ajoutée a ces spécifications, une évolution brevetée de 1’architecture pour une compatibilité
avec le standard IEEE 802.15.4a a été présentée [1]. Cette innovation permet la génération
de bursts a partir de I’'impulsion triangulaire discrétisée de 4 ns dimensionnée précédemment

évitant ainsi I’utilisation d’un filtre [RF| passe-bande pour la mise en forme du signal.



Chapitre III

Implémentation et caractérisation

— Résumé —

Ce chapitre présente la conception d’un générateur de bursts en technologie[CMOS]
65nm, compatible avec le standard IEEE 802.15.4a. Aprés une introduction aux
technologies submicroniques et a la plate-forme ST CMOS 65nm, nous définirons
dans un premier temps I'implémentation choisie pour le TX-UWB. Dans un second
temps, la conception, le layout et la caractérisation du circuit seront présentés.
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CHAPITRE III. IMPLEMENTATION ET CARACTERISATION

II1.1 Introduction

L’ étude de dimensionnement effectuée dans le chapitre précédent nous a permis de spécifier
une architecture de générateur d’impulsions basée autour d’une impulsion triangulaire dis-
crétisée de 4ns compatible avec le standard IEEE 802.15.4a. Associé a ce générateur d’im-
pulsions, un principe novateur basé sur le recouvrement temporel des impulsions autorise la
transmission de bursts compatibles IEEE 802.15.4a a partir de cette méme impulsion de 4 ns.
La phase suivant cette étude systeme est I’implémentation de 1’architecture proposée dans la
plate-forme technologique ST CMOS 65nm afin de valider le principe de cette architecture
par la mesure mais aussi de démontrer le potentiel d’une technologie submicronique

dans ce type d’architecture mixte numérique/RF

La premiere étape de 1I’'implémentation consiste a définir une architecture orientée circuit
a partir de I’architecture fonctionnelle définie dans le chapitre [[IL Pour cela, les différentes
fonctions numériques et [RFys de I’architecture fonctionnelle sont partitionnées afin d’obte-
nir un ensemble de blocs élémentaires correspondant aux blocs circuits a réaliser. Ajouté a
cela, il est tout aussi important de définir les interfaces du circuit global afin de spécifier
électriquement les types de signaux au niveau des Entrée/Sortie (E/S).

La seconde étape est celle de la conception et du dessin des masques de ces différents blocs
élémentaires. Pour ce qui est des blocs [RFf, la conception de ces derniers est principalement
synonyme de dimensionnement des transistors Metal-Oxide Semiconductor (MOS)) et des
charges résistives et capacitives associées. Parallelement, la conception des blocs numériques
consiste a créer la fonction désirée a partir de cellules logiques élémentaires. Néanmoins, le
dimensionnement des courants de sortie de certaines cellules élémentaires est requis afin de
tenir les contraintes de charge aux interfaces, typiquement entre les parties numérique et[RF,
La derniere étape fait référence a la caractérisation du circuit réalisé. Pour ce faire, la concep-
tion d’un Printed Circuit Board dédié€ a ce circuit est nécessaire car nous avons choisi
d’utiliser une technologie de montage de type Chip-on-Board pour éviter les effets para-
sites apportés par une mise en boitier. Cette caractérisation s’effectue ensuite par le biais de

mesures temporelles et fréquentielles.

Afin d’introduction ce chapitre consacré a I’implémentation, un apercu de I’impact des tech-
nologies submicroniques sur la conception analogique/RF est présenté dans le but de mettre
en avant les différences majeures de ces nouvelles technologies avec les technologies
plus matures. En effet, si la réduction des longueurs de grille des transistors [MOS]| est bé-
néfique dans le cas de circuits numériques, elle entraine certaines « complications » envers
les circuits analogique/RF| Dans le cadre de cette introduction, une présentation de la plate-
forme technologique ST CMOS 65nm est proposée ; I’accent étant mis sur le flot de concep-

tion et la technologie utilisés pour la conception du TX-UWB.
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III.2 Caractéristiques des technologies submicroniques

En suivant la loi de Moore, la réduction des dimensions géométriques au niveau du front-
end (i.e. composants) et du back-end (i.e. interconnexions) associée a un nombre croissant
de niveaux de métallisation entrainent une augmentation drastique de la densité des circuits
numériques, tout en réduisant le temps de commutation des portes logiques. Assortie a une
augmentation de la complexité et du nombre de fonctions intégrables sur une méme puce,
les cotits de production en sont ainsi réduits. Cependant, du fait que cette évolution technolo-
gique soit majoritairement portée par le développement des circuits numériques, le bénéfice
envers les circuits analogiques et[RF est des lors modéré malgré une augmentation croissante

du ft des transistors.

I11.2.1 Impacts de I’évolution technologique sur le transistor MOSFET

D’une maniere générale, la réduction de la longueur de grille des transistors fait apparaitre
au niveau de ce dernier des phénomenes considérés comme marginaux jusqu’a maintenant.
Nous illustrons ce propos a travers deux exemples portant sur les courants d’un transistor
MOS]

1I1.2.1.1 Modélisation du courant de drain en saturation

Bien connue du concepteur, I’équation exprimant le courant de drain en saturation i, d’un
transistor MOS] est de la forme :

: C w
idsar = “% (f) (vgs — Vi)? (1 + Avgy) (IIL1)
avec: U la mobilité des charges considérées (électrons/trous) [m?/ (V.s)],

Cox la capacité de I’oxyde par unité de surface [F / mz} ,

W lalargeur du canal [m],

L la longueur du canal [m],

Vgs  latension grille-source [V],

V;  latension de seuil [V],

A le parametre représentant I’effet Early (pincement du canal) [V‘l] ,
Vis  latension drain-source [V].

Or dans une technologie submicronique, a cause de la dégradation de la mobilité tant au
niveau vertical que latéral, le courant de drain arrive a saturation non pas par pincement
du canal mais en raison d’une vélocité limitée des porteurs. Ceci a pour conséquence la
décroissance de la transconductance g,, au-dela d’une certaine tension de grille vg, comme
I’illustre la Figure
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F1G. III.1: Transconductances typiques d’un transistor NMOS en technologie CMOS 65nm :
W=1pumetL =60nm.

II1.2.1.2 Augmentation des courants de fuite

Une autre conséquence de la réduction de la taille des transistors est 1’augmentation des
courants de fuite, tant d’un point de vue statique que dynamique [78]]. En effet, la réduction
de la tension de seuil couplée a une diminution de la longueur de grille a pour conséquence
d’augmenter le courant de fuite en zone linéaire. De méme, la réduction de 1’épaisseur des
oxydes de grille (quelques nanometres) fait apparaitre un effet tunnel au niveau de la grille
entrainant une fuite statique de courant a travers cette derniere. Ces deux phénomenes étaient

considérés comme négligeables dans les technologies plus matures.

II1.2.2 Réduction de la tension d’alimentation

La réduction de la longueur de grille des transistors va de pair avec la réduction de la tension
d’alimentation des circuits ; cela est bénéfique pour les circuits numériques qui diminuent
ainsi leur consommation dynamique. Pour ce qui est de la conception analogique, cette ré-
duction de la tension maximale disponible requiert de la part du concepteur la mise en ceuvre
de nouvelles techniques propres a la conception sous de faibles tensions d’alimentation [[/9].
En effet, il est courant en conception analogique d’empiler plusieurs transistors fonctionnant
en zone de saturation. Pour un empilement de k transistors sous une tension d’alimentation

de Vpp, nous avons :

Y v = vpp (I11.2)
keN

Or la réduction de la tension drain-source vgg entraine une réduction de la tension grille-
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source vgs de manicre a garder la saturation du transistor, ceci tout en veillant a conserver vgg
supérieure a Vr, condition sine qua non pour avoir un canal induit. Des lors, pour un Vr de
I’ordre de 400mV et un Vpp de 1.2V, nous pouvons raisonnablement empiler deux transis-
tors et une charge, limitant ainsi I’utilisation de structures de type cascode sans précaution

préalable.

I11.2.3 Evolution des composants passifs

D’une maniere générale, I’évolution technologique est favorable en ce qui concerne les com-
posants passifs couramment utilisés dans la conception [80L 81]. L’augmentation du
nombre de niveaux de métallisation, la spécification d’un métal épais pour les derniers ni-
veaux ainsi que 1’utilisation de cuivre épais augmentent sensiblement le facteur de qualité
des inductances sur silicium ainsi que leur fréquence de résonance.

Pour ce qui est des capacités, celles de type Metal-Oxide-Metal (MOM)) — intra ou inter —
bénéficient de I’augmentation de la finesse de gravure des métallisations. Concernant les
capacités Metal-Insulator-Metal (MIM), I’utilisation de matériaux a forte constante diélec-
trique — en option du procédé standard — permet d’obtenir des densités de I’ordre de quelques
fF par um?.

Cependant, le back-end devient de plus en plus proche du substrat a cause d’une diminution
des épaisseurs des oxydes entre les différents niveaux de métallisation, ceci afin de pouvoir
réduire la largeur des interconnexions et la taille des vias. Des lors, les composants passifs[RF|
requicrent 1’utilisation des niveaux de métal les plus hauts en association avec une structure

écra sous peine de dégrader par couplage substrat la qualité de ces derniers .

II1.2.4 Vers la radio numérique

L’augmentation de la fréquence de transition des transistors permet dorénavent de conce-
voir des circuits basés sur des blocs dits «[RF numériques » : un modulateur AX couplé a un
[DAC]|sur 1-bit permet, par exemple, I’utilisation d’un amplificateur en classe commutée tout
en conservant la linéarité des signaux. La radio conventionnelle est en cours d’évolution :
les architectures classiques bande étroite dans lesquelles 1’utilisation de passifs a fort coef-
ficient de qualité était requis s’orientent vers des architectures radios dites numériques dont
I’évolution ultime réside dans un récepteur composé d’un amplificateur faible bruit et d’un
Analog-Digital Converter [80].

Par ailleurs, la conception [RF| requiert en générale la calibration des circuits afin de com-

penser les variations des procédés de fabrication. La technologie permet aussi de

!Une structure écran est un maillage métallique disposé entre le composant et le substrat dans le but de réduire
le couplage entre ces derniers.
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mettre en ceuvre des réglages automatiques grace aux capacités numériques et aux mémoires

disponibles, autorisant ainsi I’implémentation d’algorithmes de calibration.

II1.3 Plate-forme technologique ST CMOS 65nm

I11.3.1 Présentation de I’offre CMOS 65nm

Développée par STMicroelectronics en collaboration avec NXP et Freescale dans le cadre
de I’ Alliance Crolles ZEI, la plate-forme CMOS 65 nm comprend plusieurs procédés de fabri-
cation au niveau du front-end permettant d’optimiser la conception selon le but recherché.
Deux procédés basés sur un substrat classique sont proposés, un premier dédié a la basse
consommation (procédé Low-Power Vop =12V, Tox = 1.8nm, Lgjzjciypm = 60nm)
et un second orienté vers une utilisation plus générale (procédé General Purpose (GP) :
Vop =1V, Tox = 1.2nm, Lgi;jcjum = 45nm). Pour chacun de ces procédés, plusieurs épais-
seurs d’oxyde de grille ainsi que plusieurs tensions de seuil des transistors [MOS]|sont dispo-
nibles permettant d’optimiser le compromis rapidité — consommation ou encore de travailler
avec une tension d’alimentation Vpp supérieure a 1.2V dans le cas d’une conception [RF par
exemple. Pour ce qui est de I’offre back-end, plusieurs niveaux de métallisation sont dispo-
nibles allant de 6-7 niveaux en standard jusqu’a 10 niveaux en option. L’ensemble de ces
procédés de fabrication requiert au minimum un jeu de 30 masques pouvant aller jusqu’a 37
masques suivant les options choisies [82].

En ce qui concerne la conception analogique/RF] la modélisation des transistors est effectuée
de facon plus précise pour une meilleure adéquation entre les simulations et les mesures, ceci
au détriment du temps de simulation. De plus, un nouveau transistor dédié a la conception
analogique, dit High Performance Analog (HPA)), est proposé en option. Ce dernier présente
une impédance de sortie en saturation et un gain plus élevés permettant la conception de
sources de courant plus précises et robustes; ceci est rendu possible grace a un procédé
permettant d’obtenir une tension de seuil de quelques dizaines de millivolts au détriment d’un
courant de fuite plus important. Par ailleurs, des varactors de type MOS| ou P+/Nwell ainsi
qu’un transistor bipolaire ne nécessitant pas de masque supplémentaire sont disponibles.
Pour ce qui est des passifs, la capacité proposée par défaut est la et une capacité
est disponible en option ; elle requiert deux masques supplémentaires et permet d’atteindre
une densité de 5fF/um?. Concernant les inductances, plusieurs géométries sont disponibles
(octogonale, symétrique) ainsi que des géométries spécifiques permettant d’obtenir de faibles
surfaces. Qui plus est, une caractérisation des résistances pour la conception complete

cette offre de passifs.

ZPour plus d’information : |http://us.st.com/stonline/press/news/year2003/fra/
cl273hfra.htm


http://us.st.com/stonline/press/news/year2003/fra/c1273hfra.htm
http://us.st.com/stonline/press/news/year2003/fra/c1273hfra.htm

I11.3. PLATE-FORME TECHNOLOGIQUE ST CMOS 65NM

II1.3.2 Flot de conception

Le flot de conception se définit comme 1’ensemble des outils ou logiciels entrant dans la
réalisation d’un circuit, qu’il soit analogique ou numérique. En ce qui concerne la conception
analogique/RF basée sur la plate-forme CMOS 65nm, il est intégré a I’environnement de
conception VIRTUOSO sous Cadence. Comme le montre la Figure ce flot peut étre

divisé en deux parties correspondant aux étapes de front-end et de back-end.

FUAINOMEUSMEN ELDO (Mentor) |
SCHEMATIC DE CONCEPTION S it
' .l"- ;
{Cadence Virtuoso) (Cadence Virtuoso) SPECTRE (Cadence)

EXTRACTION DES PARASITES RC
(Synopsys Star-RCXT)

ENVIRONNEMENT ey e S e s 12 1o
DE VERIFICATION :
(Mentor Calibre) Layout vs Schematic (LVS)

Fichier GDSII

LAYOUT

{Cadence Virtuoso)

[=======r=q=======

F1G. II1.2: Flot de conception de la plate-forme technologique ST CMOS 65nm

Pour la partie front-end, les moteurs de simulation ELDO et ELDO RF (Mentor) ont été
majoritairement utilisés lors de la conception tant dans le domaine temporel que fréquen-
tiel, complétés occasionnellement par des simulations sous SPECTRE (Cadence). Concer-
nant le layoulﬂ, les vérifications Design Rules Checker (DRC) et Layout Versus Schematic
(CVS) permettant respectivement de controler les régles de dessin et la correspondance des
connexions électriques et des géométries entre le schéma et le layout sont effectuées par I’in-
termédiaire de CALIBRE (Mentor). En complément, STAR-RCXT (Synopsys) a été utilisé

pour I’extraction des parasites du layout.

ITI1.3.3 Caractéristiques des transistors MOSFET LP-SVT

Plusieurs paramétres électriques relatifs aux transistors [MOS| permettent de comparer les
performances des différentes options d’une plate-forme technologique tant pour la concep-
tion analogique que numérique. Dans notre cas, nous avons décidé de travailler avec 1’option

afin d’optimiser la consommation du circuit qui est un parametre « critique » pour les

3Le layout dénomme 1’étape de création du jeu de masques — masques composés de formes géométriques
élémentaires — nécessaire a la réalisation d’un circuit en salle blanche (métaux, oxydes, dopants, etc.).
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applications de type Dans cette option, nous nous sommes limités a I’utilisation d’un
seul type de transistor car il s’agissait de démontrer la fonctionnalité du circuit et non d’opti-
miser les performances de ce dernier. Notre choix s’est donc porté sur les transistors de type
Standard Voltage Threshold ; ces derniers présentant un bon compromis entre rapidité

et consommation.

NMOS (L =60nm ) PMOS (L =60nm )

Parametres | W = 0.12um W= lum W =0.12um W= lum Unités
VTLIN 379 433 404 479 mV
IDLIN 12.7 95.4 5.8 37.6 HA
VTSAT 288 302 315 347 mV

ION 84.3 613 48.3 311 HA
IOFF 61.8 361 123 99.6 PA

FT 127 162 67 82 GHz
CGG - 1.01 - 1.01 fF
GAIN - 7.64 - 7.18 -

TAB. III.1: Caractéristiques électriques principales des MOS LP-SVT (TT/25°C)

Le Tableau [[IT. T résume les caractéristiques €lectriques principales des transistors et
PMOS|[LPHSVT] dans le cas d’un procédé centré. VTLIN et VTSAT représentent respecti-

vement les tensions de seuil en fonctionnement linéaire et saturé, soit respectivement pour

vgs =350mV et vyg = 1.2 V. IDLIN et ION sont respectivement les courants de drain en fonc-
tionnement lin€aire et saturé pour ves = 1.2'V. IOFF représente le courant de fuite au niveau
du drain lorsque vg = OV. FT est la fréquence dite de transition pour laquelle le gain en
courant petit-signal est unitaire et GAIN est le gain analogique égal au ratio g,,/g4, gm €t g4
étant respectivement la transconductance et la conductance de sortie du[MOS] Enfin, CGG
représente la valeur moyenne de la capacité de grille. Notons que ces caractéristiques élec-

triques sont orientées conception numérique, cela nous permet cependant d’avoir un premier
apercu des performances de la technologie (LP

II1.4 Choix d’une implémentation

I11.4.1 Partitionnement de I’architecture

En fonction de I’étude menée dans le chapitre |lI| concernant le dimensionnement de 1’archi-

tecture fonctionnelle présentée Figure [[1.3| nous avons obtenu un ensemble de spécifications
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relatives a une impulsion triangulaire discrétisée conforme au standard IEEE 802.15.4a et a
la réglementation [FCC| dans le cas d’une [PRF|supérieure 2 3.9 MHz. Ajouté a ces spécifica-
tions, nous avons propos€ un principe novateur permettant la génération de bursts a moindre
coflit a partir de I’'impulsion spécifiée précédemment. Il nous faut maintenant déterminer une
maniere d’implémenter les fonctions souhaitées en accord avec ces spécifications. Pour ce
faire, le partitionnement que nous avons choisi repose sur le contrdle des blocs RF par une

partie numérique comme I’illustre la Figure [[TL.3]

Partie Radio-Fréquence

»
RFin RFout

Contréle Contréle
de Phase d’Amplitude

Partie

Numeérique B 288 T
Géneéerateur Geénérateur

de Phase d’Amplitude

Controleur

d’Horloges

Clock Start Reset | DPhase | DMag

I I i 4 ]

F1G. II1.3: Partitionnement du TX-UWB pour I’implémentation

Dans cette implémentation visant a valider le concept de 1’architecture fonctionnelle, nous
n’intégrons pas de synthese de fréquence [RF]afin de diminuer la complexité de la réalisation.
Par ailleurs, ce choix permettra lors des mesures I’émulation des différents canaux [UWB]|par
le biais d’une synthese de fréquence externe variable.

II1.4.1.1 Fonction de la partie RF

Le role de la partie RF est de moduler en amplitude et en phase le signal issu de la synthese
de fréquence [RF, tout en I’ammenant a un niveau de puissance suffisament élevé pour que la
sortie du [DAC|RF puisse étre directement connectée a une antenne sans 1’ajout d’un ampli-
ficateur de puissance intermédiaire. Deux controles commandent cette partie[RF: le premier

est un controle de phase permettant d’inverser ou non le signal différentiel entrant (modu-
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lation [BPSK) ; le second est un contrdle d’amplitude permettant d’appliquer 1’enveloppe
de I'impulsion triangulaire discrétisée au signal issu du modulateur de phase. La structure
choisie pour cette chaine est de type différentiel afin d’augmenter 1’isolation des modes

communs et de faciliter I'implémentation du modulateur

I11.4.1.2 Fonction de la partie numérique

En fonction des données en entrée du TX-UWB, le role de la partie numérique est de calculer
les séquences d’informations d’amplitude et de phase (i.e. I’information modulante) a pro-
pager a la partie RF pour son contréle. Les données d’amplitude et de phase correspondant a
la séquence d’impulsions modulées a transmettre sont mises en série par le séquenceur puis
analysées par le décodeur qui calcule les séquences d’amplitude et de phase a transmettre.
Ces séquences different des séquences entrantes a cause du recouvrement temporel néces-
saire entre les impulsions afin de tenir le gabarit spectral du standard comme expliqué dans le
chapitre précédent. Ces séquences sont ensuite converties en des signaux échantillonnés puis
resynchronisées avant de venir contrOler la partie Un contrdleur d’horloges permet la
génération et la synchronisation de I’ensemble des horloges nécéssaires au fonctionnement

de cette partie numérique.

I11.4.2 Interfaces E/S

Les interfaces d’[E/S|du TX-UWB avec I’environnement extérieur au circuit peuvent étre
classées en trois catégories : les[E/S|de type RF, les[E/S|de données et les[E/S|de controle. Le
Tableau présente I’ensemble de ces [E/S]| avec les spécifications d’interfaces associées,
en accord avec le partitionnement introduit Figure [[TL.3]

Nous avons décidé d’adapter la sortie RF différentielle RFout sur une charge résistive de
100Q2 en accord avec I’offre disponible concernant les antennes différentielles. Par
ailleurs, en ayant une impédance différentielle de 100€2, il nous sera possible de mesurer
chaque voie indépendemment sur 50 Q et donc garantir une adaptation directe avec la plupart
des instruments de mesure. Concernant 1’entrée différentielle RFin pour I’interface avec la
synthese de fréquence [RF, nous choisissons de 1’adapter aussi sur une impédance de 100 Q
différentielle et prévoyons d’utiliser un balun 508 single-ended / 100Q2 differential pour
la connexion avec un générateur de signaux lors des mesures. Pour ce qui est de IlE/S|RF
Clock, nous spécifions un couplage de type Alternating Current afin de faciliter a
nouveau I’interface avec un générateur de signaux externe.

Les entrées numériques sont quant a elles basées sur un méme standard de type[CMOS|1.2V.
Dans le cas présent, une interface différentielle de type Low-Voltage Differential Signaling
n’est pas requise car 'utilisation de deux bus de 8 bits pour transférer au circuit

les informations de la séquence d’impulsions a transmettre permet de réduire la fréquence



I11.5. CONCEPTION DE LA PARTIE RADIO-FREQUENCE (RF)

Nom E/S Type Description

RFEin | Entrée | RE diff. Interface avec la syn.thése de fréquence |E|
- RF 100Q différentielle

RFout | Sortie RE diff. Interface avec. le balgn / I’antenne
- RF 100Q différentielle

Information d’amplitude de la séquence d’impulsions

DMag | Entrée | Numérique :
- Bus 8 bits CMOS 1.2V

Information de phase de la séquence d’impulsions

DPhase | Entrée | Numérique }
- Bus 8 bits CMOS 1.2V

Référence pour la génération des horloges du numérique

Clock | Entrée RF
-50Q / couplage AC

Déclenchement de la transmission d’un burst

Start | Entrée | Numérique
-CMOS 1.2V

Initialisation du circuit

Reset | Entrée | Numérique . . o
- CMOS 1.2V actif sur niveau a l’état bas

TAB. II1.2: Description des E/S du TX-UWB

de ces interfaces DMag et DPhase de 500MHz a 62.5 MHz. Concernant les autres entrées,
I’entrée Start est un signal actif sur front montant permettant de déclencher la transmission

d’une séquence et I’entrée Reset correspond a I’initialisation du controleur d’horloges.

III.5 Conception de la partie Radio-Fréquence (RF)

Comme exposé précédemment, la conception de la partie [RF| inclut la réalisation de trois
blocs élémentaires qui sont le buffer d’entrée, le modulateur BPSK]et le DAC|RF| ce dernier
faisant office de modulateur d’amplitude. Nous avons choisi de débuter la conception par le
[DAC|RF|car il est I’élément critique de la partie RF du TX-UWB.

II1.5.1 Implémentation du DAC RF
II1.5.1.1 Spécifications

Les spécifications du[DAC|RF|se déduisent du Tableau synthétisant le dimensionnement
du TX-UWB. Le nombre de bits d’amplitude et la fréquence d’échantillonage de I’impulsion
triangulaire discrétisée définissent respectivement la dynamique du et sa fréquence de
fonctionnement, soit un[DAC]| 3 bits fonctionnant a 4 GHz.

De plus, comme ce [DAC|[RF joue le role de modulateur d’amplitude, la sortie analogique

du qui est en fait un signal bande de base doit servir de signal modulant au signal issu
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de la synthese de fréquence [RH afin de transposer 1’impulsion autour d’une porteuse R
En se rapportant a la spécification d’interface et a I’amplitude maximale de I’impulsion, le
[DAC|RF doit pouvoir délivrer en sortie un signal ayant une tension créte de 866 mV sur une
charge de 100, ce qui correspond a une puissance créte de 8.75 dBm sur cette méme charge
de 100Q.

II1.5.1.2 Définition de la structure

La structure choisie pour I’'implémentation de ce DAC|RF est basée sur des sources de cou-
rant commandées numériquement par les controles numériques issus de la partie numérique
du TX-UWB. A la différence d’une structure de DAC|conventionnelle dans laquelle les cou-
rants sont recombinés en sortie des sources de courant, nous utilisons ces sources de courant
en association avec des paires de transistors Negative Metal-Oxide Semiconductor (NMOS))
afin d’obtenir une structure parallele de paires différentielles dans lesquelles les sources de
courant peuvent étre activées ou non en fonction du mot numérique DACRF, défini sur 3
bits, comme I’illustre la Figure [[TL.4]
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F1G. I11.4: Structure du DAC RF
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II1.5.1.3 Dimensionnement de la cellule élémentaire

La structure électrique de la cellule élémentaire de ce [DAC|[RF est présentée Figure [ITL5]
Cette cellule est composée d’une paire différentielle [MOSP/MOSM] dont le sub-
strat est connecté a la masse et non a la source afin de conserver un potentiel fixe au niveau
de ce dernier. Cette structure différentielle est alimentée par une source de courant NMOS]
[SWITCH] commandée numériquement, soit 0V ou Vpp = 1.2V. Les charges [LOADP]
et [LOADM] utilisées sont des charges actives constituées de transistors de type Positive
Metal-Oxide Semiconductor dont les grilles sont forcées a la masse pour une ques-
tion de linéarité comme nous allons le voir par la suite.

Concernant les dimensions géométriques des dispositifs, les grilles des transistors utilisés

pour I’ensemble des paires différentielles et des sources de courant sont de longueur mi-



I11.5. CONCEPTION DE LA PARTIE RADIO-FREQUENCE (RF)

~ VDDRF

gﬁfﬂm w= 1,285
- le—8

Cw="1.705

|=3.060 ® |=5.260
=20 =24
nfing: 1.8 nfing: 1.8 .
DUTE - SOITh
s |
INP . revn — PPN
M=
MOSP nfing=2.F
S ISR
- q |=1.66¢ -
- nevps it —®
SWITCH a0 0
- GNDREF

F1G. IIL.5: Schéma électrique d’une cellule élémentaire du DAC RF

nimale, soit Lyyos = 60nm en technologie ceci afin de minimiser les temps de com-
mutation en fonction des variations du mot numérique DACREF a la fréquence de 4 GHz.
La largeur de grille des transistors [MOSP] et [MOSM] a été dimensionnée de maniere a
ce que le DAC|[RF puisse fournir un courant suffisant sous une tension d’alimentation de
Vbp = 1.2V afin d’atteindre une puissance de sortie de 8.75dBm sur une charge adaptée,
soit Watospmosm = 2 um. La source de courant [SWITCH] a alors une largeur double de
celle des transistors de la paire différentielle, soit Wswircy = 4 um. En effet, une largeur
plus petite limiterait le courant dans la paire différentielle tandis qu’une largeur trop grande
augmenterait sans raison la capacité de grille du transistor [SWITCH] ce qui imposerait
un accroissement de la taille des buffers en sortie de la partie numérique et de ce fait une
augmentation de la consommation globale du circuit. Concernant les transistors PMOS] des

charges actives, la longueur de grille de ces derniers peut également étre dimensionnée a
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Lpymos = 60nm car les contraintes en bruit sont faibles et le matchingﬂ des transistors ne
pose pas de probleme sur cette cellule élémentaire du[DAC|[RF,

Pour ce qui est de la polarisation Direct Current des grilles des transistors de la paire
différentielle, ces dernieres sont polarisées a 944mV ; ce potentiel correspond au potentiel
d’autopolarisation de la cellule élémentaire comme nous le verrons par la suite. Dans cette
configuration, il est possible de cascader cette cellule élémentaire sans se soucier des polari-
sations[DCsur les grilles des transistors de la paire différentielle, exceptées celles du premier

et du dernier étages.
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F1G. II1.6: Hystérésis du courant instantané de sortie d’une cellule élémentaire sur 1kQ en
fonction de I’amplitude instantanée d’un signal sinusoidal a 4 GHz en entrée

Concernant la polarisation des charges actives PMOS] nous avons constaté que la plage de
linéarité de cette charge active augmente avec une diminution du potentiel de grille. En effet,
plus la tension v est faible dans le cas d’un|15M_US'|, plus grande est la plage de linéarité entre
ig et vgs. Dans le cas présent, nous pouvons considérer que la linéarité est conservée jusqu’a
une tension créte de 500mV pour le signal d’entrée comme 1’illustre la Figure Notons
que le temps de transition dans cette cellule élémentaire du [DAC|[RF n’est pas négligeable
comparé a la fréquence de fonctionnement qui est de 4 GHz ; ceci se traduit par un hystérésis
entre la tension d’entrée et le courant de charge.

Cependant, lors des simulations électriques du DAC|[RF il s’est avéré qu’avec la maniére

dont nous avons dimensionné les transistors, I’empilement de la source de courant associée

“Le matching peut étre assimilé a une différence de comportement électrique inhérente au procédé de fabri-
cation entre deux ou plusieurs composants de méme nature. Des méthodologies de layout permettent de
réduire ’impact de cette variation locale de procédé. Pour plus d’information, se référer aux articles de
M.J.M Pelgrom et al. [83| 184]].
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a une paire différentielle et une charge active ne nous a pas permis d’obtenir 1’excursion
requise en tension créte permettant d’obtenir une puissance de 8.75dBm sur une charge dif-
férentielle de 100 Q. Afin de remédier a ce probleme, il efit été possible d’augmenter la taille
des transistors, entre autres celui de la source de courant, ceci dans 1’optique de diminuer la
tension drain-source de ce dernier donc de permettre une excursion plus grande en tension.
Mais cette solution a I’inconvénient d’augmenter la capacité de grille du et les capa-
cités parasites réduisant ainsi la vitesse de commutation de cette source de courant. Partant
de ce constat, nous avons privilégié la fréquence de fonctionnement et donc la fonctionnalité
au détriment de la puissance de sortie dans le cas de ce circuit car rappelons que 1’objectif

premier est la validation par la mesure de 1’architecture dimensionnée précédemment.

I11.5.1.4 Layout de la cellule élémentaire

Une attention particuliere a été apportée a la réalisation du layout de la cellule élémentaire car
cette dernicre est la brique de base du @ La Figure décrit le ﬂoorplanﬂ que nous
avons choisi pour cette cellule élémentaire. Nous retrouvons les trois étéments constituant
cette cellule élémentaire qui sont la source de courant commandée numériquement, 1’étage
d’amplification différentiel ainsi que la charge active

R 1 pgeas
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R0 B R A Bmde MM 1 t Sl MZM3

”‘Chiéir'ge Etage Source
_active a_mpllflcatlon‘ de courant
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F1G. II1.7: Floorplan de la cellule élémentaire du DAC RF

Afin de garantir un matching suffisant entre les transistors de I’étage différentiel,
nous utilisons quatre transistors fonctionnant par paire et disposons ces derniers en croisillon
afin d’équilibrer les effets des gradients tel que celui de la température. Les transistors de
la source de courant et de la charge active sont mis en parallele afin d’optimiser le facteur
de forme du layout de la cellule élémentaire ; ceux de la charge active sont aussi entrelacés

pour les mémes raisons que précédemment. Ajouté a ce floorplan, nous avons pris le soin

>Nous dénommons par floorplan le positionnement avant routage des composants les uns par rapport aux
autres, ceci en accord avec les regles du @ les contraintes de matching et le facteur de forme désiré.
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de simuler les courants maximums dans chacune des branches de la cellule présentée Figure
[M1.5] dans le but de spécifier la largeur minimale des métallisations a utiliser au regard des
regles d’électromigration du Ces courants associés aux niveaux de métallisation sont

annotés sur le floorplan.

L’ensemble de ces travaux préliminaires nous a permis d’étre plus efficace durant la phase
de routage. Pour illustration, le routage des différents niveaux de métallisation ainsi que le
layout global de cette cellule élémentaire du[DAC|RF sont présentés Figure
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F1G. II1.8: Routage des niveaux de métallisation et layout global de la cellule élémentaire

Au final, nous obtenons une cellule élémentaire compacte présentant une taille de 11.48 x
4.49 um? et ayant ses signaux de sortie directement au niveau du métal épais M6Z. Ceci
facilitera par la suite 1’assemblage global du[DAC|RF au niveau layout, assemblage qui sera

effectué avec I’ensemble des éléments de la partie RF]

II1.5.2 Implémentation de I’ensemble de la partie RF

En parallele au[DAC|RF, I’implémentation de la partie [RF fait aussi référence au modulateur
de phase et au buffer d’entrée comme nous 1’avons spécifié précédemment. Afin de capitali-
ser la conception de la cellule élémentaire du[DAC|RF|— que nous dénommerons « I0 » dans
la suite —, nous avons choisi d’utiliser cette derniere comme bloc de base a I’'implémentation

de ce modulateur de phase et de ce buffer.
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II1.5.2.1 Modulateur de phase et buffer d’entrée

Pour mémoire, le modulateur de phase a pour role d’inverser ou non la polarité du signal
entre son entrée et sa sortie afin d’appliquer au signal issu du buffer la modulation BPSK|
Une maniere simple d’effectuer cette opération est d’utiliser deux cellules « I0 » en paral-
lele dont les sorties sont inversées au niveau de la polarité du signal comme 1’illustre la
Figure[[I1.9] Sachant que cette cellule « I0 » peut étre activée ou non, il suffit d’appliquer sur
I’une des cellules le signal de commande BPSK et sur I’autre cellule son complémentaire
BPSK_BAR. Cette implémentation nous permet aussi de désactiver ces deux cellules « I0 »
simultanément afin d’augmenter I’isolation globale entrée-sortie de la partie [RF| lorsqu’au-

cun signal n’est transmis.

POLAR DC BUFFER MODULATEUR DE PHASE

ﬁ tl_i_[:]— . ﬁi:ﬁlﬁ DAC RF
o | e e

SYNTHESE
RF @
VDD VD=

FIG. II1.9: Structure cascadée du buffer et du modulateur de phase

BPSK BPSK BAR

Le buffer permettra quant a lui de diminuer la puissance requise pour le signal d’entrée de
cette partie [RF et par la méme occasion la puissance de ce dernier sur le de test ce qui
aura comme conséquence la diminution de la puissance des signaux parasites par rapport a
la puissance du signal utile. A I’'image du modulateur de phase, nous réutilisons la cellule

«I0 » pour créer cette fonction d’amplification comme le montre la Figure [I11.9

Etant donné que ce buffer est placé en premier dans la chaine d’amplification RF| il doit
étre associ€é a un bloc de polarisation permettant de fournir la référence de tension pour
la polarisation [DC| de I’ensemble des grilles des transistors des paires différentielles de la
partie Cette référence de tension est issue de 1’autopolarisation d’une cellule « I0 »,
obtenue par rebouclage du mode commun de la sortie différentielle sur I’entrée différentielle
comme I’illustre 1’étage « POLAR DC » de la Figure Cette technique confere a la
cellule la caractéristique de présenter le méme [DC|sur les grilles et drains des transistors de
sa paire différentielle. Deux résistances de 3.45k€Q sont ensuite utilisées pour appliquer cette
référence aux deux grilles de la paire différentielle du buffer.
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II1.5.2.2 Structure globale de la partie RF

L’association du du modulateur de phase, du buffer et du bloc de polarisation [DC|
permet de définir la structure globale de la partie structure qui peut étre présentée sous

forme d’un arbre comme I’illustre la Figure [[IL.10]
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F1G. II1.10: Structure globale de la partie RF

En accord avec I'implémentation définie précédemment, cet arbre est basé sur la cellule
élémentaire « 10 » du @@ Cependant, afin d’obtenir le méme comportement entre les
différents étages — soit entre le buffer, le modulateur de phase et le DAC|RF —, il est néces-
saire d’ajouter des cellules « I0 » pour équilibrer les courants et les charges mis en jeu tout
en conservant la fonctionnalité. Dans la configuration présentée Figure chaque cellule
active de I’étage N pilote 4 entrées de cellule de 1’étage N + 1 et une sortie de cellule inactive
de I’étage N. Ainsi, les temps de commutation des différentes cellules « I0 » sont identiques
quelque soit la configuration choisie pour la transmission d’un signal. Notons que les charges
en entrée du buffer et en sortie du [DAC|[RF ne sont pas prises en compte dans cette métho-
dologie d’assemblage mais a un niveau supérieur. Par ailleurs, nous utilisons deux cellules

«J0 » pour le bloc de polarisation pour des questions de symétrie de layout.

En résumé, la partie est composée de 16 cellules élémentaires « I0 » dont deux sont
connectées entrée-sortie afin de générer la référence de tension pour la polarisation[DC| deux
sont connectées avec une polarité inversée en sortie pour le modulateur de phase et deux sont
inactives et jouent le role de charges résistives et capacitives.

En terme de consommation, pour un fonctionnement du [DAC|RF en pleine échelle, 1’en-

semble de la chaine RF consomme en moyenne 14.4 mA sous une tension d’alimentation de
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1.2V dans un cas typique. Ceci correspond a une consommation moyenne de 1.2mA sous
1.2V pour chaque cellule élémentaire active dans cette partie

II1.5.2.3 Layout global de la partie RF

La méthodologie de conception mise en ceuvre dans la partie RF| basée sur la duplication
d’une cellule élémentaire « I0 », permet d’obtenir une grande densité d’intégration pour
I’ensemble de la chaine RFf Comme précédemment, le floorplan a été étudié de maniere
a optimiser le matching entre les différentes cellules élémentaires, particulierement celles
constituant le[DAC|RF] En tenant compte de la protection N-iso ajoutée autour de cette partie
@ afin de I'isoler du reste du circuit et, entre autres, du bruit numérique se retrouvant dans le
substrat, cet assemblage présente une taille de 40.81 x 28.67 um? comme I’illustre la Figure
I11.11} ce qui correspond & une surface globale de 1170 um?. Par la suite, une Post-Layout
Simulation (PLS) a été réalisée afin d’analyser I’impact du layout sur les performances de
I’ensemble de cette partie RF]

40,8100
: : : : : : : 0

28 6700

F1G. III.11: Layout global de la partie RF

Pour information, les commandes numériques permettant de controler les cellules élémen-
taires sont ammenées par un bus numérique au centre de ce bloc [RF et réparties ensuite a

partir d’un point milieu, ceci afin de limiter les désynchronisations éventuelles entre signaux.
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II1.6 Conception de la partie numérique

Comme nous I’avons vu précédemment dans le partitionnement de 1’architecture de ce TX-
UWRB, la partie numérique a pour rdle de générer les contréles d’amplitude et de phase
dédiés a la partie RF| en fonction des données ternaires portant 1’information a transmettre.
Notons que le but de cette section est d’attirer le lecteur sur 1’architecture de cette partie
numérique avec un accent sur les points critiques de sa conception et non de décrire en détail

la conception de cette architecture.

II1.6.1 Présentation de ’architecture

A I’image de la partie [RF], nous pouvons définir plusieurs blocs dans cette partie numérique

afin de refléter les différentes fonctions remplies par cette derniere comme 1’illustre en détail

la Figure [[IL.12]
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F1G. II1.12: Architecture globale de la partie numérique

L’ensemble des blocs fonctionnant a des fréquences d’horloges différentes, allant de 500 MHz
a 4GHz, I'implémentation d’un contrdleur d’horloges est nécessaire afin de générer et syn-
chroniser les horloges de 500MHz et 1 GHz a partir de la référence commune a 4 GHz.
Par ailleurs, deux méthodologies de conception ont été utilisées en fonction des contraintes
mises sur chacun des blocs : la premiere est basée sur I’utilisation des cellules d’une librairie
standard (Corelib) tandis que la seconde nécessite une conception optimisée (Custom) de
chacune des cellules numériques utilisées dans ces blocs comme nous I’expliquerons plus en

détail par la suite.

I11.6.2 Description fonctionnelle

La premiere opération effectuée par la partie numérique consiste, sur un front montant du
signal START, a lire les données sur les bus d’entrées 8 bits DMag et DPhase. Ces données
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correspondent respectivement a 1’amplitude et a la phase du burst ternaire a transmettre.
Un décodeur ternaire calcule ensuite les différents types de profil de signal a générer du-
rant chaque période chip de 2ns. Dans le cas d’une impulsion symétrique de 4ns modu-
l1ée de facon ternaire {+1, 0, -1}, il existe seulement 8 combinaisons a amplitude non nulle
correspondant a I’ensemble des recouvrements possibles pour deux impulsions successives
comme I’illustre la Figure Sur cette derniere, I’information de modulation des deux
impulsions a transmettre est codée par le doublet [X(N) X(N+1)]; le signal résultant du re-
couvrement est la somme des amplitudes signées des deux impulsions pendant la durée chip
correspondante. Afin de faciliter I'implémentation, ces 8 profils d’amplitude signée peuvent
se décomposer en 4 profils d’amplitude non signée auxquels s’ajoute 1I’information de phase.
Notons que I’ensemble de ces opérations de décodage s’effectue a une fréquence correspon-

dant a la|PRF instantanée maximale de la modulation ternaire, soit S00 MHz.

[0 +1] Impulsion N+1 [.|.1 0] Impuision N+1 [+1 +1] Impulsion N+1 [+1 _1] impulsion N+1
\
e L___ W 2
\
\
N
" ;
mputsion N " impuision N mpuision N " impulsion N
[0 _1] Impulsion N+1 [_1 0! Impulsion N+1 [_1 _1] Impulsion N+1 [_1 +1] Impulsion N+1
! ] : H H i | / H
s
/
B T SE B S
!/
impulsion N Impulsion N Impulsion N Impuision N
—— Impulsion triangulaire de 4ns - -- Signal résultant Zone de recouvrement (2ns)

F1G. II1.13: Ensemble des possibilités de recouvrement pour deux impulsions triangulaires
successives modulées en ternaire

Dans un second temps, les profils d’amplitude non signée et non nulle sont stockés dans
une Read-Only Memory et adressés directement par le décodeur ternaire a travers
les adresses A[0-3]. Trois bus de 8 bits sont issus de cette [ROM]; ils correspondent aux
poids faible, moyen et fort du [DAC|RF pour les 8 coups d’horloge de 4GHz formant un
chip de 2ns. Nous avons choisi d’utiliser une pour stocker les profils d’amplitude
afin de bénéficier d’une certaine reconfigurabilité au niveau de cette architecture numérique.
En effet, nous pouvons envisager par la suite une implémentation dans laquelle le profil
de I’amplitude peut étre modifié dynamiquement afin de s’adapter au canal adressé : soit
un signal de S00MHz ou plus de largeur de bande avec 1’architecture actuelle. Concernant
la polarité du signal a émettre, cette dernicre est directement obtenue par un bloc logique
fonctionnant a 1 GHz et prenant en entrée les signaux de phase PS0, PS1 et ENB_PH issus
aussi du décodeur ternaire.

La dernicre opération effectuée par cette partie numérique consiste a mettre en série les don-

nées des bus de 8 bits en sortie de et a synchroniser ces dernieres avec I’information de
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polarité avant d’aller contrdler la partie[RF, Notons que des buffers numériques ont été inclus
en sortie de cette partie, apres les bascules D Flip-Flop (DFF), afin de pouvoir directement
interfacer les parties numérique et[RF au niveau de 1’assemblage final du TX-UWB.

I11.6.3 Simulation fonctionnelle

La Figure [lII. 14| illustre les propos décrits précédemment. Sur cette derniere est simulé une
initialisation par activation du signal RESET a 2ns et une génération d’un burst modulé
ternaire [-1 O +1 +1 O -1 +1 0], déclenché par front montant du signal START a 24ns.
L’initialisation du numérique est nécessaire afin de mettre a zéro le compteur avant la géné-
ration du premier burst. Par ailleurs, cette Figure[[II.14]nous affiche en parallele des signaux
de contréle le courant traversant une charge de 100Q en sortie de la partie [RF]; la forme
d’onde obtenue pour ce courant correspond en tout point a la séquence ternaire en entrée du
numérique, séquence rappelée par I'intermédiaire des signaux numériques DMag_serial et

DPhase_serial sur ce chronogramme.
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FIG. III.14: Chronogramme fonctionnel de la partie numérique

En terme de consommation de la partie numérique, nous avons obtenu en simulation une
consommation moyenne de 1.07mA sous une tension d’alimentation de 1.2V dans un cas
typique. Nous avons aussi observé des pics de consommation de 1’ordre de 4mA ; ces pics
pourrait engendrer des perturbations au niveau de 1’alimentation si un bloc de régulation de

type Low Drop-Out (LDO) n’est pas utilisé pour alimenter ce numérique.
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II1.6.4 Conception Custom versus Corelib

Comme souligné précédemment, la méthodologie de conception mise en ceuvre est différente
suivant la fréquence de fonctionnement du bloc a implémenter. Dans les cas ou la fréquence
de fonctionnement du bloc devient critique vis-a-vis de la technologie utilisée — soit approxi-
mativement au-dela de 1 GHz en CMOS 65 nm [LPHSVT]—, les retards ajoutés par les cellules
numériques d’une librairie standard de type Corelib deviennent trop importants par rapport
a la fréquence de fonctionnement du bloc. Ceci est majoritairement du a 1’utilisation exclu-
sive du polysicicium et du premier niveau de métallisation M1 pour effectuer les connexions
intra-cellulaires. Cette méthodologie a 1’avantage de réserver I’ensemble des autres niveaux
de métallisation aux connexions inter-cellulaires et donc de maximiser la densité d’intégra-
tion des circuits numériques utilisant ces Corelibs.

Dans notre architecture numérique, il a été nécessaire de revoir la conception et le layout des
cellules numériques utilisées dans les blocs fonctionnant a 4 GHz, ceci afin de réduire les
temps de propagation des signaux dans les cellules au détriment de I’utilisation de un voir

deux niveaux de métallisation supplémentaires pour les connexions intra-cellulaires comme
Iillustre 1a Figure [[TL.T5]
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HS_LS_DFPQX4 (Corelib) DFF_DYNAMIC (Custom)

F1G. II1.15: Comparaison de deux layouts de bascule en librairies Corelib et Custom

La synchronisation des controles d’enveloppe et de phase en sortie de la partie numérique
est effectuée par I’intermédiaire de [DFFs dynamiques en structure [CMOS] 11 est pertinent
de noter qu’une conception optimisée nous a permis d’atteindre une fréquence maximale de

fonctionnement de 4 GHz pour ces dernieres.
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IIL.7 Spécificités générales du circuit

Les parties numérique et ayant été implémentées, il nous reste a assembler ces parties
avec la couronne de plots afin de pouvoir interfacer le ceeur du circuit avec I’environnement
extérieur et effectuer les dernieres opérations avant 1’envoi du circuit en fabrication comme
la génération des dummiesﬁ et le final. Notons que 1’assemblage final du circuit — dit
assemblage au niveau « fop » — ne nous a pas posé de probleme car les connexions entre les
parties[RF et numérique étaient limitées aux trois contrdles du et aux deux controles
de polarité. De plus, des buffers avaient préalablement été intégrés dans la partie numérique

afin de faciliter cet assemblage et éviter I’ajout de blocs au niveau « top ».

Stratégie des alimentations En ce qui concerne la stratégie mise en ceuvre pour les
alimentations, nous avons séparé les VDD et GND des parties numérique et afin de les
isoler et de pouvoir mesurer la consommation de chacune de ces parties indépendamment.
Pour ce qui est de la couronne de plots qui inclut des buffers au niveau de chacune des entrées
numériques et un buffer [RF pour le signal d’horloge a 4 GHz, son alimentation a aussi été

séparée afin de ne pas biaiser la mesure de la consommation des autres blocs.

Layout au niveau « top » Le layout global du circuit est présenté Figure En
incluant les deux capacités de découplage proches des parties [RF| et numérique, le ceeur du
circuit présente une taille de 86 x 68 um? pour une surface de 5848 um? ; ceci correspond
a 0.3% de la surface global du circuit (1.4 x 1.4mm?). En effet, le fait d’avoir choisi un
montage de type Chip-on-Board pour la mesure du circuit, il n’a pas techniquement été
possible de réduire la dimension des plots et I’espacement entre ces derniers au niveau des

angles. Ajouté a I’ensemble des signaux d’[E/S| définis au préalable, la couronne de plots
comporte au total 35 dont 18 [E/S|numérique et 5 [E/S|RF

Simulation post-layout Bien que la conception ait été faite de maniere conjointe avec
la réalisation du layout et dans des cas défavorables de procédé et de température pour les
simulations, il est nécessaire de vérifier la fonctionnalité du circuit au niveau « top ». Pour
ce faire, nous avons effectué une extraction des parasites résistifs et capacitifs sur le coeur
du circuit et sur les plots et effectué une afin de s’assurer que le circuit opere bien la
fonctionnalité implémentée, ceci dans les mémes conditions de stimulii que nous pourrions
appliquer sur un banc de mesure. Notons que cette simulation « fop » au niveau transistor
permet de vérifier la connectivité et la polarité des signaux mais aussi, dans le cas présent,

de vérifier les performances du fait de la faible complexité du circuit implémenté.

L étape de génération des dummies consiste a uniformiser en densité sur 1’ensemble du circuit chaque ni-
veau de métallisation et polysilicium afin d’éviter la formation de « marches d’escaliers » qui dégradent la
fiabilité du procédé de fabrication.



I11.8. CARACTERISATION DU CIRCUIT

2000 1404. 0000
0

X
- N
= |\ AN
\\
_ S . 500
e N\
\ N |

N - : - == 1T KJ

- > a0

/ pd i
N ENTTIT
. N

1404. 0000

F1G. II1.16: Layouts du cceur et de I’ensemble du circuit

II1.8 Caractérisation du circuit

La conception ayant été effectuée, la derniere étape consiste a caractériser le circuit implé-
menté dans le but de confronter la mesure et la simulation et valider ainsi I’ensemble de
la démarche présentée dans ce manuscrit de these. Notons que I’accent est mis sur la dé-
monstration de la fonctionnalité du circuit et non sur I’évaluation précise des performances
des parties [RF| et numérique de ce dernier. Mais avant de pouvoir effectuer des mesures, la

réalisation d’un dédié au circuit implémenté est nécessaire.

I11.8.1 Réalisation du PCB
II1.8.1.1 Diagramme des bondings

La méthodologie mise en ceuvre dans la conception du [PCB]est orientée vers 1’optimisation
des acces RF|du TX-UWB. Pour ce faire, nous nous sommes dirigés vers une solution de type
Chip-on-Board. Cette technique permet de s’affranchir de I’utilisation d’un boitier et dimi-
nue donc la complexité de I’interface entre le circuit et le[PCB] Au niveau de sa géométrie,
plusieurs regles de dessin doivent étre respectées afin de pouvoir réaliser mécaniquement les
bondingsﬂ; ces regles sont le corollaire de celles mises en ceuvre dans la réalisation de la
couronne de plots lors de la phase de layout.

En terme de comportement électrique, la contribution d’un bonding peut se modéliser par une
inductance en série avec une résistance, associées a deux capacités parasites par rapport a la
masse situées aux niveaux du plot du[PCBJet du plot du circuit. Issue de mesures empiriques,

un bonding de 1 mm est estimé apporter une contribution inductive de 1’ordre de 1nH.

"Le terme bonding désigne la connection effectuée grace 2 un mince fil métallique entre une de la puce

et un plot du[PCB}
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1I1.8.1.2 Dimensionnement des acces RF

Les quatre lignes formant les acces différentiels RFin et RFout ont été dimensionnées de
maniere a présenter une impédance caractéristique de 50 ; les dimensions géométriques
correspondantes ont été obtenues par simulation sous MOMENTUM (Agilent). Cependant,
une transition subsiste entre une ligne 50 Q et I’acces au plot du bonding correspondant ce qui
a pour conséquence la création d’un changement d’impédance et 1I’apport d’une contribution
parasite supplémentaire. En effet, nous avons mis en évidence par la simulation que cette
transition a un comportement inductif proche de 0.35nH qui s’additionne a celui du bonding.
Par ailleurs, des capacités [RF| de liaison de 8.2pF ont été ajoutées sur chacun des acces RF
afin de ne pas perturber le point de polarisation sur ces acces et permettre une connexion

directe avec un générateur ou un analyseur.

II1.8.1.3 Layout du PCB

Concernant le routage du nous avons commencé par placer les acces [RF différentiels
de I’entrée et de la sortie afin de maximiser la symétrie du /ayout sur ces dernieres. Ensuite,
nous avons positionné la Clock du numérique puis nous avons routé les deux bus numériques
en essayant de limiter au maximum la perturbation des acces[RF| Pour ce qui est des alimen-
tations, nous les avons amenées par la face arriere du [PCB| par commodité. La Figure [[II.17]

nous montre le layout du[PCBJet le diagramme des bondings associé.
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Fi1G. lII.17: Layout du PCB de test et diagramme des bondings

Par ailleurs, des capacités de découplage ont été ajoutées sur chaque alimentation afin de
réduire la puissance de bruit sur ces dernieres. Pour ce faire, nous avons utilisé trois capacités
de valeurs 100pF, 100nF et 1 uF car ces dernieres ne résonnent pas a la méme fréquence et il
n’est des lors pas possible de filtrer les hautes fréquences avec une capacité trop importante.

En effet, plus une capacité est grosse, plus elle résonne bas en fréquence.
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111.8.1.4 Création du PCB

La Figure [IL.T§]illustre le résultat de la fabrication de ce [PCB|avec un zoom sur la zone de
collage et les bondings associés. Le substrat utilisé est une céramique [RF de type RO4350 de

chez ROGERS offrant une constante di€lectrique de 3.48 jusqu’a une fréquence de 10 GHz.

FIG. III.18: Photographies du PCB et de la puce montée sur ce dernier

Notons que la premiere solution mise en ceuvre pour le test du circuit TX-UWB est basée sur
un controle statique des bus DMag et DPhase a travers de simples interrupteurs. Cependant,
I’espacement spécifié entre chaque interrupteur permettra par la suite de substituer ces der-
niers par un connecteur dans le but d’interfacer le circuit dans une plate-forme de validation
systeme développée autour d’un Field Programmable Gate Array (FPGA).

I11.8.2 Mesures fonctionnelles
1I1.8.2.1 Mesure de la consommation

Apres la mise sous tension du circuit, les premieres mesures que nous avons effectuées sont
les évaluations des consommations des parties [RF et numérique dans un environnement de
test équivalent a celui que nous avons utilisé en simulation, excepté pour la température que
nous n’avons pas pris en compte. Nous avons mesuré une consommation globale de 18 mA
pour I’ensemble du circuit sous une tension d’alimentation de 1.2V dont 15 mA (14.4mA en
simulation) pour la partie RF|et 1 mA pour la partie numérique, le reste étant consommé par
les buffers d’@ Pour une différence inférieure a 10 % entre la simulation et la mesure, nous
pouvons considérer que ces mesures de consommation sont en accord avec la simulation
électrique ce qui valide la viabilité du circuit et la maturité des modeles de la plate-forme
CMOS 65nm.
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II1.8.2.2 Mesures temporelles

Nous nous sommes ensuite basés sur des mesures temporelles pour valider le fonctionne-
ment du circuit a travers 1’observation des formes d’onde générées suivant les controles ap-
pliqués. La caractérisation temporelle de ce type de circuit se fait par I’intermédiaire d’un
oscilloscope ayant une bande passante supérieure a la fréquence de la porteuse [RF afin de
pouvoir caractériser I’ensemble du signal généré (amplitude et phase) et non simplement
I’enveloppe de ce dernier. Dans le cas présent, nous avons utilisé un oscilloscope LECROY
WaveMaster 8500A de 5GHz de bande passante couplé a deux baluns large bande
TDK HHM1583B1 permettant ainsi d’injecter et de mesurer des signaux différentiels.

File Vedical Timebase Trigger Display Cursors Measure Math Analysis Utilities Help
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F1G. II1.19: Mesure a I’oscilloscope d’un burst codé [-1 0 +1 +1 0 -1 +1 0] — Fp;g = 4GHz

Les premieres mesures ont fait apparaitre une limitation du fonctionnement du numérique
pour une fréquence d’horloge de 4 GHz comme I’illustre la Figure[[TI.19] En effet, nous avons
observé une distortion de 1I’enveloppe de 1’impulsion qui a pu étre reproduite en simulation
dans le cas d’une fréquence d’horloge de 5SGHz. Cela nous amene a la conclusion que la
conception du numérique rapide n’a pas été effectuée de facon suffisament robuste pour
fonctionner pleinement a 4 GHz. Le comportement attendu du numérique s’observe en deca
d’une fréquence d’horloge de 3.6 GHz. De ce fait, les mesures présentées dans la suite seront
effectuées avec une fréquence du numérique a 3 GHz afin de conserver une certaine marge
par rapport aux performances réelles du circuit.

La Figure[[I1.20]illustre la mesure d’un burst « typique ». La délimitation des chips et le profil
d’amplitude mesuré sont en accord avec la séquence ternaire transmise. Pour cette mesure,
nous avons multiplié le signal recu avec le signal issu du générateur de signaux représentant
la synthese de fréquence [RF| afin de faire ressortir I’information de phase comme 1’illustre
la deuxieme courbe de la Figure [IL.20] En comparaison a cette derniére, la Figure [[II.19]

illustre aussi le cas d’un burst incluant deux impulsions successives de méme valeur. En ce
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F1G. II1.20: Mesure a I’ oscilloscope d’un burst codé [+1 0 -1 0 -1 +1 0] — Fp;g = 3GHz

qui concerne la durée des bursts, les deux bursts mesurés correspondent bien a 1’utilisation
d’une fréquence d’horloge respectivement de 4 GHz et 3 GHz pour les Figures [I.19]et[[TI.20]
a savoir des bursts de 16ns et 24 ns pour respectivement 8 et 9 impulsions de 8 échantillons
composant chaque burst.

Pour ce qui est de la puissance de sortie, nous avons mesuré une tension créte de 193 mV
sur 50 ce qui correspond a une puissance créte mesurée de —1.3dBm. En considérant les
pertes dans la conectique de mesure, le circuit affiche une puissance de sortie de 0dBm sur

une charge de 50Q.

Au travers de ces mesures temporelles, nous avons mis en évidence la fonctionnalité du
circuit pour ce qui est de la génération des différents profils d’amplitude et de phase en accord
avec la séquence ternaire a transmettre. Concernant la puissance créte, nous la mesurons a

0dBm sur 50 € ce qui est en accord avec la limitation soulevée lors de la phase de conception.

I11.8.3 Mesures fréquentielles

La validation fonctionelle du circuit ayant été faite par 1’intermédiaire de mesures tempo-

relles, il est aussi nécessaire de valider que 1a[DSP]du signal émis est en accord avec le ca-
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hier des charges. Pour ce faire, nous avons configuré le TX-UWB de maniere a ce que nous
ayons simplement une impulsion par burst en sortie et utilisé une [PRF de 1MHz pour la
répétition de ce burst. Dans le cas d’une de 8 MHz, nous obtenons la mesure présentée
Figure [[IL.21] pour une porteuse a 4 GHz et une fréquence d’horloge du numérique toujours
4 3GHz. Notons que nous avons utilisé une RBW] supérieure a 1 MHz afin de mesurer un

spectre continu et non un spectre de raies du a I’utilisation d’une de 1 MHz.

s Agilent | Measure
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_fAtten 10 dB _ . _ —64.267 dBm Meas Off

Channel Power
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| IEEE 802.15.4a ' ' ' ! S— T —1 ACP
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F1G. II1.21: Mesure a I’analyseur de spectre de la DSP de I’'impulsion

La premiere observation que nous pouvons faire concerne la du signal généré : cette
derniere ne dépasse pas le masque du standard IEEE 802.15.4a ce qui est d’autant plus
normal car nous utilisons une fréquence d’horloge de 3 GHz ce qui a pour conséquence de
réduire la largeur de bande de I’impulsion. En effet, une fréquence d’horloge de 3 GHz nous
donne une valeur de 1080 ps pour le parametre 7 de 1’impulsion. Injecté dans I’équation [[1.6]
nous obtenons une largeur de bande de 600 MHz a 18dB ce qui correspond parfaitement a la
mesure spectrale effectuée ; ceci nous laisse entendre que le masque serait respecté pour une
fréquence d’horloge a 4 GHz.

Cependant, nous observons aussi une raie spectrale centrée en 4 GHz supérieure d’environ
10dB a la [DSP| de I'impulsion seule. Cette raie parasite correspond au signal issu de la
synthese de fréquence Nous observons cette raie dans les cas ou le circuit est alimenté

ou non ce qui nous laisse penser que cette derniere est issue d’un couplage entre les entrée
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F1G. II1.22: Mesure des couplages PCB des differentes entrées vers la sortie RF

et sortie RF] Afin de vérifier cet hypothése, nous avons mesuré en parametres « S » un [PCB|
nu permettant la caractérisation des isolations entre les différents ports du[PCB]; les mesures
obtenues sont présentées sur la Figure Nous constatons que 1’isolation entre I’entrée
différentielle @ et la sortie du circuit est seulement de 22dB, ce qui est bien inférieure a la
spécification qui pour mémoire est 60dB. A la vue des performances en isolation obtenue
sur le il ne nous est donc pas possible de caractériser I’isolation réelle du circuit entre

les entrée et sortie [RF citées précédemment.

Ces mesures fréquentielles permettent de valider le dimensionnement de I’impulsion par
rapport au gabarit spectral du standard IEEE 802.15.4a, méme si la fréquence utilisée pour
le numérique est seulement de 3 GHz. Cependant, la mesure de ’isolation entrée sortie @
n’est pas possible due a la conception du

I11.8.4 Intégration dans une plate-forme de validation

Dans le but de pousser la validation fonctionnelle du circuit dans un contexte applicatif,
nous avons comme proposé précédemment interfacé le PCB| avec un [FPGA] dont le role est
de transmettre au TX-UWB I’ensemble des signaux de contrdle permettant de générer une
trame compatible IEEE 802.15.4a comme I’illustre la Figure |[11.

En se référant pour mémoire a la section [[.6] nous validons que le circuit répond aux criteres
du standard pour la génération d’une trame compléte composée d’un [SHR] et d’un [PHR]
modulés en ternaire suivis d’un [EPSDU modulé en
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F1G. 1I1.23: Mesure d’une trame au format IEEE 802.15.4a

II1.9 Conclusion

Au travers de ce chapitre dédié a I'implémentation de I’architecture proposée au chapitre[[|et
a la caractérisation du circuit correspondant, nous avons abordé¢ différents aspects relatifs a la
technologie, aux conceptions analogique et [RF et a la caractérisation. Nous avons exposé la
conception d’un[DAC|RF 3 bits basé sur la commutation de sources de courant élémentaires
et fonctionnant a la fréquence de 4 GHz. Chacune de ces sources de courant a été associée
a une paire différentielle permettant ainsi 1I’amplification et la modulation numérique simul-
tanée de 1’amplitude d’un signal issu d’une synthese de fréquence RF| Une réutilisation du
bloc élémentaire a été mise en ceuvre pour créer les autres fonctions de la partie [RF} a sa-
voir les étages de modulation de phase et de polarisation. Associée a cette partie RF| une
partie numérique a été développée afin de fournir les controles nécessaires a la partie RF|
pour moduler en amplitude et en phase la porteuse [RF, en accord avec I’information ter-
naire a transmettre. Les blocs numériques permettant la génération des signaux commandant
le DAC|[RF ont nécessité une conception optimisée leur permettant un fonctionnement 2 la
fréquence de 4 GHz (3.6 GHz au niveau des mesures). L’ ensemble des travaux relatifs a la

conception du circuit ont été validés par le biais de mesures temporelles et fréquentielles et
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ont fait I’objet d’une publication a la conférence RFIC 2007 [85ﬂ

Afin de comparer nos travaux avec 1’état de 1’art des émetteurs [UWB] il est judicieux d’uti-
liser une figure de mérite permettant de prendre en compte différents parametres li€s aux
performances. Dans le cas de 1JUWB| impulsionnel dédié aux applications bas débit, une
figure de mérite couramment utilisée pour des émetteurs se définit comme le ratio de la
puissance moyenne consommée sur le débit binaire atteind comme 1’illustre I’équation |I11.
. Puissance DC [W]
FOM_TX U = 5 it binaire [bit's] (3

Dans notre cas d’émetteur compatible IEEE 802.15.4a, pour une consommation mesurée

du cceur du circuit de 16 mA sous une tension d’alimentation de 1.2V et un débit binaire
maximum de 500 Mbps, nous affichons une figure de mérite de 38 pJ par impulsion pour une

puissance créte de sortie de 0dBm sur une charge de 50 Q.

8D. Marchaland et AL, « 65nm CMOS Burst Generator for Ultra-Wideband Low Data Rate Systems », RFIC,
juin 2007.
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Synthese des travaux effectués

Les travaux présentés dans ce mémoire de theése sont issus d’une collaboration entre ST-
Microelectronics et le laboratoire ESYCOM-ESIEE. Ils ont pour objectif le développement
d’une architecture d’émetteur dédi€e a une couche basée autour d’une technologie de
type impulsionnel. La démarche introduite dans cette theése nous a permis de mener a
bien le développement d’un générateur de bursts compatible avec la couche du
standard IEEE 802.15.4a-2007. La maturité technique de la solution proposée permet d’en-
visager son utilisation dans un produit a court terme, ce qui est le propre de la recherche

industrielle.

Pour ce faire, nous sommes partis d’une étude des concepts fondamentaux relatifs a la tech-
nologie|[UWB|associée a une description du standard IEEE 802.15.4a-2007 et a une synthese
des contraintes de réglementation tant en Europe qu’aux Etats-Unis. Présentée au travers du
Chapitre I, cette étude principalement bibliographique nous a donné les bases nécessaires a
la compréhension de la problématique posée par la génération d’impulsions de courte durée
(quelques nanosecondes) dans le contexte applicatif des WSNk pour lequel une tres basse
consommation et une faible complexité sont de rigueur.

Des lors, il a été possible d’établir un cahier des charges rassemblant 1I’ensemble des spé-
cifications auxquelles devra répondre 1’émetteur Explicitées dans le Chapitre 11, ces
spécifications sont issues des contraintes imposées par la réglementation et dans le respect
des directives préliminaires du standard IEEE 802.15.4a. En effet, nous avons fait le choix de
ne pas développer une solution propriétaire car I’interopérabilité entre systemes est un atout
pour ce type d’application. A partir de ces spécifications, une architecture innovante basée
autour d’un [DAC|[RF a été dimensionnée. Dans un premier temps, elle permet la génération
d’impulsions compatibles avec le standard IEEE 802.15.4a. Dans un second temps, afin de
suivre les évolutions du standard, il a été nécessaire d’introduire un traitement numérique des

données a transmettre afin de pouvoir réutiliser le générateur d’impulsions dimensionné pré-
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cédemment pour la génération de bursts. Breveté, ce traitement numérique permet de réduire

les contraintes de filtrage en sortie de I’émetteur afin d’assurer la compatibilité du spectre
généré avec le masque d’émission défini dans le standard.

Dans le but de valider par la mesure la fonctionnalité de 1’architecture et la faisabilité de son
implémentation dans un procédé submicronique, cette derniere a été implémentée
dans le procédé ST CMOS 65nm. Présentées dans le Chapitre III, I'implémentation des
différents blocs numériques et [RFs et la caractérisation du circuit nous a permis de valider le

concept proposé.

L’ originalité de cette these réside dans le fait que les travaux effectués ont été menés en
parallele des évolutions de la réglementation et de la standardisation, demandant ainsi une
grande flexibilité de notre part vis-a-vis de nos recherches et des solutions envisagées. Néan-
moins, cette démarche nous permet aujourd’hui de présenter des résultats en parfait accord
avec I’état de I’art comme le souligne le tableau

Caractéristique Ryckaert [86]] | Wentzloff [87] | Ce travail [85]]
Lieu et date de publication ISSCC 2007 | ISSCC 2007 RFIC 2007
Technologie CMOS IMEC 90nm ST 90nm ST 65nm
Tension d’alimentation 1.0V 1.0V 1.2V
Puissance de sortie —10dBm - 0dBm
Energie par impulsion 40pJ 47pJ 38pJ
Compatibilité IEEE 802.15.4a Oui Non Oui

TAB. IV.1: Comparaison de I’état de 1’art des émetteurs UWB impulsionnel

La comparaison la plus pertinente a faire est celle de nos travaux [85] avec ceux de Ryckaert
et Al [86]]. Dans les deux cas, les principes et leur mise en ceuvre sont semblables : les archi-
tectures sont toutes deux basées sur une modulation numérique d’amplitude d’un signal issu
d’une synthese de fréquence Toutes deux compatibles avec le standard IEEE 802.15.4a,
elles affichent des performances similaires autour de 40 pJ par impulsion. La différence s’ef-
fectue au niveau des fonctionnalités implémentées pour la validation du principe : dans le cas
de 'IMEC, un modulateur d’amplitude et un Digitally-Controlled Oscillator et dans
notre cas, un modulateur d’amplitude et le traitement numérique associé. Ce positionnement

dans I’état de 1’art ouvre la porte a de nombreuses perspectives.
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Perspectives

Les résultats obtenus concernant les travaux présentés dans ce manuscrit de thése nous ont
poussé, chez STMicroelectronics, a continuer les développements autour de cette architec-
ture. Les perspectives sont donc nombreuses et concernent principalement I’amélioration de
I’architecture actuelle. Les travaux sur la seconde génération ayant déja été initiés au sein de
STMicroelectronics, nous pouvous d’ores et déja énoncer plusieurs évolutions prévues pour

cette architecture.

Dans un premier temps, un approfondissement de I’étude systeme est prévu afin d’analyser si
une dynamique supplémentaire de 1 bit sur le DAC|RF peut améliorer la réjection des lobes
secondaires du signal généré, ceci associé a une modification de I’allure de I’impulsion bande
de base qui pourrait dans ce cas se rapprocher encore plus d’'une impulsion optimale.
Concernant I’implémentation de la partie il est prévu de redimensionner le DAC|RF afin
qu’il puisse délivrer une puissance créte de 8.75dBm comme spécifié dans I’étude systeme.
Ajouté a ce redimensionnement, nous allons inclure I’ensemble des composants nécessaires
a la validation de I’architecture pour une utilisation dans un produit a savoir des [LDOF, des
band-gaps et des techniques de compensation des variations de procédé, de tension et de
température. Dans I’objectif d’implémenter un émetteur complet, des travaux sont en cours
pour le développement d’une synthese de fréquence multi-bandes permettant d’adresser
dans un premier temps I’ensemble des canaux de la gamme « Low-Band ».

Pour ce qui est de I’'implémentation de la partie numérique, les blocs fonctionnant a 500 MHz
et en dessous seront portés en Register Transfer Level afin de pouvoir d’une part les
synthétiser et d’autre part augmenter la complexité du numérique dans le but d’y inclure des
registres de controle, une ROM]|programmable de I’extérieur et éventuellement des fonctions
de codage et d’étalement en accord avec le standard IEEE 802.15.4a, ceci afin de réduire la

fréquence des signaux au niveau de I’interface avec la bande de base.

Dans un contexte plus général, ces architectures orientées vers le « tout-numérique » ont un
grand avenir devant elles du fait de I’évolution technologique des procédés (CMOS| submi-
croniques. Pour illustration, des développements adressant des applications dans la
bande 2.4 GHz sont effectués au sein de STMicroelectronics. Les architectures étudiées sont
basées sur 1’utilisation d’un [DAC|[RF couplé a un Sigma-Delta, le tout fonctionnant a une
fréquence double de celle de la porteuse [RF} Dans le cas d’un émetteur, 1’architecture ul-
time s’oriente des lors vers un amplificateur de puissance précédé d’un[DAC|RF] I’ensemble
piloté par du numérique rapide. Dans le cadre des dispositifs nomades émergents tels que
les téléphones portables multimédia ou les Personal Digital Assistants (PDAE), ce type d’ar-
chitecture permettra la prise en charge des nouveaux standards tels que [WiFi et WIMAX] a

moindre cofit a travers 1’intégration de plusieurs radios au cceur d’un méme circuit doréna-

vant facilement reconfigurable par le biais de fonctions numériques.



Cette page est laissée blanche intentionnellement.
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Annexe A

Analyse de la fonction Gaussienne et
Transformée de Fourier

A.1 Normalisation surfacique d’une fonction Gaussienne

Une fonction Gaussienne, notée f, de moyenne nulle et de variance 62 s’exprime sous la forme :

ro=e0 (1)

Calculons le facteur de normalisation Gy telle que :

GN/Rf(t)dt:/Rg(t)dtzl

Exprimons pour cela le carré de la surface occupée par cette fonction dans R :

o = [/Rf(t)dtr
= [rwax [ ro)ay

o] 522

————2|dxd
207 ] Y

Effectuons un changement de coordonnées en passant d’un systéme cartésien a un systéme polaire.
Pour cela, posons \/x2 +y2 = r et dxdy = rdrd6. Nous obtenons :

a? = // exp[—zcz}rdrdﬂ
o Jo
= 2717/0 exp [—262} rdr

Opérons maintenant un changement de variable en posant u = /2 et du = rdr :

o 27r/°°ex u’ d
= —— | du
o P62

La résolution de cette intégrale nous donne :
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2 2 w?\1"
A° = -2mo” |exp| ——
0/ 1o
1
= 210’ =—
Gy

Nous en déduisons alors 1’expression d’une fonction Gaussienne g normalisée en surface :

0 1 12
= €X —_
& 2o P\ 262

A.2 Transformée de Fourier d’une fonction Gaussienne

Soit une Gaussienne normalisée g d’amplitude A et de variance 62 :

0 A 12
= exp | ———
& 210 P\ 7202

La[TH S (f) d’une fonction s (f) a pour expression :

S(f) = TF{s ()} = / Yexp (—i27fi) dr

Soit dans notre cas :

() = [s0ew(-nnfr
2

= ; < )exp —12rft)d
7rc7
= ;ﬂa/ < — (P +idno ft)>

Posons : t? + 1462 ft = (t + a)2 — c. Par identification, nous obtenons a = 126> f et c = —4n>c* f2.
Par substitution, nous déduisons I’expression suivante pour G :

_ A 1 2 2 42
G(f) = \/EG/RGXP( 5 — (t+12m0*f) +47r0'f>dt

= écexp(2ﬂ262f2)/ﬂ§exp< 212 (t+127tc7 f) >

En se référant a la section précédente concernant 1’analyse de la fonction Gaussienne, nous identifions
dans I’expression obtenue I’intégrale d’une fonction Gaussienne normalisée en surface. Soit alors :

1 1
\/%/Rexp( o 2(t+127TG f) )dt:l

D’ou I’expression de la[TF d’une Gaussienne g :

G(f)=Aexp |-

(2nfo)?
2
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A.3 Transformée de Fourier d’une fonction Gaussienne trans-
posée en fréquence

Une impulsion Gaussienne transposée en fréquence est obtenue par multiplication d’une fonction
sinusoide c¢ et d’une impulsion Gaussienne bande de base g. Les expressions de ces fonctions sont les
suivantes :

c(t) = Acos(2mfpt)

1 . ( t? >
xp [ ———
Voo P\ 202
L’impulsion résultante p a pour expression :

2
p(t)=g(t)xc(t)= \/%o exp (—2;_2> cos (27 fot)

Calculons 1a[TH P (f) de p (¢) en utilisant la propriété de convolution :

P(f) =TF{p ()} =TF{g(t) xc(1)} = G(f) @ C(f)
G(f) et C(f) étant les respectives de g (¢) et ¢ (¢). Elles ont alors pour expression :

2
i = on] 2]
C(f) = S8~ fo)+8(F+ )

Soit alors :

PU) = G(EC() = [ GEC(-E)ds

_ 2/ [ 2"5" ][5(f—€—fo)+5(f—€+fo)]d€

avec 6 la fonction de Dirac définie par :
_J 0, VfeR\{0}

D’oti I’expression de la[TH de p :

P()=% [ xp <—<2”"(f2‘f°”2> texp <_<2M<f2+fo>>2>]
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Annexe B

Contribution du bruit thermique d’un
oscillateur a la DSE d’une impulsion
Gaussienne transposée en fréquence

B.1 DSP d’un oscillateur bruité

Un oscillateur peut €tre appréhendé comme un systeme bouclé composé d’un résonateur et d’un
amplificateur. Omniprésent dans tout systeme électronique, le bruit thermique dii aux composants
actifs de l’oscillateur dégrade le signal généré. Ceci est la cause d’un plancher de bruit en sortie
de 1’oscillateur mais aussi source d’un bruit en 1/f2 par rebouclage de ce bruit thermique dans la
boucle d’oscillation [88, [89]. Afin d’obtenir une expression analytique du bruit de phase en sortie
d’un oscillateur bruité par deux sources n(z) et ¢ (¢), exprimons la tension de sortie de cet oscillateur
par :
¢(t) = Vo [cos [axt + ¢ (1)] +n (1)]

avec Vp ’amplitude supposée non bruitée du signal et wy la pulsation fondamentale. Notons que nous
nous intéressons seulement au bruit de nature thermique et ne prenons donc pas en compte ni le bruit
de flicker (bruit en 1/f) ni les autres sources de bruit potentielles.

En considérant que n(¢) est un bruit blanc de variance o2, la fonction d’autocorrélation du terme
Vo X n(t) nous donne :
Ry (7) = VGE{n()n(r — 1)} = V5o (1)

Pour ce qui est de la source de bruit ¢ (), nous pouvons I’exprimer sous la forme d’un bruit de
fréquence par :

Mo(t)= 260)

Soit par intégration :

0 ()= [ A0 wdu+9 (0

Dans le cas présent, nous faisons 1I’hypothese que le bruit de fréquence est un bruit blanc car la
fréquence de coupure de ce dernier est typiquement bien plus grande de la fréquence du fondamental
wy [90]. Basée sur cette hypothese, 1’autocorrélation de Aw (¢) s’exprime sous la forme :

Rpo (1) = E{A0 (1) A® (1 — T)} = 2D 5 (1)
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ol Dy est appelé coefficient de diffusion. ¢ (¢) est donc centrée en ¢ (0) et de variance :

O'q% = 2D¢t

Nous constatons que la variance de ¢ (7) croit avec le temps. La phase n’étant pas stationnaire, elle
suit donc un processus de Wiener. Le moment d’ordre 2 de ¢ (¢) étant connue [90, O1]], il est possible
d’exprimer I’autocorrélation de c (¢) sous la forme suivante :

2
Re(%) = E{c(t)c(t— 1)} = ‘%0 fexp (— Dy [7) cos (@y7) + 2036 ()]

La[THunilatérale de cette autocorrélation nous donne la[DSP|de ¢ (r), & savoir :

D
S (@) =V} | ————— +20%

Exprimée en fonction de la fréquence et normalisée par rapport a la puissance du signal non bruité,
I’expression analytique du bruit de phase d’un oscillateur perturbé par un bruit thermique est de la
forme :
2Dy

2
D3 +[2x(f — fo)]
Nous obtenons des lors I’expression d’un bruit de phase relatif autour de la porteuse fy qui suit un
profil décroissant en 1/ 2 associé a un plancher de bruit relatif de valeur 463.

PNporteuse-SSB [dBC / HZ] = + 401%

B.2 DSE de ’'impulsion Gaussienne bruitée

Soit I’impulsion bruitée p (¢) issue de la transposition fréquentielle de la fonction Gaussienne g () de
paramétre o par la porteuse bruitée ¢ (7) :

p(0) =) xc)=exp (553 ) %)

La fonction d’autocorrélation de ce modele d’impulsion est :

Ry(t,71)=E{p(t)p(t—1)} =g(t)g(t —7) X R:(7)

Effectuons un moyennage de cette fonction d’autocorrélation afin de pouvoir en calculer sa
Comme p (¢) est a énergie finie, ce moyennage se fait de la maniére suivante :

,L.2

R, (1) = /OQRP (t,7)dr = ﬁcexp( 402> x R (T)

Puis par substitution des fonctions associées et développement, nous avons :

-~

-~ Vimo 7? ) 2\
R,(7)= T exp |~ | exp (=D |7]) cos (yT) + V5 /IO exp ~10? 050 (7)
Rpa2(7) Ryo(t

I)O( )

Cette fonction d’autocorrélation est la somme de deux termes dont R, 2 (T) représente le bruit de phase
en 1/f2 et Ry () le plancher de bruit (bruit de phase en 1/£°). La de I’impulsion peut donc
s’obtenir par [T de ces deux termes. Soit :
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2

TF [V()z\/ﬁcexp (4‘;2> i) (r)} =Vioy/mo

402

Dans le cas de notre étude, seul le plancher de bruit nous intéresse comme nous I’avons explicité
précédemment dans le chapitre [l de ce manuscrit. De ce constat, 1’établissement de 1’expression
analytique de la du terme R, (7) n’est dés lors pas requis.

VZ 2
TF [02\/E6 exp ( T

s )exp (-Dy el costans)| =...

Exprimée de facon relative par rapport au maximum de la de I'impulsion transposée en fré-
quence, nous obtenons finalement la valeur suivante pour le plancher de bruit de I’impulsion :

2
205

/To

PNFImpulsion—SSB [dBI’/ HZ] =
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Résumé

Titre : Architectures et Circuits dédiés aux Emetteurs Ultra Large Bande Bas Débit

Du fait d’une demande croissante du marché concernant les réseaux de capteurs sans-fil, le dévelop-
pement de nouvelles solutions radio devient nécessaire afin de répondre aux contraintes de cofit, de
consommation, de débits et de durée de vie de ces domaines d’applications émergents.

Associée a ce contexte applicatif, cette theése propose dans un premier temps une présentation des
fondamentaux de la technologie Ultra Large Bande (ULB) suivie par un statut sur la réglementation
mondiale et le standard IEEE 802.15.4a; un cahier des charges d’un émetteur impulsionnel est ainsi
établi. Confronté a un état de I’art des générateurs d’impulsions, il met en lumicre la nécessité de dé-
velopper de nouveaux émetteurs, ce que nous proposons a travers une architecture basée autour d’un
DAC RF différentiel fonctionnant a 4 GHz. Un principe novateur de génération de bursts compatibles
avec le standard IEEE 802.15.4a est ensuite développé ; il permet de réduire la complexité globale de
I’émetteur. Dans un second temps, 1’architecture proposée est dimensionnée au niveau de ses blocs
numériques et RFs puis son implémentation est effectuée dans la technologie ST CMOS 65nm. Le
principe fonctionnel de I’architecture du générateur est validé par la mesure du circuit qui affiche
une efficacité de 38 pJ par impulsion pour une fréquence de répétition de SO0 MHz et une puissance
moyenne de sortie de 0dBm.

Mots-clés : Réseau de capteurs sans-fil, Ultra Large Bande (ULB), Radio impulsionnelle, Bas débit, Emetteur,
Générateur d’impulsions, Générateur de bursts, RF CMOS.

Abstract

Title : Architectures and Circuits dedicated to Ultra Wide Band Low Data Rate Transmitters

Because of an increasing market request concerning wireless sensor networks, the development of
new radio solutions becomes mandatory in order to answer the requirements of these emergent appli-
cations in terms of cost, power consumption, data rates and battery lifespan.

Associated to that framework, this PhD thesis proposes in a first time an overview of UWB (Ultra
Wide Band) technology fundamentals followed by a status on the worldwide regulation and the IEEE
802.15.4a standard ; a set of specifications about an impulse transmitter is thus established. Corre-
lated to the state-of-the-art of pulse generators, it clarifies the need for developing new transmitters,
which we propose through an architecture based around a differential RF DAC working at 4GHz. An
innovative principle for burst generation compatible with the IEEE 802.15.4a standard is then deve-
loped ; it allows to reduce the transmitter overall complexity. In a second time, both digital and RF
blocks of the proposed architecture are specified and designed in the ST CMOS 65nm process. The
functional principle of the generator architecture is validated by circuit measurements which achieve
an efficiency of 38 pJ per pulse for a pulse repetition frequency of S00MHz and an output average
power of 0dBm.

Keywords : Wireless Sensor Network (WSN), Ultra Wideband (UWB), Impulse Radio (IR), Low Data Rate
(LDR), Transmitter, Pulse Generator, Burst Generator, RF CMOS.
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