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AC Alter native Component (Composante Alternative)

AS Analyseur de spectre

BER Bit Error Rate (Taux d'erreur sur les bits)

BPSK Binary Phase Shift Keying (Modulation par saut de phase binaire)

BW Bandwidth (Bande Passante)

CAN Convertisseur Analogique Numérique

Cl Circuit Intégré

Cs Common Source (Source commune)

DC Discrete Component (Composante Continue)

DK Design Kit (Kit de conception pour la simulation)

DLL Delay Locked Loop (Boucle a verrouillage par le délai)

DSP Densitée Spectrale de Puissance

DSSS Direct Sequence Spread Spectrum (Etalement de spectre par séquence directe)
E/R Emetteur Récepteur

ECC Electronic Communications Committee

FCC Federal Communications Commission

FFT Fast Fourier Transform (Transformée de Fourier Rapide)

IL Insertion Loss (Pertes d'insertion)

IR Impulse Radio (Radio Impulsionnelle)

LNA Low Noise Amplifier (Amplificateur Faible Bruit)

MBOA Multiband OFDM Alliance

OFDM Orthogonal Frequency Division Multiplex (modulation par répartition en fréquences orthotgs)a
oL Oscillateur Local

OOK On Off Keying (Modulation tout ou rien)

PA Power Amplifier (Amplificateur de Puissance)

PAM Pulse Amplitude Modulation (Modulation par I'amplitude de I'impulsion)
PIM Pulse Interval Modulation (Modulation par intervalle d'impulsion)

PLL Phase Locked Loop (Boucle a verrouillage par la phase)

PPM Pulse Position Modulation (Modulation par la position de I'impulsion)
PSM Pulse Shape Modulation (Modulation par la forme de I'impulsion)

QAC Quadrature Analog Correlator (Corrélateur Analogique en Quadrature)
RAM Random Access Memory

RBW Resolution Bandwidth (Bande de résolution)

RF Radiofréquence

RFID Radio Frequency Identification (Identification Radiofréquence)

SF Source Follower (Suiveur de tension)

SiP Systemin Package (Systeémes intégrés dans le boitier)

SNW Sensor Network (Réseau de Capteurs)

SoC System on Chip (Systémes Intégrés dans la Puce)



SoP
SR
TEB
UwB
VCO
WBAN
WPAN

System on Package (Systeme intégrés sur le bottier)

Super Régénérateur

Taux d'erreur sur les bits

Ultra Wide Band (Ultra Large Bande)

Voltage Controlled Oscillator (Oscillateur contrdlé en tension)
Wireless Body Area Network (Réseau sans fil corporel)

Wireless Personal Area Network (Réseau sans fil Personnel)
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Introduction Générale

Mes travaux de recherche ont débuté en 1997 parthése au Laboratoire d’Analyse et
d’Architecture des Systemes (LASS) de Toulouse laumodélisation de systémes de
communication radiofréquence (RF) par étalemergpietre. J'ai ensuite intégré en 2001 le
Laboratoire de Matériaux et de Microélectronique Rtevence (actuel Institut Matériaux
Microélectronique Nanosciences de Provence — IM2##)s lequel j'ai participé avec trois
autres Maitres de Conférence a la création d'uneseite thématique de recherche sur la
conception de circuits intégrés RF-CMOS. L’émergede cette activité était suscitée par
laugmentation croissante des performances de dantdogie CMOS qui permettait de
répondre aux besoins d’applications pour lesqueltss technologies plus colteuses étaient
alors encore utilisées. Dans cette thématique,anigatés se sont particuliéerement focalisées
sur deux axes :
- L’intégration de Systemes sur Puces (SoC) bandéett 2.45GHz

- L’intégration de Systemes sur Puces et sur Boifleo€ et SoP) ultra large bande.

Mes activités de recherche a 'lM2NP ont d’abordt@sur les systémes de communication
RF a 2.45GHz. Ces recherches ont débuté dans e daoh contrat de collaboration avec la
société ST-Microelectronics avec pour objectiféalisation d'un Emetteur-Récepteur (E/R)
totalement intégré en technologie CMOS (type So@)rpdes applications propriétaires
proches du standard ZIGBEE. Dans ce projet, jaeeeharge le développement de la partie
« Systeme » avec comme objectif de proposer urgtecture permettant de réduire la taille
et la consommation du circuit, de produire les Bpétions de chaque bloc constitutif du
systeme et de réaliser une plateforme de simukténniveau du systeme permettant de
confronter des méthodologies de conception desoémdEop/down) pour la spécification et
des approches montantdmtom/up) pour la vérification. Les spécifications du syseée
portaient sur les parties analogiques et numérigires que sur le type de modulation, le
débit, le plan de fréquence et les techniques ldi@ient. Ces travaux ont été réalisés dans le
cadre de la these de Nicolas Dehaese (soutenuécembre 2005) et ont permis de réaliser
un SoC complet. Les recherches réalisées au nokediarchitecture ont permis de mettre en
evidence qu’'une modulation FSK permettait de redédda contrainte sur I'étage RF et
garantissait une bonne robustesse limitant aisgisgues d’intégration (élevés dans un SoC).
Une architecture Zero-IF, sans compensation demjale DC, a pu ainsi étre réalisée pour un
budget de puissance et de taille relativement dakll-16]. En outre une technique de
démodulation asynchrone (AZCD) particulierementpa@la aux dispositifs a faible codt a été

développée et brevetée [CI-17] [CI-18] [BI-1]. Enfdes architectures de circuit innovantes,
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permettant notamment de réduire le nombre dindwetss dans les circuits ont été
développées. En particulier, dans le cadre de désethde N. Dehaese, une méthode de
conception d’amplificateur de puissance a été dfyele et mise en pratique dans le circuit
final [RI-9].

Ces travaux, sur lintégration de SoC RF bandeitéfrme seront pas détaillés dans le
manuscrit qui suit. En effet, dans le souci deiséalune étude permettant de mettre en
perspective des travaux d’encadrement mais aussomeels, ce document se focalise sur des
activités plus récentes portant sur l'intégratian arcuits ultra large bande pour la radio
impulsionnelle Ultra Wide Band Impulse Radio, UWB-IR). Cette approche, bien qu’elle ne
décrive pas I'ensemble de mes travaux de recheeshenotivée par le souhait de réaliser un
document académique, mettant en valeur le recidssaae a la direction des travaux de
recherche. Le curriculum vitae, joint a la fin de manuscrit, comprend un descriptif des
travaux menés autour de l'intégration de SoC-RFdbagtroite et référence 'ensemble des

publications qui y sont associées.

Les travaux de recherche sur l'intégration de syete UWB - IR ont débuté en 2005 lors
d’un contrat de collaboration avec la société STbklectronics. L'objectif de ce projet de
collaboration était d’explorer les potentialitésagdte technique de transmission sur le plan de
l'intégration et des performances. Ce travail arésdisé dans le cadre de la thése de Yannick
Bachelet (soutenue en octobre 2008) et de celle Battista (sur le point d’étre soutenue).
Initialement, les activités se sont portées sugdaération des signaux ainsi que sur I'étude
d’amplificateur faible bruit (LNA) avec, en fonda perspective de réaliser un systéeme basé
sur une détection cohérente digitale pour des egipins haut débit. En outre, cette technique
de transmission étant particulierement récentetravail sur la compréhension des signaux
pulsés a été développé afin d’analyser la normeagait rendu la bande UWB libre de droit.
Ce travail a été particulierement rendu difficiler pe manque de maturité de cette technique.
En effet, en 2005, les travaux de normalisatioregtaencore en cours (la version finale de la
norme UWB Européenne date de 2006) et certainoutasaient pas (conflit d’intérét pour
la normalisation d’'un standard IEEE). Encore awjdwri, le nombre de facteurs de mérite
différents employés pour évaluer les performances dispositifs montre I'immaturité de
'UWB-IR. Parce que 'UWB-IR n’était pas la technig la plus pertinente pour le haut débit,
la société ST-M a alors abandonné la détectioremite digitale en faveur d’'une détection

non-cohérente dans le but d’adresser des applisaéidaible colt et a faible consommation.
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Aujourd’hui, nos recherches dans le domaine UWBwRse font plus avec ST-M mais avec
ORANGE, INSIGHT-SIP et le LEAT. Elles sont réaliségans le cadre de deux théses en
cours et s'orientent sur I'étude des interfacescdiantenne pour des intégrations de type

SiP/SoP ainsi que vers la réalisation de systemasdes applications RFID et WBAN.

La premiere partie de ce manuscrit est une intrbolu@ux signaux et systemes rencontrés en
UWB-IR. Les modulations utilisées en UWB-IR ainsiegleur spectre sont particulierement
décrits. Les normes UWB américaines (norme FC@uedpéennes (norme ECC) sont aussi
analysées a travers les limitations qu'elles inehtissur les signaux. Les amplitudes
maximales tolérées ainsi que les débits minimaugessaires pour les atteindre sont
particulierement étudiés pour différentes bandegé&tpience et différentes modulations. Ces
limites théoriques additionnées aux limites induiigar des architectures a faible co0lt
permettent de cibler différents champs applica@iss applications et leurs besoins en termes
de performances seront analysés ici.

La seconde partie de ce mémoire décrit la conaept® différents circuits permettant de
générer des signaux UWB conformes aux normes arewig Sur la base d’'une analyse de
I'état de I'art, différentes architectures serotidées. Différents facteurs de mérite seront
aussi présentés et utilisés comme base de compaideésces architectures. Les techniques de
filtrage d’'impulsions bande de base ainsi que deth&se programmable de la réponse
impulsionnelle seront ensuite détaillées. Sur kelde I'analyse théorique décrite au premier
chapitre, une méthodologie de conception des tgabeside filtrage sera donnée avec pour
objectif de maximiser 'amplitude de lI'impulsionuiben satisfaisant les normes en vigueur.
Ensuite, différentes architectures permettant yn¢hese programmée de l'impulsion seront
détaillées ainsi que leur dimensionnement. Leudiffts circuits réalisés seront comparés a
I'état de I'art.

La troisieme partie concerne les travaux réalis¢édasdétection non-cohérente. Une analyse
de I'état de I'art est d’abord présentée afin dmgarer d’'une part les architectures cohérentes
et non-cohérentes et d’autre part les différentekit@ctures non-cohérentes entre elles. Le
récepteur développé au laboratoire est détaillecdreception des LNA large bande qui le
constitue est d’abord exposée. Deux structurepeotisement pour la bande FCC et ECC,
sont développées avec une méthode de dimensionheeramettant d’optimiser le facteur de
bruit. La chaine de détection est ensuite déciitétediée. Une analyse permettant un

dimensionnement précis des difféerents disposiéifednstituant est faite. Les performances
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des différents circuits réalisés sont ensuite agaly pour valider le fonctionnement global

d’'un systéme qui intégrerait les générateurs, M4, Let le détecteur.
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Chapitre | :Signaux et Systémes Ultra Large Bande pour la Riadpulsionnelle

1 INTRODUCTION

En février 2002, la « Federal Communications Corsimis» (FCC) en charge de la
régulation des bandes de fréquence aux Etats-Uaigaisé les communications dans une
bande située entre 3,1 et 10,6 GHz appelée couramipaede UWB (Ultra Wide Band).
Cette bande n’est pas soumise a l'octroi de liceleeploitation et est libre d’utilisation dans
la mesure ou le signal est large bande et qu'ibee®, sur le plan spectral, un gabarit
communément appelé « masque FCC ». En Europe, haeb&WB n'a été libérée
définitivement qu’a partir de 2006 par I’ « Elestro Communications Committee » (ECC) et
couvre une bande de fréquence plus étroite (bai@ie :E6-8,5GHz). La libéralisation des
bandes UWB a rapidement donné lieu a la mise exepla techniques permettant d’exploiter
la trés large bande de fréquence disponible. Decliniques sont apparues comme étant les
meilleures candidates pour exploiter la bande UWR :Radio Impulsionnelle (IR) et la
modulation par répartition de fréquences orthogemdOFDM). Les techniques UWB ont
suscité un important engouement dans les premaneses qui ont suivi leur autorisation et
des travaux ont rapidement été engagés pour légrertaux standards IEEE. L'UWB-IR a
notamment été retenue pour la réalisation d'unel®physique alternative dans les réseaux
personnels sans filireless Personal Area NetworkWPAN) a faible débit (802.15.4b). Le
standard IEEE 802.15.3, dédié aux WPAN haut débéissi adopté 'UWB comme couche
physique possible. Bien que certaines propositipégifiant notamment le plan de fréquence
(14 canaux de 528MHz) aient été adoptées par ledatd, les conflits d’intérét entre
l'alliance WiMedia (ex MBOA) qui promeut l'utilisain de 'OFDM et l'alliance « DSSS-
IR » qui promeut celle de I'IR, ont bloqué touteid@n portant sur le choix d’'une technique
particulieére. Cette incapacité montre 'immatux ces techniques et les besoins importants
en matiere de recherche pour valider leurs perfooces Toutefois, au vu des récents travaux
meneés sur 'TUWB, il apparait que I'IR est partiénément intéressante pour les applications a
faible colt mettant en jeu des débits moyens adligupourrait aussi étre adoptée pour la mise
en place du standard IEEE 802.15.6 pour les réseayporels sans filWireless Body Area
Network— WBAN). En outre, de part l'utilisation d'imputsis trés courtes, I'lR possede un
fort potentiel de géo-localisation la placant tf@gorablement pour les futures applications
d’ldentification Radiofréquence (RFID) ou de résede capteursSensor Network SNW).
L'OFDM, quant a elle, semble répondre plus parigzeiment aux besoins des
communications plus haut débit et pourrait finaletn&re intégrée dans le standard IEEE-
802.15.3.



Chapitre | :Signaux et Systémes Ultra Large Bande pour la Riadpulsionnelle

La technigue UWB-IR, étant trés bien située poyonglre a certaines problématiques
rencontrées dans des secteurs comme la RFID oWBAN, s'inscrit trés bien dans le
contexte des systemes intégrés a faible colt quiedsi des recherches menées au sein de
'équipe Conception de Circuits Intégrées de I'IM2NPans ce type d’application, pour
lesquelles les travaux de normalisation ne sontgma®re finalisés, la caractérisation des
signaux UWB est un point sensible. En effet, despatres comme le débit, la modulation
ou I'amplitude des signaux vont influencer la DénSpectrale de Puissance (DSP) du signal
qui est elle-méme fixée par la norme FCC ou ECCe Wterprétation correcte des normes
FCC ou ECC couplée a une bonne caractérisatiosigeaux UWB est primordiale pour le
dimensionnement des systémes mais aussi des simguitles composent. Ces dernieres
années, l'utilisation de signaux UWB pulsés pourdasmission des données a représenté un
champ d’investigation relativement vierge pour kldes outils d’analyse (tant sur le plan de
la simulation que de la mesure) n'ont pas la m@uwe ceux utilisés en bande étroite. C’est
pourquoi, nous proposons ici une analyse des sigeasystemes UWB pulsés en préalable
aux parties suivantes. Dans une premiére partr@same présentation des normes FCC et
ECC nous comparerons les architectures IR et OFRN din contexte de faible colt et de
faible consommation. Nous détaillerons ensuitephascipales modulations pulsées ainsi que
leurs DSP. Dans une troisieme partie, une analytsllée des normes FCC et ECC permettra
de mettre en évidence les limites théoriqgues desstnissions par impulsion en termes de
débit et d’énergie par pulse. Sur la base de celyses une quatrieme partie sera dédiée a
I'étude des applications ciblées pour l'utilisatide 'UWB-IR : la RFID et le WBAN.

2 GENERALITES SUR LES SYSTEMES UWB

La présentation se limite ici aux normes en viguaur Etats-Unis [1] et en Europe [2]

toutefois, d'autres pays (notamment en Asie) wailisune normalisation quelque peu
différente. En outre, la comparaison des deux fabtes techniques mise en ceuvre pour
exploiter la bande UWB sera réalisée sur le plachigactural et sera focalisée sur la

complexité de mise en ceuvre ainsi que sur le pgetant termes de colt et de consommation.

2.1 Les normes FCC et ECC

Les normes UWB sont assez similaires. Elles imposenes une largeur de bande minimale
(500MHz) pour les communications dans la bandered®. La bande autorisée différe selon
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les régions du monde et, comme représenté a laeFiguest définie par la DSP moyenne
rayonnée. Cette DSP moyenne est donnée en dBm/Midzprotocoles de mesure définis par
les standards sont identiques et ils imposent noemh l'utilisation d’'un Analyseur de
Spectre (AS) ayant une bande de résolution (RBXéefa 1MHz ([1]-section 15.521 ou [2]).
Les bandes autorisées peuvent aussi varier sedapfaications. Par exemple le FCC définit
sept champs d'application (portables, médicalesérigures, imageries, ...) ayant des
masques différents. Enfin, les normes spécifiergsiala puissance pic rayonnée afin
notamment de limiter 'amplitude des impulsionssiaises en IR. La mesure de la puissance
pic doit étre réalisée a I'AS. Dans une RBW de 5@\ en utilisant une détection pic, la
DSP, mesurée a la fréquenfigeou la DSP moyenne est maximale, doit étre inféei€u 0
dBm. Cette mesure peut étre interprétée comme famaeles perturbations gu’engendrerait
une transmission UWB sur l'entrée d'un récepteundea étroite (de 50MHz de bande

passante) opérant a la frequefice

40

-50

£0

|/ Z Provisoire

-f0

EIRP (dBm/MHz)

-0

80 -

-100

Frequency (GHz)

Figure 1 : Masque FCC (utilisation intra-muros) etECC.

Notons ici la possibilité d'utiliser des signaux B/Mans une bande de fréquence dite basse
(inférieure a 1GHz) pour laquelle des regles palitces sont définies. Dans cette bande
basse, la largeur de la bande passante des sigivaixest définie par rapport a la fréquence
centrale des bandes passantes considérées et moaniire absolue comme dans la bande
haute. Parce que les limites technologiques imgopae cette bande sont trés différentes de
celles imposées par la bande haute, les sighaaysttmes qui lui sont associés ne seront pas

traités ici.

2.2 L'OFDM Ultra Large Bande (UWB-OFDM)

L'OFDM est I'une des deux techniques communémeitiségs pour réaliser des signaux
UWB. Elle est notamment préconisée par l'allianddBOA » (MultiBand OFDM alliance)

10
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qui a fusionné avec l'alliance « WiMedia » dansbigt de mettre en place un standard
international. L’alliance respecte le plan de frémge préconisé par IEEE. Ce plan est
constitué de 14 canaux, dont la largeur (528 MKdtpeoche de la largeur de bande minimale
satisfaisant la norme FCC. Dans une sous bandegrisamission se fait avec une modulation
OQPSK associée a une technigue OFDM mettant enecd@@ sous porteuses. Le débit est
variable et peut atteindre 480Mbd.es applications visées par cette alliance sstéseaux
personnels sans fil haut débit (High Rate - WirelBersonal Area Network — HR-WPAN)
comme 'USB ou le Firewire (1394) sans fil.

Bien que les bandes passantes mises en jeu saigas,| 'OFDM utilise des techniques de
transmission sur porteuse couramment rencontrées lda transmissions en bande étroite.
Comme illustré a la Figure 2 [4], les Emetteursépdeurs (E/R) UWB-OFDM utilisent des
architectures en quadrature (I/Q) mettant en celaseblocs élémentaires couramment
rencontrés dans les systémes radiofréequences (Rmplificateurs Faible Bruit (LNA),
Mélangeurs, Filtres, Boucle a verrouillage de ph@el), ... . La bande passante de la
section BF est de I'ordre de 500MHz, et celle dsdetion RF, plusieurs gigahertz dans le cas
d’'un E/R multi canal, ce qui influence considéraiéat la consommation des circuits. En
outre, la synthése de fréquence peut nécessitdishtion de plusieurs PLL [6] et la section

digitale une fréquence d’échantillonnage voisind Gélz.

I
I
Power ® vai

Detect o0 ag°

ADC = . <Bsc | =
Boe Fast Hopping

Synthesizer |qz4puo 1

3432 3.960 4.488GHz Control
b%’ Interface

Bias o° 90° !

Figure 2 : Architecture d’émetteur / récepteur OFDM pour le standard MBOA [4].

De telles architectures conduisent & des taillegetaent supérieures a 1rhiid], [5]) ainsi
gu’'a une consommation des circuits de I'ordre desiplrs centaines de milliwatts pour la

seule section RF. A titre d’exemple, le Tableawfre plusieurs exemples de réalisations et

11
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leurs caractéristiques associées. Ce type d’aothite oriente implicitement le champ
applicatif de ces systemes et les empéche notamaeerdpondre aux besoins des marchés
dits « faible coQt » pour lesquels la consommagibla taille des circuits sont déterminantes.
Toutefois les performances en termes de débit giodige les positionnent favorablement

pour le transfert de fichiers volumineux sur degatices de quelques metres.

2.3 La Radio Impulsionelle Ultra Large Bande (UWB - IR)

La Radio Impulsionnelle (IR) est la deuxieme teglei couramment utilisée pour réaliser des
signaux UWB répondant aux spécifications des norfR€E€ ou ECC. Couplée a une
technique d'étalement de spectre par séquencetai(BSSS), I'IR est I'une des couches
physiques préconisées par le standard IEEE 802.1%4 techniques d’'IR consistent a
émettre de courtes impulsions ayant un large speptur transmettre I'information.
L’information peut étre associée a I'amplitude odaaphase du signal en utilisant des
modulations tout ou rien (OOK) ou des modulatioasptiase binaire (BPSK) mais elle peut
aussi étre associée a l'intervalle de temps emwos émpulsions comme dans les modulations
a position d’intervalle (PPM). L'intérét majeur &R repose sur I'extréme simplicité de
certaines architectures. Comme représenté suglad-8 [7], I'émetteur se réduit a un simple
générateur d’impulsions dont les consommations @au\atteindre seulement quelques
millivatts & 100Mb% et le récepteur peut utiliser une simple détectimm-cohérente
nécessitant uniqguement un LNA et un détecteur dge@epour fonctionner. En sortie du
détecteur, le signal peut étre remis en forme c@eumet a la section digitale de travailler a
la fréquence symbole (égale au débit binaire pesrnhodulations a 2 états) sur un signal

binaire sans utiliser de Convertisseur Analogiquenirique (CAN).

\t 4@_%{ e

1t .
f 'Y = ‘\. Détecteur Récupération

d'Horloge
—-q-—-n Pulseur |a—

Figure 3 : Architecture non cohérente d’E/R pour laradio impulsionnelle (IR).
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Tableau 1 : Comparaison des performances de diffénés E/R UWB.

el e
ARG BERE 1 .E
S by iy NN

Référence : [4] Référence : [11] Référence : [9] Référence : [10]
Technique : OFDM Technique : OFDM Technique : DSSS-IR Technique : DSSS-IR
Archi : 1/Q Archi : 1/Q Archi : corrélation Archi : 1/Q
Technologie : CMOS 0,13| Technologie : BICMOS | Technologie : CMOS 0,18 Technologie : CMOS 0,18
Débits max: nc Débits max : 480Mb5 | Débits max : 480Mb5 Débits max : 1Gcbs
Puiss Cons : Puiss Cons : Puiss Cons : Puiss Cons :
Rx : 51mwW Rx : 425mW (avec OL)| Rx:81mwW Rx : 280mwW
Tx:97,5mwW Tx :415mW (avec OL) | Tx:76mW Tx : 105mwW
OL : 186mW OL:nc ADC : 80mwW ADC : 80mwW

Surface Cons : 6,6nfm Surface Cons : 25mfm | Surface Cons : 4,42nfm | Surface Cons : 9,3nfm
Rx Bande de base : Non | Rx Bande de base : Oui | Rx Bande de base : Non | Rx Bande de base : Oui

ADC : Non ADC : Non ADC : Oui ADC : Oui

DSP : Non DSP : Non DSP : Non DSP : Non

Rx NF : ~3,8dB Rx NF : ~5,2dB Rx NF : ~7,9dB Rx NF : ~6dB
Rx Gain : ~37dB Rx Gain : ~68dB Rx Gain : ~83,5dB Rx Gain : ~66dB

En outre, des générateurs d’'impulsions intégraléndégitaux et fonctionnant sans PLL
peuvent étre utilisés, ce qui accroit leur poténfiatégration dans les filieres technologiques
CMOS [8].

Toutefois, les systemes IR utilisant une détection-cohérente sont relativement limités en
termes de sensibilité ce qui réduit les distaneesahsmission. Au vue des performances des
composants actuels (générateurs, LNA, détectelars)istance de communication n’excede
pas quelgues metres pour quelques dizaines de ite#galp seconde. Afin d’'accroitre les
performances des récepteurs IR, des architectuok8rentes ont été proposées utilisant
notamment des corrélateurs d’'impulsions [9] ou aehitectures I/Q [10]. Cette approche
permet d’atteindre des sensibilitées du méme ordrengOFDM, mais les consommations
(>100mW) dépassent celles attendues pour une apiphica faible colt comme le montre les

caractéristiques présentées dans le Tableau 1.

2.4 Le champ de recherche

Les efforts de recherche réalisés ces derniéredeanont permis de mettre en évidence la
potentialité de I'UWB pour des transmissions haétbitd notamment en utilisant des

techniqgues OFDM. Bien que I'IR affiche des perfontes qui permettent de concurrencer

13
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'OFDM dans les applications haut deébit, elle n‘aspencore répondu aux attentes des
systemes a faible colt puisque les architectur@soggees a ce jour consomment encore trop
de puissance et de surface, (cf Tableau 1). Laerebb réalisée ces derniéres années autour
de 'UWB-IR s’est concentrée sur les verrous tedbgiques qui empéchaient cette technique

de répondre aux besoins des marchés des systdaibke a&olt malgré son fort potentiel.

Tout d’abord il apparait que la consommation déR’'Hoit étre, d’aprés les caractéristiques
qui sont présentées dans le Tableau 2, de I'orglta dizaine de milliwatts pour atteindre une
durée de vie de 1,5 an sur une batterie de 170i8Ala correspond aux besoins typiques des
Réseaux Personnels Sans-fil (WPAN) ou des WBAN. Wéguction drastique de la
consommation implique l'utilisation d’architectutgasée sur la détection non-cohérente.
Toutefois, les limites de ces architectures en esroe sensibilité ont représenté le principal
verrou technologique de ces derniéres années. Rpausser ces limites, dimportants
travaux ont été réalisés, notamment sur le plataddiminution des facteurs de bruit des
LNA, de l'augmentation de leur gain, de 'augmeiatatde 'amplitude des impulsions émises

et de 'amélioration de la sensibilité des détedtelenergie.

Tableau 2 : Durée de fonctionnement d’un circuit erfonction de sa consommation en considérant un
mode de veille consommant 0,1% de la puissance dwde actif.

Battery type Violtage| Capacity | Radic powwer Approximate Approximate Approximate
Wi [mAh] |consumptionin| operation time | operationtime | operation time
active state | (10% duty cycle} | [1% duty cycle) | [0.1% duty cycle)
[miv]
Button c=ll 1.5 42 1 28 days 239 davs 3.8 years
{(L=27 mm, 10 A days 24 days 131 days
dia. = B.5 mm) 100 0.2 days 2 days 13 days
Button cell 1.5 170 1 105 days 25 years 15 years
{L=54mm, 10 11 days o7 days 1.5 years
dig. = 11.8 mm) 100 | days 10 days 53 days

Toujours sur le plan de la consommation, une linmtportante réside dans la consommation
du générateur de pulse. En effet, I'énergie d’'uls@WWB étant de l'ordre de quelques
picojoules, un émetteur ayant un rendement de gaslgour cent et un débit de 100kine

consommerait que quelques microamperes. Ce digpguositrrait alors répondre aux besoins
des applications RFID ou SNW. Le rendement et Eige d'énergie des générateurs sont
encore actuellement des verrous empéchant I'egpilmit de cette technique dans ces

applications.
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Enfin, un gros effort de recherche a été nécesgmrg améliorer l'intégration de ces
systemes. L'utilisation de technologie CMOS etitaidution de la surface des circuits est un
axe important mais I'assemblage constitue ausgioimt stratégique. Tout d’abord la mise en
boitier des systemes UWB-IR est problématique &omade I'importante bande passante
ainsi que de leur sensibilité aux pertes. L'uttisa de boitiers peu colteux pour ces systemes
constitue un verrou et des solutions basées soo-esign sont incontournables. De plus,
pour assembler les puces avec l'antenne, des neithdd conception basées sur les

technologies SIP sont nécessaires afin de rédesredits et le temps de développement.

3 LESSIGNAUX UWB IMPULSIONNELS

Du fait de leur large bande passante, la caraaténs des signaux impulsionnels pose
probléme tant sur le plan de la mesure que derialation. En outre, leur utilisation pour des
transmissions hyperfréquences constitue une pkticy Ces deux raisons expliquent le
manque de maturité des moyens de caractérisatidiimgiortance de la compréhension

théorique de ces signaux. Ce paragraphe décripriasipales caractéristiques des signaux
impulsionnels ainsi que les moyens nécessaires |gsuvaluer tant sur le plan de la
simulation que de la mesure. Les différents signatixen particulier les principales

modulations impulsionnelles sont notamment préseatési que leur DSP théorique.

3.1 Caractéristiqgues des signaux impulsionnels

La premiéere caractéristique a considérer résids tafit que les signaux UWB, lorsqu’ils
sont utilisés pour la radio impulsionelle (IR) so&alisés a partir de modulation numérique. i
sont alors constitués par une suite de symboledriglees élémentaires (t)) formant une

séquence aléatoire qui peut étre formalisée daldare suivante :
K-1
(1) s(t)=> g (t-kT)
k=0

La séquence binaire a transmettrg}{{bst d’abord transformée en une séquence de sgsbo
M-aire ({g«}) qui prennent leur valeur dans un alphabet (n@t®[Q4, ..., G, ..., Qu]) de M
valeurs. Ces symboles discrets sont alors assaciée caractéristigue de la séquence par
l'intermédiaire d’'une modulation. Lorsque I'infort@n est associée a la forme du symbole

(ok(t)), on est dans le cas de modulations par forimepdlision (Pulse Shape Modulation -
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PSM) alors que les modulations par position d’ismr (Pulse Position Modulation - PPM)
associent I'information a l'intervalle de répétiti¢Ty).

Du fait de sa normalisation, le spectre de fréqaeat en particulier sa DSP moyenne, est la
deuxieme caractéristique fondamentale a considérsrde la mise en ceuvre de signaux
UWB. Notons que la DSP du signal émis (notée i¢Hyne dépend pas seulement du spectre
de I'impulsion de base émise. La modulation utdiséodifie aussi la DSP et il importe d’en
tenir compte lors de son évaluation. Cette remarguend son importance lors du
dimensionnement d’'un systeme complet car, si léxathone modulation est fait par rapport
a des contraintes technologiques sur la conceplgocertains blocs, il importe d’évaluer les
conséguences de ce choix sur le spectre du signal Eomme il est démontré dans le 84, les
limitations sur le spectre vont invariablement tinila portée ou le débit de la transmission.
Enfin, le caractere aléatoire de la séquence formeasignal UWB-IR influence grandement
les méthodes d'évaluation de la DSP. Sur le plaorique, les outils mathématiques
statistiques permettent un calcul simple et rageléa DSP lorsque les modulations sont sans
mémoire (chaque symbole est indépendant) ce quieesas des principales modulations.
Toutefois une premiere limitation apparait dansckes des modulations a mémoire telle que
la modulation par intervalle d'impulsion (Pulsedntalle Modulation - PIM) pour lesquelles
les différentes méthodes publiées a ce jour [268] somplexes a mettre en ceuvre. Enfin,
dans le cas d’'une évaluation a l'aide d’outils deutation (Periodogrammes) le caractére
aléatoire induit des temps de calcul tres longs, & la longueur des séquences nécessaires a

une évaluation précise.

3.2 Les principales modulations pour 'TUWB

Les principales modulations utilisées pour les gnaissions UWB-IR, et notamment les
modulations sans mémoire, sont présentées ici. tawmctéristiques temporelles et
frequentielle des modulations par I'amplitude aepulsion Pulse Amplitude Modulatior
PAM) et des modulations par position de l'impuls{®ulse Position Modulatior- PPM)
sont décrites et comparées. Les modulations a mérnoimme la modulation par 'intervalle

de l'impulsion Pulse Interval Modulatior- PIM) ne seront pas traitées.
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3.2.1 Cas geénéral : modulations par la forme de l'impulssin (Pulse Shape
Modulation — PSM)

Dans le cas des modulations PSM, les symbolesetiis¢fa}) codant I'information sont
associés a la forme de I'impulsion transmise. listexautant de formes d’onde possible
(formant un alphabet G) que de symboles discressibles. L'expression temporelle de la

séquence transmise et sa DSP sont les suivanfes [27
K-1
(2) s( =2 g (t-KT)
k=0

1

@) s.00=2 3 o )G 073 H af)- G

Z b aln. Gf ﬁ-ng

J l[
Tz

ou Ts est l'intervalle de temps entre deux symboles |feraymbole) définissant le débit

symbolique (R=1/Ts bauds) et le débit binaire {EM.Ds bs?), K le nombre de symboles
transmis, gt) la K*™ impulsion transmise qui prend sa valeur dansal@t G [g(t), o(t),

e Gm(D), ...om(b)], Gr(f) la transformée de Fourier dg(t), Wes(f) un peigne de Dirac en.F

Il est fondamental de remarquer que la DSP esttito®s de deux spectres de natures
différentes : un spectre continu eA/Nz et un spectre discontinu erf \ui donc, de part leur
natures différentes, ne se somment pas comme polardaisser penser une mauvaise
interprétation de (3). Notons que le spectre disoanest plus élevé (pour<dl) que le
spectre continu et que le rapport des amplitudedessordre de =1/Ts. La DSP maximale
étant normalisée, il apparait que le spectre disworpeut étre un facteur limitant et ce,
d’autant plus que le débit sera élevé. Notons amgsile spectre discontinu dépend de la
somme des spectres des symboles emigf\\Goondérés par leur probabilité d’apparition.
L'utilisation de signaux bipolaires permet d’annuéette somme et, par la méme, le spectre

discontinu.

3.2.2 Cas Particulier : modulations PAM, OOK et BPSK

La modulation PAM est un cas particulier de la PBdr lequel les symboles électriques
elémentaires transmis sont réalisés a partir dfarmee d’onde de base (g(t)) dont 'amplitude

varie en fonction des symboles discrets q
4) 9.()=q.9(1

L’expression (3) se simplifie de la maniere suieant

o; 2 qu 2
(5) Si( f):?q|G( f) +T—Z|G( AR
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ou 0q2 etpq sont respectivement la variance et la moyenna déduence {g.

Les deux modulations PAM les plus utilisées sonD@K et la BPSK pour lesquelles les
alphabets des symboleg spnt respectivement Q[0,1] et Q[-1,1]. Comme iliés dans le
Tableau 3, la forme générale de la DSP est fixééeppectre de I'impulsion de base mais les
niveaux des spectres dépendent essentiellemengbiti & de la séquence transmise. La
modulation BPSK utilisant une séquence a valeurenog nulle ne comporte pas de spectre

discontinu.

3.2.3 Modulations PPM

La modulation PPM associe le symbole discrety}f{godant I'information a un retard (J
absolu. Quand le retard est relatif a la positianrsgmbole précédent, la modulation est une
PIM. La position du K™ symbole est alors dépendante des symboles préogetgntransmis
donnant lieu a une dépendance statistique.

L’expression temporelle d’'une séquence générédPdh ést donnée par :
K
) s(h=) g(t-KI-gaT- pa )
k=0

ou AT est un intervalle garde permettant d’utiliser detsirds AT) inférieurs a la durée de
impulsion transmise comme représenté sur le Taabk

Notons que la PPM peut étre aussi considérée coommeas particulier de la PSM pour
laquelle les symboles électriques élémentaires gostdans un alphabet de valeurs donné

par :
(7) 9.0 =9g(t- AAT), A= Q.+ n,
et dont la transformée de Fourier est :
(8) G, (f)=G(f)e* ™™

La DSP d’'une modulation PPM peut alors s’exprimpasgir de (3) de la maniere suivante :

2

GHE| 4l _
S.(f)= [6Ch ()| z { ( M7leT
© ) 2
LAe0) |1 {art (Aot v
e & . L (F
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Ici encore, comme illustré dans le Tableau 3, lanto générale de la DSP est fixée par le
spectre de I'impulsion de base mais les niveauxspestres dépendent essentiellement du

débit et de la séquence transmise.

3.2.4 Comparaison

Les caractéristigues principales des modulationgsgmtées dans ce paragraphe sont
regroupées dans le Tableau 3. Tout d’abord, il @paue ces modulations possedent
certaines caractéristigues communes.

- La présence d’'un spectre continu.

- L’annulation du spectre discontinu si la séqeeest a valeur moyenne nulle

- Le niveau de la DSP croissant avec le débit.

- Le niveau de la DSP croissant avec 'amplitudd’ichpulsion de base (g(t)).
Les criteres retenus pour établir une comparaisoh:s) 'amplitude des impulsions émises
(A) qui, pour une bande passante donnée, représéntrgie et donc le potentiel de la
modulation en termes de détection, ii) le débit Isgla (D). En outre, la complexité que
peuvent induire les différentes modulations susyilstéme est un critere important dans un
contexte de recherche sur les dispositifs a faibl@. Cette comparaison est réalisée a partir
de la DSP dont la limite maximale (D&p est fixée par les normes.
Une premiére comparaison peut étre faite entrenledulations PPM et PAM en considérant
les cas les plus simples que sont les modulatior@sres OOK pour la PAM et la modulation
2PPM (PPM a deux états) avAT=Ts/2 pour la PPM. A partir de (5) et (9) il estspible
d’exprimer la valeur maximale de la DSP dans ledsaBimpulsion idéale g(t) du Tableau 3 :

2

ds . 9o
4(BWo, ) T, 4(BW,,)" E

(10) S Dimagpn, = max{

22 22
O-qgo . ,quo

4(BW,,) T, 4(BW,,)" E

1
2 — ,,2 —
} AVeCT, = [y =7

(11) Siel P, = max{
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Signal Temps Fréquence
g(t) 9(t) = 2.Gy BWr SInd 77 BWor § .coS(Z § t | G(f)=Gy[ Mgy, (T f)+ Mgy (F+1)]
G0=2GoBWroT T 26
EL i - s BWror g
08 04 o 04 &R De fo fesBVWrer
Temps (ns) fréquence
K-1 o> ) qu )
PAM () =2 q.9( t- KT) SN =2+ A " W ( D
k=0 T, T,
OOK - ’/mq?cuzoi:o,scfm %)
) {bi}, AR T
s(t) ] i f i 5
of=v4 | Vg .
VY : : L
o i ' ! 204G Ds=0,5G D3 (V/H2)
qu: 1/4 [N fo fo-BWrar
fréquence
BPSK: |
{bi} T T 205GoDs=2GADE (ViHD)
s(t : 5
0 : : @
qu:j_ ’ A ‘AR AD ! A t
vy i U E vy
<T>'
2: De for N ar
uq O fréqu;nce e
_le(h? _i%'l M-1
‘ sss(f)_iTs 1 v mZ:%,CO zrfEAn " )AT
PPM s()=> g(t-kT-qAT- a7 ) 2
k=0 4e(f)f || M-l :
et | oo r -1 ]W .
o 2GaDE (V)
oPPM: [ 1o 0y o R o
o — T 3
_ \fn\t : i vhu 3 vy g\iﬂv i t
ng—O Ts ' AT ! !
D= I/AT fo fo-BWWrar
fréquence
| w2805 V)
bi} 1, 0 , 0 , 1 ,
oPPM:| | b o (o
BN EEEEEERERE i
ng=1 ' i
D= AT fo fo-B\Wror
fréquence

Tableau 3 : Représentation temporelle et fréquentie (mono-latérale S (f)) des principales modulations
utilisées en UWB-IR.
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La Figure 4 représente, pour differentes modulatida valeur maximale de la DSP
monolatérale en fonction desldans une bande passante de 1MHz, comme I'affithama
analyseur de spectre dans les conditions de mespasées par les principales normes (cf
84). Il apparait que pour une amplitude donnéedsihdt identique, la valeur maximale de la
DSP (DSR..y de la OOK est plus faible que celle de la 2PPK.dEautres termes, a deébit
identique, I'amplitude des impulsions OOK pourraeéplus grande (d’'un facteur égal a
0q2=4) gue celle utilisée en 2PPM pour atteindre lane@mite de DSP. Dans un contexte de
faible colt ou la performance des récepteurs éstlimitée, un facteur 4 sur 'amplitude de
limpulsion générée est un atout important. Inverset, pour une méme amplitude
d’'impulsion, le débit de la OOK sera plus importgae celui de la 2PPM pour une méme
limite de DSP. Notons aussi qu'il est possible draenter 'amplitude de I'impulsion émise
en augmentant le nombre de symboles (M) ce quuaganséquence de diminueg fur un
débit binaire donné (BM.Dy). Cette solution complexifie considérablementystéme. Dans
le cas des PAM, cette solution va engendrer ddsgrees de non-linéarité liés a la variation
de I'amplitude du signal. Dans le cas des PPMtd&esynchronisation du récepteur qui sera
plus difficile a mettre en oeuvre.

0

)
N
o

DSPmax (dBm/MHz)
A
o

OOK
2PPM

/ - BPSK
.80 |
1.10*  110° 110° 110" 1.10% 110° 110"°
Ds(Bds)

Figure 4 : Valeur maximale de la DSP pour des modations OOK, BPSK et 2PPM. (DSP mono-latérale

¥
(o)}
o
'

en dBm/MHz correspondant a I'affichage d’'un AS en ondition de mesure pour les principales normes).

Une seconde comparaison peut étre établie entreulatomh unipolaire et bipolaire. La

bipolarité peut étre introduite dans tout type deduolation afin de supprimer le spectre
discontinu. Cette bipolarité peut étre porteusenfdiimation (comme dans le cas de la
modulation BPSK), introduite de maniere détermaigans le codage (cas du code AMI ou
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on utilise une modulation OOK avec une alternanedadpolarité des impulsions) ou bien
introduite de maniére purement aléatoire. Dansale de la modulation BPSK la valeur
maximale de la DSP s’exprime & partir de (5) sinmaet comme suit :

2.2
_ S —, aveqs =1
4(BWor) T,

(12) S Dmasgpee =
La Figure 4 compare la DR d’une modulation OOK et BPSK. Il est importantréaliser
cette comparaison dans la bande de résolution iepoar les normes en vigueur (LMHz) car
le niveau du spectre continu e?/Nz varie en fonction de la résolution, contrairefre celui
du spectre discontinu enMI apparait clairement que les modulations bippetaont un bien
meilleur potentiel pour les transmissions haut dgbisque la DSR.x croit en 1/T au lieu de
1/T& pour une OOK. Toutefois, pour un débit Bgin=4.10°, les modulations ont la méme
DSRnax €t en dessous de cette limite la modulation OO¥ea¢ alors plus pertinente pour

des raisons de simplicité.

Dans cette section, une premiere comparaison nettaavant les modulations PAM pour
leur potentiel en termes de débit et d'amplitudd’idgoulsion de base a été proposée. On a
vu aussi l'importance des modulations bipolairesurptes transmissions a fort débit.
Toutefois, cette étude ne permet pas de quantéempdncipales caractéristiques : Quelle est
la valeur maximale des impulsions permise et jésquelle valeur le débit peut-il &tre réduit
pour augmenter I'amplitude de l'impulsion? Pour aiégre & ces questions il importe

d’analyser plus en détail les normes en vigueutteGdude sera présenté au 84.

3.3 Outils d’analyse pour la conception

Les principaux moteurs de simulation dédiés auxesyss de télécommunication ont été
développés pour répondre a des problématiques m#ges dans les transmissions bande
étroite et sont peu adaptés aux signaux UWB-IRteQgdrtie présente les moyens actuels
disponibles pour analyser les signaux UWB-IR eppeg une méthode d’évaluation hybride
réduisant les temps de simulation tout en permietkénaluer le spectre du signal tout le long

de la chaine de transmission.
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3.3.1 Simulation temporelle et fréquentielle

Parmi les différents moteurs disponibles dans tegciels de conception, les trois plus
couramment utilisés pour évaluer le spectre duasigimulé sont Transienf Harmonique
Balance(HB) et Enveloppe Les simulationdHB nécessitent des excitations périodiques et,
méme si elles permettent d’évaluer le spectre diommulsion élémentaire, elles interdisent
'évaluation de la DSP d'une séquence aléatoire.sinaulation Enveloppe quant a elle,
nécessite de travailler avec des signaux sur pmtetile peut étre utilisée pour simuler des
dispositifs assurant une fonction de transfertréjlamplificateur) mais son intérét est assez
limité pour la conception de générateurs d’'impmrsi notamment s’ils n’utilisent pas la
transposition de fréquence. En outaveloppedéveloppe toute sa puissance lorsque la
fréquence porteuse est trés éloignée de la banbaste mais dans le cas des signaux UWB
elle ne permet pas d’amélioration notable du tedgpsimulation.

La solution la plus communément admise pour évalaeDSP d'une séquence aléatoire
UWB-IR reste I'élaboration de périodogrammes wiisla transformée de Fourier d'une (ou
plusieurs) réalisation du processus obtenue paudlaiion Transient Cette technique a
'avantage de pouvoir s’appliquer a tous les tygescircuits et elle permet de prendre en
compte tous les défauts inhérents a la conceptians(la limite de la précision des modeles
électriques utilisés). Toutefois, dans le cas dmaix aléatoires, le nombre de symboles
simulés doit étre élevé pour réaliser une estimgpi@cise de la DSP. A titre d’exemple, la
Figure 5 représente le spectre d'un signal OOK (QTsms) obtenu a laide d'un
périodogramme simple (FFT d'une seule acquisitioddlisé a partir d’'une simulation
Transientde 100 symboles (50ns). L'épaisseur de la tratel@d’ordre de 20dB et il est
difficile de déduire avec exactitude la valeur @®ISP. L'utilisation d’'un fenétrage approprié
ainsi que des techniques de périodogrammes plubiébs (périodogramme moyenne,
périodogramme lissé, ...) permettent d'affiner I'esttion. Toutefois, ces techniques
conduisent toutes a une augmentation du temps |ldel.cRar exemple, un périodogramme
moyenné d'ordre 10 (moyenne des FFT de 10 acaunsitdifférentes) permet de réduire
I'épaisseur de trace d’'un facteur 4 et 50 acquoisitiseraient nécessaires pour réduire la trace
a une épaisseur de 1dBm portant ainsi le nombsyméoles simulés a 5000.
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DSP (dBm/MHz)

T T T
Périodogramme simple -

Périodogramme moyenné (L=10)

20dB

Théorie

Fréquence (GHz)

Figure 5 : Comparaison de I'évaluation du spectre 'din signal UWB-IR avec différentes méthodes.

En outre le temps nécessaire pour réaliser unelaiom d’'un nombre donné de symboles

croit avec T. La Figure 6 donne les temps de simulation entfon@u débit dans le cas d’un

circuit trés simple (1 transistor, 10 composantssiis, 6 noeuds) sur un serveur SUN 980 (4

processeurs, 16Go RAM). Il apparait clairement cgtée technique est tres limitée pour les

signaux ayant un faible débit puisqu’il faut 50 IFesipour simuler la DSP d’un circuit tres

simple avec une précision de 1dB.

Figure 6 :

Tps simul (s)

100000 -

— 1M
- — 10M
- - --100M

10000

1000 -

1000
Nb pt

10000

Temps de simulation en fonction du nomk® de points pour différents débits.

3.3.2 Méthode d’évaluation hybride de la DSP

Cette méthode d’évaluation simple repose sur le éeodle la chaine de transmission

numerique présenté a la Figure 7 et pour lequsigeal de sortie r(t) est défini a partir du

signal d’entrée comme suit :
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(13) r(t) =e(t) Oh(t) zgg'(t— kT)

(14) 9'()=9(90h()= o 9UR(IDR(ITA()

.................................

e(t)=X.gk(t-kTs) |

Figure 7 : Modélisation d’'une chaine de transmissionumérique.

Le signal a un point donné de la chaine est comstgar une somme d’'impulsions
élémentaires (t)) formée, dans le cas des modulations PSM,rérgiimpulsions de bases
(gm’()=h(t)*gm(t)). La connaissance seule de la transformée deidfodes impulsions de
base permet d’évaluer la DSP du signal modulé enparte quel point de la chaine a partir
de I'expression théorique de la DSP donnée paD@js cette méthode, seule la simulation
des impulsions de base est nécessaire (1 impusiddOK, 2 impulsions en BPSK), ce qui
permet une évaluation tres rapide de la DSP, touttemant compte des effets de
désappariement entre impulsions élémentaires (pam@le les défauts d’amplitude ou de
retard entre les impulsions positives et négatideeta BPSK). A titre d’exemple, la Figure 8
compare la DSP évaluée par cette méthode et larD&Rirée dans le cas d'un générateur
OOK. La transformée de Fourier de I'impulsion ém(&4f)) est évaluée a l'aide de la FFT
d’'une simulatiortransitantdu circuit électrique d’un générateur réalisé deeanodéles d’'un

kit de conceptiondesign ki CMOS. La longueur de la simulation est Iégerenseiperieure

a la durée de l'impulsion (1ns pour des impulsiBXC) et ne prend que quelgues secondes
malgré la complexité du circuit. La concordancereehés résultats de I'estimation par cette
meéthode et la mesure (du méme circuit) est asseraehde temps de calcul est tres faible
(quelgues secondes) et il est indépendant du déditaines divergences apparaissent tout de
méme. Notamment, la partie supérieure du spectreremée mais ce phénoméne apparait
aussi dans la méthode utilisant la FFT d’une lorggauience. Cet écart est essentiellement da
a I'imprécision des modeles électriques utilisésrmamuler g(t) et au fenétrage lors du calcul
de la FFT.
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Figure 8 : Comparaison entre la mesure et I'évaluadn de la DSP d’'une modulation OOK.

La principale limite de cette solution réside denfait qu’elle ne tient pas compte des effets
ayant une constante de temps supérieure au temusoky (variation d'un point DC, non
linéarité issue de la fréquence symbole, ...). Taigefcette technique possede un trés bon
compromis temps de calcul/précision et peut augsn l&tre appliquée tant au niveau
« transistor » qu’au niveau systéme. En effet, mtenr de convolution (typiquement présent
dans ADS-Ptolémy) permet de simuler une impulsi@meéntaire a partir de la réponse

impulsionnelle des éléments du systeme (équatidn)(1

4 ANALYSE DES NORMESFCC ETECC

Dans cette partie, une analyse des normes FCC €t €€ réalisée a partir des modeles
théoriques présentés au 83.2 afin d’évaluer lesnpialités des systemes UWB-IR en termes
de portée et de débit. En effet, il a été vu qudd&P croit en fonction du niveau de
'impulsion et en fonction du débit. Il est aloregsible de décroitre le débit pour améliorer
'amplitude de I'impulsion (et donc la détectiomut en conservant une DSP satisfaisant la
norme. Toutefois, il existe aussi une limitatiom kBuvaleur créte du signal émis a travers la
DSP créte, ceci afin de restreindre cette pratidienalyse conjointe de la DSP moyenne
(DSP,) et de la DSP créte (DS permet, pour une modulation donnée, d’évaluealaur
maximale de I'amplitude toléréeg,) et le débit qui permet d’atteindre cette valétette
analyse sera réalisée dans le cadre des modul&fsqui semblent correspondre le mieux
aux applications a faible colt. Cette analyse peengarticulier d’évaluer la potentialité des
modulations OOK et BPSK en termes de détectioreedébit afin de voir avec quels types
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d’applications elles sont compatibles. Enfin, opmasera ici une impulsion idéale dont le
spectre est défini par les masques FCC ou ECCdafiraluer la valeur maximale théorique
de 'amplitude et la valeur du débit associé.

4.1 DSP moyenne

La DSP moyenne d’un signal UWB est limitée paresques présentés a la Figure 1. Si on
néglige la puissance dans les bandes interditespdetre du signal ayant la meilleure
occupation spectrale est donné par I'équation (C®st une porte dont la largeur (B¥Y)

est définie par la bande autorisée, et qui estré@endu milieu de cette bandeg)(fSa

transformée de Fourier inverse donne I'impulsiorbdse idéale (équation (16)).
(15) G(f)=Gy| M, (T~ )+ My (F+ )]

(16) 9(t) = 2.G,.BW,, sind 77 BW,,, } .cos(Z §t
avec pour la norme FCC: BW=7.5GHz et §=6.85GHz, et pour la norme ECC:
BW+ro1=2.5GHz et §=7.25GHz. L’amplitude créte de I'impulsion idéakd alors donnée par :
(17) 6, =2G,BW,,
D’aprés (5), la DSP moyenne des modulations PAM est

(18 s =|G(Tf)| [afﬁﬂwm( f)J

S

Les normes ECC et FCC imposent l'utilisation d’'umalgseur de spectre dont la bande
passante du filtre de résolution (RByVest fixée a 1MHz. La DSP (mono-latérale) ainsi

mesurée peut alors s’exprimer de la maniére swvant

(19) DS f)zz% of RBWG+ 07, Wik

La valeur maximale de la DSP moyenne est fixée pesideux normes a -41.3dBm/MHz et

peut s’exprimer de la maniére suivante :

207 2417
(20) DSP_ = max{ zq D RBW, G; é’q B @} =10"*
0 0

Avec (20) et (16), il est alors possible d’étahlme relation entre I'amplitude maximale

admise par la norme et le débit symbole comme: suit

(21) Jomax = min{[zBV\ﬁOT ZO DSBale/z ’[ 2 BVﬁOT ; DS@XJUZ}

D,RBW, o Dy’
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Oomax €St représenté en fonction de $bir la Figure 10 pour une modulation OOK et BPSK.
Toutefois, il apparait que si I'on considére sewetria limite imposée par la DSP moyenne,
la valeur maximale permise pour des débits de deork 10kbs dépasse la centaine de volts

et il importe alors d’évaluer la DSP créte.

4.2 DSP créte

Les normes ECC et FCC limitent la puissance crétdnaniére suivante. La DSP créte du
signal émis doit étre mesurée avec un analyseuspdetre utilisant le mode peak
detection» et dans une bande de résolution égale a 50MHa #&équence ou la DSP
moyenne est maximale, la DSP créte ne doit passdépd®dBm. Cette mesure peut étre
interprétée de la maniere suivante : la puissaréte de I'impulsion de base émise filtrée par
un filtre passe bande idéal centré &tfde largeur 50MHz ne doit pas dépasser 0dBnte Cet
interprétation n’est valide que dans le cas oudbitdsymbole est inférieur a la RBW de
l'analyseur de spectre. Au dela de cette limitefiltee n'a pas le temps de répondre et le
détecteur pic mesure la puissance de la réponditrdua plusieurs impulsions. Toutefois,
c’est dans le cas de faibles débits (<50MHz) qute acaesure prend son sens et ce domaine
de validité est suffisant pour estimer le débitimel permis.

Le spectre de l'impulsion idéale défini précédemim&tiant plat, le spectre de I'impulsion
filtrée par le filtre de résolution (supposé idéail)si que sa transformée de Fourier inverse

s’expriment comme suit :
(22) ka(f):GO[HRBV\gk( f- f0)+|_| Rvak( f+ fo)}

(23) 9, () = 2G,.RBW, .sinc(n RBVY, )t.cos(z of 1
A partir de (23), on peut alors exprimer la puisgacréte du signal en sortie du filtre de

résolution (qui est I'image de la DSP créte défirae le standard) a partir dg,Gomme suit :

2
24 o _AG]RBW,

pk

= DSP, pour Ds<50MHz

0
Cette interprétation de I'évaluation de la DSP et validée par les mesures présentées sur
la Figure 9. Ici, la DSP créte obtenue a parti(2g est comparée a la mesure, effectuée dans
les conditions imposées par le standard FCC, ditaree OOK dont les impulsions de base
sont des portes (signal au format RZ) de largetins et d’amplitude A=1V. Notons que la

norme autorise la réalisation de cette mesure daesRBW inférieure a 50MHz (mais
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nécessairement supérieur a 1MHz). Dans ce casdarmdoit étre corrigée d’'un facteur égal
a 20log(RBW/50MHz).

DSPr Mesurée RBW=8MHz
5Pk Mesurée RBW=3MHz
D5Prk Théorigue = =
W
= - P
o
[y o
n P
= 0 -
m - 5 —
i=]
o -0 ¢ K
& (2ATREW )
i} T e
—40 | -
100k M 100 100M G

Dis (Bds)

Figure 9 : Comparaison du modeéle de la DSP créte de sa mesure pour une modulation OOK utilisant

des impulsions RZ d’amplitude 1V et de largeur 1ns.

A partir de (20) et de (24) on peut exprimer la DS&e en fonction de {alans le cas ou

l'amplitude de l'impulsion de base est ajustée patieindre la DSP maximale permise

(9o=Gomay)-

2DSR,,.RBW, 2.DSE,. RB}?N}

(25) P.= min{ > , 5
P D.o;.RBW,, Dy’

4.3 Interprétation

Sur la Figure 10 et la Figure 11 sont représent@esyr les normes FCC et ECC
respectivement, la valeur maximale de I'impulsicensmise (gnhay donnée par (21) et la
DSP créte (R) donnée par (25) dans le cas ou la valeur maxiggla DSP moyenne vaut la
valeur limite imposée par les normes (RSR10”). On considére ici des modulations

OOK et BPSK afin de comparer leur potentialité pdes applications a faible codt.

Si I'on observe gha{Ds), la limitation du spectre discontinu dans le dasla modulation
OOK apparait clairement pour les débits supériguiRBW,,. En effet, pour des débits
supérieurs a 4MBs la modulation BPSK posséde un meilleur potenfl@utefois il est
possible de générer des impulsions supérieures énl@OK jusqu'a 40Mb'spour la norme
FCC et 14Mbs pour ECC. Pour des débits inférieurs & 4Nbe potentiel de la modulation
OOK est plus important que celui de la BPSK enoraide la variance qui differe. En outre,
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notons que les valeurs permises par la norme F@Cpdos élevées que celles de la norme

ECC car la bande étant plus large, I'énergie aeqlilsion est plus faible.

100

~ ' T 40
™ il —— gomax (V) - BPSK
33.2V |
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Figure 10 : Valeur maximale de I'impulsion transmi® (thmay) €t la DSP créte (B) en fonction du débit

(Ds) pour DSPmax=10""3dans le cas de la norme FCC.
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Figure 11 : Valeur maximale de I'impulsion transmi® (&hmay) €t la DSP créte (B) en fonction du débit

(Ds) pour DSPmax=1d"*3dans le cas de la norme ECC.

L’observation de la DSP créte montre qu’il est gaesde diminuer le débit pour augmenter
I'amplitude de I'impulsion jusqu'a 1.217Mbgn OOK et 378kbsen BPSK. Au dela de ces

valeurs il n'est plus possible d’augmenter I'ampl# pour atteindre la valeur limite de la
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DSP moyenne. Pour ces valeurs limites, 'amplitddd’impulsion est de 33.2V en FCC et
11.2V en ECC. La encore la modulation OOK possédmeilleur potentiel.

En conclusion, il est préférable d’opter pour uremiation OOK quand les débits visés sont
inférieurs & 4Mb3$ et pour une BPSK quand des débits sont supériedfivibs' en FCC et
14Mbs* en ECC. Entre les deux, les besoins de I'appticatit les contraintes techniques
peuvent orienter le choix. Dans un contexte deuttiintégré ou il est difficile de générer des
impulsions dépassant 1 Volt d’amplitude, la modatatDOK suffit a atteindre un tel niveau
jusqu'a 40Mbd (ou 14Mbs' en ECC). Au prix d’'une complexité accrue, une niation
BPSK peut étre envisagée si les besoins applicatifiermes de détection (de portée) ou de

débit I'exigent.

5 QUELLES APPLICATIONS POUR L'UWB-IR ?

La premiere partie de ce chapitre montre que réiténajeur de 'UWB-IR réside dans son
fort potentiel pour les systemes a faible coltl'@ considere un E/R non-cohérent trés
simple (représenté sur la Figure 12) mettant erreawv générateur d'impulsions a I'émission
et un LNA suivi d’'un détecteur d’énergie pour laaption, il apparait que les performances
des dispositifs, il y a encore 5 ans, ne permettagas d’atteindre des distances de

communications supérieures a quelques dizainesrtaretres.

PULSE \r \r LNA Energy |

GENE Detection

Figure 12 : Systéeme UWB-IR non-cohérent (faible cdfi

L’accroissement de la portée a travers 'amélioraties performances des circuits (amplitude
des impulsions transmises, gain des LNA et seudétection) a constitué le principal effort
de recherche de ces dernieres années [15]-[17pufhe la puissance consommée par ces
circuits ne leur permettait pas de répondre auwibhssles applications trés faible puissance
comme la RFID, alors qu’aujourd’hui cette technadogemble une tres bonne candidate pour
les générations RFID futures. L’accroissement de ptatée et la réduction de la

consommation fut I'enjeu de la recherche dans ceailte pendant ces dernieres années et
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encore aujourd’hui avec comme point de mire la ppatien de deux champs d’application :

la RFID et les réseaux sans fil corpoMieless Body Area NetworksWBAN).

5.1 Enjeu et potentiel

5.1.1 La portée

La portée est aussi bien limitée par les perforrasuge I'émetteur que par celles du récepteur.
Sur le plan de I'émetteur, la plupart des génératéntegre I'étage d’amplification (PA)
permettant de fournir la tension souhaitée suh&age 5Q de I'antenne. Cette fonctionnalité
est I'une des principales limitations des générateln 2004-2005, quand ces travaux de
recherche ont débuté, peu de circuits monolithicaesient été réalisés [12]-[14] et une
amplitude créte a créte sur®@@e quelques centaines de millivolts constituatalt de I'art
(voir Tableau 4). Sur le plan du récepteur, lesxgaes LNA large bande en technologie
CMOS n’excédaient pas 13dB pour un facteur de hieibdB [15]-[17]. Le bilan de liaison
(exposé dans le Tableau 5) dans lequel les gaamgadine sont considérés a 0 dB montre que
la distance de communication ne pouvait pas exdaddizaine de centimetres pour atteindre
50 mV en entrée du détecteur. Cette valeur de tilgtteest communément admise [18] car
elle est représentative du seuil d’'une bascule E2emologie CMOS en présence d’un signal
rapide [19]. Bien que pour une distance de quelaqesdgimetres, I'’hypothése des champs
lointains utilisés pour le calcul de la liaisonswt plus valide, ce bilan montre I'impossibilité

de réaliser des E/R a faible codt utilisant unnegue de communication UWB-IR.

Tableau 4 : Etat de I'art (2004-2005) des principaxi éléments d’'un E/R UWB-IR monolithique.

Générateur d'impulsions (2005)

Vpp Vvdd Largeur BW Ec: Ep Surface
Ref Techno Conso. ) n=Ep/Ec; )

V) (V) 1t(ns) (-10dB) (Pdc/Db)  1(Vpp/2) /22, mm©)
[12] 0,26 nc 3 500MHz SIGe0,18 31,3mW@100MHZ 313 pJ 0.5pJ (estim) 0,0032 nc
[13] 0,15 2,7 0,23 6GHz SiGe0,18 243mwW nc 13fJ (estim) nc 6,25
[14] 0,035 1.8 0,34 Nc CMOS0,18 12,6mW@50MHz 252 pJ 2.5fJ (estim) 0,00005 0,86

LNA

Ref Année Techno S 1imax Gmax BW 345 NF Conso Surface
[15] 2004 CMOSO0.13um -9dB 16dB 5.9GHz 4.7-5.7dB 38mw 0.24mm?
[16] 2004 CLOS 0.181m -10dB 10dB 2,3-9,2GHz 4-9dB 9mw 1,1mm?
[17] 2005 CMOS0.18um -8.5dB 13.5dB 2-9GHz 2.5-5.4dB 25.2mwW 0.87mm?
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Tableau 5 : Différents scénarios de bilan de liaisopour un systéeme UWB-IR non-cohérent.

Scénarios Signal Sortie Distance Gain LNA F LNA Signal Sortie Bruit Sortie
Générateur LNA LNA (mVeff)
(Vee) (m) (dB) (dB) (mVcc)
2004-2005 0.23 0.08 13 5 51,2 0.3
Prédiction 1 1 2 22 5 22 0.84
Prédiction 2 2 10 30 5 22 2,1

Toutefois, le potentiel de ces systémes reste itaporTout d’abord, le 84.3 montre que des
amplitudes d’'impulsions plus élevées sont admissiplr les normes tout en conservant des
débits intéressants (1V pour 40Mbs3V pour 10Mbd en FCC) et qu'en outre ces
caractéristiques sont possibles pour des systeéim@ées (modulation OOK). Le rapport S/N
en sortie du LNA (~40dB) montre qu’il est aussi gibke d’augmenter le gain de la chaine
méme au détriment du facteur de bruit. Le bilatiason présenté dans le Tableau 5 montre
aussi gu'il est possible d'atteindre des portéesatdre de deux métres si 'amplitude des
impulsions transmises atteint 1V et que le gainLMA et son facteur de bruit atteignent
respectivement 22dB et 5dB pour une sensibilitdétecteur de 20mV. De méme une portée
de 10 metres est possible si les impulsions va&gnet si le gain du LNA et son facteur de
bruit atteignent respectivement 30dB et 6dB. Cesatéristiques en termes de performance a
atteindre ont constitué une bonne partie des ergeuta recherche en conception de circuits

UWB-IR durant ces derniéres années.

5.1.2 La consommation de puissance

Un autre enjeu majeur de cette recherche reposelasudiminution de la puissance
consommeée. En effet, de par la nature discontinusighal transmis, les systemes UWB
possédent un fort potentiel en termes de réductienla consommation du fait que
alimentation peut étre coupée entre I'émission lauréception de deux impulsions. Le
facteur de mérite le plus souvent rencontré datistésature est I'énergie par impulsion que
consomme un dispositif (EdPpc/Dp). Au niveau du générateur cette consommation @ieet

comparée a I'énergie d’une impulsion idéale quptea les (15) et (16) peut s’écrire comme

suit :

e . g
(20) E‘! z, T ZBwW,

Ainsi I'énergie d'une impulsion d’amplitude 1V vargspectivement 2.7pJ, 8pJ et 40pJ pour
les bandes FCC, ECC et 500MHz du standard 802.1%<l.rares circuits monolithiques
réalisés avant 2005, présentés dans le Tableaondpmment beaucoup de puissance. Une

estimation du rendement entre énergie consomméempalsion et énergie de I'impulsion
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produite peut étre réalisée a partir des donnéasaconent rencontrées dans les publications
(puissance consommée, amplitude et largeur deslsiopg). Si on ne tient pas compte de la
forme de I'enveloppe de l'impulsion émise, on papproximer cette impulsion par une
sinusoide modulée par une porte de largeetrd’amplitude V. Le rendement peut alors étre

exprimé comme suit :

AV 2/2. 2
(27) n= Ep = (T (( p) Zo) - DS'T'Vp

Ec  (R.T)  2%.R

ou Ry est la puissance moyenne consommeée. Cette estimrmet de mettre en évidence
les verrous technologiques a lever puisque leslenesl rendements n’atteignent pas le pour
cent [12]. La réalisation de circuit ayant une gestde la consommation performante ainsi
gue l'utilisation de circuit ne consommant pas de [@ircuits digitaux par exemple [20] [21])

sont les principaux champs d’investigation pouyéaération de signaux UWB-IR.

Sur le plan du LNA, les consommations en puissaoce déja en 2004 assez bonnes (9mW
pour un gain de 13dB et un facteur de bruit de B@pres [16]). Bien que perfectibles ces
consommations ne constituent pas I'enjeu majeuieemerche sur les LNA.

5.2 Les applications UWB-IR

Le fait que les systemes UWB-IR peuvent potentieiet communiquer a quelques dizaines
de mégabits sur quelques metres de distance, somomant seulement quelques dizaines de
picojoules par bit transmis les rend particulieratragtrayants pour des applications a faible
co(t comme notamment la RFID (ldentification Radiqgtience) et les WBAN qui ont suscité

ces dernieres années un grand intérét dans I'ineuigs télécommunications.

5.2.1 LaRFID

Depuis quelgues années, les technologies RFID énblkers les bandes de fréequence UHF
afin d'augmenter les distances de lecture ainsilgukebit. Aujourd’hui, les systemes RFID-
UHF peuvent lire jusqu'a une centaine d’'étiquettesjuelques millisecondes et a plus de 3
metres de distance. Une étiquette (ou marqueutp RBt communément appelé tem.
Toutefois, les systémes RFID- UHF sont victimededrs performances en termes de portée
et des problemes liés a des lectures tags indésirables apparaissent (problémes de
discrimination desag9. Pour répondre a ce probleme il devient impégifocaliser ld¢ag
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en méme temps qu’il est lu. En outre la géolocaiagpermettrait a la RFID de développer
de nouveaux champs d’application. L'UWB-IR appare@mme le candidat idéal pour

répondre a cette problématique. En RFID, I'éledtjo@ embarquée doit consommer trés peu
d’énergie afin de pouvoir étre alimentée a distapae une onde électromagnétique (télé-
alimentation). Une consommation de quelques pidegodu générateur d'impulsions doit lui

permettre d'étre télé-alimenté et la largeur dedebades impulsions UWB permet une
résolution temporelle qui donne au systeme de ikst&@n une précision de quelques
centimetres [22]. Le systéeme hybride (UHF-UWB) préé a la Figure 13 préfigure les

systemes RFID de la troisieme génération dans é&sqla télé-alimentation et la

communication vers ldag sont réalisées en UHF alors que la communicatietour

(backscatterinyest réalisée en UWB-IR.

Liaison PC

Lecteur UHF-UWB|

Logique de
— Contréle [— 54
Modulation I Reﬁi\p.'éeur
| LrE Géo- |—— Cohérent

Localision -r

Section UHF Section Digitale  Section UWB

P WiLizison Directs st Almantation
Liaison Retour

1
> 4
Récupération [ | ]
Energie Logique de
[ VEOH "Controle || Emetteur
4 i t uws
Démodulation €
UHF EEPROM
Section UHF Section Digitale Section UWB

Figure 13 : Systeme RFID UHF-UWB.

Dans ce systeme la contrainte sur le colt esfdrésau niveau dtag et assez faible pour le
lecteur. Ce dernier peut utiliser un récepteur UA§nt des colts de production éleves et
dont l'architecture permettrait des portées supéea la dizaine de metres tout en localisant
le tag.

Sur le plan duag, il apparait qu'un générateur consommant quelgigzgnes de picojoules
permet la télé-alimentation. En effet, un bilan gessances mises en jeu dans un systeme
RFID permet de mettre en évidence qu’une telle @mmsation par impulsion garantit une
portée de l'ordre de 10m pour wag passif alimenté en UHF. Le Tableau 6 résume les

principales caractéristiques d’'un récupérateuretgie embarqué dans tag UHF [23].
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Tableau 6 : Bilan des consommations d’'un TAG UHF.

Caractéristiques Portée Puissance  Puissance  Rendement Pdc Vdc | | Chiock
TAG-UHF [23] Recgue sur Recgue sur  Multiplieur (tag) Charge Conso
antenne multiplieur
Valeur 9.25m 30uw 12.5uW 18% 2.25uW 1.5V 8uA 4uA 0B

Il apparait qu'il est possible de télé-alimentertdg jusqu'a 9.25m avec un récupérateur
d’énergie (multiplieur) qui a un rendement inférieu 20% et qui utilise une capacité de
250pF pour stocker I'énergie captée. Dans ces tiondj le récupérateur d’énergie peut
fournir une puissance DC de 2184 sous une tension d’alimentation de 1.5V. Il detsa
possible d’évaluer la chute de tensiAW aux bornes de la capacité qu’engendrerait un
générateur qui consommerait E joules par impulsion

1

(28) E:%.c.vdi——Z.c:.(\4,C—Av)2

La chute de tension serait de 68mV pour une conssomde 25pJ ce qui permet de
supposer que les autres fonctions tdg ne seraient pas affectées par I'émission d'une
impulsion. De plus, pour un courant de charge dig 8uune consommation dag de 4uA, il
faut 4.2%1s pour remonter la tension d'alimentation limitdetdébit & 235kb& Enfin,
l'utilisation d’'une modulation de retour UWB comBim a une alimentation UHF permet
d’alimenter letag en méme temps qu'il émet. Cela signifie que ceitdést constant

contrairement a utag UHF classique.

5.2.2 Les WBAN

La migration, en novembre 2007, du groupement ér@it (Interest Group - IG) pour la
standardisation IEEE des WBANSs (IEEE-802.15.6) esupge de travail (Task Group - TG)
montre l'intérét croissant pour ces systemes. Ipégifications IEEE en termes de portée et
de débit (respectivement 3m et 10Mpsont en adéquation avec les systtmes UWB-IR.
Actuellement, les différentes propositions pourdalisation de la couche physique montrent
les profondes divergences au sein de ce groupeefb le nombre de propositions pour
I'utilisation de 'UWB-IR confirme le potentiel quposséde cette technologie pour répondre
aux besoins de cette application. En effet, delpartture discontinue des signaux UWB-IR,
le taux d’absorption de ces signaux par le corpadin est tres faible : de I'ordre de 30dB en
dessous du niveau d’absorption spécifique (Speéifisorption Ratio — SAR) fixé par les
normes de sante.

Au dela du SAR, 'UWB possede de nombreux avantagest d’abord, il est important de

considérer qu'un WBAN est constitué de sous réseauxatures differentes comme l'illustre
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la Figure 14 : Un réseau intra corporel, un résesma corporel, une liaison intra/extra
corporelle et une liaison vers un point d’accesmatant I'interconnexion du WBAN avec un
LAN ou un PAN.

Point d'accés

tr,_,,,, (1

(I)- Liaison Point d'accés vers
Réseaux Extra Corporel

(I)- Liaison Extra Corporelle

(- Liaison Intra/Extra Corporelle

e Elément Implanté (IV)- Liaison Intra Corporelle

Figure 14 : Catégorisation d’'un WBAN.

Actuellement, la durée de vie des appareils imgkdans le corps type pacemaker ou oreille
artificielle est limitée en partie a cause de lasmmmation de la liaison intra/extra corporelle.
Cette liaison consomme typiquement 10 du20& 50kbs' [24] ce qui constitue 20% de la
puissance consommeée. Grace a son potentiel engateneonsommation, l'utilisation d’un
eémetteur UWB permettrait de réduire la consommaii®*E/T=10p*50k=0.5uW.

En outre, pour une liaison extra corporelle, desures de canaux réalisées avec des
impulsions 3-6GHz montrent que le temps d’étalermeoyen du canal UWB WBAN varie
de 1.4ns a 11.3 ns pour une distance variant den 256dm [25]. Un récepteur utilisant la
détection d’énergie peut alors étre utilisé jusquiaébit de 1/11.3n=88MBssi I'énergie est
intégrée pendant toute la durée d’étalement depliision. Ainsi une technologie UWB-IR a
faible colt basée sur un récepteur non-cohérerituantiellement répondre au cahier des
charges des WBAN en termes de portée et de délas gierformances de I'émetteur et du

LNA atteignent celles présentées dans le Tableau 5.

6 CONCLUSION

Dans ce chapitre, une étude sur les signaux UWBstRéalisée. On montre particulierement
gue dans le cas des signaux impulsionnels, poubande passante donnée, il est possible de
jouer sur le débit pour maximiser I'amplitude endd’énergie de I'impulsion transmise. A
partir de I'analyse conjointe de la DSP moyennadetla DSP créte et de leurs limites

imposées par les normes, il est possible de ddfamplitude maximale tolérée et le débit
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minimum permettant de l'atteindre dans une bandefréguence donnée. Cette analyse
montre que la modulation OOK est une bonne cargligaitir les applications a faible colt (en
raison de sa simplicité) jusqu'a des débits deqyesl Mbd pour la bande FCC. Au dela, une
modulation BPSK est nécessaire pour maximiser llauge (ou I'énergie) du signal émis. En
outre, il apparait que pour des signaux trés |laegele couvrant la totalité du spectre FCC la
limitation de I'amplitude est avant tout technolpgg car la valeur maximale de la DSP créte
est atteinte pour des niveaux supérieurs a lardizde volts. Enfin, l'utilisation de bandes
plus étroites (ECC ou 500MHz de IEEE) implique wéduction de 'amplitude maximale
pour atteindre la méme limite d’énergie. Cette w®lmontre ainsi les limites théoriques
imposées par les normes ce qui permet de mettigempective les enjeux en termes de
recherche dans le cadre d’architecture a faible adéible consommation. Ces enjeux sont :
la maximisation de I'amplitude des impulsions émjda maximisation du gain des LNA, la
minimisation des seuils de détection des détectdigsergie. Enfin, dans la mesure ou
certains verrous sont levés, il apparait que 'UWRBpossede un fort potentiel pour les
applications WBAN et RFID.
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1 INTRODUCTION

L’'analyse des regles fixées par les organismesdelation réalisée au chapitre précédent
montre qu'’il est possible (Iégalement) de généesr signaux UWB pulsés dans les bandes
FCC et ECC ayant des amplitudes importantes si éahtqu’ils soient utilisés dans des
transmissions ayant des débits modérés (quelques)Mba génération de fort signaux
(quelques volts) maximise I'énergie de l'impulsiémise et permet alors d'utiliser des
récepteurs tres simples basés sur la détectioremjién ce qui rend les techniques de
transmission UWB-IR tres attractives pour les aggtions a faible colt et a faible
consommation. La perspective d’utiliser ces tedmesg pour ce type d’'application
conditionne ['utilisation de filiére technologiqéebas colt. Sur le plan du circuit intégré, la
technologie CMOS est la technologie de prédilecfionr les systéemes RF économiques, de
part son potentiel d’intégration mixte mais aussice que les fréquences de transition des
transistors MOS permettent d’adresser les bandé®geence RF. En effet, il est possible de
réaliser des circuits actifs ayant du gain jusquU@GHz en technologie O,ut et les
technologies 65 et 45nm semblent étre utilisahiegy’'a 60GHz. Aujourd’hui, de par sa large
utilisation, la technologie CMOS propose de nombesuoptions de réalisation (passif RF,
RAM, HigVoltage, CapaMIM...) permettant la conceptida circuits performants a bas co(t.
En outre, méme si l'utilisation d’architectures plas basées sur la détection d’énergie
permet de réduire considérablement la puissanceooumée dans I'E/R, il apparait que la
consommation seule du générateur peut étre réduifeelques microwatts pour des débits
modérés en raison de la nature discontinue du IsiPeatelles consommations permettent
alors une utilisation dans des systémes télé-atidseMoutefois, pour pouvoir exploiter au
mieux l'interdépendance entre la puissance consa@matéle débit, il est indispensable
d’augmenter les rendements en énergie mais aussiddée a zéro la consommation entre
I'émission de deux impulsions consécutives. Danseres, une gestion d’alimentation simple
ou une polarisation statique nulle (circuit digitaimplificateur classe C, ...) sont des
caractéristiques importantes a prendre en compig ldaconception des générateurs.

Enfin, de part I'existence de diverses normes,sil stratégique de disposer de circuits
reprogrammables afin de réduire les colts desmgstéLa possibilité de programmer des
circuits se résume au premier ordre a adressaetiffésentes bandes utilisées (FCC, ECC, et
500MHs du 802.15.4). Toutefois, il apparait que plessibilités plus étendues (a I'échelle de
la forme de I'impulsion) permettent de compenssrJariations des procédés de fabrication

ainsi que les distorsions de certains élémentgifaet interconnexion).
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Dans ce contexte, les points clefs de la conceplgogénérateurs pour les applications UWB-
IR peuvent étre listés comme suit :
- L'utilisation d’'une technologie CMOS
- L’interfacage avec I'antenne
- La génération diimpulsions ayant une forte ampbtudous des tensions
d’alimentation compatibles avec la technologie.
- La maximisation de la bande passante pour rédaiideiiée de I'impulsion et ainsi
optimiser la consommation d’énergie par pulse.
- L'optimisation du rendement entre I'énergie du puleémis et ['énergie
consommeée.
- La réduction de la consommation statique et la ctpa pouvoir étre commuté
(ON/OFF) rapidement.
- La possibilité de programmer I'impulsion.
Dans cette partie, nous présenterons un état de dia la génération d’impulsions en
technologie monolithiqueen se focalisant particulierement sur les poingfscktités. Les
techniques de transposition d'impulsion, de fileagjimpulsion et de synthése d’impulsion
seront notamment traitées. La partie suivante ptése les travaux réalisés sur le plan des
techniques de filtrage d’'impulsions combinées. dpproche méthodologique théorique sera
présentée puis la conception d’'un générateur ppurorme FCC et ECC sera décrite. La
derniere partie détaillera la génération dimpulisio programmables par synthese

d’'impulsions et deux topologies seront présentées.

2 ANALYSE DE L’ETATDE L'ART

Les techniqgues couramment utilisées pour la géoérad’'impulsions en technologie
monolithique a faible colt (CMOS ou BiCMOS) diffétale celles généralement utilisées en
technologies hybrides. En effet ces dernieressatili essentiellement des méthodes de
recombinaison de front générée a partir de diod® B& I'entremise de ligne quart d’'onde
ou de stub [24]. Dans un contexte de faible costteehniques ne sont pas possibles car elles
ne sont pas intégrables dans les technologiessvidésus présenterons ici seulement les
techniques suivantes :

- Transposition d'impulsions bande de base

- Filtrage d'impulsions bande de base
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- Synthese par combinaison d’'impulsions.
Cette analyse est menée a partir de circuits ésalet mesurés que l'on trouve dans la
littérature. Toutefois en raison du peu de circaitsore publiés sur la synthése d’'impulsions
par combinaison d’'impulsions, quelques résultatsihellations seront présentés.
Avant de deébuter cette analyse, il est nécessairsodligner le facteur de mérite souvent
utilisé dans la génération d’'impulsions et I'énergpnsommeée par impulsion. Ce critére est
sujet a caution car souvent il ne tient pas contlgda puissance consommée entre deux
impulsions, ce qui ne le rend pertinent que si yst&ne est couplé a une gestion
d’alimentation (parfois difficile a réaliser en fdion de la topologie du circuit). C’est
pourquoi, nous présenterons, chaque fois que eetapossible, une estimation de I'énergie
totale consommeée par impulsion E@,c/Ds) qui tient compte de la consommation moyenne
entre deux impulsions. L’énergie consommeée par Isimuo sera alors utilisée pour quantifier
I'énergie consommée seulement pendant la durééirdpulsion (t) et, si elle n'est pas
donnée, sera approximée comme suit=Fsc*1. En outre, pour étre totalement pertinente,
'énergie consommeée par impulsion totale doit &oenparée a I'énergie de I'impulsion
produite (E) a travers le rendement en énergie par impulsiei,(Ec). Cette énergie étant
rarement donnée elle sera estimée en supposantimgpalsion est une sinusoide modulée
par une porte de largearet d’amplitude (Ep=T.Vp2/2R0) comme il a été présenté dans

le 85.1.2 du chapitre précédent.

2.1 Transposition d'impulsion bande de base

Cette technique, décrite par la Figure 1, permetralesposer une impulsion bande de base
autour d’'une fréquence porteuse. Cette techniqeséue I'énorme avantage de pouvoir
changer la bande de fréquence de I'impulsion paatation de la fréquence de l'oscillateur
local (OL) ainsi que I'occupation spectrale paldegeur de l'impulsion bande de base. En
outre le doublement du spectre lié a la transmositie fréequence permet dutiliser des
impulsions bande de base de larget2/BW. De plus, ces techniques sont peu sensibies a
bruit de phase de I'OL qui dégrade seulement latgwspectrale des raies du spectre discret et

n'affecte pas I'enveloppe de la DSP.
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Figure 1 : Principe des architectures a transpositin de fréquence.

Une premiére technique de transposition reposédilisation d’'un circuit en commutation
[1], généralement un interruptewswitch CMOS ou un mélangeur. La performance de ces
architectures repose essentiellement sur celleiuitcen commutation puisque c’est le
signal de commande qui forme l'enveloppe de l'ingmn de base transmise. Les
performances de ces architectures sont essentgiteliées au temps de commutation de
I'état bloqué a I'état passant (Tr), au temps dermootation de I'état passant a I'état bloqué
(Tf), aux pertes d’'insertion (IL) et a l'isolatiantre I'OL et la sortie car tous ces parametres
influencent le spectre de g(t) (G(f) sur la Figaje L'architecture rencontrée la plus simple
représentée sur la Figure 2 repose sur l'utilisatizn unique transistor. Cette topologie est
tres limitée car son dimensionnement ne permet @aptimiser tous les criteres de
performance en méme temps. En effet, la diminutias pertes d’insertion implique
'augmentation de la taille du transistor, engentittne augmentation des capacités parasites
(Cp) ce qui degrade les pertes d'insertion dans legeBafréquences et diminue l'isolation
vers la sortie. De plus, il est commun d'utilisereurésistance (B de grande valeur pour
isoler la grille aux frequences RF. Cette résistamait étre diminuée pour ne pas ralentir le
signal de commande appliqué a la grille et aingiralder Tr. Pour améliorer l'isolation de
l'interrupteur quand il est ouvert, il est commuajouter un transistor de court-circuit (M2
ou M3 sur la Figure 2b) en paralléle sur la sostecommandé en opposition du transistor
série. Toutefois, ces transistors paralleles dé&graés pertes d’insertion. Pour remédier a ces
problemes, [1] propose I'adjonction d’'inductancesre les transistors. Celles ci, combinées
avec les capacités des transistors, réalisentigne te transmission artificielle et permet
I'acheminement du signal vers I'antenne sur ungeldrande. Cette technique est trés efficace
et permet de générer des impulsions de largeurs4popr une amplitude 1,2y sans utiliser
d’amplificateur de puissance. Toutefois, les fuitks 'OL font apparaitre une raie a la
fréquence centrale de I'impulsion supérieure deBlad spectre continu et ces mesures sont

réalisées avec un OL externe ce qui peut favorisetation. [1] propose alors I'utilisation de
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doubles interrupteurs (M2 et M3) placés successivensur le chemin vers I'antenne et
commandés par des signaux de largeur décroissihtet (T2 avec T1>T2). Cette technique
permet d’augmenter l'isolation d’'un rapport T1/T@i geut atteindre 50dB pour un débit de

10kbs' et une impulsion de 1ns.

Re Lsi Le Lgs
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Control Step Function
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Figure 2 : Interrupteurs pour commutation d’OL a) simple ; b) avec ligne artificielle.

Dans [2], le circuit de commutation (représenté lsuFigure 3) est un mélangeur double
equilibré similaire a une cellule de Gilbert. Lesiants des paires differentielles;(@t Q..)
sont sommés pour annuler les fuites de I'OL et @refl I'isolation. En outre, cette topologie
permet de générer des signaux BPSK en commutarieatnée .+ ou Vi,. le signal bande
de base. De plus, l'utilisation d’'un mélangeur pefrighe mieux contrdler le spectre du signal
en jouant sur la forme de I'impulsion de base. Brtigulier ici, I'application d’'impulsions
bande de base triangulaires a une paire diffétenb@olaire ayant une fonction de transfert
en tanh(x) permet de générer des enveloppes wekgs d’'une gaussienne. Dans [3], un filtre
gaussien passif est utilisé pour mettre en formeplilsion bande de base (Figure 3b) et une
de cellules de Gilbert est utilisée pour générer signaux bipolaires. Malgré tout, en raison
des fuites de I'OL, ces structures nécessitentilifation de faibles signaux pour la
commutation (entrée OL). Comme le montre le Tabteaceci se traduit par des amplitudes
faibles en sortie, et la nécessité d’utiliser depldicateurs de puissanc@dgwer Amplifier—
PA). De plus, les temps de commutation de ces taathres sont plus importants que celle
d'un simple transistor. Cette difficulté a réalistgs mélangeurs large bande empéche la
génération d’impulsions tres courtes (<1ns) avéte ¢epologie.

Bien que tous les circuits présentés ici n’integeas I'OL, le bilan de consommation n’est
pas bon en raison de la consommation des mélang€eta implique une gestion de

I'alimentation qui coupe I'OL entre deux impulsions
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___________________________
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Figure 3 : Mélangeur Tanh (a) et principe d’'une gégaration BPSK avec mise en forme (b).

Ces considérations sur la gestion de I'alimentaties OL ont donné lieu a une technique qui
consiste a commuter directement 'OOr/Off LO ou Switched LQ plutdét que sa sortie,
résolvant non seulement le probleme de la consoimmantre deux impulsions mais aussi
celui des fuites. Cette méthode permet d’atteirde performances (voir Tableau 1) qui
constituent I'état de l'art en 2009 en termes desommation et d’amplitude, pour la
génération de signaux de bande passante 500MHZalbasde 3-5Ghz. La Figure 4 décrit le
principe de cette méthode. Ici, I'enveloppe et Pditnde du pulse sont essentiellement
déterminées par le démarrage de I'OL. Dans le &ak dC, [4] montre que les temps de
montée et de descentedt ) peuvent étre égaux et donner lieu a des impigsilen3.5ns de
large avec des valeurs de composants (L=2nH et70pf), qui sont intégrables dans la
technologie utilisee (CMOS 0.fu&). En outre, l'utilisation de capacités commutpesmet

de changer la fréquence d’oscillation et d’adresi#iéérents canaux rendant cette technique
applicable pour des systemes de la norme 802.L%donvénient majeur de cette technique
reside dans I'amplitude de I'impulsion (180gy\ans [4]) qui dépend du temps de démarrage

ainsi que de la performance degffers (suiveurs de tension) nécessaires a l'isolation du

circuit et de la charge SDde I'antenne.
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| s
i L tank . |
'_Aﬂ.‘_l Tum-ON © Tum-OFF  Steady-State
B | SW1 B Viosal steady : -
s ki B
i h—-M" Vpoak
A
Inverter : . i S
' E : | |
: ' B -
Input digital data i Sub-band selection | =
mnrn | < | | E-
; = g
I LS -8 B Bias
.| ONIOFF : B
Clock Data | LC-Oscillator - J ™ i | Buffer

Figure 4 : Principe des OL On/OFF.

Pour améliorer le temps de démarrage, [5] propassructure représentée sur la Figure 5a
qui consiste a commuter les branches de I'OL avetemps de décalage créant une tension
aux bornes de £qui donne a I'OL des conditions initiales plus omgantes que celles
généralement produites par le bruit. Cette techmipermet aussi de changer la phase de
démarrage donnant ainsi la possibilité de réaliler modulations BPSK. Comme reporté
dans le Tableau 1, cette technique permet d’atteidd tres bonnes performances en termes
d’amplitude (0.9\,) mais la consommation par impulsion est trés digraet ce, malgré une

gestion de I'alimentation permettant d’éteindredaffers

--------------------------------------------------------------------------
H start-up logic

Vph ase

Vmg
X—¢

_____________________________
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Figure 5: OL On/Off déséquilibré (a) et en anneaulk).

Pour pallier les temps de démarrage trop longQle&C, [6] propose l'utilisation d’OL en
anneau (Figure 5b). Cette structure lui permetteiiadre des largeurs d’impulsion de 0.5ns.
En outre, la structure digitale de ces OL permatildser des inverseurs comnteiffersde
sortie plus performants que les suiveurs de tensemui permet d’atteindre une amplitude
de 673m\j, pour une consommation de 27pJ/Pulse dans la EraGSHz.

Tableau 1 : Principales caractéristiques des généeurs a commutation d’OL.

Ref Archi Fuite T Vpp Ec Ec: Ep n Pcons Taille Techno MOD Integ.
OL (ns) (pJ/P) (pIIP) (pJIP) (mm?)
(MVpp)
Gated-LO . 0,18
(1 (SW) 10 04 12 07 120 144 0012 18mW@15MHz 06 yioc OOK Olext
Gated-LO  _ 1,7- . 0,18
[2 (Mix) 10 53 025 100+ 313 052 00016 31,3MW@100MHz nc Sce BPSK Olext
(3] Ga(t,f,’l‘it)"o 5 1 0014 15° 120 00005 410° 1SmW@I25MHz nc Qo> BPSK Full
On/Off-LO 0,18
[4] (LC) 0 35 018 18 18 0284 0016 652mW@100MHz 039 v OOK  Full
On/Off-LO 0,18
[5] (LC) 0 25 09 180 180 506 0028 18mMW@10Mp/ls 057 .\ Oc BPSK Full
On/Off-LO " 0,18
6] annaux) 05 0673 27 nc 056 0021 nc 011 ~iog OOK  Ful

* Estimation (Ec=Pdct), ** (Ec/Ep)

Le Tableau 1 reprend les caractéristiques esdsestigés travaux présentés. Cette technique
permet d'atteindre des rendements de I'ordre du pent et des niveaux inférieurs au volt.
Notons ici que seulement les travaux présentés [daret [5] ne consomment pas d’énergie

entre deux impulsions (Ec=fc
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2.2 Filtrage d’'impulsion bande de base

Le principe de cette technique, représentée sHiglare 6, repose sur I'excitation d’un filtre
par une ou plusieurs impulsions bande de baseééalpar la combinaison de fronts logiques.

By B E—

WDWD et |l> hie) J

Combineur de front Buffer Filtre Antenne

2 . —E) £ — G()

] N.--- H(f) 3

o ) o

77} . - 73] _
fréquence fréquence

Figure 6 : Principe du filtrage d’'impulsion bande de base.

L’expression de l'impulsion de base ainsi génég€8)(et sa transformée de Fourrier (G(f))
dépendent du train d’'impulsion bande de base (@(g¥ la fonction de transfert du filtre de la
maniére décrite par (1) et (2). Le filtre permetamoment d’adapter le spectre du signal a une
bande de fréquence particuliere.
(1) 9()=e(90NY

(2) G(f)=E(f).H(T)
Comme le montre [7], cette technique est particeiieent intéressante pour l'intégration a
faible codt sur boitierSystem on PackageSoP) du générateur car la génération du train
d’'impulsions peut étre aisément réalisée dans itlesee§ CMOS (ici CMOS 0,35m) et la
réalisation du filtre peut étre faite en dehorsdieuit intégré QOff Chip) en technologie
coplanaire ou micro-strip en méme temps que l'odenexion avec l'antenne. Dans ces
travaux, I'excitation est réalisée par une impuisimique de largeur 2ns et d’amplitude 2,8V,
produite par un combineur de front logique donplicipe est décrit sur la Figure 6. Le
signal est ensuite filtré par un filtre & stub gréé sur un substrat a faible colt (FR4). Cette
technique permet de générer des impulsions d'amggiimportante (0,65)) en raison des
pertes d’insertion raisonnables du filtre (2,3dB)de la forte excitation. En outre, la taille
totale du SoP ne dépasse pas 40mm*40mm.
Afin d’étre indépendant de la réalisation du suppl@ la puce dhip carren inhérent aux
technologies SoP, les travaux présentés dans [8itremi la possibilité d'utiliser cette
technique dans un systéme intégré sur p&gstém on Chip SoC) en technologie CMOS
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0,13um. En effet, dans le cas de signaux UWB occupartietia bande FCC, les contraintes
sur le filtre sont assez faibles et un ordre 3isaftatisfaire le masque FCC, ce qui conduit a
des pertes raisonnables malgré la mauvaise qu@#éircuits passifs dans ces technologies.
Ici, le filtre est attaqué en courant par un trsiasi polarisé en classe C ce qui réduit la
consommation (Ec) a 2,2pJ/Pulse pour une impuld®\p,. En outre les auteurs montrent
gue l'utilisation d’'une technologie SoP permettraitaugmenter les performances du
générateur et que l'utilisation d’une logique cilgss (non- ECL) réduirait la consommation
statigue a OW. Ces performances représentent ladat’art en matiere de génération
d’'impulsions couvrant la totalité de la bande FCC.

Toutefois, les travaux présentés dans [9] monteehinite des ces techniques lorsque I'ordre
du filtre augmente afin de générer des impulsiolmeadipation spectrale plus faible. Le
filtrage d’'une impulsion élémentaire de 75ps nétess ordre 5 pour satisfaire le masque
ECC. Il est alors nécessaire d'utiliser un filtaifapour compenser les pertes du filtre intégré
ce qui pénalise grandement la consommation commmadetrent les caractéristiques du
circuit présentées dans le Tableau 2. En outretelfiltre nécessite un nombre important
d’'inductances ce qui augmente fortement la tailleidcuit.

Pour relacher les contraintes sur le filtrage tlagaux présentés dans [10] montrent qu’il est
possible d’utiliser un train d’impulsions élémengasi a la place d’'une impulsion unique. Il est
ainsi possible de concentrer I'énergie de I'impaisautour de la fréquence du train facilitant
ainsi le filtrage autour de cette fréquence. Contkenmontre [11], cette technique peut étre
utilisée pour générer des impulsions de 500MHzatalb passante pour les applications dans
la norme 802.15.4. Onze impulsions élémentairedacgeur 120ps et espacées de 120ps
permettent de générer une impulsion dans le ca(gDBGHz) apres un simple filtrage de la
composante continue. La variation de la largeun,edpacement et du nombre d’'impulsions
permet d’adresser différentes bandes. Ici, la consation augmente comparativement aux
précédents travaux présentés mais elle reste rabtnquand elle est comparée a I'énergie
de l'impulsion produite. Toutefois, elle ne permgds datteindre la performance en
consommation des OL On/Off congus pour ce mémedigggplication mais se démarque par
sa taille (0,08mn) liée, notamment, & I'absence d’inductance.

Le Tableau 2 regroupe les principales caractéustigdes générateurs utilisant le filtrage
d’'impulsions. Les rendements sont ici aussi dedferdu pour cent et les niveaux n’excédent
pas 1 volt. Toutefois, cette technique permet eiattre des bandes passantes supérieures a

celles obtenues avec une commutation d’'OL.
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Tableau 2 : Performances des générateurs par filtige d'impulsion de base.

Ref t BW Vpp Ec Ec; Ep n Pdc Taillcza Techno MOD Integ.
(ns) (Ghz) M) (pJ/P) (pJ/P) (pJ) (mm°)

[7] 2 nc 0,65 nc nc 2,11 nc nc 05 CMOS0,35 OOK SoP

[8] 0,6 4,3 1 225 135 216 016 2, 7mW@200MHz 054 CMOSO0,13 OOK SoC

[9] 1,8 25 0,35 23,6* 524 055 0,01 13, ImW@250MHz 1,02 CMOS0,13 BPSK SoC

[10] 0,6-0,8 2-4 0,35-045 8* 625 041 0,006 10mW@160MHz 1,56 CMOSO0,13 BPSK SoP

[11] 3 0,5 0,65 47 nc 3,17 0,07** nc 0,08 CMOS 0,09 BPSK SoC
* Estimation (Ec=Pdct), ** Ep/Ec

2.3 Synthese par combinaison d’impulsions

Cette technique repose sur le principe (décritialigure 7) que toute impulsion multicycle

s(t) est une combinaison d’'impulsions monocycléméntaires t).

Bessel (N=3, BP=6-10GHz) Sth derivative of Gaussian pulse

n=0 N/ : N
with 7., =0 ni0(1/2 34 5 012 3 45
gn 0.35-08 1 -0.75 037 012 0.06 -0.43 1 | -1 0.43-0.06
T(ps) (42|48 64 70 | 80 91 85 (76| 68 68 76 | 85

Figure 7 : Principe de la synthése par combinaisod’impulsions.

Il apparait que la variation de la forme de l'imgiah élémentaire influe peu sur le spectre
final et que seules son amplitude et sa largeuruoet réelle influence [18]. Il est donc
possible de synthétiser une impulsion complexe awer méme impulsion e(t) retardée, et
amplifiée. L'intérét majeur de cette technique padans le fait qu’il n’est plus nécessaire
d’utiliser de filtre ou d’oscillateur et qu’elle peétre réalisée sans inductance. Cela confére a
cette technique un fort potentiel, notamment avéévolution des technologies
submicroniques. L'autre intérét majeur de cettehneque réside dans ses capacités de
programmation. En effet, il devient alors possibladapter l'impulsion a un canal, de
changer sa bande de fréquence, de réaliser dedisfmrsion ou de compenser les dérives
technologiques liées a la fabrication. Toutefoettectechnique n’est pas encore mature et |l
existe peu de circuits déja réalisés.

Les principales études réalisées a ce jour utilidanméme technique de génération
d’'impulsions élémentaires, a savoir, un combineerfebnt basé sur une ligne a retard

d’'inverseurs a délais variables. C’est plut6t lathmde de combinaison qui distingue ces
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études et qui donne des propriétés particuliereshaque générateur. Dans [12], la
combinaison des impulsions élémentaires est réaéisécourant par des transistors de tailles
différentes comme le montre la Figure 8. La natle® transistors (P ou N) permet de réaliser
I'alternance positive ou négative des impulsionamniplitude des impulsions simulées avec
un DK CMOS 0.18 est de 700mV et la consommatiortrestbonne (15mW@500MHz) car
'étage de sortie n'est pas polarisé et fonctioenecommutation. Dans [13] et [14], les
mémes auteurs montrent qu’il est possible d’adred#frentes bandes de fréquence en
variant les délais du combineur. Toutefois, cetipologie reste limitée en termes de
programmation car il n’est pas possible de chalgeombre ou 'amplitude des impulsions

élémentaires.

(0utput )
Buffer R=300£2}_ }_R=3oog
I_Vdc Vdc_I
e R il Mf5 Mfe Mf2
f / oo A | e o | 00
D>l Al f1=7ma | Mf3 M4 {1f2=7mA
| e = — =
m B >
I M2 ] (Pulse —m—————@——— — — — — & — — - )
B U Combiner] ——mM8Mm @ —F+—— - — — — — — — o
(e}
= 500 Mo1 M02  M11 M12 Mn1 Mn2
e | o I | P ik Ak
D
C M3 =l[4r | | & | | && |-
10 " In
| N e UL L 1 1
[, M4 J . = = = J
P A
. J o= Hladh 2 A & QS A
P : - ~ u olo|o|o
digital triangular output alalala
pulse generator stage sSIslsls I3 o
Triangular pulse generator )
a) b)

Figure 8 : Recombinaison en courant. Structure P-Na) ; Paire différentielle (b).

Dans [15], les auteurs utilisent aussi une recoaibam en courant mais a partir de paires
différentielles, ce qui permet de contrdler I'arydie des impulsions en jouant sur la
polarisation des paires. L’alternance positive/tiggades impulsions est réalisée par le
croisement des branches des paires différentiétiiel® nombre et 'amplitude des impulsions
ne sont pas limités, ce qui donne une grande digtippour la programmation. Toutefois, un
étage de sortie monté en suiveur de tension estssd@ice pour fournir la puissance a une
charge 5Q. Cet etage de sortie limite les performances emeds d’amplitude (0,6))

simulée avec un DK CMOS 0,fh) et de consommation statique. L’énergie consonpaée
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impulsion reste raisonnable (26.4pJ/P) si une gestialimentation performante est utilisée,
sinon ce circuit consomme 202pJ/P & 100Mbs

Le principe de la sommation en courant a l'aidgdiees différentielles est repris dans [16].
Ici la programmation permet de réaliser des impulsibipolaires ainsi que d’alléger les
contraintes sur le filtrage afin de pouvoir réalisee intégration compléte (SoC) n’utilisant
gu’un transformateur de sortie intégré. La consotiunalu circuit est importante (71pJ/P) en
raison du débit élevé. Toutefois, il permet dedalile principe de cette approche avec des
amplitudes mesurées de 2205V

Dans [17], les auteurs utilisent des impulsioranigulaires et une pompe de charge pour faire
varier leurs amplitudes, comme représenté surdar€i9.a. La valeur du couraitl) dans la
pompe de charge fixe 'amplitude du triangle. Ceuwit permet de réaliser une impulsion
avec seulement des cellules digitales et la talllecircuit atteint 0.4mmen technologie
CMOS 0.18m. En outre, ce circuit réalise de bonnes perfomasm®n matiere d’amplitude et
de largeur d’impulsion (1.24) mesuré pour une largeur de 1.75ns). Les limitation
principales résident dans la consommation (29,7m\&M @& ), le manque de possibilité de
programmation (le nombre et I'amplitude des impansi élémentaires sont figés) et
I'utilisation d’'un transformateur discret pour fatnance positive et négative des impulsions

élémentaires.
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Figure 9 : Pompe de charge (a) et Pont H (b).
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Pour diminuer la consommation et simplifier la gestde I'alimentation, il apparait que
I'utilisation de transistors en commutation soiewplution intéressante ([8] et [13]). Cette
approche est exploitée dans [18] en utilisant unt pbocommandé par les impulsions de base
(EPn sur la Figure 9.b). Les portes de transmigs@wmettent de commuter successivement la
charge sur n tensions différentes (V_M_n sur laufed.b) proportionnelles aux valeurs g
désirées pour réaliser une impulsion particuli&ee circuit présenté permet de générer des
impulsions de 2}, pour une tension d’alimentation de 1.2 V ce quidtot & une importante
consommation par impulsion (140pJ/P pour un géeératle 6 étages). Toutefois cette
consommation une fois ramenée a I'énergie de I'isipn transmise est assez faible. De plus,

cette architecture ne consomme pas de puissaricpistat n’utilise pas d’'inductance.

Tableau 3 : Principales caractéristiques des géné&eurs a synthése d’'impulsion.

Ref  t(ns) BW Vop Ec Ect Ep n Pdc Taille Techno MOD Integ.
(Ghz) (pI/P) (pI/P)  (pi) (mm?)
[12] 0,38 7,2 0,7 57* 30 0.47 0.015 15mW@500MHz nc CMOS 0,18 OOK Non
[14] 0,38 7,2 0,92 0,74+ 2341 0.84 0.034 188mW@77MHz 0,78 CMOSO0,18 BPSK Non
[15] 0,36 6 06 264 202 0.32 0.002 20,24mW@100MHz  nc CMOS 0,13 BPSK Non
[16] 0,53 4 0,22 68,4* 717 0.06 0.008 129mW@1,8GHz 2,83 CMOS0,09 BPSK SoC
[17] 1,75 14 1,24 52* 825 6.73 0.008 29,7mW@36MHz 0,4 CMOSO0,18 BPSK SoP
[18] 0,42 53 2 140 134 4.2 0.03  26,8mW@200MHz nc CMOS 0,13 BPSK Non

* Estimation (Ec=Pdc),

2.4 Conclusions sur I'état de 'art

Cette analyse de I'état de l'art met en avant lom@nt effort réalisé pour réduire la
consommation des générateurs d'impulsions puisgueridement en énergie par impulsion
produite est passé du dixieme de pour cent a Eirdizde pour cent en seulement quelques
années. Sur ce plan, le filtrage d’'impulsions baddebase semble posséder le meilleur
potentiel en termes de rendement. Il s’avere capdblgénérer des impulsions d’amplitude
importante et de largeur permettant d’adresseemifftes bandes et notamment les plus
larges. Toutefois, la génération « bande étroil®30MHz) notamment aux fréquences
hautes, nécessite I'utilisation d’'un nombre impoirtae retards et de fonctions logiques dans
le combineur. Ceci dégrade la consommation maisi #ugégration en raison de I'équilibre
nécessaire a chaque voie lors du dessin des mafuasles applications dans les bandes
500MHz de la bande basse, les techniques de comomutiOL LC donnent les meilleurs
résultats. Toutefois, les temps de réponse dest@ds buffersde sortie limitent 'amplitude

de I'impulsion ainsi que le rendement, ce qui erhpémes architectures d’adresser des bandes
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plus hautes. L'utilisation d’'un VCO en anneau [6] en exemple intéressant de convergence
entre ces deux techniques (filtrage d'impulsiot@nhmutation d’'OL). En effet, d’une part,
les longues lignes a retard nécessaires a la ge@médans les bandes 500MHz de la bande
haute (>6.5GHz) semblent vouées a étre remplacaesigs VCO en anneau commuteé,
d’autre part, I'utilisation d’une telle fonction oéssite un filtre de mise en forme en raison de
la forte énergie qu’elle génére dans les bandeseba€En ce qui concerne la synthese
d’'impulsion, celle-ci est, aujourd’hui, Iégérementretrait sur le plan du rendement. L’avenir
de ces techniques repose sur I'évolution des tdobes ou sur le besoin des applications qui
pourra justifier cet accroissement de la consononainhérent a la programmation des

impulsions.

D’autre part, il apparait que la génération d’ingbahs courtes favorise 'économie d’énergie
puisque le temps de conduction du circuit peut @duit a la durée de l'impulsion,
notamment grace a l'utilisation d’architectures mparisées. Dans ce sens, les impulsions
ultra courtes semblent les plus appropriées aukcagipns a faible consommation. Toutefois,
la courte durée de I'impulsion limite I'énergie é&miet pénalise la portée. La maximisation de

'amplitude de I'impulsion produite est alors urjeande taille pour ce type d’'impulsions.

Sur le plan de l'intégration, les techniques de maation d’OL affichent de bons résultats
car elles nutilisent qu’'une seule inductance. Bantre en technologie SoP elles sont
pénalisées par le suiveur de tension. En effapplarait que des terminaisons passives (filtre,
cellule d’adaptions, ...) donnent une forte poteitéalaux technologies SoP car elles
favorisent l'interconnexion [19] ce qui n'est p&s cas ici. Inversement, le filtrage
d’'impulsions bande de base peut plus facilementoéerp les techniques SoP grace au filtre
de mise en forme qui peut étre intégré au suppertladpuce [7] ou étre réalisé par
l'interconnexion puce vers support [8]. Toutefais, filtre peut devenir problématique pour
une intégration monolithique dans le cas dimpuisidarges et il est alors nécessaire
d’utiliser des trains d’'impulsions plus longs, paetacher la contrainte sur le filtrage. En
termes d’intégration monolithique, les techniquessgnthese de filtre semblent avoir le plus
fort potentiel puisque nombre des circuits présentdisent des topologies sans inductance.
La réalisation de générateurs tout digitaux dans wehnologies CMOS encore plus
performantes que celles utilisées dans ces trawmmble étre la perspective actuelle et c’est
certainement cet aspect qui renforce l'intérét’d&B impulsionel pour les applications a

faible co(t.
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3 METHODE DE FILTRAGE D’IMPULSIONS BANDE DE BASE
[20][23]

En raison de son fort potentiel en matiere de cwmmsation, d’importants travaux de
recherche ont d’abord été menés en collaborati@s & société ST-Microéléctronics pour
réaliser des circuits totalement intégrés. Cesatrawnt été réalisés dans le cadre de la these
de Y. Bachelet et ont particulierement été conésrgur I'optimisation des pertes de la cellule
de filtrage dans une technologie CMOS 0.13 ain® gur une technique d’excitation
permettant d’atteindre d’importants niveaux d’amyale sous des tensions d’alimentation
faibles (1.2V). Les générateurs ont été étudiés peminormes FCC et ECC, et avec pour
objectif de produire des impulsions les plus caupessibles afin de limiter le temps de

conduction et ainsi d’optimiser le débit maximal.

3.1 Analyse théorique et méthode de conception

Cette partie présente une méthode de conceptiagre lsag I'analyse de la DSP du signal et
des limites imposées par les normes. Le principéldage d’impulsions bande de base est
présenté sur la Figure 6. Afin de générer une isipaltrés large bande, une seule impulsion
élémentaire (tres courte) suffit pour I'excitatida filtre et I'impulsion générée en sortie du

filtre peut s’écrire d’aprés (1) comme suit :
A
4 t)=—=.7 ()* h(T
(4) 9(t) N - ()* h(Y

ou Te(t) est une fonction porte d’amplitude A et de &ugrt, he(t) la réponse impulsionelle
idéale du filtre et les pertes en puissance. Le spectre de I'impulgénérée est donné alors
par :
Arsinc(m f)H, ()

N

En se basant sur I'étude des signaux présentéhapitt® |, il est possible d’exprimer la DSP

(5) G(f)=

d’'une PAM telle que l'afficherait un analyseur deestres dans les conditions de mesure
imposées par la norme FCC ou ECC ainsi que I'angditmaximale de I'impulsion bande de

base qui permettrait d’atteindre la limite de laH>@oyenne (équations (17) et (19) CHI):
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(=25 Q{ REWG:+ Oy, %}

:Z(ATSIHCQ'[f )He (f ) DS{RB\M/‘Oé-'- Qfai f_L]}

A T

S

1/2 1/2

L o L e e
L’expression (7) n’est valide que dans le cas ovéfzonse du filtre Hf) et la DSP sont
maximales pour la méme fréquence, ce qui est \aas de cas de signaux FCC et ECC pour
lesquels la bande de I'impulsion bande de baski@stsupérieure a celle du filtre {&Afay).
La connaissance depA est primordiale pour dimensionner le systeme,efoig elle ne
donne pas directement I'amplitude de I'impulsionisan(g) qui est le facteur déterminant
dans un générateur dédié aux systemes utilisatétésction d’énergie. Pour un filtre donné et

une impulsion bande de base donngelépend linéairement de A de la maniére suivante :
_ATWM*hY _ A

B %= g O

ou Gom(t) est limpulsion g(t) normalisée par rapport @ ge coefficienta représente
I'efficacité en amplitude de la réponse du filtreide impulsion carrée de largeurA titre

d’exemple, la Figure 10 représente la réponse fillua Bessel a différentes excitations.

1 —— 50ps 1 7 — oy H
—75ps I\ 1V
/\\\ 100ps | —— 0,5V ]
= - - JAN A
s 0 /} \\ ZE = JERY —
iRy LA
VR 4
\/ V
1 ] 1
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Temps (s) Temps (s)
a) b)

Figure 10 : Réponse d'un filtre Bessel a des impuss bande de base de largeurs différentes (a) et

d’amplitudes différentes (b).

Les pertes dans le filtre sont aussi un facteugrdéhant pour I'évaluation de).gCes pertes
peuvent étre approximées a partir des ccefficieatgjudlité des résonateurs de la maniére

suivante :
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N
1
9) Ly = 4,343Zb—gi

i=1 D
Alors que I'équation (5) permet de dimensionnefiltee permettant de satisfaire un masque
particulier, les équations (7) et (8) permettentditeensionner I'impulsion bande de base
optimale satisfaisant les limites imposées par temdard en termes de DSP moyenne.
Toutefois, la DSP créte étant aussi limitée, fent de I'évaluer, notamment dans le cas de
faibles débits pour lesquels la DSP créte peut é@trdfacteur plus limitant que la DSP
moyenne (cf CH | §4).

Dans la mesure ou la DSP du signal est plate dabaride de fréquence de 50MHz centrée a
la fréequence ou la DSP moyenne est maximale, la D@ est la méme que celle de
limpulsion idéale décrite dans le chapitre 1. €diypothese peut étre considérée comme
toujours vérifiée dans le cas de signaux UWB qat, geéfinition, ont une BP supérieure a
500MHz. D’aprés I'équation (22) du Chapitre |, laigsance créte en sortie du filtre de
résolution est exprimée en fonction dg(Gmplitude de G(f)) :
2

Si la fréquence J, pour laquelle la DSP moyenne est maximale, exthe de la fréquence
pour lagquelle f) est maximale, on évalue,@ partie de (6) de la maniére suivante :
Arsinc(rrf,r)

N

(10) permet ainsi de vérifier que 'impulsion géiglest en dessous des limites imposées par

(11) G,=

un standard sur la puissance créte. Toutefois, laymothése d’'une conception dédiée a une
application faible débit et pour laquelle on cheréhmaximiser I'amplitude de I'impulsion
émise, il convient d’évaluer la puissance crétefagttion du débit pour le cas ou la DSP
moyenne du signal émis est conforme au standafériénr a DSR,y). Dans le cas des
modulations PAM, la DSP moyenne peut étre expriragefonction de @ a partir de

I'équation (6) :

(12) DSP

max

- max { DG, DSGOZRBV\gvai}
Z, Z,
Il est alors possible d’exprimer la puissance cré¢ela maniere suivante :

___[4DsB,,.RBV), 4.DSP,. RBYY
(13) Ppkmax = max 2,,2 ! 2
Ds:ua Dsaa'RBWav
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Enfin, on rappelle que cette évaluation n’est \@atide pour des débits symboliques inférieurs
a 50MBaud et pour lesquels le filtre de résolutiem I'AS ne répond gu’'a une seule

impulsion.

Basé sur cette approche théorique il est alorsijesse mettre en place une méthodologie de
conception. La premiére étape de cette méthodeasterss dimensionner le filtre d’émission
(type, fréquence centrale, bande passante) etrdauade I'impulsion de base a partir de
'équation (5) ou (6) de sorte que le spectre tastlsoit compatible avec le masque du
standard choisi. Une tres grande variété de filpeas étre utilisée pour satisfaire un masque
et les critéeres permettant d’orienter le choix destsuivants :

- Un ordre faible permettant de limiter les perteditite ainsi que la complexité et

la taille.
- Une valeur da permettant d’atteindre un ccefficiemtle plus élevé possible tout
en restant technologiquement réalisable.

- Des valeurs de composants intégrables dans ladkecha visée.
Une fois le filtre et la largeur de l'impulsion &g, il convient dans un second temps de
réaliser un abaque comportant les valeurs gg @®u de gnay) ainsi que dé€ymax €n fonction
de Ds (équations (7) et (13)) afin d’optimiserignal émis au regard d’'une application visée
et ce pour différentes modulations PAM. Selon lpgpliaations, plusieurs cas de figure
peuvent se présenter :
1% cas : le débit minimal est fixd.'abaque permet de définir si pour ce débit c'lest
puissance créte ou bien la DSP moyenne qui lirataeglitude du signal. Dans le cas (rare
pour les bandes ECC et FCC) ou |a mite, la valeur du deébit « limite » pour lequel
puissance créte dépasse Raiermet de remonter a la valeur dg,ADans le cas contraire, la
valeur de Anax €st directement lue pour la valeur du débit minifixé par I'application. Anax
permet ensuite d’évaluep qui fixe la portée (pour une sensibilité de réeapdonné). Dans
le cas ou l'abaque a été tracé pour plusieurs matidok, il est possible de choisir la
modulation qui maximise A ou bien la plus simple permettant de réaliser datée
souhaitée.
2°™ cas : la portée minimale est fixéen bilan de liaison permet alors de remonter a la
valeur de Aax Le débit maximal possible est ensuite déduit’abaque de la valeur de A
dans le cas ou cette valeur n’entraine pas unsgngs créte supérieure a QdB®ans le cas
contraire, la portée ne peut étre atteinte. Darsateou l'abaque a été tracé pour plusieurs
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modulations, il est possible de choisir la modolatqui maximise Pou bien la plus simple
permettant de réaliser un débit souhaité.

3*M cas : la portée minimale et le débit minimal sfirés. Dans ce cas, I'abaque permet
simplement de vérifier si ces valeurs sont compegibici encore la modulation peut étre

choisie en connaissant son influence sur le débia @ortée.

3.2 Conception d’'un générateur pour la Norme FCC [23]

3.2.1 Dimensionnement

Ici, nous appliqguons la méthode présentée précéeamen la conception d’'un générateur
pour le standard FCC. Le cahier des charges ssivant :

- une tension de sortie supérieure gplV

- un débit minimal de 36Mbspermettant la transmission d’une vidéos&ieaming

- une architecture simple permettant d’optimiserdigie consommeée.

- une conception monolithique en technologie CMOS.
La premiére étape de conception présentée dansgtlzode citée précédemment a abouti au
choix d'un filtre de Bessel d’ordre 3 excité pareyporte de largeur 75ps (Figure 11.b). En
effet, plusieurs combinaisons de filtres et d’ingpahs bande de base permettent de satisfaire
le masque FCC. Sur la Figure 11 est représentpdetre, évalué a partir de (5), de quatre
impulsions possibles. De par sa nature trés ldgeasque FCC peut étre satisfait en utilisant
des filtres d’ordre faible ce qui constitue un atmajeur pour la conception monolithique en
technologie CMOS pour laquelle les inductancesdontportantes pertes.
Parmi ces différentes impulsions, la numéro 2 h#fite meilleur compromis. En effet, elle
possede sensiblement la méme efficaateque l'impulsion 3 mais la valeur deest plus
importante ce qui relache les contraintes sur teception du générateur bande de base. En
outre comparativement aux impulsions 1 et 4, séinagité est meilleure. Enfin, les valeurs
des composants nécessaires a sa realisation (Tidh)leamnt compatibles avec la technologie
visée.
Pour l'impulsion 2, 'abaque donnant,& et Bxmaxen fonction de Pest donné a la Figure 12
pour des modulations BPSK et OOK et en fixant ledgs du filtre & 3dB. Tout d’abord, le
deébit visé est au dessus du débit limite en degaalua puissance créte peut étre le facteur
limitant (1.23MB$" pour OOK et 380kbs pour BPSK). Pour B36MBds (équivalent a
Dp=36Mbs’ pour des modulations & deux états telles que O@BPEK), Anax Vaut 2.56V en
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OOK et 9.8V en BPSK correspondant ge373V pour OOK et ¢6.56V en BPSK. Il
apparait qu’'une modulation OOK est suffisante pattieindre les objectifs en termes de

portée (g>1V).

Pulse Spectrum (dB/Hz)
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Figure 11 : Densité spectrale normalisée (|G(fJo) pour différents filtres d’ordre 3 et différentes largeurs

d’'impulsions.
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Figure 12 : Ayax et Ppknax €n fonction de R pour I'impulsion 2 de la Figure 11.
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La méthode présentée précédemment nous permetrgmsionner les principaux €léments
du générateur tout en assurant la compatibilitéc dee standard FCC. Les principales

caractéristiques sont reprises dans le Tableau 4.

Tableau 4 : Principales caractéristiques du généraur FCC.
Std T Amax Oo N Type [} BW Mod Ds
FCC 75ps 256V 1.73v 3 Bessel 7.6GHz 5.3GHz OOK BsM

3.2.2 Conception

L’architecture du circuit réalisé est présentéa kigure 13. Le générateur est composé d’'un
combineur de front digital (appelé aussi généraiimpulsions triangulaires) réalisant
'impulsion bande de base, d'uriver et d’'un filtre intégré. Ledriver permet d’exciter le
filltre en mode courant afin de fournir a son entué® amplitude (Aay) Supérieure a la

tension d’alimentation (Mp=1,2V).

AN e L VP

/ | \

j \ ved
MODULATOR DELAY L4 B
BUFA é 1
QUTPUT CELL( t) A Lp1 Cpi;lisl Ls1 \
- i lm T
—| MN3 Lp2 % Cp2 TCpa T 50$
/ MNT T

>

Digital Edge Combiner Current On Chip Filter Antena
Driver

ﬂ MPi,1 ﬂ MPi,j
MNi, 1 MNi,j

Figure 13 : Architecture du générateur FCC.

La conception du filtre intégré est largement ctbadnée par la performance des circuits
passifs disponibles dans la technologie et enquéigr des inductances. Une premiere étape
consiste a évaluer ces performances. En effepddes ainsi que les fréquences de résonance
propres $fr) des inductances sont fortement dépendantes devaleurs. Une étude détaillée,
présentée dans la these de Y. Bachelet, a misiéenee que, dans la technologie utilisée, les
meilleures performances étaient realisées par ddactances dont les valeurs étaient
comprises entre 0.4 et 1.5nH. En effet pour cesug] le facteur Q reste supérieur a 10 dans
toute la bande FCC et Hr reste supérieure a 15GHz. Les capacités affiathemeilleures

performances RF car la plage de valeurs assuranbam fonctionnement (Q>50 et
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sfr>24GHz) va de 100fF a 2pF. Toutefois, une dérivedrtante entre la valeur nominale et
la valeur a 7GHz est remarquée pour les fortesuwald 0% pour 2pF) et devra étre prise en
compte pendant la conception.

La faible plage de valeurs possibles des inductaresreint beaucoup le choix du filtre. Fort
heureusement, la bande relative de la bande FC@reshe de l'unité ce qui restreint la

dispersion sur la valeur des composants. Pour umemiitre, plusieurs topologies sont

possibles et leurs choix sont conditionnés paralewr des composants qu’elles impliquent.
Ici particulierement, la topologie choisie (qui stepas une topologie classique de filtre en

echelle) permet d’obtenir les valeurs de compos@gétstes dans le Tableau 5.

Tableau 5 : Valeur des composants du filtre intégré

Lpl Cpl (pF) Cpl (pF) Csl Lsl Lp2 Cp2 C3
(nH) (ideal) (Real) (fF) (nH) (nH) (fF) (fF)
460 1.43 0.5 677 1.15 1.08 420 260

A partir des valeurs du filtre il est alors possile dimensionner Eriver en courant (MN3).

La taille du transistor dépend de,4 et de I'impédance d’entrée du filtre,Rjui pour cette
topologie de filtre est égale @ &50Q (impédance de I'antenne). L'impulsion bande desbas
(0-Vpp) étant appliquée sur la grille de MN3, le courémirni au filtre par le transistor
pendant le temps de conductior) peut étre approximé selon I'hypothése petit digha

taille du transistor peut alors étre exprimée dadaiere suivante :

W = L'A‘nax >
RIN ':UO'COX(VDD - \4)

Le courant nécessaire pour atteindre 2.56V s B8t de j=51mA ce qui conduit a un

transistor trés large. Pour un tel transistor, pédance de sortie §Ret Gis représentés a

Figure 14) doit étre adaptée au filtre.

Cideal1
Cs1
l | | | OO C_L
< Rds | Cds | = =) l |
& < = Lngg-'! Cp2 Cp3 < Zant=500
ARG M AR

Figure 14 : Schéma électrique du driver et du traristor.

En raison de la forte valeur de la capacité du memesonateur, I'effet du & peut étre
facilement compensé parToutefois, 'adaptation en puissancefRi,) ne peut pas étre
réalisée indépendamment de la valeur gdaviec une topologie aussi simple. La taille du
transistor résulte alors d’'un compromis entre ldewa de §, I'adaptation (B9 et la
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consommation du driver (taille de MN3) qui est laspimportante dans le circuit. La taille
finalement retenue (W=1(@n) assure un courant de 58mA (proche dgdRou) permettant
d’atteindre g=1.73V en sortie. La valeur dgfest de 12Q. Une meilleure adaptation aurait

était obtenue avec un transistor plus gros augume consommation accrue.

Les cellules de retard du combineur de front ost alisées en utilisant une logique
différentielle en mode courant présentée a la Eid. L'interét majeur de cette logique est
sa rapidité ainsi que sa faible consommation dygaeni Les retards sont variables par
I'entremise d’'une tension de contrdle appliquéelaugrille des transistors P modifiant ainsi
la résistance dynamique de ces derniers. Chaqudecgtalise un retard variant de 17ps a

300ps permettant ainsi de compenser les variatarmocédé de fabrication et d’atteindre la

valeur det désirée. La combinaison des fronts est réaliséeupa cellule logique AB)
utilisant seulement deux transistors permettargi ala générer des impulsions allant jusqu’a
50ps. Enfin deshuffers sont nécessaires pour adapter les tailles desidtars entre les
circuits logiques qui utilisent des transistorsfdile largeur et ledriver. Afin de ne pas
reporter toute la contrainte surlaffer C, une premiere série taffers(buffer A et buffer B)

est placée entre les retards et la fonction logique

Les principaux résultats de mesures sont présentés Figure 15. Le circuit fait 0.54nfm
L’amplitude de I'impulsion est de 1,4¥sur une tension d’alimentation de 1,2V. Le masque
FCC est respecté pour un débit de 36MB$s un débit maximal de 38Mbsest possible en
raison de 'amplitude de I'impulsion. La consommatmoyenne est de 3.8mA@100MHz. La
consommation par impulsion est estimée a 9pJ esbemtent en raison ddriver (MN3) qui
fonctionne en classe C. Toutefois, cette perforraangcpeut étre atteinte que si une gestion de
I'alimentation est utilisée car cette estimationtiemt pas compte de la consommation DC
entre deux impulsions. En effet, comme la plup&tsds « concurrents » présents dans la
littérature, ce générateur dissipe de la puissddCe rendant I'énergie consommeée par

impulsion totale (E¢ dépendante du débit.
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Figure 15 : Résultats de mesures du générateur FCC.

3.3 Conception d’'un générateur pour la norme ECCJ9]

La méthode de dimensionnement est appliquée icdhception d’'un générateur répondant
a la norme ECC. La bande réduite (comparativemeRC&) allége les contraintes sur le
récepteur et une meilleure sensibilité peut étrgisagée permettant ainsi de réduire
'amplitude de l'impulsion eémise. Le cahier des rges est le suivant: i) 0,3y pour
atteindre une énergie similaire a celle obtenues dmibande FCC avec 1 volt d’amplitude, ii)
le débit maximal possible pour cette amplitudg léiiconsommation.

La premiere étape de la méthode (présenté au 8) :1et en évidence plusieurs points.
L’'ordre le plus faible possible pour atteindre lande ECC est N=4 avec un filtre de
Tchebychev ayant une ondulation de 1dB (choisig paubonne réjection autour dé fLes
pertes théoriques de ce filtre sont de 10dB. Ldleweiccefficient alpha est obtenu pour une
largeur de 200ps et vaut 0.12. Ceci s’explique lpdait que la bande ECC est tellement
éloignée de la bande de base qu'il est préférabdtcer le lobe secondaire du sinus cardinal
constituant le spectre de I'impulsion de base plqgtée le lobe primaire. Une telle largeur
allege la contrainte sur la bande de base maisaleur de alpha pénalise énormément
'amplitude de I'impulsion émise. En outre, poupoé@dre a la norme ECC, il n'existe pas de

structure de filtre dont les composants sont dass dammes de valeur fixées par la
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technologie. Il sera alors nécessaire de modifesstiucture en utilisant des techniques
d’'inversion d’admittance par exemple [21]. Enfignplitude de I'impulsion bande de base
nécessaire pour atteindrg=0.4V est de 11.3V. Une telle valeur ne peut étreirde car la
taille du transistor nécessaire pour commandeiltte he pourrait étre adaptée a la charge.
Une solution pour minimiser les pertes du filtrengigte a introduire une cellule active. Le
générateur utilisera la méme excitation bande de hae précédemment fournissant 2.56V a
une charge 90 ce qui conduirait dans le cas d'un filtre idéalur@e tension de sortie de
0.315V. Le gain de cellule active devra alors éiraensionné pour exactement compenser
les pertes.

La deuxiéme étape de la méthode montre que landiedébit maximal est de 25Mbgpour
une modulation OOK et de 133Mbgour une modulation BPSK. La puissance créte de
impulsion est de -26dBm.

La topologie choisie pour réaliser le filtre aat$t présentée sur la Figure 16. Une cellule
active (H(f)) permet de réaliser 'amplification nécessgeur compenser les pertes des
filtres (Hy(f) et Hs(f)) qui réalisent le filtrage de I'mpulsion bande base tout en assurant
'adaptation de la cellule. Les filtres sont réééisa partir d’'une synthese de filtre classique
[20] dont les éléments normalisés)(déterminent la nature du filtre. La cellule aetiest un

montage cascode polarisé par les résonateurs gdesalles filtres comme présentés sur la

Figure 19.

Figure 16 : PrlnC|pe du filtre actif pour 'ECC.

Afin de pouvoir d’'une part utiliser une valeur dluctance intégrable (0.4nH<L<1.5nH) et
d’autre part, de disposer de résonateurs paraleleka grille et le drain du montage cascode,
il importe de transformer la topologie de la Figie En raison de la bande relative modeste
du masque ECC (b=25%), il est possible d’utilisee unversion d’admittance et les filtres
d’entrée et sortie peuvent étre transformés comméxsepté sur la Figure 17 dans la mesure ou

la valeur des inverseurs est faible devant l'unité.
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V+HEY i1+ refa 10 1A

Figure 17 : Filtre d’ordre 2 transformé a I'aide d’inverseurs d’admittance capacitif.

Les valeurs des composants normalisés sont dopaées
. / b . . / b i f,— f
14 = |— = _ = avec b=—2_1
( ) Jl glA JZ Jl glA p3 ng3 f2f1

Trois degrés de liberté\( j; et p) permettent alors de dimensionner le filtre, (@ et g).
Toutefois dans la mesure ou I'on fixe la valeurl'd&uctance R) il n’est plus possible de
choisir la fonction de transfert. Dans la mesuredssible, il sera alors nécessaire de choisir

la fonction de transfert qui satisfasse ces trgisaéons pour une valeur d’'inductance donnée.

Le schéma électriqgue du filtre actif présenté &igure 18 permet de dimensionner les
composants afin d’étre adapté en entrée et eresbes pertes dans les inductances du réseau
de polarisation sont prises en comptg)(lRn raison de leurs fortes valeurs au regard des
eléments des transistors. L'entrée de la celluteyea@st modélisée par un circuit paralléle
(valide pour une bande de fréquence limitée audeufGHz) afin de retrouver la topologie du
filtre inversé. La capacité d’entrée oL peut alors étre compensée dans le filtre et la

terminaison résistive)o(B) est réalisée pargB/R|p.

TRFTEREI I

Figure 18 : Schéma équivalent petit signal de la pmlogie transformée du filtre actif ECC.

Les valeurs normalisées des composants du fileetieBe sont les suivantes :
— 2. I L 1
15_11(1+Jl)’ yClp_E_Jl_Jz’ J’Czs_lz' V(C2p+C9P)_;_Jz

_ Z, . Rgll Rgp_ j’
Z]__ So ! — 2
a+i.) Z, I3

(15)

3
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avecy=Z2y.wy.
Pour la sortie, la transformation est opérée dejaucharge vers la cellule active conduisant
aux valeurs suivantes :

i . (M gg) !l
(16)  VCi =1l Cup=Ciy Ci=Cpy MGyt C) = . ( dz) - Jle 9.
0 2

Avant de dimensionner les filtres permettant deliséa I'adaptation il convient de

dimensionner la cellule active. La fonction de #fent totale peut étre approximée de la

maniéere suivante :
(7) H(f)=Hl(f)Hz(f)Ha(f)=—g’“'TR”3H1(f)-H3(f)

ou Rnz est la partie réelle de 'impédance vue par lag®de courant de la cellule active. La
valeur de la transconductance peut étre dimensg@dn@artir des pertes des deux filtres
(Lgg=7dB pour un ordre 2 dans la bande ECC d'apresuditgn (9)) et du gain total
attendu en supposant qugsRR), est petit devant 14g Il convient alors de fixer la valeur de
inductance qui sera utilisée. L'inductance cheisaut L=0.5nH, assure un Q=17@7GHz et

présente une ZF373X2. La transconductance est alors :

_ ngn3 1 1 _ — —_
= —.—=—=3.16 => g_=54nS
=TT 0

Une telle transconductance est réalisée par ursistan de largeur 1Q0n polarisé a

H

max

Vg=0 ,4V. Dans ces conditions [Iextraction de lallde cascode montre que
1/gds=1.4KQ>>R,=3732.

Le transistor étant dimensionné, il est alors pmssde déterminer les filtres. La cellule
d’entrée est réalisable par un filtre de Tchebyctiemdulation 1dB pour lequel les valeurs
des ccefficientsg1.819, g=0.685 et g=2.66 permettent de réaliser une terminaison d€333
(proche de 29@ visée) avec L=0.5nH et;Z43Q. Pour la cellule de sortie, la terminaison
cOté transistor vaut (1/gds)//Rlp=347pour une charge dantenne deQ50ll est alors

possible d'utiliser le méme filtre. Le schéma filal circuit est représenté sur la Figure 19.

Les valeurs des composants idéaux et optimiségdsomiees dans le Tableau 6.
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Vdd
Cp3
Cs3 Cséd
Vb wdd i J_ I}
_Dl Wn3 L Cp4 20
Cs1 csz 3 Tcpz I 1
| || | W2 - -
I J_ 1l |
L cp1

Figure 19 : Filtre actif pour la norme ECC.

Tableau 6 : Valeur des composants du filtre actif pur la norme ECC.

Csi(fF) Cs2(fF) Cs3(fF) Cs4(fF) Cpl(fF) Cp2(fF) &) Cpa(fF) R@Q) L(MH) wnlEm) Wn2um)

Ideal 200 108 108 200 690 635 770 690 50 0.5 100 0 10
Optim 234 120 110 234 740 620 650 600 50 0.5 100 0 10

Les mesures du filtre actif sont présentées stidare 20. Le filtre actif affiche un gain de
10dB pour une polarisation de grille 0.5V et consmm6mA. Un générateur d’impulsions
utilisant le générateur bande de base présenté8aiZa été réalisé avec ce filtre en utilisant
la méme méthode d’adaptation. L'amplitude maxinte’'impulsion mesurée est 370mV
(pour W,=0.5V) et respecte le masque ECC. Les mesuresnpééseici ne tiennent pas

compte des pertes dans les cables estimées a 2dB.

—40 T P
S "y
@ =0 _‘-*_f"
= £
= =~ 60 ;
T &
3 = i
23 = =70 Hgrme ECC normalise — q"%%
g S $f Vb=0 v o,
3 v S I M ¥ | ey, o g rereret) _'M'
z 80 - # Vh=0.5
£ & &
90 | & 4
o'l'
=100 -_.‘.-‘
5 & 7 3 9 10
L) freq (GHz}
a) b)
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Figure 20 : Mesure du filtre actif : a) gain en forction de la tension de contréle ; b) gain en fonan de la

fréquence du dispositif ; mesure temporelle c) etéquentielle d) de I'impulsion.

4 METHODE DE SYNTHESE PAR COMBINAISON D 'l MPULSIONS

Ces travaux sont postérieurs aux etudes menéekescitation de filtres intégrés et sont
développés dans le cadre de la thése de R. Vaechéo(rs). lls s’appuient sur plusieurs
points mis en évidence précédemment. Tout d’abibrapparait qu’il importe de pouvoir
adapter I'amplitude de I'impulsion générée au detsé. Or, les précédentes réalisations ne
permettent pas de dépasser le débit nominal paquédes elles ont été congues car
'amplitude ne peut pas étre réduite. Sur un guitxe, il apparait que les dérives des procédés
de fabrication ne peuvent pas étre compenséesjiaggessite de réduire la bande passante
du filtre d’émission pour s’assurer que le signst ®ujours compatible aux masques. En
outre, cette technique est limitée pour adressrents canaux car elle implique I'utilisation
de différents filtres. De plus, un autre point désdans le fait que I'amplitude maximale de
limpulsion générée est actuellement plus limitée lgs performances des technologies que
par la norme elle-méme. En effet, une impulsiorildg, permet de communiquer a plus de
10MBs* en OOK et & plus de 1Gbgn BPSK. Or une telle amplitude constitue I'éet’drt
actuel et reste difficile a atteindre. Enfin, lalléades circuits réalisés par la méthode
d’excitation d’un filtre reste importante ce quiskse a penser que cette technique ne tire pas le
meilleur avantage de 'UWB impulsionnel sur le p&ashitectural.

Toutes ces remarques ont conduit a orienter ldserebes vers des dispositifs permettant
d’atteindre des tensions de sortie les plus grapdssibles, sur une surface de silicium la plus

restreinte (en évitant notamment l'utilisation diuttances) tout en ayant un potentiel de
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réglage le plus élevé possible. Ici, la technigegeammutation d’OL est écartée en raison de
son faible potentiel de génération large bandestlichites que cela engendre sur I'amplitude
des impulsions. La technique la plus prometteusmbke étre alors la synthése par
recombinaison d’'impulsions car, en plus d’offrir fiant potentiel de réglage, elle ne nécessite
pas d’inductance (ayant une importante consommal®rsurface) dans son principe de

fonctionnement.

4.1 Principe

Comme présentée dans le 82.3, cette technique eepasla combinaison d’'impulsions
élémentaires (€)) dont la largeur 1) et Il'amplitude (g) peuvent étre réglées
indépendamment. Cette technique permet alors dbétiger une impulsion s(t) choisie pour
ses propriétés (dérivée d'une impulsion gaussieméponse impulsionnelle d'un filtre

particulier, ...) comme le montre I'équation (18) :

s(t):z_gn-%(t—z_rn_lj

with 7., =0

(18)

Cette technique est particulierement intéressaamtdecspectre de s(t) est faiblement modifié
par la forme de l'impulsion de base. Il est aloosgible d’utiliser une forme d’'impulsion
elémentaire unique (e(t)). A titre d’exemple, lgurie 21 montre l'influence sur le spectre
d’'une approximation de 18 dérivée de I'impulsion gaussienne réalisée avecinmpulsion

élémentaire constituée par la demi période d’unssie largeur constante (75ps).

ni1]23{4/5/6]
12 ' ' —_ -10 s(t) spectrum -
: : E T,=75ps — py(t)=sin(t) -
06 | S -30 FCC mask
>
= 0 E -50
= g
-0.6 a -70
i i 0 \
i H o \.. .
-1.2 : : —90 -
0 02 04 06 08 0 5 10 15
Time (ns) Frequency (GHz)
a) b)

Figure 21 : 5™ dérivée de l'impulsion gaussienne (a) et spectredon approximation (b).

Dans la mesure ou e(t) est approximé par la denoged’'un sinus de largeur constante, il

est possible d’évaluer le nombre d’étages minimaunsi que la largeur des impulsions
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élémentaires. En effet, dans ce cas, s(t) est msédphr une sinusoide modulée par une
enveloppe. La valeur des retards élémentaitgs feut étre approximée a partir de la
fréquence centrale du spectre de I'impulsighdé la maniéere suivante :

1
19)  fyo=——
19) f o

En outre, la largeur de I'impulsion étant définiar ja somme des retards élémentaires
(to=N.Ty), le nombre minimal de retards total peut s’exjgrira partir de la largeur de bande
(BW) du spectre de I'impulsion :

2 4f,

(200 N, = =
7 BW BW

Ainsi, il apparait que le masque FCC peut étre ss#reavec au minimum 4 impulsions
élémentaires alors que le masque ECC en nécessitwias 18. De méme, le premier canal

du standard IEEE nécessite au moins 26 impulsiblesdernier 82.

Comme cités au 82.3, les combineurs de fronts legcgsemblent les plus adaptés pour la
réalisation des impulsions élémentaires. La projp@ya’un front a travers une ligne a retard

variable permet de contréler chaque retard indéganeent les uns des autres alors, que la
réalisation d’'une fonction logique simple.g par exemple) a partir de ces fronts permet de
réaliser les impulsions élémentaires. Les diffé&dérgvaux publiés a ce jour dans ce domaine

mettent en ceuvre cette technique et c’est la métdedecombinaison qui les distingue.

4.2 Recombinaison par paires différentielles croiséé&s]

Le premier synthétiseur d’'impulsions réalisé awtatoire, représenté sur la Figure 22, utilise
une méthode de recombinaison utilisant des paifiésahtielles croisées. L'objectif ici est de
valider cette approche en réalisant un synthétisermettant de générer I8 dérivée d’une
impulsion gaussienne ainsi que des réponses ipakles classiques (Bessel) permettant
d’adresser notamment la bande FCC. Pour cela, éBaf@0), le générateur doit intégrer six
étages afin de réaliser I'impulsion représentédaskigure 7.
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Figure 22 : Principe de la recombinaison par paireslifférentielles croisées.

L’'une des principales difficultés de la recombinaisd'impulsions réside dans la nécessité
d’'alterner la polarité des impulsions élémentaimgcessives. L'utilisation des paires
différentielles croisées répond a cette problématidla sommation est réalisée en courant sur
une charge et chaque sortie est alternativemernséercavec la suivante afin de réaliser
I'alternance des polarités. Le courant de poladsatle chaque paireyjlfixe alors la valeur
absolue de g

L'utilisation de paires différentielles implique Igénération d’'une impulsion élémentaire
différentielle. Dans le principe, cette nécessi@mpéche pas l'utilisation d’'un combineur
logique. Toutefois, cela induit une dissymétrie slda combineur qui doit utiliser des
fonctions logiques complémentaires pour réalisendulsion positive et son opposeée. La
largeur nécessaire pour une impulsion gaussiemger/3ps) étant proche du minimum
possible dans la technologie visée (CMOS B cette dissymétrie (représentée sur la
Figure 24.c) engendrera une imperfection dans rantande des paires différentielles et
'apparition d’'un mode commun. Les cellules de nebtatilisées dans le combineur sont celles

présentées au 83.2.2, a la Figure 13. Les foncliomigues complémentaires (représentées sur

la Figure 23) sont A_B) et (K+ B) car elles peuvent étre réalisées avec seulenant d

transistors ce qui leur donne de trés bonnes peaioces en termes de rapidité.
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Figure 23 : Génération de I'impulsion élémentaire €de son complément (a), recopie en courant (b).

En outre, fournir un signal de forte amplitude aclarge de 50 imposée par I'antenne
constitue I'une des principales contraintes deecetinception. En effet, dans la mesure ou
I'on s’interdit 'utilisation d’inductance, le pradt gain bande des cellules actives réalisables
dans une technologie CMOS 0.13 limite considérablgniamplitude de I'impulsion émise.
En effet, la taille des transistors nécessaires ponmduire une telle charge impose des
frequences de coupure bien en dessous de 10GHz. fadlier ce probleme, plusieurs
solutions ont été mises en ceuvre. Tout d’abordstiacture différentielle imposée par la
structure de recombinaison a été conservée jusguitenne permettant ainsi de doubler la
tension de sortie. La réjection du mode commun peser probleme dans une structure
différentielle, toutefois, ici, la distorsion indeipar ce mode commun peut facilement étre
compensée par la valeur des ccefficients [gans notre cas, la constante de temps
d’établissement de ce mode commun, visible suiidaré 24.a, est beaucoup plus lente que
limpulsion élémentaire, ce qui entraine un étiratrae I'impulsion finale s(t). Cet étirement
peut étre annulé par I'ajout d’un étage supplémentde gain inverse a la valeur du mode
commun a la fin de I'impulsion. La comparaison (déa dans le Tableau 7) des valeurs des
courants J avec la valeur de,gnormalisée met en évidence cette compensation atle m

commun. Cette particularité montre la capacitéattecstructure a compenser des distorsions.
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Figure 24 : Simulation (« post-layout ») de I'impusion de sortie single (a), différentielle (b) et dia

commande (c).

Tableau 7 : Comparaison des gavec |, pour la 5°™ dérivée d’une impulsion gaussienne.

N 0 1 2 3 4 5 6
On 0.06 -0.43 1 -1 0.43 -0.06 0
In (MA) 0.005 0.82 2.2 3.4 2.28 0.63 0.1

Les paires différentielles sont recombinées suralrage active polarisée par la recopie des
courants | (représenté sur la Figure 23) permettant d’assurertension de grille constante
sur I'étage de sortie (Mf3 et Mf4), et ce, quelleegsoit la valeur des,gécessaire a la
réalisation de I'impulsion. Les transistors de kir@ différentielle sont dimensionnés pour
assurer le maximum de gain sur une charge hautédamge ce qui conduit a une taille
relativement faible (@m).

L’étage de sortie permet de réaliser I'adaptation I'&ntenne. Plusieurs montages ont été
envisagés. Le suiveur de tension (SF) utilisé daby a finalement été remplacé par un
montage source commune (CS) avec charge résidfiveeffet, bien que le montage SF
présente une impédance de sortie g@€l/g, sur une tres large bande (lui permettant de
réaliser une adaptation « active »), son couplagec de montage CS de bufferisation
(Mf3/Mf5 et Mf4/Mf6) entraine un gain total (CS BI&F) largement inférieur a l'unité [22].
En outre le courant DC nécessaire a I'étage dées@hnA) pour atteindre ljgproche de
50Q dégrade les performances en termes de consommation

Un autre probléme posé par la structure préseonté&éside dans I'interconnexion des sorties
des paires différentielles. D’apres le dessin dasques de cette interconnexion (représentée
sur la Figure 25.a), la longueur de celle-ci egpbantante pour un générateur d’ordre 7. Il
importe alors d’équilibrer les chemins afin querd¢éard induit par chaque interconnexion
n'affecte pas les retards de chaque impulsion éléaire dans le cas ou les retargssont
uniques et ne peuvent étre commandés indépendaniegenins des autres. En outre, la

longueur totale (autour de 20®) entraine une capacité de couplage (a la massi&jrdre
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de 160fF limitant ici encore I'amplitude et la bandi signal de sortie. Sur la Figure 25.b sont
comparées les simulations avec et sans extrachi@sipe. L'impact des interconnexions et en
particulier de la liaison « paire différentiellduffer de sortie » sur la bande est telle que la
bande passante a 10dB passe de 6-11GHz (simukatemun DK sans extraction parasite
post-layou} a 3-6.5GHz (simulatiopost-layoutet mesure). Il importe alors de dimensionner

la largeur des transistors de la paire différeletiafin de limiter I'influence de ces capacités.

Mesure -
~ RCETYR ——
N =20
= 3
g Idéal
£
=]
=
o
%]
(o)
0 5 10 15
Fréquence (GHz)
a) b)

Figure 25 : Layout (a) et influence (b) de I'interonnexion , paire différentielle/buffer de sortie su G(f).

Finalement, les mesures de cette structure, pésergur la Figure 26, montrent une
amplitude de 160my (200m\y, en tenant compte des pertes de 2dB dans le c&@ble d
mesures) pour des impulsions satisfaisant le mas@i@. Ces niveaux de tension sont
obtenus dans une technologie modeste (CMOSufm)3ans utilisation d'inductance et pour
des signaux dont la bande passante a 10dB est5@&H3, ce qui constitue une bonne
performance. Toutefois, ces niveaux restent enfedoies et ne permettent pas d’atteindre les
portées nécessaires aux applications visées. Biuwstructures doivent alors étre étudiées

pour dépasser cette limite.
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Figure 26 : Mesure de différentes impulsions éléméaires a) et de leur spectre b).
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La consommation totale du circuit est de 38.4mW@A8D alors que la consommation par
impulsion dans le temps de l'impulsion (atteignaldans I'hypothése d'une gestion
d’alimentation) est de 72pJ. Ces performanceslsentinférieures a celles des structures non
programmables et apparaissent comme étant le vartewver. Enfin, la surface consommeée

est trés faible (0.06mfncar aucune inductance n’est utilisée.

4.3 Recombinaison par commutation [18]

La précédente étude a montré les contraintes ammplification et la conduction de la charge
50Q qui engendrent des consommations excessives ig¢iinta bande ainsi que I'amplitude
de limpulsion. Les structures en commutation pnéses ici permettent de supprimer la
chaine d’amplification. Ces structures ont été iéesl avec, comme principal objectif,
d’atteindre une amplitude et un rendement Epitaxximal. Les impulsions élémentaires (e(t))
sont appliguées aux entrées de commandg@giés interrupteurs d’'un pont H, pour commuter
la charge successivement sur des tensions propoelies a g(V,). L'utilisation du pont H,
présenté sur la Figure 27, permet de faire cirdel@ourant dans la charge dans un sens puis

dans l'autre, réalisant ainsi les alternances pesiu négatives de I'impulsion.

vn V2 Vi vn-1 vn v2 Vi T
En _“: Ez_'[ ]I‘E1 :”_E”"‘ En—|[]|o—En\ E2—|[]|o-E2\ E1\—c| I—E1 En-1\—C“::”—En-1
QU= 1 QUL [ ouT:. — OuT:

En-1—][ e1— J}-e2 J—en en-1—{[Jpen-1n E1—p-E1t  E2—[]}-E2 En\—q|[:”—En
L J_ ......... — I J_ b e —

a) b)
Figure 27 : Principe du pont H, avec porte NMOS (agt avec porte CMOS (b).

L'utilisation de transistors NMOS limite I'amplitedde sortie & une tension proche de
Vp=2V4a-2V; dans le cas ou la valeur maximale déixge par \, est égale a ). En effet, la
tension de commande ¥ appliquée aux transistors du haut est limitée lpaension de
source qui augmente en méme temps que le courastl@aharge. Le remplacement de ces
transistors par des PMOS commandés par une tedsioontréle complémentaire permet de
limiter cet effet. Toutefois, 'utilisation de conutateur non symétrique engendre des effets

parasites qui ne sont pas supprimeés par la steuditférentielle. Par exemple, les fuites de la
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tension de commande sur le drain a travgin€ s’annulent pas dans le mode différentiel car
les commandes sont complémentaires et donc s’ajoatex bornes de la charge dans ce
mode. L'utilisation de portes de transmission logidCMOS) permet d’avoir une structure
symétrique qui limite les effets parasites toutenservant une bonne dynamique aux bornes
de la charge.

En plus de pouvoir générer des impulsions de fartgplitude, cette structure possede
'énorme avantage de ne pas consommer de puissaatque, réduisant ainsi a zéro la
consommation entre deux impulsions successives1 éé tirer le meilleur parti de cette
structure, une logiqgue CMOS a inverseur est uélipéur la mise en ceuvre du générateur
d’'impulsions élémentaires. Des cellules de retandable a inverseur CMOS couplées a des
buffers(Figure 28) permettant leur isolation sont uti#iséour réaliser la ligne de retard. La
plage de variation du retard (représenté sur largig9.a) est plus faible qu’avec une logique

CML mais est beaucoup plus linéaire, ce qui peroretmeilleur contréle. Les circuits

permettant de réaliser les fonctions Iogiqué\%() et (A+ B) sont conservés et des circuits
d’équilibrage sont ajoutés afin de réaliser leaizx de commande complémentaires. Ces
topologies permettent de réaliser des impulsio@éséntaires (Figure 29.c) de largeur variant
entre 60ps et 140ps (Figure 29.b).

vDoD
Voo

ouT

VCTRL

a) Cellule de retard

vDD

o |

ouT!

b) Buffer avec validation c) Circuit d’équilibrage
Figure 28 : Circuits logiques du générateur d’'impusions élémentaires.

Les simulations de la topologie compléte représ=sngéir la Figure 30 donnent a penser que
ce circuit possede un trés fort potentiel pour géméles impulsions fortes (3y en
simulation) dans la bande FCC, tout en ayant umsda@apacité de réglage. En outre, ce
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circuit ne souffre pas des limitations liées adldissement d’'un mode commun, ce qui rend

son réglage trés aisé.
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Figure 29 : Simulation du générateur d’impulsions &mentaires.
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Figure 30 : Simulation du générateur a pont H.

Sur le plan de la consommation, le circuit consoni®@pJ/impulsion, ce qui reste assez
élevé. Cette consommation est en partie due auhpanti nécessite des transistors de forte
largeur (Wimos=200um et Wey05=468um) pour fournir le courant nécessaire a la chddge.
bilan de la consommation montre que le pont H comse30% du budget total. La logique
CMOS consomme le reste. Ceci montre que, bien opge performante sur le plan de la
consommation DC, la logique CMOS nécessite undourant dynamique pour commuter. |l
apparait que la logique CML couplée a une gestohalimentation efficace est peut-étre la
meilleure candidate pour la réalisation du cirti@hde de base. En outre, il importe de noter
gue, bien que consommant une forte énergie parlsiop ce générateur ne consomme pas
de puissance DC ce qui est un atout majeur et rewecaractéristique rarement mise en
ceuvre dans les travaux rencontrés dans la littéain effet, la consommation moyenne de
ce générateur dépend directement du débit. A 10Mbsgénérateur consomme 1.4mW alors

qu’'a 1kbs', il ne consomme plus que OM. De plus, ramenée & I'énergie consommée par
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impulsion par volt généré, cette consommation egétat de I'art (70pJ/P/V). Enfin, le

rendement total de 6%st lui aussi trés prometteur.

5 CONCLUSION

Dans cette partie ont été présentés les princifieavaux que nous avons menés sur la
génération d’'impulsions. L'étude bibliographiquetsentée au début de ce chapitre montre
les avantages et les limites des différentes teci@si principalement utilisées. Elle montre
aussi I'important effort mené pour réduire la cansmation des générateurs et leur fort
potentiel en matiere d’économie d’énergie maisidasdimites qu’'imposent les technologies

sur 'amplitude et la programmation des impulsions.

Un effort de recherche important a été réalisé@aborhtoire afin d’optimiser la consommation
et 'amplitude des impulsions afin de répondre bazoins des applications a faible codt et a
faible consommation. Dans ce sens, une techniqugdération basée sur I'excitation d’'un
filtre intégré a été développée. Cette techniquasna permis de réaliser le générateur
d’'impulsions ayant la plus faible consommation dyitue présentée dans la littérature
jusqu'a ce jour pour une amplitude de sortie sepégiau volt, lui conférant aussi le meilleur
rendement dynamique [8] [23]. En outre, basée 'sumalyse des normes réalisée dans le
chapitre | de ce mémoire, une méthodologie de quitreadaptée a ce type de générateur a

ete développée.

Sur le plan des générateurs programmables, urt eforecherche a été initié dans le but de
réaliser des générateurs ayant la capacité de egédés formes d’'impulsions différentes,
ayant de fortes amplitudes et occupant une sudacslicium restreinte. La programmation
des impulsions devant notamment permettre d’adredifiérentes bandes, mais aussi de
compenser les variations liées aux dérives du péoate fabrication. Une premiére étude
basée sur la synthése d’impulsions a permis deseéde premier générateur totalement
programmable [15] présenté dans la littératuren Bje’opérationnel, ce générateur possede
des limites qui nous ont amenés a considérer deefies architectures tres prometteuses tant
sur le plan de la programmation que de I'amplitddesignal de sortie ou du rendement [18].
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1 INTRODUCTION

L'état de l'art présenté au chapitre précédent meowiu’il est possible de générer des
impulsions ayant une amplitude voisine du volt ddes bandes de fréquences allant de
500MHz pour les canaux IEEE a 5-6GHz pour le c&@C. L'énergie des impulsions ainsi
produite dépasse rarement les quelques picojolklesoutre, il apparait que la génération
d’'impulsions courtes favorise I'économie d’énergéqui les positionne favorablement pour
des systéemes a faible consommation. Toutefois, pparamplitude maximale donnée (fixée
par une technologie) les impulsions courtes posdged®ins d’énergie, ce qui pénalise la
transmission et augmente les contraintes sur &ptéar.

Dans la réalisation de récepteurs, I'enjeu repasels maximisation de la sensibilité.
Toutefois, dans un contexte de faible colt, cedtesibilité doit étre ramenée a la puissance
consommeée. La sensibilité pour un budget de puissalonnée est le point focal de la
conception d'un systeme de réception.

La sensibilité et la consommation sont essentiggndictées par les applications visées.
Dans le contexte de nos études sur 'UWB-IR, lesxdapplications cibles présentées au
premier chapitre sont la RFID et les WBAN. Sur lenpde RFID, I'intérét majeur réside dans
la capacité de géo-localisation et le fort poténte générateur en termes d’énergie
consommeée lui permettant d'étre intégré dans umpeite RFID RFID-Tag. Ainsi, le
récepteur doit étre en mesure de localiser l'impuolsecue a une distance suffisamment
grande pour rendre la localisation utile. Dans ecetpplication, le récepteur n’est pas
considéré comme un dispositif a faible colt etibldaconsommation dans la mesure ou il
n'est pas destiné a étre produit en trés grandatiggigpour un marché de masse et que son
utilisation n’est pas portable. Ici, I'applicaticentrale est essentiellement les WBAN avec, en
périphérie, le WPAN si les portées le permetteatpbrtée moyenne d’'un WBAN est de 2m
et une extension a 10m permettrait de répondrebasrins des WPAN. La consommation
moyenne, d’aprés le Tableau 2 du Chapitre 1, dmtiéférieure a 10mW pour atteindre 1.5
an d’autonomie sur une pile bouton de 170mA/H. i nié débit moyen doit permettre la
transmission d’un flux vidéo ce qui correspond &lques Mb# et reste compatible avec une
modulation OOK.

Plusieurs architectures existent pour réaliseeéteation de signaux UWB-IR. L’on rencontre
essentiellement des architectures cohérentes baséda corrélation de I'impulsion recue
avec une repligue locale et des architectures pberentes basées sur la détection de

I'énergie de l'impulsion recue. Le choix d’'une atebture particulierement adaptée a une
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application est toujours un point délicat. Ce chgixvere crucial et n’est malheureusement
validé, la plupart du temps, que par la réalisatforale du dispositif. Dans le cas
d’applications nouvelles, ce choix est d’autansplifficile qu’il y a peu de retours et que des
solutions mises en avant a un certain moment peéugsalter d’'un choix stratégique lié a la
réutilisation de circuits. Enfin, dans le cas gous concerne, I'un des criteres majeurs est la
puissance consommeée, or elle reste tres diffigieddire avec une étude systéme.

Ce chapitre présente d’abord une étude détailléBétled de I'art en matiere de récepteur
UWB-IR. Plusieurs architectures sont notamment iéasgdafin d’établir une comparaison.
Cette comparaison sera focalisée sur 3 points seasibilité, la consommation et la
complexité. Sur la base de cette étude, une acthitede récepteur sera proposée pour les
applications citées plus haut. La conception désnéhts constitutifs d’'un systéeme non-
cohérent sera ensuite détaillée. Nous détailleparsiculierement la conception de LNA

UWB pour les bandes FCC et ECC ainsi que la cormeptun détecteur d’énergie UWB.

2 ANALYSE DE L’ETATDE L'ART

La détection de signaux UWB peut étre realisée driéne cohérente ou non-cohérente. Les
détections cohérente et non-cohérente donnentdlieies architectures trés différentes en
termes de performance et d'intégration. Toutefoes deux approches coexistent car elles
répondent chacune a des besoins applicatifs distinc

Chacune de ces deux approches donne lieu a plsideeuilles de récepteurs réalisés selon
des partitionnements analogique / numérique tréreints. Parmi les récepteurs cohérents,
on distingue essentiellement des architecturegr&lation simple, qui peuvent étre réalisées
par la section analogique ou numérique, et desitacthres a corrélateur en quadrature
analogique Qadrature Analog Correlator QAC) pour lesquelles les fonctions de corréfatio
sont réalisées par la section analogique RF alogsla@ synchronisation et la post-détection
sont intégrées dans la section digitale. Sur la giala détection non-cohérente, on distingue
essentiellement des structures dites « super-réggérg» (SR) qui utilisent 'impulsion recue
pour modifier le démarrage d’'un OL et pour lesgsella section digitale est utilisée pour
gérer le synchronisme, ou bien des structures éctiléh d’énergie (ED) pour lesquelles il
n’est nul besoin de synchroniser le signal recu.

L’analyse systéeme est un exercice délicat pouriglus raisons. D’abord, les différents

travaux publiés n’ont pas tous le méme niveau égrdation ce qui fausse la comparaison des
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performances. En outre, les facteurs de méritenepas toujours les mémes ou bien ne sont
pas comparables. Afin d’homogénéiser les critéeesainparaison, [2] propose une approche
prédictive basée sur des modéles comportementaligé® a partir d’études bibliographiques
permettant d’établir la consommation des blocs titotiés des systemes (Figure 1.c). Cette
analyse montre que sur des criteres identiques (BHRiissance moyenne consommee) les
topologies QAC ont une consommation (Figure 1l.lgetément supérieure a celle des
détecteurs d’énergie (ED) pour des performancedeemes de BER (Figure 1.c) bien
supérieures. Cette analyse correspond assez bsgndment général souvent rencontré dans

les analyses introductives présentées dans |eésatitls travaux.
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a
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| Eb ; Nq 4bFD 1bFD QAC TR ED
(@) (b)
4b-FD | 1b-FD QAC TR ED
LNA+mixers 9 9 9 9 9
VCO+PLL 5 5 5 5 /
Integrators / / 3.2 1.6 1.6
Delay lines / / / 11.8 /
ADC(’s) 12.8 1.6 0.65(1.3) 0.3 0.3
Digital Back-end 75 35 5(8) 5 5
Total (mW) 102 50.6 229 (265 ) | 327 15.9

©

Figure 1 : Comparaison de différentes architecturesle récepteur IR-UWB.

Nous présenterons ici une analyse de I'état dethasée sur des réalisations présentées dans
différents articles. Ne seront comparées au 82.3dgserésultats de mesures de circuits dédiés
a la bande haute (>3,1GHz) du FCC bien que ceddomologies dédiées a la bande basse
soient détaillées en raison de leur intérét. Ers gles criteres « classiques » permettant
d’établir une comparaison sur le potentiel des ictures en termes de colt et de
consommation, nous analyserons ici les contraoéeduisent ces différentes topologies sur
les performances des principaux blocs et en pdigicsur I'étage RF qui utilise la plus grande
partie du budget de puissance. Pour évaluer lerpences de la transmission, une
comparaison du BER n’est pas possible car peualauk présentent ce type de mesure.
Nous établirons une comparaison sur la base denkilslité qui, dans la plupart des cas, est

donnée pour un BER de 10Toutefois, la sensibilité étant donnée en,d®ur des débits
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différents selon les travaux présentés, une coiorersn énergie recue (9epermettra
d’établir un critéere de comparaison indépendaniaderme de I'impulsion et du débit. Bien
que valide pour une largeur d'impulsion donnée, com@paraison sur la valeur créte (Se|
sera aussi établie a titre indicatif en approximémpulsion recue par un récepteur
d'impédance d’entrée Jpar une sinusoide modulée par une porte de largéerda maniere
suivante :

R e

P Dg.1 Dg

Enfin, comme peu de systémes (seulement un damsétatie) coupent l'alimentation entre
deux impulsions, I'énergie consommeée par impulslonnée ici a titre de comparaison sera

I'énergie consommeée par impulsion totale#Bsc/Dy).

2.1 Détection cohérente

Le principe de la détection cohérente repose swotaélation du signal recu avec une
réplique de ce signal générée localemdmniplat¢ [1]. Les performances de ce type de
récepteur sont théoriguement optimales mais dépéfoigement de la qualité diemplateet

en particulier de son synchronisme avec le sigegl.rCe type de récepteur dont le principe
est décrit sur la Figure 2, nécessite un générakeupulsions local piloté : i) par un organe
de poursuiteracking qui gere I'alignement du signal local avec ce&gu, ii) par un organe
d’acquisition qui cherche la phase d'origine dunalg(généralement grace a un préambule)

avant de lancer la poursuite.
r(t) r(t).I(t-7) er('ct

,\}n. I f

|
‘ | Corrélateu
p ] @ / Demod |—
, Data

Acquisition
Tracking

DLL |

*n

Figure 2 : Principe d’'un récepteur UWB cohérent.
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Le tracking nécessite I'utilisation d’une boucle a verrouitagur le délailelay Locked Loop

— DLL) dont la précision détermine les performandeda corrélation.

En 2002, quand la recherche sur les systemes U\débaté, plusieurs types d’architectures
cohérentes étaient envisages : des architecturesrralation digitale, des architectures a
corrélation analogique simple et des architect@resorrélation analogique en quadrature
(QAC). Aujourd’hui, ne subsistent que les QAC esisieBment en raison de leur capacité
d’intégration dans les technologies actuelles ¢agusignifie pas que les autres architectures,
et notamment les corrélateurs digitaux, ne serad [@s solutions adoptées dans les

technologies du futur.

2.1.1 Architecture a corrélation analogique simple

Le principe de l'architecture a corrélation simpk présenté Figure 3. Le signal est corrélé
au template local aprés amplification par un LNA. La corréteti est réalisée par un
multiplieur suivi d'un intégrateur/bloqueur. A lanfdu temps symbole le niveau de
corrélation est lu et I'intégrateur est remis aozémm bande passante du LNA et du mélangeur
doit étre suffisamment large pour permettre la pgoa de l'impulsion transmise alors que
celle de la chaine de traitement (aprés corrélppent étre réduite asE1/Ts si le pouvoir de
rétention (blocage) de lintégrateur est suffis@@eci permet de réduire la consommation et

de réaliser le traitement bande de base ainsiaqnerhérisation a une fréquence faible (1/Ts).

RF Transceiver

Baseband

-+ |RX data

TX/RX Switch

| .
I }
@
o

Differential ’T‘ _ ] |8ynehranizer
Pulse Generator

) T TS T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T 1

I 1

' X |

] /| i

! P

; PSA WPA S L (TX data

1 )

| | [

‘ Generator

Figure 3 : Principe de 'architecture a Corrélation Analogique Simple [3].

La conception du multiplieur est, avec l'organe sigchronisation, le principal verrou

technologique car il doit avoir une plage de liftéarlui permettant de fonctionner en
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multiplieur, suffisante pour couvrir les variatiods la puissance du signal recu ainsi qu’un
gain important sur une large bande pour assuréwnde corrélation minimal. La corrélation
réalisant une multiplication de deux signaux de méiméquence, des variations de la

composante continueffset DG apparaissent dans le corrélateur et doiventcémaolées.

Dans [3], cette topologie est réalisée dans urtfetdogie CMOS 0,18m. Le multiplieur, qui
utilise I'effet Early, nécessite un LNA ayant unrgde 20dB et un NF de 4,3dB conférant au
systeme complet une sensibilité allant jusqu’a BBA@dPour améliorer la corrélation, un filtre
passe bas est inséré entre le multiplieur et fiatieur afin de filtrer les fuites et les
perturbations hors bande. Une cellule de gain bbkriavec contréle de DC est aussi placée
avant l'intégrateur pour augmenter le niveau deétation. Le générateur demplateet la
DLL associée sont pilotés par un organe de syn@abion @cquisition et tracking
implémenté dans la section digitale et nécessite@AN de 4b@500Mhz pour fonctionner.
Le CAN consomme a lui seul 80mW alors que le RXsoomme 81mW. Dans ce type
d’architecture, un déphasage de 180° du signal agea letemplateannule la corrélation ce
qui signifie que la précision de la poursuite déite inférieure a la demi période de la
fréquence centrale de I'impulsion recue. Cetteatérastique ainsi que la bande passante du
multiplieur limite cette topologie aux canaux # @e la norme IEEE. Ici, I'utilisation d’'une
DLL ayant une précision de 100ps est nécessaireqouyrir la bande 3,1-5GHz. La taille et
la consommation (résumées dans le Tableau 1) tigeede récepteur ne permettent pas de
répondre aux besoins des applications a faible ow@is montre le potentiel en termes de

sensibilité d’'une approche cohérente.

2.1.2 Corrélation analogique en quadrature (QAC)

Les architectures QAC dont le principe est présania Figure 4 permettent de relacher la
contrainte sur le synchronisme. En effet, la catiéh s’effectuant avec desmplatesen
guadrature, une erreur de phase se traduit paraiagon sur la constellation et ne diminue
pas le taux de corrélation. Les voies | et Q sdifisées par la section digitale pour effectuer
le tracking

Les templatesen quadrature sont générés a partir d'une sinesoigdulée par une porte.
L’erreur due a l'utilisation d’'une sinusoide modaikgu lieu d’'une impulsion idéale lors de la
corrélation est largement compensée par la stakilds OL intégrés et, une atténuation

supplémentaire de quelques dB (3 a 5) est généealeaamise pour prendre en compte cette
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erreur de corrélation dans un bilan de liaisong¥]La modulation de la porteuse par une
porte peut étre réalisée avant ou apres la muiiptin. Techniquement, I'application de cette
porte est réalisée par un fenétrage qui fixe le amdret la durée de l'intégration. L'opération
de synchronisation repose alors sur le positionnénde cette fenétre d’intégration. La
résolution minimale nécessaire au systeme présiame [4] et qui opere entre 4,5 et 8GHz
est de 300ps alors qu’un corrélateur simple néegagiune résolution inférieure a 65ps pour
ces bandes de fréquence. La largeur de la fenétrdee3ns pour corréler des impulsions de
largeurt=1/500.16=2ns. Les auteurs utilisent un mélangeur quatrelrquis pour réaliser la
multiplication et une capacité connectée en sattiemélangeur pour réaliser I'intégration.
Deux interrupteurs commandent la charge et le nmeairde cette capacité, réalisant ainsi le

fenétrage (Figure 4.b).

Wkl

— ot 1

/
— o )

Alart slop

L Vel |J_I
S Tesel irigger v I
Timer delay delay chelay ‘ dielay i 4 )
| — Irigger Al BE

-+ VCO | | [ [

Vhias |

Figure 4 : Topologie QAC avec corrélateur quatre gadrants et intégration/fenétrage par capacité

commutée.

La consommation de cette structure est tres eélet2@mW sans prendre en compte I'OL qui
doit fonctionner jusqu'a 8GHz. Toutefois, les tagis QAC possédent I'énorme avantage
d’estimer la fenétre d’apparition de I'impulsiorgcoe.Cette information peut étre mise a profit
pour réduire la consommation. Par exemple, danslgSEnétrage est réalisé en inhibant le
mélangeur quatre quadrants utilisé pour la corgdlaPour cela, la fenétre est appliquée sur
le signal numérique issue de la PLL avec une fonctogique ET. Le signal est alors
acheminé sur I'entrée OL du mélangeur. Ainsi, emode de la fenétre, I'entrée de I'OL étant
nulle, le mélangeur ne consomme pas. Bien quedeoditif présenté ici soit destiné a la
bande 0-960MHz, le mélangeur, dont la bande passesit 1IGHz, consomme seulement
10QuW et la chaine de réception qui comprend le QAQxdEGA et deux CAN 4b@39MHz
consomme seulement 1,45mW, mettant ainsi en éwdenpotentiel des topologies QAC en

termes de consommation. En outre, les auteurs erdnjue les contraintes sur le bruit sont
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faibles et qu'un tel récepteur fonctionne jusquanietres sans besoin de LNA, si le gain du

corrélateur est suffisant (19dB ici).

Dans [6], une consommation de 16mA sur 1,8V esiraét pour un récepteur dans la bande

3,1-10,6GHz et un débit de 20Mbd_es auteurs utilisent un OL non asservi (VCO emeau

de trois étages) pour générertéenplate La dérive de la fréequence centrale de I'OL étant
beaucoup plus faible que la bande passante dul $iy¥B, le spectre du signal reste dans la

fenétre d’acquisition et I'erreur de phase est cemspe grace a la quadrature. En outre, pour
diminuer la consommation, les auteurs utilisent tdgslogies empiléesiacked permettant

de réutiliser le courant de polarisation, commes@né dans la Figure 5, pour le LNA et le

mélangeur.

.. LoQgeneraton ;
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o
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! Differential LMA

Figure 5 : Topologie QAC avec OL libre et sorfiront-end associé.

Ce récepteur fonctionne avec une section RF (LNMétangeur) ayant 7,5dB de facteur de
bruit pour 24dB de gain et une précision de synuketion de 60ps. En outre, les auteurs
montrent que cette topologie est compatible avex mmodulation BPSK ce qui rend les
structures QAC tres attrayantes pour les solutinnkistandards. Dans [7], le potentiel d’'une
topologie utilisant la quadrature est exploité aaximum. Une premiére transposition permet
d’adresser des bandes de fréequence autour de GEiz8Ensuite, la quadrature est utilisée
pour réaliser un filtrage complexe permettant dduir@ par deux la bande passante de la
bande de base et de pouvoir adresser jusqu’a &ixatea500MHz. Ici, lesemplatessont
stockés dans des mémoires permettant au systéomrdeuter trés rapidement d’'un canal a
l'autre. Toutefois, les niveaux de corrélation®iatls ne sont pas trés bons car la sensibilité
n'est que de -53dBm@50Mbgt -80dBm@100kbsce qui correspond & une tension créte de
2,24mV.
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2.1.3 Architecture a corrélation digitale

Des études ont été menées sur des architecturesréation digitale. Selon le principe
présenté dans la Figure 6, le signal est directenmverti apres amplification. La section RF
se réduit a un unique LNA alors que I'essentietrditement est réalisé par la section digitale.
La contrainte sur le CAN est trés forte car la fidace d’échantillonnage est trés élevée et
doit étre de 20GHz pour couvrir la totalité de Entde FCC. Pour minimiser la taille et la
consommation de la section digitale, la résolutioit étre réduite au minimum. Dans [8], les
auteurs proposent une solution basée sur un éltbanéur 1 bit. Une telle résolution est
suffisante dans un contexte impulsionnel et neatigle rapport S/N que d’un facteur de 2dB
permettant d’atteindre théoriquement un BER@347kis 10° & 30 métres [9] avec une
section RF ayant un facteur de bruit de 8dB. L'@tanneur est réalisé avec N bascules D
en parallele. Les bascules sont activées les yrés &s autres avec un retard correspondant
a linverse de la fréquence d’échantillonnage (Fege). Cette technique permet de
fonctionner avec une horloge indépendante de lguééce d’échantillonnage. En outre, le
corrélateur digital peut étre réalisé par un filidapté (architecture RIF) dont les ccefficients
sont letemplate Pour une résolution de 1bit, ce type d'architecfpermet de limiter la taille

de la section bande de base

________________________________________________________________________________

I I |
| | ! !
i \ | osciLaTEURNPHASES | 1! !
! ' (LA |
I 1 ! : | :
| E l L :
! S bit1 1 || !
| I by |
I 1 : : | :
: bita [} 1N/ 010°/N) Hz !
i | :F ! : :V BUF Corrélateur Digital E
| | | ./: (FIR) Processing | !
! ! . |1 N.n,20.10%/(N.n) Hz T (Scrambling |
i ' 3 il Spdreading |

i ! .
| | :,f bith | b Template i} !
| 'CAN il (COER) !
iRE e e I BIEERRITE, e 3

Figure 6 : Architecture a corrélation digitale.

Dans [10], cette architecture est reprise avecéselution de 2 bits permettant de détecter la
polarité de I'impulsion recue. La sensibilité destules étant faible (50mV), la contrainte sur
le gain du LNA est trés importante. En outre, leget de I'OL vers le LNA a travers le
substrat posent des problemes difficiles a résoenaison de la trés large bande du systeme
[11]. Ces problemes couplés a la forte consommateta section digitale due a la fréquence

d’échantillonnage font qu’aucun systeme opératibrma encore vu le jour dans les
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technologies actuelles, toutefois, le fort potdngjee représente les technologies 45nm ou

20nm pour les systémes digitaux reste un atoutungjgur cette approche.

2.1.4 Conclusion

De prime abord, les architectures a corrélationt si@s architectures complexes parmi
lesquelles les topologies QAC semblent les plugrésisantes en raison notamment de leur
potentiel en termes de synchronisation. La compiexlie ces architectures conditionne
fortement la taille et la consommation (cf TabldywA ce jour, pour la bande haute (>3GHz)
du FCC, seuls les travaux présentés dans [6] afiichdes résultats en termes de
consommation (29mW) du méme ordre de grandeur que prédis dans [2]. De plus, ces
architectures ont un fort potentiel ce qui laisspeaser que ces performances peuvent étre
améliorées. Tout d’abord, la synchronisation suetaps symbole nécessaire a la corrélation
peut étre exploitée dans une gestion de lalim@amatEn outre des OL libres ayant de
surcroit des capacités de mise sous tension rdgidehapitre 2) peuvent étre utilisés pour
réduire encore la consommation. Enfin la contrasue les performances de I'étage RF,
donnés dans le Tableau 1, n’est pas tres importrntertains dispositifs ont été congus sans

etage d’amplification en amont du corrélateur [B][5

Tableau 1 : Comparaison des architectures a corréten.

Pap.| Ae Pdc (mW) Ec: BW Se (dBm)/ Techno Débit Mod |G-Ina NF-lnajLarg. Prec.| Resol. Cons.
(mm?) (pJ/P) (GHz) Se(fJ) (CMOS) (ns) (ps)
81 -80a-72 100M a 20,2 4,6
[3] | 4,42 ) 410 3,15 . 0,18u PPM NC 100 {4b@500MHz 80mwW
(Corel Simple) 10 200M dB dB
120 5
[4] ] 1,96 1.10° 4,5-8 NC 0,18 107M BPSK| NI NI |0,3-3 300 NI NI
(QAC)
1,45 0,3- -41.3@20Mbs™
[5]1 ] 1,5 37 0,134  39M BPSK| NI NI 5 800 |4b@39MHz 200uW
(QAC+ADC) 0,85 3
29 3 24 7,5
[6] 8 1.10° 3-5 NC 0,18u 20M BPSK] NC 60 [4b@80MHz 450uwW
(QAC+ADC+0L) dB*  dB*
156 , 31 -53@50Mbs™ 12 2-4
[7] 1 3.10 0,09u 50M OOK NC NC NI NI
(QAC) 9,5 1E-1 dB  dB

* Ina+mélangeur

Par ailleurs, les résultats sur la sensibilité ek récepteurs sont assez mitigés. Sur la base de
ces observations, il est assez difficile de seefaine idée exacte du réel potentiel d’'une

approche cohérente dans un contexte UWB-IR. Pagdelment, c’est la topologie utilisant la
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corrélation simple qui affiche la meilleure senigi®ialors que les QAC présentent des

performances assez faibles.

2.2 Récepteurs non-cohérents

Contrairement au récepteur cohérent qui comparsigeal recu a une réplique générée
localement, un récepteur non-cohérent utilise ompkd détecteur d'impulsions. Le principe
des récepteurs non-cohérents est présenté sugueeH. Le signal est d’abord amplifié avant
de passer dans le détecteur. Une chaine de traitdraade de base (BP~Ds) relativement
simple, composée d’'un filtre passe bas ou d'ungnat@ur, suivi d’'un trigger, permet de
remettre en forme le signal recu. On rencontre daomlles de détecteur d'impulsions : i) les
détecteurs d’énergie qui utilisent une fonctiondratique §quare) souvent réalisée par des
mélangeurs fonctionnant dans leur zone linéainaltiplier), ii) les super-régénérateurs qui
utilisent un OL dont les conditions de démarrag# soodifiées par 'impulsion recue. Le fait
de ne pas utiliser de corrélateur confere de nomxba@antages a ces architectures : i) elles
sont potentiellement plus économes en énergie lbes a’utilisent que peu d’éléments
fonctionnant aux fréquences RF, ii) elles ne s@# gensibles a la phase du signal recu et
donc n'utilisent pas de systeme de synchronisatmnplexe et colteux en énergie, iii) elles
ne sont pas sensibles aux multi-trajets et fonoBoh sans égaliseur. Enfin, ces architectures
sont reconnues par le standard IEEE qui proposdypes de topologies pour les couches

physiques alternatives du standard 802.15.4a.

Sl A

\r : g Miseen |
4.~ Détection |— Eowié

fo 2fo

Figure 7 : Principe d’un récepteur non-cohérent.

Toutefois, les détecteurs non-cohérents nécessiteriort signal pour bien fonctionner. En
effet, la décision sur le bit transmis étant ré&aigres t6t dans la chaine de réception (apres le
détecteur), le potentiel de traitement bande de bastres faible (faible gain de traitement de
I'étalement de spectre par exemple). En contréegeam simple numériseur 1 bit fonctionnant

a une fréquence égale a peut suffire pour la conversion analogique / nuqué. Etant
sensibles aux pertes dans le canal, ces topolagiesbesoin d'un fort gain RF et les

contraintes sur le LNA sont assez importantes. miane générale les détecteurs non-
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cohérents sont reconnus pour avoir de moins boseresbilités et des portées plus restreintes
gue les récepteurs cohérents. En outre la détectmmricohérente est peu sélective en
fréquence car elle n'utilise pas de mécanisme desposition de fréquence. Enfin, étant

insensible a la phase du signal recu, cette déteag fonctionne que pour des modulations
OOK, PPM ou PIM.

Nous analyserons dans cette section différentdisatans utilisant des détecteurs d’énergie

et des super- régénérateurs. En plus des perfoemagt termes de consommation, une
attention particuliere sera portée sur la sengghdt les performances de I'étage RF ainsi que

sur le potentiel de réjection des fréquences neiraldes (bloqueurs, canaux adjacents).

2.2.1 Détection d’énergie

La détection d’énergie est généralement réaliséaipa fonction quadratique placée derriére
le LNA. Les premiers travaux rapportés en 2005 dagas utilisent un multiplieutbasé sur
des paires différentielles croisées comme représanmt la Figure 8 a). Les transistors sont
cascadés pour améliorer l'isolation et limiter aies problémes de variation d'offset (11P2)
inhérents aux structures a conversions directete Gaucture affiche un gain de 5dB dans
une BP de 1,75GHz, ce qui permet au récepteuredidite une sensibilit¢ de 0,6mV (-
72dBm@20Mbg) avec des performances de LNA modestes : un gait8dB et un facteur
de bruit de 4,6 dB. Toutefois, les contraintes Immplification sont reportées sur la chaine
de traitement bande de base qui integre un AGCtay&in (de -10 a 45 dBV) avec réjection
du DC. La mise en forme est réalisée par un fiicef de gain 8dB et de bande passante
150MHz.

Afin d’améliorer la sensibilité, [13]-[14] proposefutilisation de LNA de 7 étages ayant un
fort gain (40dB) avant I'élévation au carré pamé@langeur passif présenté sur la Figure 8 b).
Bien que le facteur de bruit de la chaine en andontiétecteur soit élevé (8,5dB) pour un
LNA, la sensibilité du récepteur est de 254uV (B8 100kbs-1) notamment a cause de la
bande passante du systéme qui n’est que de 500EtHautre, la bande passante du LNA est
réglable afin d’adresser les trois premieres bartiestandard IEEE ce qui confere au
systeme une certaine sélectivité en frequence KR Bu récepteur n’est augmenté que d’'un
facteur 100 pour des bloqueurs placés a 2,4GHz28(F1z et ayant des puissances de -

20dBm et -15dBm respectivement).

97



Chapitre Il :Détection de Signaux Ultra Large Bande (ULB) pauRladio Impulsionnelle

a) b)
Figure 8 : Mélangeur présenté dans [12] (a) et darj$3] (b).

Afin, d’'optimiser I'énergie consommeée, une attentparticuliere est portée sur les circuits de
polarisation. En effet, des circuits permettantd&érer la mise sous tension sont intégrés au
LNA. Quand le circuit est allumé (Qi, la grille est commutée (Qfkd pendant 1ns afin
d’étre chargée a travers une faible impédance coraprésenté sur la Figure 9 a). De plus, le
récepteur étant non-cohérent il utilise seulemaruartz a 33MHz au lieu d'une PLL dont le
temps de démarrage empécherait I'extinction tadalesysteme. Le temps total de mise sous
tension du récepteur est inférieur a 2ns ce quneede I'éteindre entre chaque impulsion
recue. Cette gestion de I'énergie rend la puissamzgenne consommeée proportionnelle au
débit et permet de diminuer drastiquement I'énecgiesommeée par bit (Bade 350nJ (sans
gestion) & 2,5nJ pour un débit 100kbs
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Figure 9 : a) Accélération de la mise sous tensi¢h4]. b) Squarer[15].

Les bonnes performances de ce récepteur sont amufeénalisées par la taille du LNA qui
utilise 14 inductances et occupe 1,3mwfin de réduire les contraintes sur le LNA, [15]
propose l'utilisation d'un détecteur basé sur lactoon quadratique du MOS en saturation

(Figure 9.b) plutdt que d’'un mélangeur. Le gaincdde structure lui permet d’atteindre une
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sensibilité de 200V(-91dBm@1Mbs) avec un LNA ayant 33dBV de gain et 3,7dB de
facteur de bruit. Toutefois, la sélectivité en frégce du systeme est fixée par celle du LNA
et les bandes 2,4GHz et 5,25GHz ne sont rejetéeded0 et 8 dB respectivement.

Une solution basée sur la transposition de fréquesst présentée dans [16] permettant
d’améliorer la réjection. La section RF du récept@tigure 10) permet de convertir des

signaux présents dans les bandes 7-9GHz et 3-5GHigeaux bande de base. La conversion

se fait en quadrature et les signaux 1/Q sont réooés en sortie du détecteur quadratique.

| % b=
1
: 4GHz LO {1} |
1 .
| -l >
| Recelver (Rx) 4GHzLO (O 1.

| P >

: 8GHzLO () d s

i S |

| SQ-llerz > |

86Hz LO () f——————
1

1

Figure 10 : Détecteur non-cohérent a conversion dicte.

La réjection de la frequence 5,5GHz est supériaus®dB et le systéme peut communiquer
dans les deux bandes en méme temps pour amébodétdction. En outre, la sensibilité du
récepteur est trés bonne puisqu’elle atteintV7{5.10%J) (-79dBm@250MHz). Toutefois,
bien que cette architecture soit non-cohérente,pelkssede la plupart des inconvénients d’une
architecture QAC (mélangeur large bande, synthé&sdr@hjuence) et des caractéristiques

similaires (forte consommation statique, débit éjev

2.2.2 Super-régénération

Le principe de la super-régénération est baseé 'gtilishtion de I'impulsion recue pour
modifier le démarrage d’'un OL dont la fréquencesditlation est la méme que la fréquence
centrale de l'impulsion. L'OL est activé périodiguent a la fréquence de répétition des
impulsions recues par l'intermédiaire d’'un signalammande I(t) (lguench comme décrit
dans la Figure 11. Si une impulsion arrive pendartemps d’activation de I'OL, alors les
conditions de démarrage changent et 'OL démams mpidement. Il est alors possible de
mesurer la différence de temps de démarrage ouptitacie @AV) de l'oscillation pour

déterminer la présence d’'une impulsion.
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Figure 11 : Principe de la super-régénération.

Ce principe, bien qu’ancien, était peu utilisé ende étroite en raison de la largeur de bande
du systéme ce qui le rend peu sélectif en frequédekeinconvénient devient un atout dans un
contexte UWB ou il est difficile de réaliser destgynes large bande. De plus, il apparait que
ce type d’architecture possede d’autres avantagesIfpJWB-IR et le « low-power ». Tout
d’abord, étant basé sur un systéme naturellemestalile, ce type de récepteur permet
d’atteindre un grand gain et donc une bonne sditgilaivec un budget de consommation
assez faible. En effet, les deux réalisations pablia ce jour pour des applications UWB-IR
affichent une consommation de I'ordre de la dizadeemilliwatts pour des sensibilités de
1931V (-91,3dBm@1Mb3) pour [17] et 11RV (-99@1Mbs") pour [18]. En outre, le fort
gain inhérent aux topologies super-régénérativesigted’alléger les contraintes sur le LNA.
Un seul étage suffit pour atteindre les performaraféchées plus haut et les caractéristiques
présentées dans [18] sont assez modestes : G=15B-6dB.

[17] et [18] utilisent la méme topologie basée wuiOL (LC) qui permet d’injecter lguench

a travers la source de courant qui alimente le NMID& la transconductance synthétise la
résistance négative de I'OL. Tant que le couranfaslsle (pas deuench), les pertes dans le
résonateur dominent, et le systeme composé paXfedt le résonateur peut étre assimilé a
un amplificateur a « augmentation de Q » dont laeBFfixée par le ccefficient de surtension
(Q) du résonateur RLC couplé au LNA. Lorsque lerantiinjecté par le NMOS dépasse le
seuil critique permettant de compenser les pektgssur la Figure 11), la résistance parallele
de l'oscillateur devient négative et le systemeaeen oscillation jusqu'a ce que le courant
redescende en dessous du seuil critique.

Il apparait que le gain de la structure ainsi cuéande passante dépendentjdanch Afin
d’augmenter la bande passante, il importe d'utiliserésonateur faible Q (8 pour [17] et 9,8
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pour [18]) et de minimiser le temps de commutagotre le mode amplification et le mode
OL. En outre, pour maximiser le gain, il importe kdésser le plus de temps possible a
I'oscillation pour s’établir et donc d’augmenter largeur duquench L'utilisation d’un
guenchtrapézoidal permet de régler la bande passangpemdlamment du gain du systeme.
L’amplitude duquench(qui conditionne la variation duyy et son temps de montée (Tr)
fixent la bande passante du systéme alors queitedgpend essentiellement de la largeur.
Ainsi pour atteindre une BP de 500MHz centrée &BI8 [17] utilise un Tr=5ns alors que
pour atteindre une bande passante de 1GHz cen#€dda [18] prend Tr=1ns, ce qui reste
des ordres de grandeur aisés a réaliser et n’ajeme la complexité du systeme.

En outre, il importe que l'impulsion soit bien synonisée avec le début dyench Si
impulsion arrive trop tot, alors I'énergie estsdipée dans le résonateur et si elle arrive trop
tard les conditions de démarrage se rapprocheceltes qui ont lieu sans impulsion. Dans les
deux casAV diminue. Toutefois, les contraintes sur la syodmsation sont assez faibles au
regard d’'un systéme cohérent. Dans [17], un déeatbg2ns sur une impulsion de méme
largeur et uguenchde 17,5ns de large entrainent une diminution dé de la sensibilité. De
méme dans [18], un décalage de +/-100ps sur unglsiop de largeur 500ps et guenchde
2,5ns de large n’entrainent pas de détérioraticsunable.

De plus, le systeme est robuste au décalage enfréduence centrale de I'impulsion et la
fréequence d’oscillation (une variation de 5% n’emdye pas d’erreur mesurable dans [18]) ce
qui allege les contraintes liées aux variationsptesédés de fabrication. Cette caractéristique
couplée au faible Q permet a [18] d'utiliser desagtors pour changer la fréquence du

récepteur afin d’adresser plusieurs canaux.

Face a ces nombreux avantages, quelques incont@mristent. Tout d’abord, le gain du
systeme est lié au débit. En effet, il importe dgee oscillations se soient arrétées avant la
détection d’'une nouvelle impulsion. Le débit maximst fixé par la durée dyuench plus le
temps d’amortissement. De plus, la réjection totllesysteme est réalisée par la réjection du
LNA a laquelle s’ajoute la sélectivité du superééérateur. Pour [17] qui n’utilise qu’un seul
canal de la norme IEEE, la réjection d’'une frégeedécalée de 400MHz n’est que -12dB.
Pour [18] qui utilise un LNA suffisamment large p@dresser les deux premiers canaux de la
norme IEEE, la réjection du canal 1 est de -7dBe#ie du canal 2 est de -17dB. Enfin, bien
gue ce type de récepteur soit non-cohérent et ligtutipas d'égaliseur, sa résistance
intrinseque aux multi-trajets est plus limitée quigcepteur utilisant la détection d’énergie.

[18] a évalué I'impact des multi-trajets sur leBHEDans le cas du modele de canal CM1 du
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standard IEEE 802.15.4a, le S/N doit étre augmeletéd,1dB pour afficher les mémes
performances. Cela se traduit par une dégradatidd&R de 2,1.10a 1,8.1F pour un SNR
constant de 12dB.

2.2.3 Conclusion

Le récepteur non-cohérent affiche de trés bonnefrpgances en termes de puissance
moyenne consommée. Dans ce domaine, les superéréggumrs qui consomment en
moyenne 10mW surclassent les détecteurs d’énetgig,la consommation est de I'ordre de

30mW, essentiellement grace a l'allégement desaioés sur le gain de la section RF.

Tableau 2 : Comparaison des performances des récepirs non-cohérents pour des applications IR-UWB.

Ref Type Pdc Ec, Débit BW Se Se Se Ae

(mw) ) (Mbs-1) (GHz) (dBm)@Mbs™ (fJ) (V) 1(ns)(mm?Mod G-Ina NF-Ina
[16] ED 136,8 5,5E-10 250 3,195 -79 250 5.04E-57,10E-05 1 ~4 0O0K20,2dBV 5,6dB
[15] ED 31,5 3,10E-09 1 3-5 -91 1 7.94E-41,99E-04 2 2,8 OOK 33dBV 3,7dB
[12] ED 28,8 5,8E-10 50 3,1-5 -72 20 3.15E-36,28E-04 0,8 3,8 OOK 18dBW 4,5dB
[13][14] ED 35,8/0,25*350E-9/2,50E-09* 0,1 3,1-49 -99 0,1 1.26E-32,51E-04 2 2,2 PPM 40dB 8,5dB
[18] SR 9,3 1,20E-09 10 3,3-43 -99 1 1.26E-41,12E-04 1 3,4 OOK 15dB 5dB
[19] SR 11,25 1,1E-08 1 3,55-4,05-91,3 1 7.41E-4193E-04 2 2,25 O0OK NC NC

Sur le plan de la sensibilité, les performances slgser-régénérateurs sont sensiblement
meilleures que celles des détecteurs d’énergietekzanche, le débit maximal ainsi que la
sensibilité aux multi-trajets sont des inconvérsergour ces topologies. Enfin, la
synchronisation dguenchavec le signal regu, bien qu’elle conditionne fEsuperformances
en termes de consommation et de sensibilité, rastanconvénient car elle complexifie la

mise en ceuvre du récepteur.

2.3 Conclusion sur I'étude

Cette étude de I'état de l'art valide certains itéssi présentés dans [2], mais aussi, met en
evidence certains points qu’il serait difficile diméhender avec une approche prédictive
basée sur des modeles comportementaux.

La Figure 12 présente I'énergie consommée en fomctu débit pour les différents récepteurs
présentés. Il apparait que I'énergie consommeédipérorrespondant a I'énergie consommeée
par impulsion dans les cas présentés ici) estdégmendante du débit comme pour les

systemes bande étroite [19]. Cela montre que jagapd'sent, les récepteurs n’exploitent que
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tres peu le potentiel de 'UWB-IR pour la gestioa Bénergie a travers I'extinction du
systeme entre deux impulsions. Toutefois, {'#ic systeme présenté dans [14] montre que ce
potentiel est réel et qu’une gestion de I'énerdfieace utilisant des structures Zero-DC ou
des commutations d’alimentation rapides est uneitisol incontournable pour réduire
drastiquement la consommation. En outre, il esmeriial d’exercer ce contrdle de
I'alimentation sur les éléments RF car ils représeinsouvent plus de la moitié de I'énergie
consommeée, et ce, sans dégrader leurs performabDees ce contexte, l'utilisation de
systemes non-cohérents qui n'utilisent que pelédiéhts fonctionnant aux fréquences RF est

un atout.

1E—G6' 4] = ===as

1E07 | 1Avec qestlon d allmentionl

St * QAC
Ec (J) 1508@4]* g - = ED
1609 Tl =5
1610 |
0,1 1 10 100 1000

Ds(Mbs-1)

* avec gestion de I'alimenation

Figure 12 : Energie consommeée par bit en fonctionwddébit symbole pour des topologies QAC, a détectio

d’énergie (ED) et super-régénératives (SR).

L’énergie consommée par bit n'est pas le facteuméeite pertinent pour un systénmew
cost. En effet, sur ce seul critere de comparaisormroe le montre la Figure 12, les
structures QAC sont plus performantes que les tsireE non-cohérentes essentiellement en
raison du débit élevé auquel elles fonctionnentut@is, pour les applications pour
lesquelles la consommation moyenne prévaut suébé,da consommation moyenne reste le

facteur de mérite le plus pertinent.
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Figure 13 : Puissance moyenne en fonction du délsymbole pour des topologies QAC, a détection

d’énergie (NC) et super-régénératives (SR).

Dans ce contexte, les topologies QAC devraientinglte des performances légerement
supérieures a celles des détecteurs d’énergieffen I'économie d’énergie réalisée par la
suppression du mélangeur et de la PLL dans undogipdED est pénalisée par le fort gain de
la section RF qui leur est nécessaire pour congbktr sensibilité aux pertes dans le canal.
Toutefois, comme le montre la Figure 13, seulsttagaux présentés dans [6] montrent
gu’une conception soignée a permis de réalisertapaogie QAC ayant une consommation
DC comparable a celle des détecteurs d’énergie. [Bswautres travaux, les performances sur
le plan de la consommation sont trés au dela deéerpgnces moyennes des ED et la
consommation moyenne des QAC est aux alentour@mW contre 45mW pour les ED,
comme le montre la Figure 13. En outre, on remagygesur ce plan, les super-régénérateurs
surclassent toutes les architectures avec une onaton moyenne autour de 10mW. Enfin,
on peut remarquer gue la encore la gestion denltation reste la solution incontournable
pour réaliser un véritable saut technologique p#ant de réduire d'un facteur 100 la
consommation moyenne des récepteurs (0,25mW pdi)t [1

Sur le plan de la sensibilité, les performanceglades ne sont pas celles auxquelles on
pourrait s’attendre. Nombre de travaux présentastrdcepteurs cohérents n’affichent pas les
performances en termes de sensibilité. Cela pexpbdguer par la forte dépendance de ce
facteur de mérite avec les performances de l'orgémesynchronisation qui est rarement

intégre.
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Figure 14 : Sensibilité en tension en fonction da lpuissance moyenne consommée pour des topologies

QAC, a détection d’énergie (ED) et super-régénérates (SR).

Sur la Figure 14, ou la sensibilité est évaluédoation de la consommation moyenne, les
travaux présentes ici ne permettent pas de mogqtrerla détection cohérente surclasse la
détection non-cohérente alors gqu’elle affiche de$opmances théoriguement supérieures. En
outre, pour un budget de puissance donné, les -ségénérateurs affichent les meilleures
performances en raison des faibles contraintelaseaction RF.

En conclusion, il est difficile de prédire les marhances finales d’'un systéme complexe sur
la base d'une approche prédictive comme présenté fiy. En effet, sur le plan de la
consommation, ces prospectives semblent optimigesoutre, toujours sur le plan de la
consommation, et dans un contexte UWB-IR, il sengjpie la mise en place de systeme de
gestion d’énergie soit bien plus déterminante gushbix d’'une architecture ou d’'une autre.
Cette étude montre ensuite que, malgré la perfarendes outils d’aide a la conception, la
complexité du systéme reste un facteur détermidans sa réalisation. Les topologies QAC
souffrent de cette complexité. De plus, les travpukliés récemment [20] montrent que les
récepteurs non-cohérents sont actuellement traksi@s sur le plan de I'intégration.

Enfin, notons que la sensibilité ne parait pas &reéfaut principal des détecteurs non-
cohérents. Leur manque de sélectivité en fréqusenwble étre en réalité le probleme le plus

difficile a résoudre pour ce type de systeme.
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3 RECEPTEUR NON COHERENT POUR LES APPLICATIONS A FAIBLE
COUT ETA FAIBLE CONSOMMATION

Les travaux réalisés au laboratoire sur le plan réespteurs s'inscrivent dans le méme
contexte que les émetteurs : les applicationshdefainlit et a faible consommation. lls ont été
réalisés au cours de la thése de M. Battista etlomhé lieu aux publications [10][21][22].
L’'analyse qui est présentée dans le premier cleajuiantifie la RFID et les WBAN comme
principaux débouchés pour 'UWB-IR. Toutefois, pdeis applications RFID envisagées au
laboratoire, le récepteur UWB est mis en ceuvre dardscteur et ne s’inscrit pas dans ce
contexte (possibilité d’alimentation importantejbfa taux d’intégration lié aux faibles
besoins de production, besoins de localisation,Le$.recherches sur le récepteur s’orientent
donc essentiellement autour des besoins rencafdrésles WBAN ou dans les WPAN et les
bandes de fréquence visées sont les bandes FOOC:tLES principaux besoins peuvent étre
listés comme suit :

- Portée faible (inférieure a 2 metres)

- Débit moyen (quelques dizaines de mégapmsur supporter un flux vidéo)

- Intégration maximale en technologies CMOS standard

- Tres faible consommation.

3.1 Description du systeme

Bien que des études aient été menées sur desaéceptcorrélation digitale [10], les travaux
présentés dans cette section portent uniqguemeria gé@ception non-cohérente a détection

d’énergie pour une modulation OOK. L’architecturégentée ici est décrite par la Figure 15.
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Figure 15 : Principe du récepteur non-cohérent étuié au laboratoire.

Trois fonctions principales sont réalisées par deepteur : i) I'amplification faible bruit

(LNA), ii) la détection d’énergie (ED), iii) le tit@ment post-détection.
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Le LNA doit fournir un niveau de signal minimal m&saire a la détection, mais aussi un
rapport signal a bruit (S/N) suffisant pour fixer seuil de détection entre le signal et le bruit.
Le rapport S/N et le niveau de sortie du LNA éfiaréds par la détection, le gain et le facteur
de bruit sont imposeés par la portée et la bande podétecteur donné. Le gain en tension du
LNA étant particulierement déterminant, les arattilees développées se composent d’un
étage RF, permettant de réaliser I'adaptation @it Bur une bande donnée, et d'un étage
d’amplification permettant de maximiser le gain Bucharge que représente le détecteur. Des
cellules d’adaptation pour la bande ECC et FCCrdgrarticulierement étudiées.
Classiquement, les détecteurs d’énergie se compdiendétecteur quadratique, suivi d’'un
intégrateur réalisant une détection d’enveloppie.lécdétecteur d’enveloppe sera réalisé par
un amplificateur dont la bande passante sera régbtee réaliser l'intégration tout en
optimisant le gain de la chaine. Le signal en saté I'intégrateur est alors remis en forme
par un comparateur a seuil. Cette fonction revétimmportance capitale dans le systeme car
elle constitue I'élément de décision de la chaimadrique. Une fois la décision prise, il n’est
plus possible d’améliorer la réception au niveas signboles recus. Bien que le plancher de
bruit ne varie pas en entrée du détecteur, le sleudétection doit étre variable. D’une part,
cela permet au systeme d’adapter le seuil de décem fonction du niveau du signal recu.
Ainsi, dans le cas d'un fort signal, le seuil pétie élevé, garantissant une bonne immunité au
bruit. Dans le cas de faibles signaux, il doit pmus’approcher du plancher de bruit pour
garantir le fonctionnement (au prix d’'une augmeatatiu TEB). D’autre part, en présence de
bloqueurs, ou de canaux adjacents, le seuil daivqo étre remonté pour ne détecter que le
signal (si celui-ci est plus élevé). Ce derniempeist important car, in fine, le comparateur est
le seul élément capable de rejeter les perturbmaprésents dans la bande du récepteur.

Le traitement post-détection revét une certaineomi@mce dans un contexte de faible codt et
de faible consommation. En effet, pour étre aufesauit (utilisé sans fonctionnalité annexe)
un récepteur doit fournir la séquence binaire reetisson horloge associée. La forme
particuliere des signaux UWB-IR, comportant souveet la puissance a la fréquence
symbole, rend propice la mise en ceuvre de syst&ngses de récupération d’horloge,
notamment en sortie du détecteur. De plus, danadee de la détection d’énergie, il est aisé
de compenser la faible sensibilit¢ du détecteur lgamission de plusieurs impulsions
successives afin d’augmenter I'énergie collectéandDce cas, le détecteur d’enveloppe en
sortie de I'élévateur au carré doit étre modifi@iptirer le meilleur parti de cette technique.

Une autre solution consiste a réaliser l'integratiomérique apres la détection. Ces fonctions
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de post-traitement ne seront pas traitées danséreoire, toutefois il importe de garder a

I'esprit que le signal en sortie du détecteur @tieé exploitable par ces circuits de traitement.

Pour la bande FCC, le Tableau 3 donne un ordreatelgur des principales caractéristiques
du récepteur pour une impulsion d’amplitude 1,4\fppduite par le générateur du 8 CHII
3.2. Ce bilan de liaison est réalisé pour des aetemyant 0dB de gain et en négligeant les
pertes dans les interconnexions. Il apparait qudistance de 2 metres peut étre atteinte pour
un gain de LNA de 25dBYV si le détecteur présente sansibilité de 43,4mV. Pour atteindre
une distance de 10 meétres, le gain du LNA doit@&r85dB et la sensibilité autour de 20mV.
Pour ces deux scénarios, un facteur de bruit deestiBonsidéré ce qui conduit a un rapport
signal a bruit de 31dB et 17,3dB pour respectivdardanet 10m. Pour le cas ECC, il apparait
clairement que I'amplitude du générateur présemt® @HIl 3.3 ne permet pas d’atteindre des

distances importantes et augmente considérabldegobntraintes sur le LNA.

Tableau 3 : Bilan de liaison prédictif (FCC).

Scénarios Signal Sortie Distance Se Gain LNA F LNA Signal Bruit

Générateur Sortie LNA Sortie S/N*

(Vee) (m) (mVc) (dBV) (dB) (mVce) LNA (dB)

(mVeff)

scénario FCC-1 1.4 2 1.22 25 5 43,4 1,18 28.3
scénario FCC-2 1,4 10 0.48 35 5 19,4 2,6 14.3
scénario ECC-1 0,37 1 0.61 30 5 38,5 1,26 26.37
scénario ECC-2 0,37 2 0.3 38 5 43,1 2,8 20.7

* Approximation 10.Log[(VS%/2)/VBef]

D’un point de vue pratique, les conceptions des L&tAlu détecteur ont été réalisées afin
d’obtenir les meilleures performances, avec entmemmire les ordres de grandeurs fixés par

les scénarios 1.

3.2 Conception de LNA

En vue d’étre intégrés dans un systeme a faible atodl faible consommation, plusieurs LNA
ont été realisés. Ces travaux ont été réalisésldaredre de la thése de Marc Battista (sur le
point de soutenir). Afin d’optimiser la taille ed consommation, une topologie de source
dégénérée adaptée par cellules LC [23] est prop@sdte technigue posséde deux avantages.
D’une part, en technologie CMOS, il est possibltéindre des gains supérieurs a 15dB pour
des facteurs de bruit inférieurs a 2.2dB [24], aeé permet d’envisager d’obtenir les
performances spécifiées, en ajoutant un seconc a@agnplification. De plus, dans cette

technique, la cellule d’adaptation est un filtre. lCxla permet d’alléger les contraintes sur le
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filtrage et, dans le cas d’application a faible tcaliéliminer le filtre de bande en amont du
LNA.

Deux méthodes de conception ont été développéadembandes FCC et ECC. Les travaux
sur le ECC ayant été entrepris avant la fin dedanalisation, la bande passante visée ne
correspond pas exactement a celle fixée par lelatdrsans que cela n’invalide pour autant

la méthode.

3.2.1 LNAFCC [22]
La topologie du LNA FCC est présentée a la Fig@ireLe premier étage, réalise I'adaptation
sur la charge 30 de I'antenne, alors que le second étage permetatiser I'adaptation sur la

sortie avec pour objectif de maximiser le gainersion sur une haute impédance.

V=12V

Input matching

Figure 16 : Topologie du LNA FCC.

3.2.1.1 Méthode de conception

La dégénération de la source par une inductanceumsttechnique trés répandue en
technologie MOS car elle permet de réaliser uneédapce d’entrée ayant une partie réelle,
ce qui est nécessaire pour I'adaptation en puissdht effet, 'impédance (vue de la grille de
M1) du cascode M1/M2 dégénéré pardst [25]:

C

(2) Zin = gmLs + J{ L - st] = RIN + jXIN
gs Cgsw
Le schéma équivalent de la structure représentkastigure 17 montre que I'adaptation peut
étre réalisée par un filtre LC pour lequel le rédenr série Lg/Cys réalise le dernier élément

du filtre et la partie réelle de I'impédance(g/Cys) sa charge. Les conditions d’adaptation en

puissance sont alors :
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(3) LS+LS_N:agN/b: Lls_ )
(4) 1/C, +1/Cq = 1lobg,=1/C'g ,
(5) 9,Ls/Cy= 1R

ou b est la bande relative, lgs ccefficients du filtrex eto les ceoefficients de normalisation

donnés a la Figure 17 et r la terminaison du filtre

!Filtre LC
i o=Ro/wn
'o=1/Ro.ow L c
Ro=50Q b=(w2-01) NoLom il o
W\~ 1, — OO —| oD
E — S~
emu@ : Cr1=cgi/b Lri=ab/gt  L'sn=ogn/b C'sn=cb/gn gm.Ls/Cgs

Figure 17 : Schéma équivalent de I'étage d’entréeud_NA.

Des filtres de nature et d’ordre différents peuvadots étre utilisés pour réaliser I'adaptation.
Toutefois, le dernier résonateur doit étre un rasaur série ce qui impose que le premier
résonateur (coté antenne) doit étre paralléle padiltre d’ordre pair et doit étre série pour
un filtre d’ordre impair. De plus, la large bandsgative du masque FCC induit une faible
variation sur la valeur des composants, ce quirfagd’intégration dans une technologie
CMOS pour laquelle la plage des valeurs possibdssinductances est assez faible (cf, CH2
83.2). Cette plage est un critére essentiel poahdex du filtre car elle restreint le nombre de
possibilités. En effet, pour une plage de valeorsprises entre ki, et Lnax l€s valeurs des
coefficients normalisés de résonateur parallelp €gsérie (9 du filtre doivent satisfaire la
condition suivante :

(6) Lm—‘”b<gs<|‘m—‘”b; E> gp>£

a a I‘min I‘max

D’aprés les conditions données par (3} let Gy permettent de synthétiser le dernier
resonateur indépendamment dgek Cys. Il reste alors deux degrés de liberté (la taideM1 a
travers Gs et la valeur de ¢) pour réaliser la partie réelle de I'impédancesil alors possible
de minimiser le facteur de bruit tout en réalidattaptation en puissance a l'aide d’'un couple
de valeurs & opret Ls opt En effet, selon [25], I'impédance optimale quinmiise le
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facteur de bruit (8e1) pour une structure source commune dégénéréendactance est
donnée par :

A B .
7) Zopr = - - jL
( ) OPT C!)C ja)Cgs J Sa)

gs

avec A et B définis a partir des paramewes, y, ¢ des sources de bruit du transistor [25].
Réaliser une adaptation simultanée en puissarae latuit revient alors a remplir la condition

suivante :

=0

8) Zop—Z = —R,+
( ) OPT IN C()C RIN Ja)CgS

gs
B étant dépendant seulement de paramétres quiiésrdu procédé de fabrication et qui ne
peuvent étre modifiés, il n’est pas possible d’danla partie imaginaire de la condition (8).
Toutefois, la partie réelle peut étre annulée. Lidetalu transistor M1 permet alors de
minimiser le bruit de sorte que :

A _ A
Ry.w rR.w

(5) et (9) permettent alors de définir la valeurlde(Ls opy qui minimise le facteur de

(9) Cgs_ OPT =

bruit tout en assurant I'adaptation en puissance.

A
10 L =—
(10) S_OPT g,.w

Ici, les valeurs de 4_opret de s oprSONt prises pouw=uwy, ce qui entraine une erreur par
rapport a (9) et (10) inférieure a 2% dans toutealade.

Le deuxiéme étage est un montage charge activendioréé pour maximiser le gain. Le
produit gain bande du dispositif étant constanfrdguence de coupure est choisie a la limite
de la fréequence de coupure basse de la bandeafiséde maximiser le gain de cet étage. Le
résonateur de sortie du premier étage réalisé past. alors dimensionné pour résonner a la
fréquence haute de la bande, permettant ainsi ageaser la coupure du deuxiéme étage.
Une méthode précise de dimensionnement de cet ésageveloppée dans [21].

3.2.1.2 Exemple de réalisation

Cette topologie a été utilisée pour réaliser debAlpermettant d’adresser respectivement la
bande 3,1-10,6 GHz et 6-10GHz.
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Pour la bande 3.1-10.6 GHz (b=130%), un filtre dbdebychev d’ondulation 1dB d’ordre 2
permet de satisfaire la condition (6) dans la tetigie visée. Les ccefficients du filtre
sont g=1.8219, ¢=0.6850 et r=1/¢=0.128 donnant lieu a pi=1.46nH et Ls=875pH.
L'utilisation d’'un deuxieme ordre permet d'une pdd limiter la taille du circuit final, et
d’autre part le nombre de résonateurs qui, enmaiges pertes dans les inductances, augmente
le facteur de bruit. Pour cette configuration, tdeur de Gs oprest sensiblement égale a la
capacité du résonateur serd{gp=1.1pF) ce qui évite I'utilisation desgsur laFigure 16. La
largeur du transistor M1 qui realisgs€l.1pF est 513m. La valeur de & oprest 156pH et
conduit & une valeur desE875p-156p=719pH qui reste dans la plage des \aleur
admissibles par la technologie. Le facteur de b(simulé) est de 3.1dB. Enfin, la
maximisation du gain a partir de la méthode pré&eprécédemment permet d’atteindre un
gain de 22dB (Figure 18.a) pour une consommatiatigsie de 18mW. La taille du circuit est
estimée & 0.4mf La surface consommée est principalement utilipée les quatre

inductances comme nous pouvons le voir sur la Eidg@arb.

ot —— simulation
mesure

0 2 4 6 8 10 12 14 16
Fréquence,GHz
a) b)
Figure 18 : Gain en tension du LNA FCC- 3.1-10.6 {eet photo du circuit (b).

Pour la bande 6-10GHz, le méme filtre est utiliséhgbychev, 1dB, N=2). Pour cette bande,
(b=52%), la valeur des inductances est encore dtmnglage des valeurs admissibles :
Lp1=440pH, et Ls; =1130pH. Dans ce cas,qCopr est différent de G» du filtre et une
capacité @, sera ajoutée. La valeur de l'inductance optimaleoda=180pH conduit a une
inductance k=950pH qui reste dans la plage des valeurs adr@ssibe facteur de bruit,
représenté a la Figure 19.a, est en moyenne deé3 3i@ds la bande. Ici, la méthode de
maximisation du gain permet d’atteindre un gainesion de 27dB (Figure 19.b) pour une
consommation statique de 15mW alors que l'adaptatio entrée reste inférieure a -10dB

dans toute la bande.
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L
=3

NF, dB
S11, dB
Voltage gain, dB

¢ | —=— measured voltage gain | _

o

—a&— measured NF —o— simulated voltage gain
1F i

—o—simulated NF 25 |- —o— simulated S11 .20

—e— measured S11
0 ; : J 30 b— r T T T v T -30
6 7 8 9 10 2 4 6 8 10 12 14 16
Frequency, GHz Frequency, GHz
a) b)

Figure 19 : Mesures et simulations du LNA FCC 6-108z, a) facteur de bruit, b) gain en tension et S11.

3.2.2 LNA pour la bande ECC [21]

Des bandes passantes relatives (b) inférieure§@arsOpeuvent étre atteintes par la méthode
présentée précédemment. En effet, pour ces bartaedispersion sur les valeurs des
inductances lors de la synthése de la cellule gtatians ne permet pas de rester dans la
plage admissible par la technologie. Il est alarssgble d’utiliser une technique d’inversion
d’admittance identique a celle présentée au § Gl Dans une gamme de fréquences dans
laquelle la partie inductive dexZcrée par k est faible devant la partie capacitive liee a Cgs,
Ls peut étre négligé dansnZ Il est alors possible de transformer un filtrerdre 2 (Figure
20.c) en une structure (Figure 20.c) terminée pa&r capacité serie pouvant étre synthétisée
par Cgs. La Figure 20.a montre les conditions péaliser 'adaptation dans la mesure ou la
valeur des inverseurs &t } est faible devant I'unité.

Lt !
1 1l ;
1 i | 'n=Rin/Ro
I
: }\1 I Yp1 )\2 I Yp2 :
i |

inverter J, inverter J, inverter J,

;
J_ 11 J_ )\2

1 1
I [ I . IJZ -le
(b)

g,/b b/g,
|1
I

I|_5| —
—

g,/b

!

Figure 20 : Cellule d'adaptation a inverseur d’admttance pour LNA ECC.

blg, %

.||_/\/\/\/_

©
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Les valeurs des éléments normalisés du filtre s&/epnt les suivantes:

b b b
(11) = |— 3, =—/—m—; J,
91/11 g1 gz/ll/] 2 gZ gs r;N /]2
2.2

(12) y31=J1(1+‘]12) D‘Jl ; yJ2 :‘]2 ; yGSlzJ3(1+ JsrlN) D‘]S

1 . 1
(13) Yor=——3d,=3J, > ypzz__‘]z_‘ls
P A,

1

Cette technique donne un degré de liberté perntet@archoisir la valeur des inductances
indépendamment des éléments du filtre afin d'atilises meilleurs inductances de la
technologie. En outre, I'inversion d’admittancerpet de synthétiser une impédance de sortie
(rn) difféerente de la terminaison du filtregjgDe ce fait, les coefficients fjgdu filtre et les
valeurs des inductances normalis@esetA,) etant fixés, il reste deux degres de libertég (C
et Ls) pour réaliser 'adaptation en puissance. Cettectre permet donc, a I'adaptation, de
minimiser le bruit pour un couple de valeur optien@ls opret Cys opy.
Les conditions de minimisation du bruit donnée (&rsont les mémes que pour le LNA
FCC:

A

(14)  Cy opr= R
Dans la mesure oug&J0, il est possible d’exprimergcen fonction des seuls parametres de
bruit et des éléments du filtre a partir de I'exgzien de J3 donnée en (11) il vient :
b.cw
0'—
9293A2Aa)0

La valeur de k permettant de réaliser I'adaptation en puissaoaedn minimisant le bruit

(15) Cgs_ OPT =

peut étre alors calculée a partir de (2) et (14) :

_A
gmw

(16) LS_OPT:
Cette topologie a été utilisée pour réaliser un Lins la bande 6.8-8.8GHz. On utilise
encore un filtre de Tchebychev d'ordre 2 et d'oatioh 1dB dont les valeurs des ccefficients
sont données au 83.2.1.2. La topologie du LNA, densur la Figure 21, reprend I'étage de

sortie réalisant la maximisation du gain présenéégremment.
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Figure 21 : Topologie du LNA ECC.

Les valeurs des inductances paralleles; @t Lpy) sont choisies a 1,2nH en raison de leur
bonne performance dans la technologie. Le transéstbdimensionné pour fournir legCoprt
donné par (15) et la valeur de bprest 100pH. D’aprées la Figure 22.a le gain moyarsda
bande est de 29.5dB et lg;$1e dépasse pas -10,1dB. La consommation du ciestiitle
12mA sur 1.2V et le facteur de bruit moyen dansdade est de 4.5dB (Figure 22.b).
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Figure 22: Mesures et simulations du LNA ECC.

3.2.3 Conclusion

Deux méthodes de conception de LNA UWB permettéadrdsser les bandes FCC et ECC
ont été mises en place. Les gains des circuitséSalépondent aux spécifications nécessaires
pour atteindre 2m et 1m dans les bandes FCC et &@@es le Tableau 3. De plus, les
facteurs de bruit de ces LNA sont tels que le rapgignal a bruit en entrée du détecteur ne
sera pas le point critique de ce systeme. Cela giedienvisager de rajouter un étage

d’amplification en amont du détecteur sans tropadegy ce rapport.
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3.3 Détection d’'impulsions Ultra Large Bande

Les éléments qui constituent le détecteur d'impualsi sont décrits sur la Figure 15. Ce
détecteur comprend un détecteur non-linéaire péamtet’élever le signal au carré pour
transposer I'impulsion recue vers la bande de basejétecteur d’enveloppe réalisant une
intégration afin de ne conserver que I'enveloppesidnal et un élément de décision réalisé
par un comparateur a seuil. Ce dispositif a étéli€tdans le cadre de la thése de Marc
Battista.

3.3.1 Elévateur au carré quare

La détection quadratique repose généralementilisation d’une fonction non-linéaire. En
effet les non-linéarités d’ordre deux réalisent traasposition du signal vers la bande de base
(enveloppe du signal) et vers une fréquence égalieux fois la fréquence centrale de
impulsion. Un intégrateur permet alors de réalikefiltrage de I'enveloppe tout en rejetant
les fréquences hautes issues de la non-linéarite.

De nombreuses structures permettent d’exploitemtaslinéarités d'un dispositif afin de
réaliser une détection quadratique. Parmi les mpandues on trouve : les mélangeurs, les
transistors montés en diode, les transistors p@arsous le seuil ... Plutdt que d’utiliser une
cellule de Gilbert (souvent rencontrée dans ce typpplication), nous avons opté pour la
structure présentée sur la Figure 23. En effetaeon des faibles niveaux présents en entrée
du détecteur, la cellule de Gilbert fonctionnerasgdan régime de multiplication plutdt que de
mélange avec un gain de conversion relativemebtefall semble plus judicieux d'utiliser
une structure ayant un fonctionnement non-linépwar des faibles niveaux d’entrée. Le
fonctionnement du détecteur de la Figure 23 esé lsas I'utilisation des non-linéarités
produites par les transistors T1 et T2 en régiméaiide inversion. En effet, dans ce régime,
le courant Ids est fortement non-linéaire en fancte \{s et peut étre approxime par [27] :

Vs M

17 1 =1 SJe{”UTJ; avec lg= 4, COXVTV( n-1y UZTL:”UT]

avec n, le facteur de pente sous le seuil.
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. :‘—‘[Tz Vs_RF

[l

Figure 23 : Topologie du détecteur non-linéaire.

Un signal identique est appliqué sur les grillesTdeet T2 qui sont polarisés sous le seulil
(Vgs<Vt) alors que T3 est saturé afin d’assurer iometion de charge active. La structure
étant polarisée de sorte que le méme courantstakigircule dans T1,T2 et T3, on adopte le
schéma équivalent « fort signal » de la Figure2ahs ce schéma, T1 et T2 sont représentés
par une source de courant non-linéairg(t§) commandée par Mt), une résistance 1R
représentant la variation deslen fonction de Ys et une capacité Creprésentant les
capacités vues entre le drain et la source. Deflagmmaniére, la charge active est modélisée
par une source de courant statigyen paralléle avec une résistanceeRune capacité C
entre le drain et la source. Ici, les résistan¢desecapacités sont supposées constantes. Ce
modele simplifié du détecteur permet un premier etisionnement des éléments qui le

composent.

Weld

1
mS e To

W

Vs(t)

Figure 24 : Schéma équivalent du détecteur non-lirare.

La tension de sortie Vs(t) est alors donnée pgubgon différentielle suivante :
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D 0 D=, a1, 0) avee R B R etGm O

Un développement en série de Taylor dgVint(t)) (équation (17)) autour du point de

(18)

polarisation (\so jusqu’au deuxiéme ordre, permet de mettre eneénid la caractéristique

guadratique de cette structure de la maniere std@van
(19) \/ln(t) = VgsO + g( t)

G v I RO FORE:ON
(20) Ids(vin(t)) =1 Se I Se [ nU (nUTJ I nU ( nUTj

Afin d’évaluer la tension de sortie, g(t) est apgm@e par une porteuse modulée par une

enveloppe sinusoidale :

(21) 9=V, .sin(ag,t).sir{_l_ﬂ t] pour O< t< T,

p

ou T, est la durée de I'impulsion qui est l'inverse @dedemi bande passante du signal
(UT=f,=BWio/2) et b=wn/2m la fréquence centrale du spectre. Cette approiomade
limpulsion permet de résoudre I'équation difféieleé (18) avec (20) par la méthode de
variation de la constante et ainsi d’obtenir un atedanalytique de ¥t). Ce modéle fait
apparaitre deux composantes : une composante fodgsence a la fréquence de I'enveloppe
(f) et une composante haute fréquence a la fréqummnteale (§) comme représentée sur la
Figure 25. En outre, d’apres la Figure 25, les satis réalisées avec les modeles de la

technologie confirment la validité du modéle.

Ce modéle simple du comportement du détecteur perssentiellement de dimensionner la
structure pour maximiser la tension de sortie. Eet ¢expression de la valeur maximale de

Vs(t) est donnée par :

(22) |, _RelVi RobMi 1 Rob%) 1
smax = o5 8 \/1+(pr)2 2| i+ (awr) 2\/1+ (e - 2\/1+ (e + )
avect=Rgq.Ceo.
L’équation (22) montre d’abord le comportement ingaire du gain de conversion de cette
structure. Le gain dépend essentiellement du couwtarpolarisation et des résistances de
sortie des transistors (a traversgRmais aussi de la forme des impulsions par les bitai
rapport entra et les pulsationey et w,. Indépendamment des caractéristiques de I'impuysio

il est possible de maximiser le gain de deux masiéTout d’abord il est possible
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d’augmenter Ry. En supposant queeR est essentiellement conditionné par les résissance
Rgs de T1, T2 et T3, il est possible de maximiser, Rn augmentant la longueur (L) des
transistors. Ce procédé est toutefois déconseilldecbruit des transistors augmente avec L.
L’autre solution consiste a augmenter le couramialarisation des transistors. Afin de garder
les transistors polarisés sous le seuil il impdié@igmenterd par le biais des largeurs de T1
et T2. Toutefois, ces largeurs conditionnent larghalu LNA. Une trop grosse capacité de
charge faisant chuter le gain du LNA, il importeral de dimensionner T1 et T2 pour
atteindre la valeur limite de cette charge puisrégler Vs afin de maximiser les non-

linéarités d'ordre 2.

Modélisation de Vin(t) (ECC) Modélisation de Vin(t) (FCC) Simulation de Vin(t) (FCC)
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Figure 25 : Réponse du modele analytique de la teéna de sortie du détecteur pour g(t) FCC et ECC.

3.3.2 Détection de I'enveloppe

Une fois la fonction quadratique achevée, il impate réaliser la détection de I'enveloppe de
limpulsion avant de prendre la décision sur le bBgha recu. Une fonction d’intégration
permet de réaliser cette détection. Cette foncéenh généralement réalisée par un filtre
permettant de ne garder que les composantes BEogstitue I'enveloppe. En raison de la
tres large bande du signal traité, un amplificatéeibande passante proche glectlisera la
fonction d’intégration tout en amplifiant la compose BF. Un amplificateur a charge active
dont la structure est présentée sur la Figure 26hessi pour son potentiel en termes de gain

large bande sans utilisation d’'inductance.
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Figure 26 : Amplificateur a charge active pour la @tection d’enveloppe.
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La fonction de transfert de la charge active est famction du premier ordre et peut étre

approximée par [26] :

(23) Vouo - "Imaleq  _ A
Vous 1t jwla, 1+ jwla,
avec
(24) feq =Ibs3 7 psy IR Ceo =(CDBS+CGD3+CDB4+ Cons T q_) : wcz:r ](; =2mfe,
eQ“EQ

La fréequence de coupure dépend dgp Rlors que le gain dépend de-Ret de la
transconductance,g de T3. Le produit gain bande de cette structuemtételativement
constant aux fréquences considérées, il importdimensionner la coupure a la limite de la
fréquence de I'enveloppey)fpour maximiser le gain. La largeur et le courdatpolarisation
de T3 permettent de régler le gain alors que lguear de T4 permet de régler la bande. Il est
important de remarquer qu'une fois congue, cettaciire est optimale pour un type
d'impulsion. Notamment, lorsqu’elle est réglée pounne impulsion FCC,
(fc=BW/2=3.75GHz), elle permettra la réjection desquences hautes de la bande ECC
(f0=7.25GHz) mais son gain sera inférieur a celund structure réglée a fc=1.25GHz. De
méme, les impulsions des bandes basses du statfiakd ayant une fréquence centrale
autour de 3.5GHz ne pourront étre intégrées parstmeture réglée pour la bande FCC.
Enfin, notons que la plage de réglage de ce disposste assez faible car une trop grande
augmentation de la longueur de T4 dégrade les meaftces en bruit de I'étage et limite ainsi

la sensibilité du systeme complet.
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3.3.3 Circuit de décision

La décision sur le symbole électrique recu (I'ingpoih) est réalisée de maniere asynchrone
par un comparateur a seuil. Bien que moins optirgalane détection synchrone basée sur
I'échantillonnage puis la décision, I'utilisatiorud comparateur permet de mieux répondre
aux besoins en termes de colt et de consommatisgstieme. En outre, ce type de dispositif
est particulierement adapté a la forme des sigpeactuits par le détecteur qui le précede.

Le principe du circuit repose sur la comparaisoignal recu avec un seuil de décision. Si le
signal d’entrée est inférieur au seuil, aucune isipo n’est regue et le signal de sortie reste a
0V ; si le signal dépasse le seuil, une impulsistrecue et le signal passe a 1 (Vdd) pendant
un temps minimal nécessaire pour le fonctionnerden& logique de post traitement. Dans ce
contexte, le seuil de décision doit étre positioanélessus du plancher de bruit. La position
du seuil par rapport au bruit fixe les performaneastermes de Taux d’Erreur sur les Bits
(TEB) du dispositif, mais aussi sa sensibilité.dttre, ce dispositif doit fonctionner avec des
signaux ayant une bande passante allant jusquEGBZ en FCC et de faibles niveaux
(quelques dizaines de millivolts).

Le circuit de décision comprend un comparateurudl fasé sur un inverseur polarisé suivi
d’'un circuit de remise en forme. L'inverseur CMOS earticulierement bien adapté a la
problématique : il consomme peu et possede unedgréande passante (>2GHz dans la
technologie utilisée). Toutefois, afin de limitexr $ensibilité au bruit, il doit étre polarisé
autour d’'une tension Vp de sorte que le signalgméen entrée soit inférieur au seuil de
basculement (Vb) (cf Figure 27). Le seuil de décisst alors $Vb-Vp

I

in_inv

Figure 27 : Principe de la comparaison avec un inveeur polarisé.

L’inconvénient majeur de cette structure résidesdansensibilité au bruit. En effet, comme le
montre la Figure 28.b, la plage des signaux d’enpegrmettant le basculement de l'inverseur
est grande. Il est alors nécessaire d’augmenteselgiéss pour mieux s'immuniser du bruit ce

qui réduit la sensibilité du dispositif.
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Figure 28 : a) Fonction de transfert de I'inverseuret du Trigger de Schmitt, b) Trigger de Schmitt.
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L'utilisation d’un trigger de Schmitt réduit la ga de basculement (représentée sur la Figure
28.a) et donc améliore 'immunité au bruit. Le ¢ggg est polarisé a une tensionp)XV
légerement inférieure au seuil baspf\et le seuil haut (M) est légerement au dessus du
niveau de bruit. Cela conduit & une utilisationsfiglement identique a celle de I'inverseur
simple avec, toutefois, une meilleure immunité autbLa valeur des seuils étant fixée par la
taille des transistors T5 et T6 du schéma de larEi@8.b, I'écart entre les deux seuils est
alors figé pour une structure donnée. La probahijite le bruit (n) excede une certaine valeur
(Sp) est donnée par la fonction « queue de gaussiel@E) et permet de fixer I'écart entre
les seuils (§/2) [1]. Dans le cas d’'un bruit blanc gaussien etderespond a la fonction de
répartition :

(25) F(S)=pn<-8)= q §/0)= br
D’aprés le Tableau 3, le niveau de bruit n’excéds pmVeff dans le pire des cas. La
probabilité pour que le bruit excéde/S=15mV est inférieure & 10 Toutefois, les dérives
technologiques entrainent une variation des séns/ et 10mV pour respectivement,\ét
Vi, d'aprés les simulations Montécarlo établies dangechnologie visée). Cette variation
doit étre prise en compte dans le réglage du seuil.

En raison de la large bande passante du triggser,cdemmutations intempestives peuvent
avoir lieu en raison des composantes HRy @ricore présentes en sortie de l'intégrateur. Un
dernier étage de mise en forme est alors nécegsaurerendre le signal exploitable par un
dispositif digital. Cette mise en forme revientilérdr le signal en sortie du trigger, toutefois
I'ajout d’un filtre élargirait 'impulsion ce quiimiterait le potentiel en termes de deébit. En
effet, en raison des bonnes performances des exltligitales de la technologie, il n'est nul
besoin de trop élargir I'impulsion finale. Une inigion de largeur 1ns est largement
suffisante pour faire basculer les inverseurs gquiume bande passante >2GHz. Le dispositif

présenté a la Figure 29 permet de réaliser uadgétrdissymeétrique des fronts. Pour le premier
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inverseur, lors d'un front montant, la capacitéaharge constituée par l'inverseur suivant
(CL) se décharge a travers le transistor N du premdt@ige avec une constante :
Tm=Rd_n(CL+Cub_ritCan_p. Lors d’un front descendant, Ge charge via le transistor P avec
une constantetq= Ry p(CL+Cub tCab_p. En jouant sur la taille des transistors, il @strs

possible de laisser passer les fronts montantse etaléntir les fronts descendants ce qui

permet de filtrer les commutations intempestives &m conservant une impulsion étroite.

Transistors faibla tailie =>front descendant ient en sortia

.} = W
g -\i v 3 A Vs -~
i X "
| ] | | ,
jl -\ / ! J {
\\__—/ I\ e I'. i \
\ )
I '\'\ \\ ‘\ i
A = L — s 1
! ‘ -"f/ \\\ 1\.
w G0) W) |- ~
L / \__ ’/ \. ¢
e 4 - N a

Transistors grande taille=> front montant rapide en sortie

Figure 29 : Filtrage par inverseur.

Un autre avantage de ce dispositif réside dansibéefconsommation puisqu’il n'est pas
polarisé. Il est alors possible de le dupliques@urs fois pour améliorer le filtrage sans pour
autant pénaliser la consommation.

3.3.4 Résultats

La simulation du dispositif avec les parametresladéechnologie CMOS 0.18n de ST-
Microelectronics permet d’évaluer les signaux dfédents points de la chaine. Les résultats
de la simulation sont présentés sur la Figure 30 pae impulsion FCC générée a partir de
I'excitation d’un filtre Tchebychev dans les comalits données par le Tableau 3,840mV,.

et Vbni=2mVer). Dans ces conditions, le gain de conversion digngrée du détecteur non-
linéaire et la sortie de 'amplificateur est de BQ@vec un gain de 0dB pour le détecteur non-
linéaire seul). La courbe de la Figure 30.b mowue I'amplificateur filtre assez peu les
composantes HF, en raison de son ordre faible sadeéquence de coupure (régléeg)abii

est seulement a une octave geGela entraine l'utilisation de quatre filtresriverseur en
sortie du trigger. Toutefois, la présence d’harmoes haute fréequence en entrée du trigger

améliore la sensibilité dans la mesure ou la bgrassante du dispositif est suffisamment
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large pour les détecter et qu’un filtre les élimereaval. La largeur des impulsions en sortie
du détecteur est de 2,5ns. L'élargissement deslgioms est essentiellement lié & la bande
passante de I'amplificateur. Une telle largeur petrom post-traitement aisé des données et

fixe le débit maximal de cette structure estim®ambs?.
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Figure 30 : Simulation du détecteur d'impulsions.

Sur le plan de la sensibilité, les simulations mamit que le signal peut étre détecté jusqu’a
une valeur de 40mVcc. Toutefois, une évaluatiocipeéde la sensibilité par le TEB n’est pas

possible en raison de la complexité du circuitest @mps de simulation trop long.

Le circuit a été réalisé, la partie active occupalement 0,06mfnet il consomme 2.4mW.
Des mesures de BER (Figure 31) ont été effectuéasymne impulsion FCC réalisée a l'aide
du générateur présenté au CH Il 3.2, et ce, powtéhit de 36Mb3S qui est le débit limite
pour ce générateur. Le seuil de décision peut &g (\.n=0,28) afin d’atteindre une
sensibilit¢ de 140my; pour un TEB de 18 Dans ce cas, le plancher de BER due aux
commutations intempestives est de Z.10ette sensibilité peut étre réduite & 100mVppr pou
un TEB de 18 avec un plancher de 6:3Gseulement. La simulation ne permettant pas
d’évaluer la sensibilité a partir du BER, il esffidile de comparer les résultats de mesure a
ceux obtenus en simulation. Toutefois, cette sdit8isemble au dessus de celle estimée en

simulation. Cet écart s’explique d’abord par Idfidifité de régler manuellement le seuil de
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décision (). Cela met en avant la nécessité de développsystéme automatique précis,

basé sur le comptage des commutations intempesivgsndrées par le bruit pendant un
intervalle de temps donné. D’autre part, les coowtit de mesure sont difficiles en raison de la
nature tres large bande du dispositif. Ici I'uéili®n d’'une sonde active trés bruyante ainsi que

la présence d’'importants parasites, liés a I'emviesnent, limitent la précision des mesures

réalisées.
1 3 ------ BER (Wi, 3)
[ — —BER (Vcr(,32)
01k ——-BER (Vcri0,28) 4
F —— BER (Vcri0,22)
0,01 | 4 =
r F it e L e et
L
2 5,001k
oooott 00 N7~ i
0,00001

0,05 0,10 0,15 0,20 0,25 0,30 0,35 D40 D45
Vin (V)

Figure 31 : Mesures du BER du détecteur en fonctiode la tension d’entrée (V).

3.4 Conclusion

Les éléments (LNA et détecteur) constitutifs d'@tapteur non-cohérent pour les bandes
FCC et ECC ont été étudiés et réalisés. Les pediaces de ces circuits permettent d’estimer
le potentiel d’'un E/R réalisé a partir des génémasteprésentés au CH Il. Les principales
caractéristiques du systéme pour la bande FCOésmtnées dans le Tableau 4.

Tableau 4 : Caractéristiques prédictives d’'un E/R pur la bande FCC.

E R Tot
Pdc Ae Vout Pdc | Ae Se Ser* Se* Pdc Ae BER portée
@200MHz @36MHz @36MHz @36MHz
(mw)  (mm2)(Vpp) (mW) |(mm2)  (Vp) () (dBm)  (MW) (mm2) (m)
4,56 05 142 18 0,4 0,00465 8,6E-05 -85,1 23 094 10% 1.01

*Estimation & partir de I'équation (1), **#wation & partir de le sensibilité en puissand®¢p

Pour la bande FCC, le bilan de liaison réalisérérges performances mesurées montre gu'il
est possible d’atteindre une portée de 1 métre’2d&MBER et 0,7m & 10 Ces performances
sont en dessous de celles visées mais montresabfiié du systeme. En effet, le S/N en

sortie du LNA étant tres éleve, il est d’abord jassd’ajouter un étage de gain pour
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augmenter la portée. Il est ensuite possible d’amngen le nombre d’impulsions codant un
« 1 » et de réaliser un intégrateur numérique. eapart, sur le plan de la sensibilité, la
performance de ce dispositif en termes d’énerdi¢rés bonne. Cela montre que la limitation
de la portée est essentiellement due a la faideg@nde I'impulsion émise en raison de la
tres large bande utilisée. En effet, il serait gmeqlégalement) d’augmenter I'énergie émise
en utilisant un débit plus modéré et une plus famtaplitude. Toutefois, il semble
actuellement difficile de dépasser les amplitudég dhtteintes. Une autre solution pour
augmenter I'énergie reste la diminution de la barkle effet, I'utilisation de bande plus
étroite comme celle préconisée par IEEE permetgifeanter considérablement I'énergie tout
en restant compatible avec les normes. Toutefaiss dette hypothése, il ne sera pas possible
d’atteindre les consommations que réalisent legmgéaurs qui utilisent la totalité de la bande
FCC.

4 CONCLUSION

Dans ce chapitre nous avons présenté une étudé&wairde I'art des récepteurs pour les
applications UWB-IR. Cette étude montre la diffiéulde prédire la consommation d’'un
circuit a partir de son architecture. Toutefoite @het en évidence que les systemes UWB-IR
rendent possible une gestion de I'énergie effigarenettant ainsi de réduire d’une décade la
consommation totale. Sur ce plan, il a été remarguéctuellement tres peu de récepteurs
utilisent au mieux les propriétés de 'UWB-IR entiee de gestion de I'énergie et que
'énergie consommeée par bit reste trées dépendantadébit (signe que les récepteurs
consomment de I'énergie entre deux impulsions B¢UENn outre, il est apparu que les
récepteurs non-cohérents ont une bonne sensibilitgr’ils réalisent le meilleur compromis
puissance consommeée / sensibilité. Sur ce plarstiestures régénératives semblent étre les

plus performantes avec toutefois I'inconvénientr@@&@épendantes d’une synchronisation.

Le récepteur non-cohérent que nous avons étudi@bauvatoire a ensuite été présenté. Sur la
base des performances des générateurs présenpégcadent chapitre, un bilan de liaison
prédictif a permis de spécifier les principalesngieurs des éléments pour répondre aux
applications WBAN. Les différents éléments consiféudu systéme ont alors été décrits. Les
méthodes de dimensionnement de LNA que nous avassem place, basées sur la

maximisation du gain et la minimisation du facteler bruit, nous ont permis notamment de
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réaliser des circuits pour les bandes FCC et E@S. dispositifs affichent des performances
légérement au dessus des spécifications, permetiasit de relacher les contraintes sur le
reste du systéme. Le détecteur d’énergie a enstidteprésenté. Ce dispositif utilise des
transistors polarisés sous le seuil pour réalisendn-linéarité nécessaire a la détection
d’énergie ainsi qu’'un amplificateur pour la détentide I'enveloppe. Grace a une approche
analytique, le gain de conversion a été maximis& da cas de signaux FCC et ECC et la
sensibilité mesurée du dispositif est de 80mV pegr signaux FCC (bande passante de
7,5GHz autour de 6.85GHz).

A partir des performances mesurées des différemgpositifs, nous avons évalué les
performances globales du systéme. La sensibilitéédapteur (LNA plus détecteur) est a
'état de l'art et la puissance consommée restes danmoyenne de celle des détecteurs
d’énergie. Sur le plan de la liaison, pour un sigr@C, la portée est aux alentours de 1m en
raison de la faible énergie des impulsions FCC.tdfois il semble que le dispositif puisse
encore étre amélioré grace a un étage de gain &upptaire ou bien un intégrateur
numerique. Cette étude montre que les impulsionS RE€ permettent pas, avec un détecteur
d’énergie, de dépasser des distances de quelguessragec une technologie CMOS Q&8
Toutefois, en raison de leur faible durée tempeydd#ls impulsions FCC posseédent le meilleur
potentiel en termes d’énergie consommée et restentbonnes candidates pour les
applications a portée limitée (WBAN-WPAN). Enfiniech que moins finalisé, le systéme
ECC pourait permettre de gagner les quelques ma&esssaires pour réaliser un systéme
plus opérationnel. En effet, les gains des LNA sowdlleurs et la bande ECC permet
d’émettre des impulsions a plus haut niveau d’édeeppur un débit légerement réduit

comparativement a la bande FCC.
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Conclusion Générale

Ce document a présenté la partie de mes travatectierche qui portent sur la conception de
circuits intégrés en technologie CMOS pour les comications UWB-IR dédiées a des
applications a faible co(t et a faible consommatioes travaux ont été réalisés a travers la
direction ou la co-direction de plusieurs doctosaris sont (ou étaient) en partie liés a des
contrats de collaboration avec des partenairessindis et académiques ainsi qu'a des
activités de recherche personnelles. L'ensembleedaitudes a débouché sur la réalisation de
plusieurs circuits dont les performances correspieamd a I'état de I'art au moment ou ils ont
éte réalisés. En outre, ces recherches ont étédséde par des publications dans des revues et
des conférences. De plus, I'ensemble des circudtdises s’integre dans un systéeme
d’émission-réception complet. Les travaux présenids ont notamment permis de
dimensionner ce systeme et d’optimiser son ardhitecet ses performances sur la base
d’analyse théorique dans le cadre de normes, degrida répondre au mieux a certaines

applications.

La premiere partie de ce manuscrit décrit les sigret les systémes mis en ceuvre dans les
techniques de communication UWB-IR. Elle présemte analyse que nous avons réalisée sur
les normes FCC et ECC afin d’évaluer leur impactlas signaux dans le cas de difféerentes
modulations. Cette analyse a permis notamment uhparer les principales modulations mais
aussi d’évaluer les limites que ces normes imposantle signal (débit et amplitude en
particulier). La connaissance de ces limites a iemspermis de définir certaines
caractéristiques d’'un E/R non-cohérent a faiblet @@ faible consommation permettant de

répondre a des applications spécifiques (RFID eAWB

Des meéthodes de conception pour la génération geask UWB-IR ont ensuite été
présentées dans le deuxieme chapitre. Les difergéhérateurs qui ont été réalisés au
laboratoire sont détaillés et comparés a ceux tdédans la littérature. Sur la base des
analyses développées dans le premier chapitre,avxauss notamment proposé des méthodes
de dimensionnement permettant de maximiser I'aomgditdes impulsions produites dans une
bande de fréquence. Dans cette partie nous présentessi les méthodes que nous avons
développées afin de réduire I'énergie consommeéenmauision dans le but de répondre aux
besoins des applications RFID. Enfin les architesgjue nous avons proposées pour réaliser
des générateurs totalement programmables ont égsdécrites ici.
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Dans la derniere partie ont été présentés lesuxagae nous avons menes sur les récepteurs
non-cohérents. Apres un état de I'art sur les wiffées architectures de récepteurs, les travaux
réalisés sur la conception de LNA ont été abortés. méthodes de conception basées sur
I'optimisation du facteur de bruit que nous avoasedoppées sont décrites et validées par des
circuits réalisés pour les normes FCC et ECC. Leuitide détection que nous avons mis en
oeuvre ainsi gu’'une méthode pour son dimensionneorgrensuite été détaillés. Enfin, sur la
base des mesures de chaque élément du systemamalpse du fonctionnement global a été

réalisée et ses limites mises en évidence.

Les perspectives pour ces travaux sont multiplas.l&plan de l'intégration, des études sur
I'interconnexion avec les antennes ont été initefas de mettre en place des méthodologies
permettant de prendre en compte ces interconnexians la conception des générateurs et
des LNA. D’autre part, sur le plan de la génératibnrsemble actuellement difficile de
dépasser les amplitudes atteintes aujourd’huigefoist des travaux sur I'optimisation de la
consommation et les possibilités de programmatiea générateurs doivent étre encore
meneés, notamment dans la perspective de réalisesyd¢éemes RFID hybride (UHF-UWB).
Enfin, sur le plan des E/R pour les WBAN, plusiepistes sont a envisager pour optimiser le
systeme. D’une part, une gestion de l'alimentapenmettrait de réduire drastiguement la
consommation du récepteur. Cette gestion néceasssteircuits d’accélération de la mise sous
tension et aussi, la mise en ceuvre d’'une synclabmmspermettant d’éteindre et d’allumer le
LNA. D’autre part, la migration du systeme vers ddmndes plus étroites
permettrait d'augmenter la sélectivité en fréquerate aussi d’augmenter I'énergie de

'impulsion regue et donc d’améliorer la portée.
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Les trois premiéres publications présentées id b&es aux travaux réalisés dans le cadre de
la these de Nicolas Dehaese sur la spécificationlaetmodélisation de systémes
radiofréquences pour des applications a faible qmitr la bande 2.45GHz. [1] décrit le
systeme qui a été réalisé sur la base des spéicifis&tablies au cours de la thése. [2] expose
le principe d'un démodulateur asynchrone innovpatticulierement adapté aux nécessités de
faibles codts de la norme ZIGBEE et qui a fait jegbd’'un brevet international. Enfin [3]
donne une méthode de conception d’amplificateypudesance par optimisation du PAE pour
des systemes ZIGBEE qui a été présenté dans la AAGSP.

Les trois publications suivantes décrivent les @paux travaux publiés sur la partie
génération d’'impulsions. [4] qui fournit les réstdt sur la méthode de génération par filtrage
d’'impulsion bande de base, met particulieremenpenspective I'importance de I'approche
théorique développée dans la premiére partie den@moire. [5] et [6] sont des lettres,
publiées dans des délais brefs, décrivant destactiies de générateurs d’'impulsions.
Présentant les résultats obtenus pour différentd eNgénérateurs, [6] fait le lien entre ces
différents dispositifs a travers une analyse duesys a corrélation digitale. Enfin, les deux
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Abstract — Feasibility of low cost 2.4 GHz RF CMOS
transceiver for the 802.15.4 standard is demonstrated. The
system architecture and its constitutive blocs are designed to
achieve low cost and low power consumption. The
implementation in a 0.28 um standard CMOS process and the
packaging methodology to reduce the digital noise is also
presented and discussed.

Index Terms — Radio Transceivers, CMOS Analog
Integrated Circuit, Power Amplifier, Low Noise Amplifier,
Layout, Packaging.

|. INTRODUCTION

The growth in the wireless personal area network
(WPAN) market leads to the 802.15.4 IEEE standard
(ZigBee) definition. The main goal of ZigBee is to reduce
the chip cost production and the chip power consumption
by relaxing some constraints like bit rate, channel rejection
and range. To be around 1$ per unit, such transceivers
must be integrated using low-cost technology like standard
CMOS technology. Cost reduction is also achieved by
using a low silicon area and a small number of external
components. Moreover, to reach more than one year
battery’s life, the power consumption must be drastically
optimized. In this context we present a 2.4GHz CMOS RF
transceiver suitable for the 802.15.4 standard including
input switch, power amplifier (PA), low-noise amplifier
(LNA), 1Q mixer and its associated buffers. This
transceiver has been optimized to reduce the silicon area,
the number of external components and the total power
consumption.

Section Il presents the whole system in order to fix the
main constraints on the RF transceiver performances such
as sensitivity, noise factor or power consumption. Section
111 presents the design of the transceiver blocs (LNA, 1Q-
mixers buffer, and PA). Section IV presents the transceiver
layout and the packaging methodology. Simulation results
are reported in section V. Section V also concludes this

paper.

Il. TRANSCEIVER ARCHITECTURE

A. SoC Description

The transceiver is a part of the ‘system on chip’
described on Fig. 1. On the transmit path, the system uses
a direct VCO modulation technique and on the receive
path, it uses a zero intermediate frequency zero cross
detection (ZIFZCD) technique. Such a topology is well
suited for low-cost and low power SOC because it uses
zero intermediate frequency (ZIF) technique, and only one
bit ADC. It avoids the use of automatic gain control
(AGC) and I/Q modulators, and it optimises the number of
components to be implemented [1].

_|RF Stage _|Axis Generator| |Limitors| |DSP

-0 ««[y Zero Crossing

Demodulator

(*'E —% Despreading

Antenna 1 M | | | (Processing

\t L/ Gain)
i) i Degcision
: D] i

— - Gaussian

§—m- Binary Data In Shapping

rrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrr T ‘ Spreading

: N+ 1
RX/TX ]

Fig. 1.  Bloc Diagram of whole transceiver SoC.

B. Budget Link

According to the IEEE 802.15.4 standard [2], in the 2.4
GHz band, the emitted power (Pe) is around 0 dBm and
the maximal range is about 20m. If we assume a 15 dB
fade margin (due to multipaths) the receiver sensitivity
(Se) is -82dBm (—85dBm is recommended by the
standard). A 2 Mchips™ chip rate modulated with O-QPSK
technique leads to a 2.4 MHz band-width. So, the noise
power at the RF input is :



N =-174+10Log (2.4 10°)=-110.2dBm (1)

This leads to a 28.2dB input signal to noise ratio
(SNR). In 802.15.4, the packet error rate must be less than
1% and the packet average length is 22 bytes. This leads to
a bit error rate (BER) under 5.7.10°. According to [3] the
SNR (signal to noise ratio) at the ZIFZCD demodulator
input must be around 14 dB to reach a 3.10° BER if the
system uses 16 axis (around 17 dB for 8 axis). Such
considerations imply that the cumulative (RF receiver and
axis generator) noise factor (NFror) can not exceed
14.2dB. According to the Friss formula, if we assume that
the axis generator NF does not exceed 32 dB, the total
noise factor NFor would not exceed 14 dB with a 20 dB
RF stage gain and an 8 dB RF stage NF. Because the
system uses limiters and constant envelope modulation, the
constraint on the cumulative 11P3 is quite relaxed. Fixing
the RF stage IIP3 to the maximum power received (at
10cm) gives a comfortable margin against non linearity
effect.

2
P, =P =0-20log| 29" |_ _s0d8m (@
e 0.1224

C. Power Consumption and Surface Area Target

Considering two 3A type batteries which provide about
1175mAh under 3V, the total power consumption of the
RF stage should not exceed 40 mW and 100 mW for the
whole system and for one year of operation (15 mW for
the base-band stage, 25 mW for the synthesizer and
20 mw for the digital signal processor). This estimation
has been made by considering a 0.1% duty cycle of use
and an additional idle time power consumption around
0.1% of power consumption in active mode. Note that
additional information concerning power consumption and
surface area estimations is available in [4]. Here,
concerning cost production for a 0.28 um CMOS standard
technology, to reach 1$ chip unit cost, estimation of the
total SOC surface should not exceed 2 mm? (half size for
the RF part) and the use of high performance chip package
is prohibited.

D. RF Stage Specifications

The main specifications of the RF stage are summarized
in Table 1.
TABLE |
SUMMARY OF HE RF STAGE SPECIFICATIONS

Pe Se G NF np3 | Surface Power
Area | consump.

0dBm | -82dBm | 20dB | 8dB | 20dBm | <imm?® | <40mw

At least, those predictive specifications do not take into
account the benefit of the processing gain (due to the
dispreading section) in order to compensate estimation
errors.

111. DESIGN METHOD

In this part design key points of the transceiver are
presented. Simulation results are obtained with a 0.28 um
CMOS foundry design-kit.

A. LNA and Antenna Switch

Inductively degenerated LNAs are generally used [3].
These LNAs carry out 50 Q input impedance matching
and low noise figure but only for an optimum value of the
input circuit quality factor Q. At RF frequencies this
optimum Q factor cannot be achieved with fully integrated
inductors. In low cost SOC applications, the use of off-
chip elements is a major drawback. To solve this problem
we proposed a new design method for fully integrated
LNA [5] where the 50 Q input matching is provided by a
network topology. The electrical description of the LNA is
given in Fig. 2. B where L, and the ® network elements
values Lj, C; and C, take into account the antenna switch
(Fig. 2. A), the pad, the bond wire, and the package
parasitic.

é ””””””” vdd=25v
45nH | | 560fF

|
A i !
| reAnt Il COM Rx
TX RX
| Lf ] m — 2 0.28um
| I
| | M 120pm |
| | 1 0.28um
| = I [LNA
! il Input i
! | |
| L COM Rx COM Tx | L,:1.3nH
R CzOGPFI L,:4.5nH

Fig. 2. Electrical description of the LNA and the antenna
switch

The antenna switch is fully integrated and based on
series shunt topology. 150 um width provides less than
1 dB signal attenuation between Ant and Rx or Tx and
40 dB isolation between Tx and Rx. Resistors are used to
isolate DC from the RF signal.

B. Mixer and LNA-1Q-Mixer-Buffer

The use of active mixer increase the receiver gain and
requires lower LO power consumption than their passive
counterparts. Taking into account this consideration, a
double balanced Gilbert mixer has been developed. The



transistors widths are chosen to achieve the best trade-off
between, conversion gain and noise performances.

To drive the | and Q fully differential mixers (Fig. 1) the
LNA output single ended RF signal is split by the LNA-
1Q-mixers buffer described in Fig. 3. in two differential
signals for the 0 ° and 180 ° path. This fully differential
architecture achieve a high isolation between the LNA and
the 1Q mixers.
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Phase Phase °

shifter [ | shifter Splitter 180
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to
RF_MixQ
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A =
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———o

Amplificator T splitter 0°

——0

to
RF_MixQ

HAZ25Y vdd = 2.5V
.
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}— output A 4{

input Amplificator

input ) o or
1 Splitter | Phase shifter
Fig. 3. LNA 1Q mixers buffer.

This buffer is made of voltage splitter, amplifier, and
phase shifter blocs. Amplifier and phase shifter use the
same cascode topology where only the width of transistors
are different to achieve the 180 ° phase difference between
the two path with the same voltage gain. A RC circuit is
added for the final tuning.

C. Power Amplifier

Three mains parameters are generally considered in the
design of PA. The first one is the output power, which is
around 0 dBm for 802.15.4 applications. The second one
is the linearity of the device. In 802.15.4 standard, a
constant envelope modulation is used (O-QPSK).
Consequently, the PA linearity is not a critic factor. And,
the last one is the Power Added Efficiency (PAE) defined
as:

PAE = PRF, out PRF, in (3)

DC

From this definition, it is obvious that, in a low-cost
problematic, to reduce the consumed power, the PAE
parameter has to be optimized. In other hand, one of the
main challenges in analog RF CMOS design, including PA
design, is to realize fully integrated circuits because on-

chip CMOS inductors exhibit a low quality factor [6].
Moreover, as the inductors occupy large silicon area, our
objective is to design a PA with the lowest number of
inductors without off-chip component.

The next step in the design of the PA is to choose the
class of operation, which defined the portion of the RF
cycle over which the power transistor conducts. Switched-
classes are generally used when a high PAE is needed. In
these classes, the power transistors are driven by a square
signal. But, in the designed SOC, the modulator (built
from a PLL) generates a sinusoidal signal, which means
that an additional complex driven system has to be
implemented if switched-classes are used. Moreover, many
inductors are often needed with such PA topologies.
Finally, switched-classes are best suited for high output
power, which is not the case in 802.15.4 applications.

From these considerations, we decide to implement a
sinusoidal-class PA. The class C has been chosen for its
high efficiency [6]. Fig. 4 shows the PA schematic.

vdd

L,=7 nH

Bias

C,=0.5 pF

W=70 pm (31:0.8 pF
L=0.28 ym

PLL &
Pre-amplifier

Fig. 4. PA schematic.

After the modulator (PLL), a simple pre-amplifier stage
without inductor has been implemented to set the
amplitude of the sinusoidal input signal.

Considering a 1dB of looses in the RF switch, the
transistor must generate 1 dBm at the PA power output.
For that, at the transistor drain, the equivalent loading
impedance formed by the matching network Lo, C, C;
should be equal to R=1.6kQ (R=V2guine/2P, Where Vi
is the maximum voltage that can be applied at the
transistor drain ). Moreover, the inductor is also used both
to choke the alimentation and to attenuate the current
harmonics. The transistors size has also been sized to
maximize the PAE.

IV. TRANSCEIVER LAYOUT AND PACKAGING

The SOC described in Fig. 1 has been designed in a
0.28 um CMOS process and will be housed in a 64 pin
BGA package. Fig. 5 shows the transceiver layout part
including the pad ring. To integrate on the same chip RF
and digital functions, the substrate and the package
coupling must be minimized. Additionally at carrier
frequency effects of interconnects are not accurately



modeled by the design kit. Consequently high frequency
interconnections must be properly designed to reduce
parasitic effects and accurately modeled by EM
simulations.

A. Digital Noise Reduction

To minimize substrate coupling all sensitive
interconnections are shielded. In this way the bottom metal
layer level M, is connected to the external ground and act
as a shield between the substrate and the upper metal
layers. In the transceiver part interconnections are
designed with the top layers metal and are isolated from
the noisy substrate. This shielding technique, evaluated by
EM simulations, achieve a substantial decrease in
interconnections cross-talk.

In order to reduce the digital noise in the RF transceiver
area effect of the package parasitic and especially the self
inductance of the bond wires must be minimized. In this
way the local ground of the RF transceiver (bottom metal
layer level M,) is connected to the external ground by 8
bond wires to minimize the common impedance (see Fig.
5). The local Vpp of the transceiver is connected to the
external Vpp by 3 bond wires. Additionally on-chip
decoupling capacitors are used to reduce the supply noise.
These capacitors are localized near each sensitive blocs of
the transceiver and connected to the local ground M; with
the shortest interconnections length. Finally the ESD
protection of the transceiver pad ring is physically
separated from the digital pads.

Fig. 4.

RF Transceiver Layout.

B. High Frequency Interconnection Design

Micro-strip lines with low characteristic impedance are
used to minimize the losses in interconnections at high

frequency. These interconnections which are not included
in the design kit are modelled with RLC equivalent circuits
computed from simulated scattering parameters obtained
from EM simulation in the 2 GHz to 6 GHz frequency
band. A good trade-off between parasitic inductor and
parasitic capacitance is achieved with a 7 um width strip
of the top metal layer. This value produces almost 50 Q
characteristic impedance.

1V. SIMULATION RESULTS AND CONCLUSION

A summary of the post layout simulation results of the
transceiver including high frequency interconnections and
package models is presented in table 2. This performances
meet the specification given in section Il and confirm the
feasibility of 2.4 GHz RF CMOS transceiver for 802.15.4
standard.

TABLE 1l

SIMUALTION RESULTS OF THE TRANSCEIVER
RX Power consumption 19.5 mwW
RX Gain 33dB
RX NF 5dB
RX 11P3 -20dBm
RX Sensitivity -85 dBm
TX Power consumption 45 mwW
TX Output power 0dBm
TX OIP3 10 dBm
TX PAE 26%
Total Silicon area (RX & TX) 1130*830 um
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ABSTRACT

This paper presents a simple demodulator for 802.15.4
(ZigBee) low-cost receivers. Based on a MSK
interpretation of the modulation (O-QPSK) specified by
the standard, the proposed demodulator is made up of an
Asynchronous Zero Crossing Detector (AZCD) and of
modified matched filters to recover the transmitted data.
AZCD topology is simple, low cost and low power since
it is mainly built with logic gates. At the output of the
detector, a bank of 16 modified matched filters is used to
despread and to decode the received symbols. Simulation
shows that the demodulator performances (Symbol Error
Rate) are good enough to fulfil 802.15.4 requirements.
Indeed, the use of the proposed demodulator involves the
design of zero-IF receiver with a noise factor (NF) lower
than 16.5 dB, which is achievable in a low-cost CMOS
process.

1. INTRODUCTION

Recently, the IEEE 802.15.4 standard (Zig-Bee) has been
adopted. The standardization intent is to reduce the chip
cost production and the chip power consumption by
relaxing some constraints like bit rate, channel rejection
and range. To be around 1$ per unit, such transceivers
must be integrated using a low-cost technology as a
standard CMOS technology and the occupied silicon area
must be reduced as much as possible. Moreover, to reach
more than one-year battery’s life, the power consumption
must be drastically optimized. In such context, the design
of low-cost and low power simple demodulator is then an
important issue.
Moreover, performances of the demodulator greatly
influence the receiver noise factor (NF) and so the
receiver design. Indeed, the signal to noise ratio (S/N)
that must be applied at the demodulator input to reach a
given bit error rate (BER) is directly related to the NF
parameter by the following relation:

(S/N),, = (Sensitivity),,, +174dBm—10log(B)—(NF),, (1)
Where B is the receiver noise bandwidth.
As shown, the demodulator performances must be well
suited to the standard requirements to relax the
constraints on the receiver NF but must also be integrated
on a small area to reduce cost.

In the 802.15.4 standard [1], spreading technique is
employed and an offset quadrature phase shift keying (O-
QPSK) modulation with half-sine pulse shaping,
equivalent to a minimum shift keying modulation (MSK
with a modulation index h=0.5), is used because of its
high bandwidth efficiency and constant envelope
properties. In this context, the use of MSK demodulators
is an interesting issue.

Traditionally, MSK detectors are based on the zero-
crossing detector (ZCD) technique, where the receiver
complexity is quite reduced by using hard limiters
devices (no need for automatic gain control functions)
and 1-bit ADC. A well-known ZCD technique is the
ZIFZCD (Zero-IF ZCD) demonstrated in [2]. One
limitation of this technique is the need of a chip time (T,)
recovering device to operate, which is generally complex
to implement (A complex algorithm demonstrated in [3]
or a delay locked loop). Moreover, the quality of the
implemented symbol synchronization scheme greatly
influences the ZIFZCD performances. In this context, we
propose an asynchronous MSK zero crossing detector
(AZCD) operating whatever the modulation index value
(h) and well suited to 802.15.4 low-cost receivers. Based
on the ZCD principle, the proposed topology is simple
since AZCD is mainly built with logic gates and operates
without the need of a symbol timing recovery structure.
Compared to the conventional LDI technique that uses an
integrate and dump filter (IDF), the proposed AZCD uses
an integrate and saturate filter (ISF) that does not need to
be reset at the end of symbol time.

At the output of the proposed AZCD, modified matched
filters (MF) are used to dispread and to decode data.
Moreover, because the spreading code autocorrelation
function is periodic, these MF can also be employed to
recover symbol synchronization.

In section II, the modulation technique used in 802.15.4
standard is briefly analysed. Section III presents the
proposed asynchronous MSK detector (AZCD). Section
IV presents the dispreading strategy and section V
discusses the demodulator adaptability to 802.15.4
standard.

2. 802.15.4 STANDARD

In the 2.4 GHz band, a l6-ary quasiorthogonal
modulation technique is used. Binary data b=(0,1) are



grouped into 4-bit symbols s;=(0,15), and each symbol
specifies one of 16 nearly orthogonal 32-chip pseudo-
noise (PN) sequences for transmission (chips) [1]. The
chip sequences representing each data symbol are then
modulated onto the carrier using O-QPSK with half-sine
pulse shaping. The O-QPSK modulated signal can be
expressed as a sum of inphase and quadrature
components.

Syon m:[ Sa, g(t—zkm}oos(znf‘,t){ Sa, g(t—2(k+1>t>}m<2nfnt> @)
k=0

{za ”(t A1), } cos2f )~ {za w}m{zmﬂo

where a;=(-1,1) represent the chips (or PN sequences), f
the carrier frequency, T, the chip time and g(t) the half-
sine pulse shaping. The O-QPSK modulation can also be
seen as a Continuous Phase Frequency Shift Keying
(CPFSK) with a modulation index h=0.5, that’s to say a
MSK modulation. A MSK modulated signal can be
written as

MSK

() = cos(2rt t+ 22 J ( $d, h(u—ch)) du) 3

- {cos(ZﬂAf }[kf d h(u—kTC)j du)} cos(ZﬂfUt)—{sin(ZIAf }[ﬁ d h(u—kTC)) du)} sin(271 1)

With d=(-1,1), h=0.5=2AfT, the modulation index and
h(t) a rectangular shape. From (3) we can see that the
MSK IQ components also have sine and cosine shapes.
But to make the MSK strictly equivalent to the specified
0-QPSK format, data must be coded [4]. The MSK/O-
QPSK coder equation is given by

{ 2k = BB 4)
2k+1 aZk+2a2k+l

It is then interesting to consider the 802.15.4 O-QPSK
modulation as a MSK modulation in order to implement
the modulator (MSK) with a phase locked loop (PLL)
structure. Indeed, MSK modulator built from PLL
generally offers better noise performances than the
direct-conversion architecture and is a good candidate for
a high level of integration [5]. We can then give the
examples of the open-loop VCO modulator and
fractional-N modulator [6].

Once modulated and transmitted, the signal is then
processed by the receiver. The proposed 802.15.4
receiver, shown Fig. 1, is made up of a MSK detector
followed by a data dispreading device.
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Figure 1. Proposed 802.15.4 architecture
3. PROPOSED MSK DETECTOR

The proposed MSK detector topology is based on
ZIFZCD technique that uses a LDI method. In the
presented detector, the conventional IDF is replaced by
an ISF. Moreover, the entire detector is made up with
asynchronous logic gate (AZCD). The architecture is
presented Fig. 2.
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Figure 2. Proposed MSK detector (AZCD)

The first part is identical to the ZIFZCD topology [2] that
is to say a zero-IF down converter followed by a M
phases axis generator. The ZCD uses i(t) and q(t) to
generate multiple phase axes (iy(t) and qy(t)) in order to
operate with low h values. The m index makes reference
to the m™ pairs of axes. Indeed, with only two axes (I and
Q), there may be no zero-crossings for a symbol interval
when the FSK modulation index is small such as 0.5
(802.15.4) and additional phase axis are then needed. The
phase axis generator proposed in [2] is well suited for
low cost applications because additional phase axis can
be easily generated from I and Q phase axes and does not
need additional RF component. It is shown that for an
additional pair of orthogonal axis I;Qy rotated by 6y
relative to the principal axes I and Q, the projections i
and q on the axes I and Q and the projections iy and gy on
the axes I and Qy are related as follows:
i, =i.cos 6, +q.sin6, ®)]
{qk =—i.sin6, +0.cos 6,

As indicated in (5), the phase axis generator uses only
two summers and two scalers with i(t) and q(t) inputs to
add one pair of axes ixqx.
The frequency detection is achieved by a bank of M/2
Zero Crossing Detectors (ZCDet). In the proposed
detector (Fig. 2), the ZCDet operate with logic signals il,,
and ql,. The two logic signals P, and N, indicate the
zero-crossing time and the phase rotation direction. Thus,
whenever the signal phase trajectory crosses an axe, a
positive pulse is generated. To detect the phase rotation
direction, a positive pulse is generated on N, when the
phase rotation is in clockwise direction and a positive
pulse is generated on P, when the phase direction is in
anti-clockwise direction. P, and N,, are generated from
the limited signals il,, and ql,,, according to the following
logic equations:

P = (aly o cly ol + (T, o1l ) ol + (@l qly )oil, + (il, oil, )ocl,  (6)

Ny, = (i il )l + (0l =l il + (i, #ily ol + (al, +aly, )il
In these equations, the minus index () indicates a delayed
signal. The delay value must be chosen so that the pulse
duration is large enough to be able to drive a flip-flop.
Several logic inverters in series are then used to delay the
signals. For M axes, the different P,, and N, signals are
then added (logic OR) to form a signal
P:P0+P1+..+P(M/2)_1 and a signal N:N0+N1+..N(M/2)_1.
At the output of the ZCDet, an integrate and saturate
filter (ISF) is then used to generate a variable V;. Thus,
the outputs of the ZCDet, i.e P and N signals, are used by
the ISF to create an image of the modifications of the
phase angle direction, which can be easily interpreted by
a shape device. The ISF is realized with a 2-bit counter,



which is incremented on the rising edge of the P pulses
and decremented on the rising edge of the N pulses and
whose output is limited to [-1,+1]. To be synthesized
with synchronized D-type flip-flops, the above counter
mechanism is modified. A clock Ck is built from the
signals P and N (Ck=P+N) and will be used as a
reference clock for all the D flip-flops. The envelope E of
P and N is also considered to indicate the rotation
direction. For that, E=1 each time there is a rising edge
on P and E=0 each time there is a rising edge on N. A D-
type positive-edge-triggered flip-flop with Preset and

Clear can then be used. First, the inputs D and S are set
to a high level (Preset inactive). The P signal is applied

to the clock input and N applied to the clear input. The
output is then set to a high level on the rising edge of P

and set to a low level on the low levels of N . The
envelope E is then the image of the signals P, N and so
the image of the emitted data. Fig. 3 illustrated the
previous considerations. E is then used to indicate if the
counter must be incremented or decremented. The truth
table of the counter can then be expressed as:

Table 1. Counter and shape device truth table

Present [QoQ:|Ck [E| Next |Q,'Q"| |Present|Ck|Cqy;|Cqin

state V; state Vi state V;
-1 00 | T 11 0 10 -1 |[T]o]oO
0 10 | 111 1 01 0 [T]0] o0
1 01 | T 1 1 01 1 To| 1
2 1|11 0 10 2 |10 o0
-1 00 | T (o] -1 00 -1 |1 ]o
0 10| 1T(o] -1 00 0 [T]1]1
1 o1 [ T1]o] o 10 1 11
2 1 |Tlo] o 10 2 |t 1]

0Q; are the counter 2-bits outputs and QQ" the
p 0 <1

counter outputs after the pulse. State 2 is never reached
except in a random way when the circuit is switched on.
At the ISF output, the variable V; is shaped to produce
the demodulated data Cy;. The shape device principle is
based on the interpretation of the counter states changes.
For that, when the counter output changes from state 0 to
state 1, a binary 1 has been emitted and when the counter
output changes from state 0 to state -1, a binary 0 has
been emitted. The other possible transitions are given in
Table.1, where Cy; is the logic demodulated data.

The ISF and the shape device can be seen as a structure
that filters the envelope E of P and N, which is the image
of the transmitted data. In fact, the ISF and the shape
device reduce the number of generated errors onto the
envelope E. For example, when a parasite pulse is
generated on P or N (due to noise), a parasite glitch is
then found on the envelope E (Fig. 3). But, as described
in Table 1, one change in the counter states (from —1 to 0
or from 1 to 0) does not change the shape device output
as shown Fig. 3. We can then say that the error on the
envelope E has been filtered. In fact, an error onto the
shape device output is generated when, for example, two
consecutives parasite pulses occur on P or N. Fig. 3

presents the main signals of the developed AZCD for
h=0.5 and M=16.
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Figure 3. Main waveforms of AZCD
4, MODIFIED MATCHED FILTER

Once demodulated by the AZCD, a 1-bit ADC samples
the logic signal. After that, the signal must be despread to
recover symbols and binary data. The despreading is
assumed by the correlation function: received signal must
be correlated to the local aligned spreading code in order
to suppress it. In 802.15.4 context, 16 symbols are used
to select one of the 16 PN sequences. Consequently, a
bank of 16 parallels digital filters matched to the PN
sequences is used to decode the transmitted symbols.
Matched filters (MF) can be implemented with Finite
Impulse Response (FIR) filters and because the 16 MF
have exactly the same structure, the design is really
simplified. This solution does not need aligned codes to
operate, that’s to say no code synchronization neither
code acquisition. Moreover, because of the PN sequences
correlation function, the MF can also be used to recover
symbol synchronization. The, a priori, main drawback is
that the size grows exponentially with the word length
because the realized function is a digital parallel
multiplier. But with a 1-bit ADC and, for example, an
over sampling factor of 2, the word length in the parallel
multiplier is only 64 chips with a PN sequence length of
32. At last, low-power MF architectures implemented in
CMOS technology have been studied and can then be
used to reduce power consumption [7].

As said, when a PLL-type MSK modulator is used, chips
or PN sequences must be coded with the MSK/O-QPSK
coder (4). As a consequence, at the AZCD output,
MSK/O-QPSK coded PN sequences are recovered and
must then be decoded to recover the initials sequences. A
first solution may consist in decoding sequences after the
AZCD and then applying digital filters matched to these
decoded sequences. The MSK/O-QPSK decoder equation
is given by

By = Uy
As we can see from (7), the a,, data needs the knowledge
of the ay., data. Consequently, this type of decoder
generates an important number of errors.
The simple proposed solution is to suppress the MSK/O-
QPSK decoder and to design digital filters matched to the

{azk =~y 2y (7)



MSK/O-QPSK coded PN sequences. For that, tap
coefficients of the modified matched filters are simply the
coefficients of the MSK/O-QPSK coded PN sequences.
The transformation equation is then the same than (4) :

Dy, =C0iCon (8)
D, -C,...C

Nl T 2042204

D, are the coefficients of the filter matched to the
MSK/O-QPSK coded PN sequences and C, are the
coefficients of the initials PN sequences [l].
For example, supposing that the chips are in NRZ format,
the coefficients of the FIR filter matched to the first
MSK/O-QPSK  coded  32-chips PN  sequence
(corresponding to symbol 0 in decimal) are determined as
follows:
iitial PNsequnae 11=111=1=1111=1=1=1=111=11-11-1-11-1-1-11-1111-1  (9)
ot §) MSKOGRSK 111-1—1—1-1=1—1111=11111- 1111111~ 11111111
coded PN sequience
As can be seen in Fig. 4, this PN codes transformation
makes the autocorrelation and the intercorrelation
between codes nearly unchanged. In fact, the only change
is that MSK/O-QPSK codes 0 to 7 are the conjugation of
the MSK/O-QPSK codes 8 to 15, whereas, in the initials
sequences, only odd-indexed chip are conjugated. The

only consequence is that negative spikes are generated in
the MF.
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Figure 4. Auto-and inter-correlation of initials and MSK/O-
QPSK coded PN sequences

At the output of the MF, a decision is taken. For that,
simple thresholds can be used to detect which symbol has
been emitted. Fig.5 shows the proposed 802.15.4 receiver
architecture.

MSK/O-QPSK
coded PN
sequences .

AZCD
Decision
(Threshold)

Filters matched to
MSK/O-QPSK coded PN
sequences

Figure 5. Receiver architecture
5. DEMODULATOR PERFORMANCES

To evaluate the demodulator performances, symbol error
rate (SER) simulation has been performed. A 802.15.4
modulated signal and a total of 8 axes (M=8) have been
considered.
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1,00E-01

1,00E-02

1,00E-03

Symbol Error Rate (SER)

1,00E-04 4
09 19 29 39 49 59 69 79 89 99
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Figure 6. Demodulator performances

In a 802.15.4 receiver, the sensitivity shall be below or
equal to —85 dBm to reach a BER of 6.10” or a SER of
2,4.10* (or PER=1%) [1]. From Fig. 6, this implies that
Ey/Ng must be equal to 9.5dB with the proposed
demodulator. Considering (1) with B=1/T, this leads to a
NF of about 16.5 dB. Such receiver NF value is relatively
easy to reach in a low-cost CMOS process [8],[9].
Performances of the proposed asynchronous demodulator
are then in good agreement with the requirements of
802.15.4 standard.

6. CONCLUSION

A simple 802.15.4 demodulator has been presented. The
demodulator is well suited to 802.15.4 low-cost receivers
since the proposed topology is simple and can be
integrated on a small silicon area. Indeed, the proposed
MSK detector operates without symbol synchronization
and is mainly built with logic gates. At the detector
output, a only 1-bit CAN is used and the dispreading
function is realized with 16 simple matched filters. Last,
the demodulator performances are in good agreement
with the 802.15.4 requirements since the use of the
proposed demodulator induces the design of receivers
whose NF must be lower than 16.5 dB.
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Abstract An efficient method for CMOS current-source
modes (A, B, AB, C classes) Power Amplifier (PA) design
for low-power applications is presented. This method allows
to set the conduction angle o and the transistor size W/L
in order to maximize the PAE. In a first step, an analytical
approach, built from a simple transistor model, gives a first
approximation of the optimum « and W/L. In a second step
and from the analytical results, a simulation approach, illus-
trated with a 0.28 um CMOS foundry design-kit, allows to
precisely determine the optimum conduction angle and the
transistor size. A PA designed with this method at 2.45 GHz
for a class 2 Bluetooth application shows a 41% PAE and
a surface consumption of 0.28 mm? for an output power of
4 dBm.

Keywords Power amplifier - CMOS analog IC - PAE -
Low-cost applications

Introduction

Recent years have seen a worldwide development in ad-
hoc wireless networks such as WPAN or pico-radio network
(IEEE 802.15 applications: Bluetooth, ZigBee). Such appli-
cations need low power and low cost integrated transceivers
where the silicon surface area and the power consumption
are critical issues and must be minimized. In such context,
the PA, which generally consumes most of the available
power and occupies a large area, must be carefully designed.

N. Dehaese (P<) - S. Bourdel - J. Gaubert - Y. Bachelet -
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L2MP UMR CNRS 6137 Polytech’Marseille, IMT Technopoéle de
Chateau Gombert, 13451 Marseille Cedex 20, France

e-mail: nicolas.dehaese@I2mp.fr

Current-source modes PA seem to be well suited for low
cost/low power applications because they generally use less
inductors (which hugely increase PA silicon area) and re-
quire a lower drive power, which can be quite substantial in
RF, than switched PA.

Thus, the power added efficiency (PAE) parameter should
then be preferred to the drain efficiency 7p to take into ac-
count the required drive power.

PAE:(Pout_Pin)/Pdc and 77D:P0ut/Pdc (1)
where Py, Pin and Py, are respectively the output, the input
and the consumed power.

In Bluetooth and ZigBee applications, where constant en-
velope modulation schemes are used, the linearity parameter
is not critical and the conduction angle « (and so the class of
operation) of the CMOS current-source modes PA can then
be set to maximize the PAE.

Thus, considering that 1, increases when the conduction
angle o decreases [1], it can be found that, as long as P,
is very low compared to P, reducing « also increases the
PAE. However, this conduction angle decrease is achieved at
the expense of the increased drain current (and so the tran-
sistor size W/L) to provide the same power. As a result, the
gate voltage Vs has to be increased, involving the increase
of Pi,. So, as « decreases, Pj, can not be anymore neglected
and the PAE decreases for low « values. We can then assume
that an optimum « (and so W/L) exists that maximize the
PAE.

In this Letter, we propose a design method for current-
souce PA that allows to set the transistor size (W/L) and the
conduction angle « that optimize the PAE for a given Poy. A
Class 2 Bluetooth application example (output power limited
to 4 dBm) will be considered to illustrate the proposed design
method.
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Fig.1 Circuit schematic of the analysed PA for the analytical approach

load

Analytical approach

The proposed method is performed based on the simple
common-source PA topology shown in Fig. 1.

L, is used as a choke inductor and acts also as part
as a parallel resonator L.C;. A matching network is used
to transform a terminating resistance (typically 50 2) to
a different resistor Rjy,q onto the transistor drain. We as-
sume that the transistor works in the strong inversion re-
gion and that its output impedance can be represented by
a parallel RC circuit. R is considered very high and will
be neglected. The resonator compensates the output ca-
pacitance (C) of the transistor. Considering only the fun-
damental component of the drain current, the following
equations give a relationship between the PAE and the
conduction angle o, which is set by the gate voltage Vg
defined as

Vs = Vigso + Vigs1 cos (0) 2)

The drain current can be expressed as a function of the
conduction angle « [1]

Ise
las (0) =

1ss(6) = 0 else 3)

-(cosf —cosa) for —a < 6 < 4+«

lgsmax 1S the maximum drain current amplitude. The
fundamental part I4 and the dc components Ig of
the drain current Fourier series representation are given
in [1]:

IdsMax .
lgqe = ——————— - [sina — acos ]
(1 —cosa)
I
Iag = =" — (2 — sin (2)) “

2m (1 —cosa)

Assuming that a
is used,

submicron CMOS technology

lysmax 1S approximated by a quasi-linear

2 Springer

expression [2]:

1 w
2" :uncoxf

1+ U(VgsMax -V

Lismax = (VasMax — Vi)? )

In the proposed model, we assume that the drain voltage
swing Vwing is limited by the saturation voltage Vssar (Vswing
= V4a—Vassar).- The integrated inductor losses, which are
important in a CMOS process, are taken into account by
considering a typical CMOS quality factor Q value (~10).
Q = Rp/wL; with R, a parallel parasitic resistor and o the
frequency pulsation. As aresult, the transistor has to generate
an output power P, to compensate the power Py, lost into the
inductor.

Po=Pou+ PL = Vs%ving Vs%ving — Lgs1 - VSWing ©)
2Rload 2RP 2

Considering (4), (5) and (6), (W/L) and « are then related
as follows:

W P(1—cosa)8r [14+ v(Vesmax — V)] 7
L Mncox(vgsMax - Vt)2vswing(2a — sin(2a))

A brief analysis of (7) shows that (W/L) is proportional
to 1/« for low « value. The developed relation is then co-
herent with the initial obvious observation developed in in-
troduction, i.e reducing « implies to increase W/L to provide
the same power. In addition, the consumed power is given
by:

Tasmax - Vad

Poe = Vg - Ige = ——=
dc dd * fdc T (1 — cos Ol)

-(sina — . cos &) ®)

A series RC circuit model is considered for the input
impedance [3]. C is approximated by the gate-source ca-
pacitance Cg,. For the resistive part, we assume that the
gate number of fingers nf is chosen high enough so that the
distributed gate resistance Ry is negligible compared to the
non-quasi-static resistance Rngs in order to minimize P;, and
so to maximize the PAE.

2
C :Cgs = gcoxW L

Ro W 1
Ry = o7,

1
3L SR =g =R ®

58m

R is the gate electrode sheet resistance. Although we
are in a large signal context, g,, is approximated by its small
signal value given by

| w
8m = 2/JLnCoxIdcr (10)



Analog Integr Circ Sig Process (2006) 49:167-170

169

45 + Analytical approach

—— PAE sssm w —+ 2,30E-04

—+ 2,00E-04
9 -
= + 1,70E-04 E
= £
w <
< 1 04 3

o 5l 1,40E-04

opta
T + 1,10E-04
(. P s S S SR Bl Y
05 07 09 11 13 1,55 1,7 19 21 23 25 27 29
class C class B class AB class A

Conduction angle ¢« (in radian)

Fig. 2 Results of the analytical approach

Consequently, the input power is given as follows

1
o= Lz, e’
2 8 1+R§QSC§Sa)2

RNQSCgZSCL)Z

o 1 VgsMax -V : RNQscgswz (11
T2\ 1—-cosa 1+ RI%IQSCést

From (1), (5), (8) and (11), we get

P _ l(vgaMax_VI)z RyosCio”
out 2\ I—cosa lJrRI%,QSngsw2

PAE = —— - (12)
_okntoxp — .
1*”(‘/gsMux’Vf) (VgsMax Vr) Vad

w(l—cosa)

- (sina — « cos «)

Pout 1s set by the application. As a result, if Vggvax is
set and with (7), (9) and (12), the PAE can then be ex-
pressed as a function of the conduction angle « only. The
model has been implemented in a computation software
(Mathcad). The analysis of Vgavax versus PAE and W/L
shows that Veaa.x must be set to its largest possible value
to minimize W/L. Figure 2 shows the PAE and the tran-
sistor width W, given by the analytical model, as a func-
tion of the conduction angle «, for an output power P, of
4 dBm.

These results are obtained for the typical parameters of a
0.28 um CMOS process at 2.45 GHz and with L = 0.28 pum,
VesMax = 1V, Vga=2.5V and Viying = 2 V. A maximum
value of 40.3% for the PAE is achieved for ap, = 0.88 ra-
dian and Wy, = 132 pum.

Simulation approach using a foundry design-kit (DK)

A simulation approach using a 0.28 um CMOS DK, that
includes NQS effects for active elements and RF models
for passive elements, is performed to precisely determine
Qopts and Wy, from the analytical model. The simula-
tion approach is illustrated with a basic LC matching net-
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network
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- C.
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Fig. 3 (a) Matching network and b) Equivalent circuit used for the
simulation approach
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Fig. 4 Results of the analytical and simulation approaches

work (Fig. 3(a)), leading to the equivalent circuit shown in
Fig. 3(b).

Non-linear simulations are performed with a harmonic
balance analysis. First, the matching network is designed
to present a resistance Rjp,g = 796 2, corresponding to
the wanted power Py = 4 dBm, to the transistor drain.
We have then C;,, = 0.34 pF and L,;,, = 13.4 nH. For a
given value of «, the procedure for finding the transistor
width and designing the resonator consists of three steps:
(1) the corresponding transistor size W is first set by the
analytical analysis. (ii) the resonator L-C; is then designed
to provide the maximum output power to Rj,aq, Which can
be different from P, (iii) step (ii) is then reiterated for
different transistor sizes W to adjust the maximum provided
output power to P,,. The procedure is then repeated for a
set of values of &, chosen around the analytical optimum
conduction angle o opa, to accurately find the optimum value
of o (aopts). Figure 4 shows the results of the simulation
approach, where it is interesting to notice that the analytical
and the simulation approaches are in good agreement.

Consequently, the simulated optimum value of the con-
duction angle oo (and Wop) is rapidly reached thanks to
the initial values given by the analytical model. Differences
between the two predicted optimum conduction angles can
be attributed to the simplicity of the input impedance model,
especially for low conduction angles where the input power
P;, is underestimated.

9 Springer
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Fig. 5 Performances of the proposed PA

Results

For an output power Py, of 4 dBm, results obtained with
the proposed design method (Fig. 4) show that the maxi-
mum value of PAE is 41% for aops = 1 radian, Wops =
110 pum and L = 6.1 nH. The simulated performances of
this proposed PA are given in Fig. 5.

As shown in Fig. 5, the power gain is about 14 dB for
an output power of 4 dBm. This gain is relatively high for
a one-stage class C PA even if this gain value is limited to
a narrow range of input power (between —12 and —8 dBm).
Indeed, as expected for a class C PA, the power gain is low
in low input power range (Pj;<—12 dBm) mainly due to

2 Springer

the choice of the conduction angle (1 radian), leading to a
negative gate dc bias point V.

Concerning the linearity of the PA, the power of the third
order intermodulation (IM3) products is, as indicated, 17 dB
below the power of the fundamental, which is relatively low
but still high enough to be used with constant envelope mod-
ulation schemes. Lastly, as the proposed topology used only
one inductor, the surface consumption is only 0.28 mm?.

Conclusion

In this letter, a design method for CMOS current-source
modes PA working with constant envelope modulation
schemes has been proposed. This method allows to choose
the conduction angle and the transistor size to maximize the
PAE. A 2.45 GHz PA for a class 2 Bluetooth application has
been designed with this method and simulations show that a
conduction angle of 1 radian (class C) and a transistor size of
110 pm allow to achieve a PAE of 41% for an output power
of 4 dBm.
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A 9pJ/Pulse 1.42Vpp OOK CMOS UWB Pulse
Generator for the 3.1-10.6 GHz FCC Band
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Abstract—This paper presents the design of a fully integrad
ultra-wideband (UWB) pulse generator for the FCC 31-10.6 GHz
band. This generator is reserved for medium rate gplications
and achieves pulses for an OOK, PPM or PIM modulatins. This
UWB transmitter is based on the impulse responseltier method
which uses an edge combiner in order to excite amtegrated
bandpass filter. The circuit has been integrated ina ST-
Microelectronics CMOS 0.13im technology with 1.2V supply
voltage and the die size is 0.54nfmThe pulse generator power
consumption is 9pJ per pulse and achieves a peak tpeak
magnitude of 1.42V. The pulse is FCC compliant andhe
generator can be used with a rate up to 38Mbswith a OOK
modulation. Based on the FCC power spectral densitfyPSD)
limitation, a sizing method is also presented.

Index Terms— Pulse generation, FCC, Transmitters, Impulse
Radio, Ultra-wideband (UWB), Pulse shaping circuit.

. INTRODUCTION

more complex pulses to match regulation frequenagks A
first technique to generate a baseband pulse dsnsisising
reflections in a transmission line (or a stub) toduce a pulse
from a step function. It is difficult to integratieose generators
in a CMOS technology due to the use of transmisbi@s or
due to the need for discrete components such asR&teovery
Diode (SRD) [1][2]. Currently, delayed edge combitialso
called triangular generator) is well suited to awhi a
baseband pulse and for UWB systems. Because iisteris
combining two delayed logic signals using a siniptgc gate,
it can be fully integrated in CMOS [3][4] and it msumes a
small amount of power.

Different methods have been presented to gener@e F
pulses from one or several baseband pulses. Atéicsinique
is to use transversal filters achieved by artifici@upled
transmission lines [5]. The baseband pulse propagalong
the artificial line and is recombined at the outfutachieve a
more complex pulse. The artificial line is syntlzesi with

ince the FCC has authorized communication in tHe 3lumped elements which results in the use of a latgaber of
GHz to 10.6 GHz frequency band, several technofogiénductors and limits the integration. A second modths to

have been developed to satisfy the communicatiorkeha transpose a baseband signal in the frequency Hampkeation
These technologies are more or less suited to @ineerous using a mixer and a Local Oscillator (LO). This hust is
applications generally encountered. Typically, Odbnal attractive since it uses few inductors and it penfowell when
Frequency Division Multiplexing (OFDM) techniqueppeear it is implemented using LO switching. In spite ddlleakage
to be good candidates for high speed data comntionica problems [6], this technique currently appears dbieve the
whereas Impulse Radio (IR) is a good solution fow kcost best performances in terms of consumption and ppésak
systems or positioning systems. In the case ofyfRess, due magnitude [7] [8]. Other methods based on elemgratse
to the applications, the most limiting charact@&sstof the combination have been presented [9][10] with gootemptial
system are the circuit cost production, the povegrsamption for the pulse tuning and for achieving antipodalsps for
and the operating range. For the emission stageseth BPSK modulation (here, antipodal signals refer two t
constraints mean that the transmitter must be dedigising opposite signals :.{)=-g,(t) [16]). Today, those techniques
low cost technologies such as CMOS and must consaimeachieve pulse magnitude around 1Vpp but their D@egso

small amount of power while generating pulses Wittge
magnitude.

consumption dramatically grows with the pulse doratnd it
exceeds the consumption of LO switching topolodies]

UWB impulse radio designs often use a basebandepuld2]. Another way to produce FCC compliant pulse$oi use

generator. Those baseband pulses are then usecbdacp
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filtered combined edges [13] [14]. This method ierw
attractive for its low power consumption potentialbut is
penalized by the filter implementation. Howevergedo the
large width of the FCC frequency mask, the ordexded for
the shape filter is low which leads to acceptabksI(around
3dB), in standard CMOS technologies [15].

France The pulse generation method presented in this paper

derived from a filtered combined edge technique emsists
of simply exciting an integrated bandpass filteringsa
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baseband pulse to generate its impulse response.filidr
excitation is achieved using a digital edge combrmupled
with a current driver and appears to be well suitedow cost
and low power systems. To demonstrate the effigiarichis
generation method, an UWB FCC pulse generatorsgyded
in a 0.13im CMOS technology for medium rate applications
around 36Mb3. The power consumption is 3.84mW for a
100MHz Pulse Repetition Frequency (PRF) and theggne

, On Chip Filter, Antenna
| Delay Cell

{ LogicGatei *
=) DA

s 1 W W ¢

consumption is 9pJ per pulse. The pulse generatmtupes
FCC compliant pulses having a measured voltage itgign
of 1.42Vpp. The digital edge combiner used in tlesigh is
able to generate pulses with less than 50ps wilths
designed with differential delay cell and high spdegical
gate. The bandpass filter is a third order Beshket fvith less
than 3dB loss and the whole die size is 0.54°midsing a

Fig. 1. Principle of pulse generation

average and peak PSD to determine A apdamgd other
characteristics such as modulation type and b matist also
be taken into consideration.

B. Average PSD

sizing method based on Power Spectral Density (PSD)The Fourier transform G(f) is necessary to caleultite

analysis, the generator is designed regarding fipdication
needs. This generator can be used in On Off Kef@QK)

average PSD of the emitted signal. In the caseingat
modulation such as OOK or BPSK, the emitted sigmgiven

modulation, Pulse Position Modulation (PPM) or Rulspy (3):

Interval Modulation (PIM). In OOK mode, the generatan

operate up to 38MBb'sto cover a large variety of applications

including video streaming.

The paper is organized as follows. Section |l dedtl the
theoretical concept of impulse response generatemded to
compute the main parameters of the generator. artatysis is
made for the FCC standard taking into account iiygact of
the modulation type and the impact of the bit rate the
design. The design of the pulse generator is ptedeim
Section Ill. The on-chip filter and the buffer whiconsist in a
current driver are first described. Then, the desif the
digital edge combiner is detailed. Simulation arehsurement
results are presented in Section V.

Il. PULSE GENERATORSIZING

A. Pulse generation Principle

The method of pulse generation is depicted in Eiglt
consists in applying a short pulse at the inputadilter to
generate its impulse response (he(t)). If we cansithat,
instead of a dirac, the filter is excited by a sqUanctionrg(t)
having a magnitude A and a widththe output (g(t)) and its
Fourier transform are given by :

a(t) = %ﬂ, *h(
Arsinc(mr f )H, (f )

NG

wherel represents the power loss of the filter angf)Hhe

normalized transfer function of the filter. Commagti G(f)

allows the determination af and H(f) which leads to FCC
compliant pulses. But, knowing G(f) is not sufficieto size
the baseband pulse magnitude (A) and the emittésk peak

(1)
()

G(f)=

s =39 -kT,) ®3)

where T; is the symbol time and fhis the sequence of the
transmitted symbols. In the case of OOK the valtieos
simply O or 1. The Fourier Transform of the auteetation
function of s(t) gives the PSD. If the symbols lné tsequence
{ak} are independent, the PSD is then given by [16]:

PSD,(f) :—‘G(Tf )Z[Jaz A i 5(f _TI_D

T, =
wherey, andg;? are respectively the mean and the variance of
the sequence data Ja For BPSK modulation,u;=0 and
0.=1. The PSD is then composed by a continuous spectr
given in \VA/Hz. For OOK modulationp;=0.5 ando,?=0.25.
The PSD is then composed of a continuous spectivem gn
V%Hz and a discrete spectrum where the magnitudéhef
lines is directly given in ¥ For a given resolution bandwidth
(RBW,,), equal to 1MHz in the case of FCC regulation [17]
the ratio ¢) between the spectral line level and the contisuou
spectrum displayed by a spectrum analyser is givés) :
1
NTrew=1mHz _m

This ratio increases with the symbol rate{DTs) and for
high rates Ds>(RBW,,.c:%)/147), the spectral lines are higher
than the continuous power spectrum. These spelitred
reduce the capability of the generator to achiavgd pulses at
a high rate because the only way to decrease the(fo® a
given pulse and a given rate) is to reduce the admof the
pulse.

With (2) and (4), we can express the PSD as aifimatf
the main parameters of the pulse generatort(A, Z, the
output impedance, PH(f), W 02) and taking into account the

4

S

®)

to peak magnitude,gBecause these parameters impact tH@€asurement method imposed by FCC.

range of the transmission, they must be taken actmunt in
the sizing of the generator. It is thus necessamvialuate the



e ‘G(f)‘z , < i as follows :
PSD{(f)=2—"-D, RBW,, 07 +D ;> o| f ——
z | T, (6)

2 2
. P . _ 4G5 RBW, (11)
Arsinc(m f )H, (f 2 > i 0
= 2( (Z I) ) DS{RBWav oL +D Y 5(f ‘j} If the frequency for which the PSD is maximufg) (s close to
. o . = o ® the frequency for which ¥ff) is maximum G is given by:
Equation (6) gives the unilateral PSD as it woutddisplayed Arsinc(nf r)
by a spectrum analyser with its RWB set to 1MHzeTh Gy=——p—t (12)

NG
By using (6), the PSR, can be expressed as in (13) as a
function of G. This enables the evaluation of the peak power,

continuous spectrum is given in W/MHz and the diter
spectrum in W.

Moreover, it appears that for a given filter andgisen
baseband width, the maximum value of the PSD (R3D
which is fixed to -41.3dBm/MHz by the FCC, lineadgpends
on A and Ds. If the frequency for which the PSDnigximum
(fo) is close to the frequency for which(B is maximum, the
maximum value of A allowed by FCC f{A), can be
approximated by using (6) in the case of BP$¥=0 and
0.=1) and OOK |i,=0.5 ando,?=0.25) as follows :

1Z,PD,., " zpd. V@)
2D7'siné (T, FAN,aL )\ Dir*siné feT, )
In these conditions, fx mainly depends on Pand is
independent of the filter transfer function.

A =min

as in (14), as a function of the symbol rate in ¢hse where
the average PSD complies with the FCC mask for BR&&0
ando,’=1) and OOK |1,=0.5 ando,>=0.25) modulations.

pD. = max) DoCoka ,DSG(fRBWaV.aaZ (13)
max Z0 ZO
2 2
- maX{4.PSDm:X .I?Bka 413313213x RBka} (14)
DS #a Dsaa ' RBWav

Equation (14) is only valid for rates lower thanM38z for
which the RBW filter only responds to one pulse.rétaver, in
the case where the rate is decreased to maximeeulse
magnitude, (14) gives the minimum rate below whiatther

From A, it is then possible to compute the maximum pulsicreasing the magnitude is prohibited.

magnitude (ghay iMmposed by the average PSD limitation for a

given symbol rate. Becausgdepends on the filter usedy(th)
and the baseband pulsg(f)) it linearly varies with A and can
easily be evaluated as follows :
S ATOY A ®)
go JT gnorm(t) a’\/l_

where gon(t) is g(t) normalized to g The a coefficient
represents the magnitude efficiency of the filesponse to a
square function of width.

However, to avoid excessive peak magnitude, the BGE
limits the peak power. It is then recommended tdfwehe
FCC compliance of the peak power of the generatiskp

C. Peak Power Limit

The peak power limitation is specified by the FCE a Puise Spectum @8z

follows: “there is a limit on the peak level of tleenissions
contained within 50MHz bandwidth centered on thegjfrency
at which the highest radiated emission occuyysltfis 0 dBm
EIRP.” The FCC recommends the use of a spectrurtyzera

with a 50MHz RBW and a peak power detector. Foegat

lower than 50MHz, this measurement correspondhdgeak
power of the emitted pulse filtered by the RBWeifilt Under
this condition, if the pulse spectrum is flat irrtRBW and if
the RBW filter is supposed to be ideal, the magtatof the
pulse at the RBW filter output for which the spaatr(G,(f))
and its reverse Fourier transformy() are :

Go(F) =Gy T, (F = fo) + 7y, (T +15)] (O
9, (1) = 2G, RBW,, .sinc(nRBkat) .cos(&rf,t (10)

where G is the magnitude of G(f)Tkew(f) is a square
function having a width equal to the spectrum aselyRBW
(RBW,). The peak power is then given by the level g{tp

D. Generator Szing

First, the filter and the width of the basebandspuhust be
dimensioned by using (2) or directly by computihg aiverage
PSD given by (6). A large variety of filters can bsed to be
compliant with the FCC standard if their bandwidtid center
frequency are tuned to match the FCC mask as sbowig.
2. Moreover, whatever the H(f) considered, & @&der is
sufficient to achieve FCC compliant pulse due te targe
width of the frequency mask. This limits the lossthe filter
and enables integration in CMOS technologies. Thace of
the filter relies on a complex compromise. Firkg tlesigner
must bear in mind that this choice can be reorétig the

filter design presented later on, especially if Wadue of the
Pulse Spectrum (dB/Hz)
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Fig. 2. Relative pulse spectrum (|Gjf}tomparison for different filter anc
baseband pulses.
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40 due to the 3dB filter power loss and duexte).95. Moreover,
depending on the application needs, the computatfof,
can be used in a different way. For a given pulsgnitude
fixed by the link budget, the maximum rate can bel@ted
for OOK or BPSK modulation.

Lastly, for a RBW equal to 50MHz in the case whares
set to Anax the peak power given by (14) is plotted in Fig. 3.

Under this condition, the peak power limit is reedtior OOK

20

(dBm)

max

Ppk

Amax (V) - BPSK | Vi,
Amax (V) - OOK e, -

i iR L EEH . X 2 at Ds:1.23Mb'§_ and it is not possible to_ fqrt_her reduce the
e P OO ! I symbol rate to increase.g-or BPSK, the limit is reached for
0.1 fmax |56 Mdde 40 Ds=380kbd but it leads to the same value @f or our case
110*  110°  110° D;(—ég;) 110° 110° 110" study where g=1.73V, the peak power is -29dBm.

Fig. 3. Maximum baseband pulse magnitude (Amax) and pewaleplimit as

E. Generator specifications
function of Ds for OOK and BPSK

This theoretical section presents the specificatidnthe
filter components can not be achieved in the tadjetmain parameters of a pulse generator that uses fittpulse
technology. To choose the filter, it is relevantctmsider the response technique in the case of linear modulattoshows
value oft needed and the magnitude efficiency represented that a generator can be achieved with a low oritter.fA 3
a. As shown in Fig. 2, where only“3order filters are order Bessel filter is chosen here, especially bseat has a
considered, the pulse 2 achieves almost the sdineefy (@) good response in terms of magnitude@.95) to a baseband
as pulse 3 with a wider baseband pulse which rediethe pulse that has a width equal to 75ps. This lowsescbnstraint
constraint on the edge combiner design. Also, familar on the design in a 0.t CMOS technology. Moreover, to
filters (pulse 2 and pulse 1) lowering decreasesx and reach 36Mb3 rate, OOK modulation can be used with a pulse

increases the design constraint which is not helpfareover,
the pulse 4 shows that using large baseband pinlsezases
the sinc function influence which degrades the gsisectrum
and alsa.

Once the pulse (g(t)) chosen, it is then possibleompute
with (7) the maximum pulse magnitude allowed byakerage
PSD, regarding the modulation type and the ratg.3-reports

Anax @s a function of Dfor OOK and BPSK modulations. Fig.

3 is plotted for pulse2 with 3dB filter power loss.

In the case of OOK modulation, for high rates,
maximum value of PSD is given by the discrete spect
When Ds is lower thanDaim:RBWav.(aa/,ua)z, discrete
spectrum is lower than the continuous spectrum trel
maximum value of PSD is fixed by the continuouscémen.

In our case study, a rate of 36MUs targeted. Such a rate can
be achieved with OOK modulation if the basebandsgul

magnitude does not exceed 2.56V, which leads tg=&. 63V

magnitude of 1.73V leading to a good detection [18ing
OOK modulation lowers the constraints on the geoera
design because it is not necessary to produceoatatipulses.
Indeed generating a pulse and its perfect oppugiteases the
circuit complexity even when delay-based technicaresused
[3]. To achieve g=1.73V with 3dB loss and=75ps, Anax
must be equal to 2.56V. Such a value can not becitijr
obtained in the technology targeted becauggsA.2=Vdd.
As a consequence the filter must be driven in cimeode as

thehown in the next section. Last of all, there idimitation due

to the peak power in RBW for OOK modulation having
0o=1.73V.

Fig. 4 shows the entire topology of the proposetsepu
generator. The generator consists in a edge comthiatuses

i

| \
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Fig. 4. Pulse generator architect




varying differential delay cells and a fast logiatg A
transistor is then used to drive the filter in emtr mode to
produce the magnitude needed (Amax=2.56V) at ther fi
input.

A. On Chip Filter Design

The design of the pulse generator is mainly detezthiby
the performance of the passive devices of the tdobg used
and especially the inductors. Due to the metalktiéss and
the substrate loss, CMOS technology provides iratgctith
low Q factor. The low order needed to achieve a FC
compliant pulse is a great advantage for the desigm filter
with low Q devices because it limits the power |¢s3dB).
Moreover, the values of the Q factor and of thé Bedquency
Resonance (SFR) vary with L. It is then necessamvaluate
the technology to determine which values of indtctchieve
admissible Q factor (around 10) in the overall haidth. This
means that the range of inductor values to be isséudhited.
For the 0.1@m CMOS technology used for this design, the
range is around 400pH<L<1.5nH. Lower values of atdts
leads to inductor with Q<10 and higher values afuctors
leads to SFR lower than 15GHz. Due to the largatixe
bandwidth of the FCC mask, the dispersion on tlkidtor
values needed to implement a FCC compliant fikdow and
filters can be achieved with such a narrow range.tfe 3’
order Bessel considered in this design (which lasalized
low pass filter elements respectively equal to g22%,
02=0.5528 and g3=0.1922 [19]), the values of thedbpass
filter components obtained for a central frequenaf
f=6.6GHz and a fractional bandwidth b=0.69 are diste
TABLE 1 and are in the range of possible values statedeab
Moreover, different filter structures can be evéddato find
the best inductor values. In our design, as showig. 4, the
filter topology used is a modified ladder structure

Cideal1

Rds LCds L
T T
+

10 Zant=50Q

@

Fig. 5. Electrical scheme of the driver and thtefi
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Fig. 6. Compensation effect on the output pulsespm .

implies a large transistor. The output of such dewtransistor
influences the filter transfer function and candlve matching
loss. During the conduction time) (of MN3, the output (Rds
and Cds) can be approximated using small signabthgsis
leading to the electric scheme given in Fig. 5.ratch the
driver to the filter, MN3 must be sized to have Rapial to
Rin. Because both Rds arngldepend on MN3 width (W), it
is not possible, with such a simple topology, wesMN3 to
have h=51mA and, at the same time, RdssRIt is then
necessary to make a trade-off between the drivimgent (1),
the matching (Rds), and the power consumptiom3N For
the considered design the width of the transistoisét to
100um which leads to the intrinsic characteristics givie
TABLE 2. Due to the mismatch (Rds=122nstead of 5Q),

B. Filter Driver Design and Matching the value of { is increased to 58mA (instead of 51mA) in

In our case study, the magnitude of the basebargk puorder to ensure thatygl.73V as shown in Fig. 10. A wider
needed exceeds the voltage supply. Consequenglfilter is  transistor results in a lower Rds and better matche filter,
driven in current mode. The sizing of MN3 dependstiee byt increases the power consumption.
filter input impedance and A. In the case whergig(a square  The effects of Cds can be easily cancelled by tpkipl
function with magnitude equal top¥, the current given by equal to its ideal value minus Cds. As shown in Bigif Cds
MNS3 to the load during the timecan be approximated usingis not compensated by Cp1, the transfer functicthefilter is
the MOS current law p(Ves) with Ves=Vpp. Under this modified and the pulse spectrum can be affecteds Th
assumption the width of MN3 can be expressed émWel especially occurs when a large transistor is usedause Cds

- L.A (15) increases with the transistor width.
Ryt Cox (Vg = )2 The drain of MN3 is biased using the first filt@sonator to

wherey, is the charge carrier effective mobility,,&he gate avoid th? u(s:e IOf additional |nlducr:or].rlThedgateoshnased t(o:
oxide capacitor, Vthe threshold voltage and\Rs the filter operate m, class. As ,a result, t_ e filter ogtscposume D
input impedance and is equal to the load impedanoest of power Wh_|le no pulse is transmitted resulting irodgower
the passive filter if the loss is ignored. The euatrneeded to consumption performance.
drive the 5@ impedance is then3(Amna)/50=51mA which

V,

t

TABLE 1 :FILTER'S COMPONENT VALUES TABLE 2 :VALUES OF THE EXTRACTEDNMOS TRANSISTOR HAVING100uM

Lp1l Cpl Cpl Csl Lsl Lp2 Cp2 c3 WIDTH, 0.13uM LENGTH AND BIASED TOVGS=1.2V AND VDS=1.2V
(nH) (pF) (pF) (fF) (nH) (nH) (fF) (fF) Idson 58 mA

(ideal) | (Real) Gds 7.59 mS
460 1.43 0.5 677 1.15 1.08 420 260 Cds 240 fF




C. Digital Edge Combiner Design

The technique used in the baseband pulse geneisists
in propagating an edge through a delay cell. THeepis then
obtained by combining the input and the outputhef delay
cell using a logic function. Generation of accuratelay
requires a phase locked loop and is not suitabldofe cost
systems. The delay variation mainly impacts which is
equivalent to additional loss. However, a smaliat&on does
not impact the output magnitude very much and ¢mhable
delay cells are used in this design principallyctompensate
for process variation. The delay cell used is thedifred
differential MOS Current Mode Logic inverter [20¢picted
in Fig. 4. The control voltage (Vctrl) and VDD are
respectively applied to RFP and RFN pins.
configuration Mp and Mn act like resistors and migliional
capacitor is needed. The width of Mp and Mn isteed.5um.
The output voltages are : VOL=0.3V and VOH=1.2V &he
delay achieved by the cell varies from 17ps to 30@pich
gives to the cell a large tuning capability.

The combination of the two edges can be achievea by

large variety of logic gates. The speed of the dateery
important to generate short pulses having sufftaresignitude.
The logic function used here needs only 2 transsto
operate, allowing high speed transition. The cefievesa.B,

which generates pulses only on negative edges.

Due to the difference between the transistor sizeeodelay
cell and of the filter driver, buffers are neededensure the
signal integrity. The buffers consist of serial énters sized
with the fan out law to make a smooth transitiotween the
delay cell and the driver transistor sizes.

IV. MEASUREMENT ANDSIMULATION RESULTS

The pulse generator has been designed with aut13
standard CMOS technology from ST Microelectronithe
die is shown in Fig. 7 and its area is 0.54mm

A. Digital Edge Combiner Results

The performances of the triangular pulse generd¢épend
on the load of the filter driver MN3 and accurateasurement
is difficult to achieve. Simulations using the dgsikit and
post layout extraction are presented here. The Isepoutput
signal of the gate and its Fourier transform angaled in Fig.
8 and Fig. 9 for different values of the delay oetintrol
voltage. The gate is able to generate impulse withinimal

Fig. 7. Die Photographe.

In thi

width of 46ps having 1.2V voltage magnitude. Fo0.4Vv
control voltage, the pulse width is 75ps and theurieo
transform is almost flat in the FCC band which desggood
spectral efficiency and good pulse quality.
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TABLE 3 : PERFORMANCESUMMARY OF PROPOSEDGENERATOR AND COMPARISON WITHPREVIOUSWORKS

Ref. \(/\%) \(/3;1 V\(/:]dst)h (_f(\)IXB) C(':l/lr%s Power Cons. ( /leEJ?se) ® J/,Ié ) (’::;"’2‘) Technique Modulation
[21] 1.24 2.2 1.75 1.4GHz 0.18 29.7mW@36MHz nc nc 0.4(core) @2igrulse Combining DBPSK
[22] 0.18 1.5 3.5 500MHz 0.18 1.82mW@100MHz18pJ 100 0.39(die) OL switchning OOK
[23] 0.9 1.8 25 1.2GHz 0.18 1.8mW@10Mp/s 180pJ 200 1.21(die)/0.57(core)  OL switchning BPSK
[10] 0.65 1 3 550MHz  0.09 nc 47pd 72.3 0.08(core) Digitdse Combining DBPSK
[8] 0.16 15 35 520MHz 0.18 1.68mW@100MHZA6.8pJ 105 0.3(core) OL switchning OOK
7 0673 18 05 45GHz 0.18 nc 27p 415 0.11(die) OL switchnin 00K
[13] 0.35t00.451.2 0.6t00.8 2-4GHz 0.13 10mMW@160MHz nc nc 1.56 (die) Filtered Edge CombinatioRPM/BPSK
vTvglrSk 1.42 1.2 0.46 6.8GHz 0.13 3.84mW@100MHz 9pJ 6.4 0.54(die) Filtered Edge Combination OOK

B. UWB Pulse Measurement

Measurement achieved with a 12GHz real time ostitipe
(Agilent DS0O81204B) agrees well with simulationssi®wn

in Fig. 10. Taking into account the cable loss,dhak to peak

magnitude is 1.42V instead of 1.73V. This resuitsiilower
transmission range but increases the rate capahift to

maximum Pulse Repetition Frequency of 500MHz hasnbe
measured.

C. Power and Energy Consumption

The major interest of the presented structuresigety small
amount of energy needed to generate large pulesefiergy
consumed by a pulse is estimated to be 9pJ, assemed in

43.8Mbs". The time required for the pulse to reach 10%hef t Fig. 13, which is a very good performance compaoeesults
peak to peak voltage is 460ps. After the main impulamped in the literature as shown inABLE 3. This very good
oscillation can be observed which is due to mismaitdt little  performance relies on two things. First, the pagiseerated has
affects the pulse spectrum. As shown in Fig. 1le tha very wide spectrum which leads to a very shoratibn and
compliance with FCC mask is good and the 10dB badttivis limits the time conduction of the transistors. Setahe filter
6.8GHz. Due to this very large bandwidth, the PSDthe driver which consumes the major amount of poweerafes in
modulated signal (s(t)) must be lower than the RRigposed C class mode and has no DC power consumption. Tbe D
by FCC to avoid emission in the forbidden frequeeynd consumption is 3.2mW and is mainly due to the déffeial
around 1GHz. This limits the rate to a maximum eahf delay cell. The total power consumption is 3.84mWW@Mhz
38Mbs. As shown in Fig. 12 the spectrum of a 36MIBOK  and is linearly dependent on the rate. Moreover 38 power
modulated signal complies with the FCC mask. Weragtite can easily be decreased to zero by using classi©O€lgic
that this generator is not physically limited tasthate and a gate in the edge combiner especially for very loawer

-10 : : applications like RFID or sensor network.
N Meg%“éenr?;:li """"""""" For low cost systems that use energy detectorisnportant
= 30 criteria is the energy by pulses relative to thisgpmagnitude:
S E

- 16

2 -50 | n=—" (16)
B Y%
9, -70 When the consumed energy is compared to the pulse
o magnitude, the presented generator also performisinee it

-90

achieves 6.4pJ/Pulses/V.
0 5 10

Frequency (GHz)

15

V. CONCLUSION
Fig. 12. PSD of a 36MBsOOK modulation using the proposed generator

The design of a low power and high voltage pulseeggtor

100 , , has been presented. It uses a bandpass filteratanit
QPJI<Vdd=1'2V) technique for which a sizing method, based on therame
< 7 / PSD, has been presented. The generator is fudigiated in a
:E/ 50 0.131m CMOS technology on 0.54mmit consumes 9pJ by
5 25 2.6mA E pulses and generates a 1.42Vpp pulse. It can ke insthe
% / FCC band with OOK modulation and rates up to 38Mbs
o 0 @%MW This generator appears to be very well suiteddar ¢ost and
—o5 ‘ ‘ ‘ low power applications.
4.5 5 5.5 6 6.5
Time (ns)

Fig. 13. Simulation of the current consumptionhwitdd=1.2V
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FULLY INTEGRATED CMOS UWB PULSE
GENERATOR

Y. Bachelet, S. Bourdel, J. Gaubert, G. Bas, H./@ja

The design of a fully integrated CMOS Ultra WideBgvWB) pulse
generator for the 3.1-10.6 GHz frequency band és@mted. The pulse
generation is based on the filter impulse respéesienique. With such
a technique, the pulse matches the FCC mask witheed for
expensive external filter. The layout of this citdn a 0.13mm CMOS
technology shows a surface area less than 0.57mnd a power
consumption around 20mw.

Introduction : UWB impulse radio is a promising technology far it
low cost and low complexity system [1]. In thesstsyns the design
of the pulse generator is critical because of tflewing issues : i) the
pulse Power Spectral Density (PSD) must fit the Faa3k as close as
possible to optimize the emitted power, ii) theteys complexity
must be minimized to operate over a 7.5 GHz (frohGBiz to
10.6GHz) bandwidth, iii) the system integration mhbe achievable
with a low cost production (low surface area, loower consumption,
no off chip components). Recent publications shbe interest of
temporal impulse shaping approach to build Gauspialse or its
derivative [2]. The full integration of such genters has not yet been
demonstrated. In this paper, a fully integrated C3Qulse generator
based on a on-chip filter impulse response appraagioposed. As
depicted in Fig. 1, this generator is composedwaf elements : a
digital pulse generator cascaded by an on-chip besg filter. In
section Il we compute the PSD of a Pulse Amplitddiedulation
(PAM) signal transmitted by the pulse generatoret@luate its
theoretical spectral efficiency and the generatasibility. Section IlI
presents the integrated filter design. In sectigrthé digital generator
is presented. Section V shows different resultetbas the on-chip
filter measurement and simulation of the system.

SQUARE PULSE GENERATOR 1 BIAS
R
cp” 1
SQUARE PULSE GENERATOR 2 :|_1-33 pF
’A_i MP2
T 690 fF s
530 PH 1,02 nH 1
20
530 pH 1.33 pA
ON-CHIP FILTER = =

Fig. 1: Pulse generator topology

Pulse generation technique : Our pulse generation technique consists
in applying a square function to the filter inpwd generate its
equivalent dirac response. As shown in ), the filter output, is
simply he(t) the impulse response of the filter if a dirac ppléed at
the input:

s(t) =h,(t) 05(t) = h(t) (1)
Then,S(f) the Fourier transform «ft) is H(f), the frequency response
of the filter. If the dirac is replaced by a squamction 7z(t) equal to
A during a time interval fj and O elsewhere. Thes(t) and S(f)
become :

s(t) = 7Z.()* (1) 2
S(f) = Ar.sinc (77 f )He (f ) 3
In the case of PAM, the transmitted data is represkas follows :

at)=S a,st-kT,) 4

where{ayg} is the transmitted sequendes is the interval between two
pulses and it represents the time symbol. If thegmitted symbols
are independent, the PSDef) is given [3] by :

1 d k 2
P$e(f)=1_s{a§+'f€k§5[f—_l;j}8(f) 5

where ;2 and /4 are respectively the variance and the mean of the
sequence. Equ. (5) shows the drawback of usingzeomymean
sequences. In a such case spectral lines appeaaufe the
magnitude of the PSDP8Dmay) is limited by the standardization
committee (PSD in the UWB band is limited to -4B&dMHz in
USA by FCC), important spectral line will limit thiotal emitted
power. The ratio between spectral lines and théimoous spectra is
(UTs) and is a severe handicap for high data rate mgstelo
overcome this major drawback, zero mean sequemoesdsbe used.
In the case of a PAM modulation that uses bipgjant®ls, the PSD
is:
2 .2
AT'T siné (77 £ )|H, (f '8

PSD,(f)=
s

The emitted power can be expressed as follows :

AT [sincgrt ¥ |H, @ fof 7

1.Z,Ts 3,
wherel represents the filter power losses &hg(f) is the normalized
filter frequency response which has a peak valugd8, andz, is the
output load due to the antennae. The computatidegat (6) and (7)
shows that reducingreduces the sinus cardinal function influence as
it is shown on Fig. 2. But, reducingalso decreases tfRSDax. Fig.
2 summarizes different scenarios evaluatedDier1GBits?, I=2dB,
Zo=500hm andPSD;ux=-41.3dBm. We especially see that spectral
efficiency can be increased by théiminution if the pulse amplitude
(A) is used to maintain a constdP®Dmax. Those different scenarios
show that pulse generation is achievable with smeable pulse
amplitude (that will limit power consumption) usisgall order filter
(that will limit silicon area consumption) and tie filter losses are
small.

PSD

-

S -60- 4 2
g
.

0 5107 110 1510"° 0 s, 11‘0'” 1510
c d
Fig. 2 Emitted signal PSD for different third order filters with the
FCC spectral mask for comparison
a Bessel, $&£8GHz, BW=5.5GHzr=100ps, A=1.9V, B-6.4dBm
b Bessel, =6.4GHz, BW=4.4GHz1=50ps, A=1.8V, B=--5.1dBm
¢ Chebychev, £6.5GHz, BW=8GHz1=100ps, A=1V, B=-7.9dBm
d Chebychev, E6GHz, BW=6GHz1=50ps, A=1.65V, B-4.9dBm
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On-chip filter design : One of the key parameters in the design of the
CMOS RF filter is the inductor Q-factorQ). In all the UWB
bandwidth,Q must be high to limit losses and the inductor galy
should be constant to limit the transfer functigstattion. In CMOS
standard proces®) is very dependent oh. But, due to the UWB
relative bandwidth (around 1) the range lofneeded to achieve a
passive filter is not excessive and enables arftdbration.

In our pulse generator (shown in Fig. 1) we usdiedtorder 3dB
ripple chebytchev filter designed in a Oub3 standard CMOS
technology. According to section I, such a tranéfiaction is chosen
to limit A, the pulse amplitude. Also, using a classical éaddpology
[4] this filter results in inductor values for whi®) is higher than 8
and L varies less than 10% of its nominal value all otrey UWB



bandwidth. Also, for such technology, a more imanttorder entails
unacceptable losses whereas a third order is msffito match the
FCC low frequency requirement.

Digital pulse generator design : The most important parameters in the
design of UWB digital pulse generator appear tahme ability i) to
generate bipolar pulse without an excessive poweasumption, ii)
with a sufficient magnitudeA) over a wide band (>7GHz), iii) and
with very short rising and falling time. The topgloof the square
pulse generator is represented in Fig.1. This tpols derived from
the circuit presented in [2]. Two complementarytshés (MP2 and
MN2) are used to generate bipolar pulses and am&ratied by two
complementary square pulse generators (SPG). TBelSéhd SPG 2
use respectively positive and negative transition E and F) to
generate a negative and positive pulse on A and ising a delay cell
and a digital gate which achieves the functignD . The buffers
consist of six inverters and achieve a smooth saesition between
the small digital transistors (at the input delafi)cand the out-put
transistors (MP2 and MN2) to maintain a good risangl falling time.
Also, to enable bipolar pulse generation the fiitgrut (Z) bias is set
to VDD/2 with Rd1 and Rd2 through the LC input netk (Lp1l and
Cpl). Cd1l is much greater than Cpl to reduce tlas bietwork
influence.
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Fig.3 Results
a Pulse simulation
¢ Filter photograph

b Filter frequency response
d Pulse measurement

Results : Time domain simulation (represented on Fig. 3anshthe
ability of this pulse generator to achieve bipglalses. The simulated
maximum PSD is —103 dBm/Hz instead of the —101 B&Hz and
the simulated power consumption of the completeeg®or is 19.7
mW with a pulse repetition frequency of 1 GHz. Alsimulations
show that the digital pulse generator achieves @eal 500hm load,
a pulse which has a width of 92ps and a magnitdd&0mV. The
filter has been made with the ST-Microelectronidgl@S 0.13m
(Fig 3b). The normalized filter frequency charaistézs whose peak
value is thePSD,ux are plotted in Fig 3c. The measured charactesistic
concord with the simulated ones and respect the F@ék. At last,
Fig. 3d shows a pulse measured with a DS081204Blewtyi
oscilloscope using a 81133A Agilent pulse generatuch provides a
100ps width square pulse at the on-chip filter tnpu
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LOW-COST CMOS PULSE GENERATOR
FOR UWB SYSTEMS

S. Bourdel, Y. Bachelet, J. Gaubert, M Battista, M.
Egels and N. Dehaese

The design of a CMOS Ultra WideBand (UWB) pulse egator
for Impulse Radio (IR) system transmission in thie-80.6 GHz
frequency band is presented. The pulse generates @
elementary pulse combiner which appears to be sweied to
tune the synthesized pulse. The generator is dssbigrith no
inductors or external filter in order to reduce the area and the
cost production. Simulations with a standard 08 CMOS
Design Kit, show a 600 my pulse that satisfies the FCC
regulation mask and a consumed energy by pulsé.df2.

Introduction : Since FCC has allowed UWB transmission in the
3.1-10.6 GHz frequency band, Impulse Radio (IR)ezpp to be
a promising technology for low cost data transmissi
applications. In IR systems, there is mainly twifedént ways to
generate pulses. A first technique is to generdtaseband pulse
and to up-convert it in the UWB band using Locakiletors
(LO) and mixers [1]. Unfortunately, this kind of rgerator
consumes a large amount of power and is limitedhieymixer
bandwidth. The second way is to directly generheegdulse in
the UWB band. Several techniques exist to genesafaulse
directly in the UWB band. One is to apply a vergripulse to a
passive band pass filter in order to synthesize ithpulse
response of the filter. This technique is poweicefht and can
be integrated with CMOS technology but consumeargel die
area due to the filter inductors [2]. An other way directly
generate the pulse in the UWB band is to use elamepulse
combination to synthesize a particular pulse whiatisfies the
FCC regulation mask. This technique is attractieednse the
generator can be achieved without using additidili@r and
appears to be well suited for pulse tuning [3]tHis paper we
present a pulse generator based on a pulse combimeh
allows the generation of different pulse shapesis Tulse
generator is well suited for low cost because é@sdoot need on-
chip inductors or off chip filter to operate. Theulge
combination technique is first presented, then tireuit is
described and finally simulations using a 0.uth CMOS
standard design kit are presented.

Bessel (N=3, BP=6-10GHz) 5tderivative of Gaussian pulse

I

I
nio 2 4.5 0 213145
gn 10.35-0.81 1 1-0.751 0.37 1-0.12 0.06-043 1 | -1 10.43-0.06
Tn(ps) 142,48, 64, 70 | 80 | 91 85 1766868 | 76 | 85

Fig. 1 : Ideal pulses to be synthesized

Pulse combination technique : In this technique, presented in
[3], the pulse (s(t)) is approximated by a sum lEmentary
cosine pulses {&)) as follows :

N-1 N-1

st)=>"g,€ [t —Zrn,lj with 7., =0

n=0 n=0
where g andT, refers to the magnitude and the width of tfe n
pulse. As shown on Fig. 1, @ndt, are obtained from the ideal
pulse to be synthesized. In this work we choosgytthesize the
5 derivative of a Gaussian pulse and%oBder 6-10GHz Bessel
impulse response for the following reasons ‘)d@rivative of a

Gaussian pulse is widely use in UWB systems, ff)cdder 6-

10GHz Bessel impulse response rejects the 5GHaédrery band
and is interesting for many applications, iii) battpulses can be
approximated with 6 elementary pulses having routfé same
width (1,=t=70ps).

(Output _ . h
Buffor R73OOQ§ ng?»OOQ
Vdc Vdc
M Mfs 3 Mf2
b ¢ 50Q

ff1=7mA | Mf3 MF4 1 i£2=7mA
(. — — — — J
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Tri lar pulse generator )

Fig. 2 : Proposed pulse generator

Pulse generator design : The main difficulty of this combination
technique is to control the gainn(capplied on each pulse and
especially to achieve alternatively positive andaiive values.
The pulse combiner used in the proposed generases u
differential amplifiers as shown on fig. 2. The dieurrent of
each cell (In) allows the magnitude control of eatémentary
pulse. The combination is achieved by current surgnimn the
output load (R). The sign of,@eeded to achieve the positive and
negative combination is realized by alternativelyssing the cell
output.

To generate the elementary pulse used in the polsdbiner, a
differential triangular pulse generator is usedpdsitive edge is
propagated through several delay cells achievednbgrters.
XOR and NXOR gates generate positive and negatiusep
from two consecutive positive edges to achievediferential
signal applied to the pulse combiner inputs. Thathv(t) of the
pulses is fixed by the delay between two conseeutiiges and
can be adjusted with the number and the width efrikerters.

To drive the 5@ impedance of the antenna, a source follower
amplifier (Mf1-Mf2) is used as output buffer. Besauoutput
impedance of source follower amplifier depends dre t
transconductance, Mfl and Mf2 are biased by twepetdent
current sources (ifl and if2) which provide a 7miAsbcurrent
and the width of the transistors is pf® to match the
50Q impedance of the antenna. Because the voltageofdhe
source follower is -8dB, an amplifier stage (Mf3MIfwith
active load (Mf5-Mf6) is inserted between the putsembiner
and the output buffer. The distortion induced beg thon-flat
frequency response of the amplifier stage can beiapa
compensated by appropriated values of In.

Smulations Results: Simulations with 0.13um CMOS Design
Kit are performed for several sets of In. With firet set of In
(10=0, 11=0.6mA, 12=2mA, 13=2mA, 14=1mA, 15=0), adBssian
pulse is approximated. As shown on Fig. 3, the papectral
density (PSD) of the pulse satisfies the FCC reguianask and
its magnitude is 0.6 ). With the second set of In (10=0.8mA,



11=1.54mA, 12=1.9mA, 13=1.49mA 14=0.7mA, 15=0) airth
order 6-10GHz Bessel impulse response is approgunathe
pulse also satisfies the FCC regulation mask anoh#gnitude is
0.5 Vpp. Because the output buffer consumes a large anmfunt
DC current, the power supply of the pulse generstiould be off
between two consecutive pulses as suggested inlrj4this
condition, the energy consumed by pulse is 26.4apd the
power consumption is 264V and 2.64mW at the pulse
repetition frequency of 1IMHz and 100MHz, respedyive
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Fig. 3 Simulation results for different pulse syegts

a) PSD of the Bessel filter impulse response syighe

b) PSD of the B derivative of the Gaussian pulse synthesis
¢) Output voltage for Bessel filter impulse respons

d) Output voltage for the 5th derivative of the &sian pulse

Conclusion : The design of a pulse generator is presenteels
a pulse combiner which allows the control of thegmtude of
each elementary pulse. This pulse generator canhesine
different pulses in different bandwidths withoutetimeed of
inductors or external filters. The use of voltagateolled delay
in the triangular pulse generator would extend thaing
capability of this generator and especially to addr lower
bandwidth and also compensates any delay variatifues to
process changes.

References

[1] Bachelet, Y.; Bourdel, S.; Gaubert, J.; Bas, Ghalopin,
H.; "Fully integrated CMOS UWB pulse genrator",
Electronics Letters, Volume 42, Issue 22, Oct.2286,
Page(s):1277 - 1278

[2] Xu, R. Jin, Y. Nguyen, C, “Power-Efficient Switing-
Based CMOS UWB Transmitters for UWB
Communications and Radar Systems”, |[EEE Trans. On
Microwave Theory and Techniques, 2006, VOL 54;
NUMB 8, pages 3271-3277

[3] H. Kim, D. Park, Y. Joo, "All-digital low-poweICMOS
pulse generator for UWB systentEectronics Lettersl, 25"
Nov, Vol. 40, No. 24.

[4] Marsden, K. Hyung-Jin Lee Dong Ha HyuBge Lee,
“Low power CMOS re-programmable pulse generator for
UWB systems”Ultra Wideband Systems and Technologies,
2003 IEEE Conference on, 16-19 Nov. 2003, pp 443- 447



CMOS UWSB transceiver for Impulse Radio
Sylvain Bourdel, Jean GaubértMarc Battista, Yannick Bachelét Gilles Ba$

! Laboratoire de Matériaux et de MicroélectroniqaePdovence, UMR 6137 Ecole Polytechnique
Universitaire de Marseille IMT, Technopéle de Chatésombert,13451 Marseille cedex 20, France,
2 ST Microelectronics, ZI de Rousset, B.P. 2, 131TWBDEX, France.

Abstract — In this paper, an Impulse Radio (IR) UWB
transceiver system design is presented. The presedt circuit
includes a bipolar pulse generator based on on-chifilter
impulse response, and a LNA coupled with high-speefl-bit
digitizer. The presented study is based on severalementary
block realizations (LNA, VCO, RF-filter) on a 0.13un CMOS
standard technology. The impact over the charactestics of the
whole system performances from these blocks is ayakd and
the design of those main elements is also described

Index Terms — Transceiver, Impulse Radio, LNA, Pulse
generator, UWB

| INTRODUCTION

Since UWB technologies was approved by FCC in 2002,
their interest for short range and low-cost appilica is
growing. Impulse Radio (IR) is especially a gooddidate
for those applications because of the simplicity tbé
architecture and multi-path resistance [1]. For hsuc
applications the most limiting point is to achiefdly
integrated systems using low-cost technologies Gk¢OS
standard. It leads to some hard design constraetause
the wide band matching of the transceivers mustdmeved
with low quality inductors. Helpfully, the improveant of
the CMOS technology leads to transistor with high
frequency transition (ft) and therefore counterbeds the
lake of good passive devices. Moreover, for those
applications, the system must have low power copsom
and a small die area.

This work presents a system study of a radio freque
transceiver for IR short range (few meters) appbce
which use bipolar pulsed modulation (as BPSK) to
overcome the drawback of discrete spectrum from the
transmitted signal. This work is based on seveeaighs of
LNA and pulse generator achieved by the authorg3Rin
the same CMOS standard technology.
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Fig. 1. Block diagram of the proposed system

The proposed transmitter uses a bipolar pulse georer
based on an on-chip filter impulse response whitiwa
generating a pulse that directly falls in in theginency band
of interest. Compared to generators that use mixing
technique [4] where the pulse is generated at #seland
level and then up converted, the presented gemasat@ry
simple and features a low power consumption. Thén ma
drawback of this technique remains the need of Iy fu
integrated on-chip filter, but its feasibility on MDS
standard process has been demonstrated [3].

The receiver uses an LNA coupled to a high speéit 1
digitizer. Compared to LNA coupled with quadratetelctor
recovering the pulse energy [5], this techniqueoved
coherent detection and channel estimation [6]. Ten
impairment of such technique is the high samplmegdiency
needed (more than twice the maximal frequency of
10.6GHz) but the use of a 32 parallel phase deldigitizer
allows decreasing the effective frequency of theDehich
generates the sampling clock [7].

The first section describes the complete systemmRhe
Power Spectral Density (PSD) of the transmittechaigind
a voltage budget link, the main parameters of ylstesn are
evaluated: e.g. the baseband pulse magnitude @, t
voltage gain (gv) and the noise factor (F) of tHeAL In
section two, the design of the pulse generatorésgnted.
We especially focus on pulse generators dedicaiethe
FCC band (3.1-10.6 GHz) and the ECC band (6-8.5GHz)
The third section is focus on digitizer design. Textion
four describe the design of the LNA coupled todigtizer.

In section five the impact of the designed elememtshe
proposed system is analyzed using the system stfidy
section one.

Il. SYSTEM STUDY

A. Transmitter specification

The block diagram of the transceiver is represemted
Fig. 1. The pulse generator consists of an on-diiigr
excited by short baseband pulses. If the basebalsd 1(t)
is assumed to be a square function equal to A dwitime
interval (7) and O elsewhere, s(t) the transmitted signal and
S(f) its Fourier transform are given by :

s(t) = () *h() (V)



S(f)=Ar.sinc@rr f )H, (f )(2)

where R(t) is the impulse response of the filter and He(f)
its frequency response. In the case of BPSK, pepectral
density (PSD) of the transmitted data e(t) (if tlensmitted
symbols are independent) is given by [8]:

A2 r?

PSD,(f)= sinc (77 f )|H, (f J*3)

S

In this case, there are no spectral lines becabse t
transmitted sequence is zero-mean
modulation. Because the magnitude of the PSD (R3>
limited by the standardization committee (PSD ia thWWB
band is limited to -41.3dBm/MHz in USA by FCC),
important spectral lines will limit A, the magnitecbf the
baseband pulse. The computation of Equ. (3) gigsesea
the transfer function of the filter, the magnitu@¥) and
duration ¢) of the pulse that allow to match the regulation
standard frequency mask. For small the sinc function
influence is negligible and the maximal magnitudetree
baseband pulse is given by :

PSD.__.T.
A = [0 ()

where | are the power losses of the filter.
B Receiver specification

As shown on Fig. 1, the received pulse is amplifigdhe
LNA and then directly sampled at 20 GsampleFhe
digitizer consists of N elementary D latches whadt as
comparators. The D latches are clocked by the Idyeel
phases of a multiphases oscillator which operatds a=
feen / N. The signal magnitude at the D latch input f//s
should be, at least, twice the D latch sensiti{iBg,)) to
ensure a good detection. This leads to the follgwin
expression :

_Vs, _gvVs,, _ gvGaAe ()
== 2 2a

where Vsy, is the signal voltage at the LNA inpgjy is
the LNA voltage gain, Ga is the gain of a 500hmeana
which is power matched to the transceivar, the
propagation power losses (which are assumed t@hstant
in the bandwidth) and Ae the magnitude of the eitt
pulse.

Moreover, in the case of a 500hm antenna, the ratise
the D latch input can be expressed as follow :

Vn, = gv4/F.K.To.Beq.50(6)

where Beq is the noise equivalent bandwidth oflLiNé, F
the LNA noise factor, K the Boltzman constant araltfie

TABLE |
MAIN SYSTEM PARAMETERS

Ae |Gant| a(1m) | Vsina | Vnina | Fmax gv (for
M]@B)| @B) | (mv) | (V) (dB) Se=50mV)
1v 0 49.5 3.35 34.5 18 29.5dB

thanks to BPSK

noise reference temperature. To achieve a goodtaete
the magnitude of Vi must be less than Self we assume
that the magnitude of \fnis 6 times the root mean square of
Vnp (more than 99% of the values of a gaussian proisess
contained in an interval equal to six times thearase) and
using Eq. (4) and (5) the F value for which the niagle of
Vnp exceed Sgis given by :

2
VS ] @)

Fa|——n
[12"/KTI'OBeq .50

We notice that Fmax does not depend on gv. Thisvall
to choose gv only under the constraint of &&d Ae. As
shown on Tab. 1 a first budget link can be achieted
specify the main characteristics of the system.

Il PULSE GENERATOR

As depicted in Fig. 1, the generator is composetivof
elements : a digital pulse generator cascaded yneaship
bandpass filter. The use of CMOS process is a major
constraints in the design of the on-chip filter &ese, in all
the UWB bandwidth, Q must be high to limit lossesl ¢he
inductor value (L) should be constant to limit tinensfer
function distortion. In CMOS standard process, vasy
dependent on L and is also very low. So, the kentpaf
the design are i) reducing the filter order to tithie losses,

ii) for a given technology, choosing the L valuattleads to
the best inductor performance.

The computation of the PSD (Equ. (3)) allows to
determine the main generator parameters (&, He(f) and
Ts). Fig. 2 shows different evaluations for the F&@ the
ECC bands. Tab. 2 where the main characteristithef
pulse generators are summarized, shows that pulse
generation can be achieved with a realistic baskipase
amplitude (around 1.5V) and using small order filté.
Here, the PSD is evaluated for Ds=1Gbs becausetiie
worst case. Decreasing the symbol rate (for a given
magnitude) will decrease the PDS magnitude (whsatoi a
drawback to respect FCC or ECC frequency mask)owtth
lowering the voltage SNR. Also, increasing the sghriate
over 1Gbps is not possible without creating intelsp
interference.

A Broadband pulse generator for FCC

In the FCC case, the band is very wide and it Gasden
as an advantage. First, the wide band involvesiskeof low
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TABLE Il
THEORETICAL PULSE GENERATORMAIN CHARACTERISTICS

Band | Amax | T He(f) BW Fo | N
GHz |GHz |dB

FCC | 1.5v | 70ps| Bessel 5.4 6.9 2 3

ECC | 1.7v | 70ps| Cheb_1dBripple 1.3 7 3

Fig. 2 : PSD of the emitted signal in the FCC bapdnd the ECC
band.

order filter. Second, the low dispersion on L valueke
easier the choice of the L value. For the FCC bainédre a
3rd order Bessel filter is used, a ladder topoldgkiown on

Fig. 3) leads to L value around 1nH. In the present

technology, this L value involves inductor with Qglier
than 8 and L varies less than 10% of its nomindlevall

over the FCC bandwidth. The filter is driven by two
complementary switches (MP1 and MP2) which are

controlled by two complementary square pulse gdéoesa
(SPG) [9]. Such technique generates a digital puitle a
width of 65ps and a magnitude of 1.2V when the woutp
switch Z is load on 500hm. Moreover, Z is biased@D/2
through the first LC resonator to achieve bipolalsps and
the capacitor of this resonator is sized to comgienshe
Cds of the MP2 and MN2 transistors.

B Broadband pulse generator for the ECC band

In the ECC case, the relative bandwidth is arou@o 2
and the dispersion on the L values needed to achies
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Fig. 3 : Pulse generators architectures for the FB&Ssel output)
and the ECC (chebyshev output) band

filter prohibits the use of inductors with good Gtyafactor.
Using admittance inverter [10] to achieve tffeotder 1dB
ripple Chebyshev filter allows to have the sameueabf
inductors in each stages and to choose this vaiisn,
because of the 20% relative bandwidth, the filteleo must
be at least equal to 4 to satisfy the ECC frequenegk.
Such high order leads to important losses. To @mec
such losses a cascode amplifier is inserted infillee as

shown on Fig. 3. The Cgd of Wn2 and the Cds of Wn3

replace the J3 capacitance of the inverter and i€k G8
must be resized to compensate the mismatch. Tdhisitpue
reduces the losses.

C Smulation and measurement results

Simulation results achieved with a standard CMOSgie
kit are presented on Fig. 4 and the main charatitsiof
the generator are summarized in Tab. 3. The FCCE&d
generators use the same baseband pulse genemt@adh

the PSQ... the magnitude of the emitted pulse is 1.2V for

the FCC generator and 0.45V for the ECC one. Sitiouis

achieved with a standard CMOS design kit shows & S2
magnitude of 5dB instead of —9dB without the cascod

stage.
The Bessel output stage of the Fig. 3 has beeizedabn
a 0.13um CMOS std technology and is representeHign

5.a. The pulse is measured with a DS0O81204B Agilent

oscilloscope using a 81133A Agilent pulse generatoich
provides a 100ps width square pulse at the inputhef
Bessel output stage. As shown on Fig. 5.b, the imaimof
the pulse generated is 1Vpp.
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Fig. 4 : Frequency and time simulations of the gatoe output for
FCC band a) and ECC band b).



TABLE 1lI
SIMULATED PULSE GENERATOR MAIN CHARACTERISTICS

BW | Ae Area DC Power | DC Power |

GHz Ds=500MHz | Ds=250MHz | (dB
FCC|5.4 | 1.2 | 600u*650u| 13.6mW 11.7mwW 3
ECC| 1.3 | 0.45 850u*1200y 16.6mW 13.14mwW -5

[]
level(V)

time(ns)

a) b)

Fig. 5 : FCC output stage die photograph a) andepul
measurement b).

IV 1BIT/ 20G.\WMPLE.S-1 ADC

To achieve coherent detection and channel estimétie
received pulse is digitized with a 1 bit high spedalC. As
shown on Fig. 1 the ADC uses 32 D latches to detext
pulse. Each D latch is clocked by one phase of lphase
oscillator. The frequency operation of the osailfais fye
=1.25GHz and the effective sampling frequencyfgsN.f,.
This technique takes the digitized signal on a 8&2bhs
which operates dts. A buffer is then used to resynchronize
the bus and to lower the clock frequency.

A D-latch

As exposed in section |, the D-latch sensitivityef the
LNA voltage gain and noise factor. In another why, a
given voltage gain, it limits the range. To reachhigh
sensitivity at a high frequency, a differential usture
(depicted on Fig. 7a) is preferred as a single-eénde
architecture [11]. Moreover, differential D-latchloavs

Transistors
Dummies
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Fig. 7 : architecture of the ADC D-latch a) andiltsor delay cell
b)
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———————————————————— «Jo325v

144444

frequency(GHz)

C

Fig. 8. VCO layout a) and VCO output frequency b)

detecting the pulse polarity. If the differentidllA outputs
are inverted at the D-latch intput, negative putsa be
detected. So, to discriminate the negative pathefpulse
from the positive part, N/2 D-latch must be config to
detect negative pulses. This imply a diminution thé
effective sampling frequencys£IN.f,s/2=20GHz).

To reduce the input capacitive load achieved by3he
parallel D-latches the input transistor at D, DK énd CK/
are sized at the minimum width admissible in tlehi®logy
used. This also reduces the power consumptionecADC.
Moreover, dummies transistors are added to baldhee
loads on the differential output.

B Oscillator

To generate the 32 delayed phases, a ring-oscilkets
been realized [12]. Instead of using a non-diffeedr32
stages oscillator which could have non-distinctggisaa 16
stages differential oscillator is preferred. Thidows
generating 32 distinct phases. One delay cell essmted on
Fig. 7b, achieves the two complementary phaseshnduie
connected to the D-latch clock. The delay cellgsigned to
achieve a 25ps delay for a control voltage of 0.38¥
shown on Fig. 8 a) the design of the VCO is baldnize
ensure the same capacitive load on each outputaragtee
equidistant phases.

C Results

The input capacitive impedance of the 32 parallel D
latches is 60fF and is evaluated using post-lagatriaction
to take into account the path between the LNA dmedD-
latch input. The simulation is made with a standaMOS
design kit. The simulated sensitivity is 30mV forclck
frequency of 1.25GHz.

The 32 phases VCO has been realized. The measured
output frequency versus the voltage control istptbbn Fig.
8 b).



V LNA DESIGN ANDIMPLEMENTATION IN STANDARD
CMOS

Ideally the LNA must have a broadband match to @ 50
antenna, and provide a high voltage gain on a dapac
output load given by the ADC. In addition a low s®iiigure
is required for the signal bandwidth. Fully integch UWB
CMOS LNA designed by using several topologies Haaen
reported in the literature: e.g. distributed anigtd, shunt
series feedback, or LC ladder filters matched LNA][ LC
ladder filter matched LNA allow a good trade offteen
die area, power consumption, noise figure and ghin.
addition this topology has an input filtering fuioct which
could be sufficient for many low cost applications.

The LNA output is loaded by a capacitive load whare
high signal voltage is required comparatively te tiise
output voltage. The capacitive load @rmed by the 32
differential D latches and interconnects has ae/alfuabout
60fF in the 0.1@m CMOS process used. In order to reduce
the area and power consumption the LNA input iglsin
ended and the single to differential conversioomide at
LNA output by adding a third stage (see Fig. 9ld)this
section we report the implementation in standardd3vof
such LNA for the 3-10GHz UWB frequency band.

A Broadband LNA architecture for large bandwidths

For the LNA input matching cell different case mbst
considered depending on the spectral occupancyhef t
transmitted signal. If the full 3.1-10.6 GHz UWRefuency
band is used or if a large bandwidth is used, themelative
bandwidth b of the LC ladder input matching celarsund
unity and the design method proposed in [13] gives
inductors values which can be integrated in stah@WOS.
However as shown in [14] a second order input niagch
cell allows to further reduce the losses and stoweer the
LNA noise figure. The LNA architecture we use i®wh in
Fig. 9.a. The input matching cell uses only oneesetC
resonator in series with the active MOSFET gate.
Furthermore the inductor of the series resonatgpii into
two inductors: the inductor d_of the inductive source
degeneration of the input MOS which allows sysihiag
the desired value for the real part of the inpopedance,
and an inductor &, in series with the gate. The other LC
resonator is a parallel one localised at the LN#put and
which includes the input pad parasitic capacitoreover
by selecting a second order Tchebycheff responsbave
reduced the overall series inductor valug,fLs) and also
the source inductor value;lbecause the termination resistor
is lower than 5@ in this case. Consequentlyg.land Lg are
low enough to have good features even in the wBdle
10.6 GHz frequency band. To achieve a large voltgie a
second stage voltage matched to the first one lean b
added. The single ended signal is converted irffareitial
signal in a third stage (see Fig. 9.d). So the @sed LNA

architecture uses about the same die area or power
consumption than a fully single ended architecture.

B Broadband LNA architecture for medium bandwidths

When relative bandwidth is smaller than about 5086,
inductors values of input matching cell are mucspdrsed.
This leads to low SFR values or low quality factQrsFor
such narrower frequency band, like the new ECC UWB
frequency band, we use an alternative LC input hiadc
cell topology shown in Fig. 9.b [2]. This matchirgll
contains only parallel LC resonators and admittance
inverters. These admittance inverters synthesigddrbped
capacitors are used to transform the series Lheg¢sos of
the traditional LC ladder filter in parallel LC @sators with
arbitrary inductors values. With such topology icutus
values can be chosen to have the best Q-factothbaised
technology could provide. Consequently low noisguiie
can be reached even for fully integrated LNA.

C Measurements results.

Many LNA prototypes have been implemented in a
standard 0.13qn CMOS process. All the LNA outputs are
loaded by a 60fF capacitor in order to emulate AlEC
load. The measurements instruments (spectrum amdiys
the noise characterization and network analyser for
scattering parameters measurements) are isolatedNAt
output by using the on chip capacitance dividgg, Cqiv,
(see Fig. 9.c). For accurate characterization o th
prototypes, the on chip capacitance dividgy,CCqyv, has
been also characterized on the same wafer to vettige
output voltage from S parameters. The noise figure
measurement is made with a spectrum analyzer araisa
source taking into account the mismatch at LNA outfs
an example the microphotograph of the 7-9 GHz LNA
prototype is given in Fig. 10.

TABLE IV
SUMMARY OF LNA PROTOTYPESMEASUREMENTSRESULTS
BW Output Area DC Gv NF Si1
(GHz) (mn?) | Power (dB) @ (dB) | (max)
6.8-8.8 single 0.4 15mwW  29.t 4.5 -10.1dB
6.8-8.8 differential 0.5 22mW  30.6 -7.5dB
6-10 single 0.4 16mW 27 3.9 -11dB
6-10 differential 0.5 | 23.9mW 28.6 -9.6dB
3.1-10.6 single 0.42 18mw 22 -9.7dB
TABLE V
VOLTAGE BUDGET LINK OF THEPROPOSEDSYSTEM
Std| Ae | Beq | Gina | Fina S& | Vsina | 6*Vnp | Dmax
(Vce)| (Ghz)| (dB) | (dB) | (mV) | (mV) (mV) (m)
ECCl 0.45| 2 30.6 4.5 30 1.8 5.7 0.8
FCC| 1.2 6 22 3.5 30 4.8 3.7 0.85
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Fig. 9 LNA architecture. a) LNA architecture fdarge
bandwidth. b) First stage architecture for mediuamdwidth. c)
Output instrument isolation interface d) Single ddferential
conversion stage.

The measurement results obtained for the diffetdi
prototypes are summarized in Tab. 4. The noisedigund
voltage gain values are average value in the batibwi

VI CONCLUSION

To validate the system architecture proposal, agéud
link, given on Tab. 5, is achieved using the sirtmdaor

Fig. 10 : 7-9 GHz differential ended LNA die photagh

measured values of the main system parametersthigor
estimation a 0dB antenna is assumed. Using Eqan@)7)
the maximal distance and the magnitude of the raigtbe
CAN input is evaluated. Tab. 5 shows that the desig
elements target a range of 0.8m in both cases. derethe
LNA noise factor is not the limiting parameter besa the
signal to noise ratio at the CAN input is aroundlR0The
D-Latch sensitivity appears to be the most limiting
parameter. It could be lowered (down to 10mV in B@C
case) to improve the range without degrading theseno
immunity.
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Broadband and High Voltage Gain CMOS LNA For Intdgd 6-
8.5GHz UWB Carrierless Impulse Radio Receivers

Marc Battista, Jean Gaubevtember, IEEE, Matthieu Egels, Sylvain Bourdéliember, |IEEE, Hervé
BarthélémyMember, |EEE.

Abstract — The design of fully integrated CMOS LNA for
UWB carrierless impulse radio receivers is presente An
original LC input matching cell architecture enables percentage
bandwidths of about 25% that match the new ECC 6-&-GHz
UWB frequency band A design method allowing low noise
figure and high voltage gain is presented. Measureants results
on a LNA prototype fabricated in a 0.13 um standardCMOS
process show average voltage gain and noise figuoé 29.5dB
and 4.5 dB respectively.

Index Terms — Low Noise Amplifiers, Ultra Wide Band,
Carrierless impulse radio, CMOS integrated circuits

|. INTRODUCTION

In this paper we describe a design method for such
narrower frequency band, like for example the ne®CEs-
8.5-GHz UWB frequency band where the relative badtw
is less than 35%. An alternative LC matching cefidiogy
[8] which contains only parallel LC resonators and
admittance inverters is used. With this topologyuictors
values can be chosen to have the best Q-factor thieat
technology could provide in the UWB bandwidth.
Consequently low noise figure can be reached ewefufly
integrated LNA with small percentage bandwidth. The
proposed design method allows sizing the widththefihput
MOS device in order to minimize both the noisehia active

Ultra Wide Band carrierless Impulse Radio (IR-UWB)device and the input matching cell losses. In zalita

enables low power and simple architectures for lese

second stage allows maximizing the voltage gainhigh

communication systems. In such systems the LNAhef t impedance output loads in the integrated systemsexb

receiver is followed by a very fast digitizer or hypulse
detector [1]. So the LNA remains one of the mogtantant
analog blocs of the receiver. To achieve low chst tNA
must be fully integrated and must consume low poavet
low die area. Ideally the LNA must be broadbandaimead to

a 5@ antenna, and provide a high voltage gain on a

capacitive output load given by the digitizer orthg pulse
detector. In addition a low noise figure is reqdir@ the
signal bandwidth.

We address signal bandwidths, of around 25% peagent
bandwidth. We report the measured results on a LNA
implemented in a standard Oi8 CMOS process.

II. BROADBAND INPUT MATCHING CELL

A. Input matching cell architecture
The whole LNA architecture is given in Fig. 1 withe
input matching cell enclosed in a dashed line Bogascode

Fully integrated UWB CMOS LNAs designed by using stage follows the input matching cell and an actived

several topologies have been already publishedefample
distributed amplifiers [2], shunt series feedbagk ¢ommon
gate [4]-[5], or LC ladder filters matched LNA [6]]. LC
ladder filter matched LNA allow a good trade offtween
surface, power consumption, noise figure and gainis
topology, which integrates a band-pass filter vétty off-
chip components, is a good candidate in the low costext
for UWB impulse radio integrated systems. Differeases
must be considered depending on the spectral oncypt
the transmitted signal. If the full 3.1-10.6-GHz BW

frequency band or a large bandwidth is used, then t

percentage bandwidth b of the LC ladder input matchell
is around unity. In this case the design methog@sed in
[6] leads to inductors values which can be integtain
standard CMOS. On the other hand when relative \igitid
b is smaller than about 50%, the inductors valuemmut

second stage is added to supply a high outputgalta

Input matching
cell

RANT | 1 J2

I
%:;\::‘1 Ly
i

This broadband matching cell enables relative baotttie/
b of around 25% which are not feasible with cleaslcC
ladder filter matching cells [8]. This input matabicell is
equivalent to a second order band pass filter.obse order

matching cell are much dispersed. Consequently, thgesponse is much useful for fully integrated LNAoirder to

integrated inductors have verylow SFR esalar low

The authors are with the L2MP UMR CNRS 6137
Polytech’Marseille, IMT Technopble de Chéateau Gonmhe
13451 Marseille.

guality factors Q in this case.

reduce the losses and consequently the noise figuitethe
input matching principle described here is suitafide
greater filter orders. Greater orders may be istarg then
off-chip matching elements are used or for packaystems
in order to build more efficient filters by usinket parasitic
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inductor of the package. On the other hand, firders filter b
lead to a noise equivalent bandwidth much higher. J = — (4)
The inductive source degeneration of by Ls is used to 9,9, A,
adjust the real part of the input impedange @&ee Fig 1).
Neglecting the gate to drain capacitance,,CZy can be Y, = Jl(1+ Jf) (5)
approximated by:
g L 1 Vi =3, (6)
ZIN = = S+ja)LS+ . = R|N+j)(IN (1) 2 2
CGSl Ja)CGSl yGSl = ‘]3 (1+ ‘]3r|N ) (7)
In the frequency range where the source inductor 1
impedance magnitude is low in comparison to thee-gat VP1=A——J1—J2 (®)
source capacitance impedance magnitude, the input 1
impedance & of the active device can be approximated 1
with the resistor R in series with the gate-source 7 —A——JZ—J3 9
capacitance g&s;. Under this assumption, and 2

Rant = 50, the input matching cell is equivalent to the

second order band pass filter shown in Fig. 2.areviiee
values are normalized by,R 502 and by the middle
frequency of the bandwidt,.

Fig. 2. Broadband input matching cell. (a) Inputtching cell
equivalent circuit normalised by,®0Q and wy. (b) Equivalent
circuit showing admittance inverters. (c) Equivaléwo section
band-pass filter.

The circuit in Fig 2.a is equivalent to the circuitFig. 2.b
where the enclosed capacitive networks work, arotined
frequencyu, like admittance inverters.

Finally, under the same assumptions, the circuiign 2.b
is equivalent to the two section LC band-passrfiéteown in
Fig. 2.c if the relations (2-9) are done and thkies of
and J are low in comparison to unity.

" VoA

b
J = F— ®)

" Jag.44,

In these expressionsb=(fo-fp1)/fy is the percentage
bandwidth, §; and £, are respectively the lower and higher
cut-off frequencies andy the middle frequency of the input
filter. g;, @, & are the normalized values of the low-pass
equivalent filter, andJ %, J are the normalized values of
the admittance inverters. These admittance invedrs used
to transform the series LC resonators of the i@l LC
ladder filter in parallel LC resonators with arhity
inductors values & and Lp,. In such topology the parasitic
capacitors of the inductors can be embedded irpéhnallel
capacitor of the resonator. Consequently higheudtat
values can be used with higher quality factors. ifholoally
these admittance inverters permit to synthesizé théadder
filter load g with an arbitrary valugy of the real part of the
input impedance at Mgate. That gives more flexibility for
choosing ls and for M biasing in order to minimize the
active device noise at power matching.

B. Sizing for noise optimization

The input matching cell sizing is done as follovineTgoal
is to minimize the noise figure at power matchiagd given
current consumptiony{ for the LNA first stage.

() 91, @, gz and b are set to shape the bandwidth in the
aim to achieve a 2th order band-pass response thith
desired ripple. Because of energy conservatiorrigie is
related to the input return loss in the bandwido. the
maximum ripple sets the maximum;Salue for a lossless
matching cell.

(i) The inductors valuea; andA, are chosen to achieve
the higher Q-factor of the inductors in the teclggl used
for the signal bandwidth. That allows minimizingetinput
matching losses which are the main contributoh&whole
LNA noise figure in fully integrated LNA in standhCMOS
technology. This is one of the major benefits ofr ou
matching cell topology with admittance inverters.

(iii) 1t is shown in [9] that the optimum noise imgance
Zopr Of the inductively degenerated common source
topology is given by:

A B

Zopr = —- (10)
jwCesy

oPT - jLsw
WCes
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where A and B are two parameters that are only @
of the MOS noise parametaxsd, y, ¢. From (1) and10) we
get:

. A

o (1-8)
" wCGSl

“Rn t=

J wCGSl

(11)

ZOPT

In order to minimize the noise figure at power rhatg
we can null the real part of (11) at a given freguef by
setting M width to ensure:

A
Vos1 Q = —

r.IN

(12)

In (12) Q is the normalized frequency /it is important
to notice that the imaginary part of (11) cannot rogl
because B is a parameter which only depends oprduess
used and which is not a design parameter.

Yasi1can be expressed as a functionzdf\J(7). Because;)
must be chosen in order to be low in comparisoanity in
the input matching cell design as mentioned ab@fecan
be approximated by:

yGSl = ‘]3 (13)

Reporting (13) and (12) i4) gives (14) which allows
computing the optimal MOSFET width as a functionttod
input filter characteristics and the inductor noliread value
Ao

bQ
d,9:4,A

(iiii) Finally, for a given bias current{, the Ls value can
be computed from (1) and (12) and must verify (1)
minimize the noise contribution of jVat a given frequency
w. By taking for Gs; and Ls the values given by14) and
(15) at the center frequency, the discrepancy is less than
(b/2)% in the whole LNA bandwidth.

A
Lsopr (w) =

Vos1 = (14)

SN2

(15)

[ll. VOLTAGE GAIN OPTIMIZATION
A. Noise figure and voltage gain optimization

In a UWB integrated system the LNA is terminatedaby
high impedance capacitive load where a high ouipliage
is required. In the bandwidth the LNA input is powe
matched to the antenna. Consequently the
termination R, of the input matching cell, provided by the

MOSFET M, by means of inductive source degeneration,

receives a power equal to the available powerd® antenna

output.
2
+2 eANT

i2= (16)
e 4 RANT

Vol. 55, Iss. 8, Aug 2008

eant IS the open voltage at the antenna angrRhis
radiation resistance. Consequently, in the inputerfi
bandwidth, assumed with a constant delaye get:

eANT

V 4 RIN RANT

The first stage equivalent circuit is given in BigM, is
loaded by the parallel resonatoy, IC;, Rs, where G is the
overall capacitor at Mdrain which is given by:

i, = g et (17)

C3 DCGD2 + CDBZ +CGS3 +CIN 2 (18)

Cinz is the second stage input capacitance. Assuming the
effect of Gp1 and Gg; and Gs, negligible in the cascode
configuration, and neglecting the real part of theut
impedance of the second stage, we get, when (1@3:ho

Vour: _ Im€ " @, L,
eANT \/4 RANT GSIA 1+ ](4) _ & ’
stoa Wy,
_ Ay
o)
1+ —— | —
Qawos Wy, (19)
where
R, 1
Q = % = (20)
’ L3w03 ? Y} L3(:3

It should be pointed that (19) is available onlythie LNA
bandwidth where the LNA input is power matched le t
antenna by the input matching cell. Outside the LNA
bandwidth, the input matching cell provides a bpads
response which modifies the output voltagg,v

Tacking for ¢; and Gs:; the long channel devices
expressions, (19) shows that the first stage aioatibn is
proportional to the square root of the bias curignand is
independent of Mwidth.

gmz Gs2

Outl

Fig. 3.

First stage equivalent circuit.

resistive

The second stage equivalent circuit is given ordEighe
second stage voltage gainxAcan be approximated by (21)
where 1/ps; and 1/ps, are the output conductance of khd

4.

V,

Out2

Az

1+ja)/a)C3

“Ons'eq

(21)
1t jwl a,

Outl
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where
feo =Foss !/ Toss I R (22)
CEQ :(CDB3 +CGD3+CDB4 +CGD4+CL) (23)
1
W, = =27mf., (24)
leoCeo

R, and @ are the input impedance of the following stage

(see Fig. 1).

CGD3

|1
_L—l I
VOull CGS

3 ng'VSlg

J— I VOulZ
ICEQ "o L

Fig. 4. Second stage equivalent circuit.

Finally the voltage amplification in the bandwidshgiven
by:

- A/l A\/ 2 (25)

j(x) _ i 1+£
w wcz

Q3w03
Equation (25) provides design insights for sizidg t
circuit components.

VOUT 2

eANT

(25) shows that the voltage amplification in the AN
bandwidth results from the product of a second oitde
pass response by a first order low pass respousa gy the
second stage. A higheg value may be used in order to
maximize the second stage gaiR,AHowever a highg
value leads to a second stage cut-off frequengyiciver
than §; the lower cut-off frequencies of the LNAs&fp;.
The reduction with the frequency of the secondestagitage
gain in the LNA bandwidth may be compensated btingget

Vol. 55, Iss. 8, Aug 2008

(i) 102 and M, length are set to achieveg value leading
to fo, < fp. Consequently the output voltage will be
maximized in the bandwidth if the second stage disp
compensated by an increase af Q

(iii) The width W, is set to a sufficient value to drivg.l

(iii) Finally R3 is set to get the fQalue that achieves the
frequency compensation of the second stage.

V. MEASUREMENT RESULTS

A LNA prototype has been fabricated in a 0.13 um
CMOS process. The LNA is designed to achieve a 1dB
ripple 2th order Chebyshev band-pass responseawitnter
frequency of 7.7 GHz and a 2 GHz bandwidth. Theltiesg
percentage bandwidth is 25%. The value of inputchiag
cell inductors Ik, and Lp, is 1.3nH in order to minimize the
input matching cell losses.,land Ls values are 1nH and
100pH respectively. The current consumption of tieA
including the second stage is 12mA. The LNA
microphotograph is given in Fig. 5. For characeion of
the LNA prototype presented here, the high impeddidA
output is isolated by using an on chip capacitadivaer
which has been also characterized on the same uafer
retrieve the output voltage from S parameters. dhehip
capacitance divider builds a 60 fF capacitive l@ad-NA
output. This load is representative of the inpypéhance of
an on chip high speed digitizer for an IR UWB reeei The
noise figure measurement is made with a spectriuatyzar
and a noise source taking into account the mismatt&fNA
output. A comparison between measurements and aiiom|
results are given in Fig. 6 and Fig. 7. Simulatiesults are
obtained by using the design kit models for thevacand
passive lumped components. However in these siiookat
microstrip line interconnects are modeled by ughgsical
TEM T-Line model available in A.D.S. software. TMS-
Lines model parameters are extracted from 3D EM
simulations. In Fig. 6 the measured LNA voltageng@y is
calculated from the measured scattering paramatetsthe

the quality factor @ of the second order response greateicapacitor values of the voltage divider extractedhe same

thanl,\/;.

To maximize A; (19) shows that { value must be
maximum while maintaining the frequency resonangef
the parallel resonator just higher than the higbet-off
frequencies of the LNA$>fpo. So, in order to maximizesl
C; must be minimized. In this way we sizes Midth W;
much smaller than Mwidth W,. In addition M width is set
to the minimal value allowing driving the DC curtdg, in
order to minimize Gp, and Gga.

The sizing of the second stage is done as follow.

(i) M3 length is set to the minimum value to maximizg g
and to minimize the noise contribution ofMCcs3 must be
negligible in comparison withpg,+Cgp> in order to maintain
foz> fpo the higher cut-off frequencies of the LNA. Thug W
is set to the maximum value that satisfies;<¥WV,.
Consequently the current consumptian ¢f the second
stage is much lower than first stage current comsiaom ly;.

wafer.
Fig. 5  Microphotograph of the single ended LNA

The measurement results are summarized in tabldd..
noise figure and voltage gain reported are avevafiges in
the bandwidth.
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maximizing the voltage gain on capacitive outpatds such

30
20 like digitizer or pulse detector. This LNA topologyill be
helpful for broadband LNA design in the new 6-8.51G
10 ECC UWB frequency band.
2 9
© 10
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6-10 GHz Ultra Wide-Band CMOS LNA

M. Battista, J. Gaubert, M. Egels, S. Bourdel and H
Barthelemy

A two stage LC matched UWB CMOS LNA is presentede TNA is
designed to achieve a low noise figure with a kigltage gain. The LNA
fabricated in a 0.13 um CMOS process shows a 3.&vBage noise
figure with a 27 dB voltage gain in the 6-10 GHeduency band with a
power consumption of 14mw.

Introduction : UWB CMOS LNA designed by using several topologies
have been already published. For example distribateplifiers [1],
shunt series feedback [2], common gat&fBeur ! Source du renvoi
introuvable.], or LC ladder filters matched LNAEfrreur ! Source du
renvoi introuvablel]. Ideally the LNA must be broadband matched to a
50Q antenna, and provide a high voltage gain on a Imghedance
output load given by a digitizer or a pulse detedtolmpulse Radio
architectures, or by a mixer in OFDM architectudesaddition a low
noise figure is required in the signal bandwidtlonared to others
architectures, LC ladder filter matched LNAs pravicbnstant gain and
group delay and reduce the noise bandwidth. Howéveruse of several
inductors in the matching cell may lead to poorseoperformance,
particularly in the high frequency range of the UWand. In this paper
we propose a LC ladder filter matched LNA and iésign method that
allows high voltage gain and low noise figure. Thirchitecture is
suitable for relative bandwidths larger than abd&@@%. A LNA
prototype for the upper side of the FCC UWB bangrissented which
demonstrates a 3.9 dB average noise figure with @&voltage gain.

Input matching cell: The whole LNA architecture is given in Fig. 1 with
the input matching cell enclosed in a dashed lime B cascode stage
follows the input matching cell and a second staije an active load is
added to supply a high output voltagée input matching cell uses a LC
ladder filter topology Erreur ! Source du renvoi introuvable] but
unlike [Erreur ! Source du renvoi introuvable.] a two section LC band
pass filter is used in order to reduce losses. Withtopology, where the
parallel LC resonator is at the input side, andsejecting an even
Tchebycheff response, we can reduce the overaésserductor value
Lso+Ls. Consequently 42 and Ls are low enough to have good features
in the high range of the UWB frequency band. Thrutrmatching cell is
equivalent to the band pass filter shown in Figutiere the values are
normalized by R=50Q and by the middle frequency of the bandwidth
wyp. Riy is the output termination of the equivalent filtend gny fin, Ap1,
As2, As, Ye1, Ys2 Yesi, are respectively the normalized values afR R,

Lpy, Lsz Ls, Cpi, Csa Ccesi: The Tchebycheff response imposes the
relations given in (1) where @re the normalized values of the second
order Tchebycheff low pass filter ladder networld dnthe percentage
bandwidth:

b b 1@
/lplzf Vo =— :*()

1

b 9 9, 93
A Tchebycheff response gives a low value fgragd thus by using a
topology with the parallel resonator at the inpdesthe series inductor
AsztAs value which is equal tofp is minimized.

Ve = /]sz+/]s:% Mn

Noise optimization: It is shown in Erreur! Source du renvoi
introuvable.] that the optimum noise impedancgprZ of the inductively
degenerated common source topology is given by:

A B i W®
wCGSl JwCGSI
where A and B are two parameters that are only rigoe of the MOS
noise parameters, 9, y, c. Neglecting the gate to drain capacitance, the
input impedance & can be approximated by:

OPT =

L
lezg“ S+ jwl, +— =R, +ix, @
Gs1 chGSl
From (2) and (3) we get:
. A 1-B) @«
Zopr =Ly = c _RN+-(C) @
W ‘GS1 J(L) ‘GS1

In order to minimize the noise figure at power rhatg we can null the
real part of (4) by setting Mwidth to ensure:

A (5
Qry
It is important to notice that the imaginary paft @) cannot be null
because B is a parameter which depends only opriteess used. (5)
with (1) and (3) give the optimal values fog4z and Ls which achieve
the minimum noise figure:
c _ Ag, _ A

GS10PT — Roa) - gmlw

For a given bias current, thes lvalue can be computed in order to
minimize the noise contribution of at a given frequency. By taking
Cesi=Cssisorf) and Lls= Lsop(tn) the discrepancy is less than
(b/2)% in the whole LNA bandwidth

Ves1 =

(6)

SOPT

Vop=12V

Fig. 1: LNA architecture
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Fig. 2 Normal |zed équival ent circuit of the input matching cell

Voltage gain optimization: In an UWB integrated system the LNA is
terminated by a high impedance load where a higipubwoltage is
required. In the bandwidth the LNA input is poweatghed to the
antenna. Consequently the resistive termination Bf the input
matching cell receives a power equal to the avigilgbwer at antenna
output. Thus, in the input matching cell bandwidtte magnitude of the
gate input currentiis given by:

™

eANT

i, = —2—
vV 4 RIN RANT
where @nt is the open voltage at the antenna an@rRhe antenna
radiation resistance. The first stage is loadethbyparallel resonatorsL.
Cs, Rs, where G is the overall capacitor at Mirain. Assuming that the
effect of Gp1 and Gge1 and Gs: is negligible in the cascode
configuration, and neglecting the real part of ithygut impedance of the
second stage, we get, when (5) is fulfilled:

®)
Vouts _ _ 9m ’ @y L,
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where Q is the quality factor of the parallel resonatod anops its
resonance frequency.

It should be pointed that (8) is available onlytire LNA bandwidth
where the LNA input is power matched to the antebgathe input
matching cell. Outside the LNA bandwidth, the inpuatching cell
provides a band-pass response which modifies ttpibuoltage wuu.



Taking for gq1 and Gssithe long channel devices expressions, (8) shows

that the first stage amplification is proportiotalthe square root of the
bias current and is independent of Width.

The voltage amplification in the LNA bandwidth résdrom the product
of the second order low pass response (8) by & dider low pass
response given by the second stage. To maximizeditege gain of the
first stage, the 4 value must be maximum while maintaining the
frequency resonancesfof the parallel resonator just higher than the
highest cut-off frequencies of the LNA. So, in artle maximize k, Cs
must be minimized. In this way Mwvidth is sized much smaller thamM
width.

The voltage gain of the second stage is given by:

Vour 1 ImaTeq

Vo 1+ J@Wreg.Ceq

With 1, =rpe /Tpss IR

and CEQ :(Coss +CL)
where R and G are the input impedance of the following stage (Sg.
1). In order to maximize the second stage gain,bias current of the
second stage andJ\ength are set to achieve a high value. However
a high gq value leads to a second stage cut-off frequenagrithan #1
the lowest cut-off frequencies of the LNA. The retion with the
frequency of the second stage voltage gain in ti#& bandwidth is then
compensated by setting the quality factog §f the second order
response greater thanv2/

©)
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Results: A LNA prototype has been fabricated in a 0.13 @MOS
process for the upper side of the FCC UWB band. Tt is designed
to achieve a 1dB ripple 2th order 6-10 GHz Tchebjfctesponse. The
LNA microphotograph is given in Fig. 3. The die aiie 0.4 mri All
inductors are on chip elementsp{440pH, Ls=950pH, Ls=180pH,
L3=860pH). The power consumption of the LNA includitihgg second
stage is 14mW. A comparison between measurementsandlation
results is given in Fig. 4 and Fig. 5. The maximupitage gain is 28.1
db with a ripple less than 1.5 dB in the 6-10 GHmdwidth. The
measured noise figure ranges from 3.45 to 4.8 dB.
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Fig. 4 Measured and simulated LNA voltage gain and S11
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Fig. 5 Measured and simulated LNA noise figure

Conclusion: A two stage UWB CMOS LNA and its design methodéhav
been presented. With this design method low noigeré and high
voltage gain are achieved even for LC ladder fitbetched LNAs. A 3.9
dB average noise figure with 27 dB voltage gaidésonstrated in the
6-10 GHz bandwidth.
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1 ACTIVITES D'ENSEIGNEMENT

1.1 RECAPITULATIF DES ENSEIGNEMENTS DISPENSES

Au cours de ma carriere, jai été ameneé a dispenser des enseignements
essentiellement dans les filieres suivantes : DUT, Licence Pro et 3°™ Année de
cycle d'ingénieur et MASTER recherche. Mon domaine de compétence est
principalement I'électronique et les télécommunications.

Le tableau ci-dessous résume mes différents enseignements :

Etablissement Année Matiere Heure/Etu
IUT-GEII 2A Cours d’électronique 33
IUT-GEII 2A TD d’électronique 42
IUT-GEII 2A TP d’électronique 72
IUT-GEII LP Transmissions Numériques (C/TD) 40
IUT-GEII LP Traitement du Signal Numérique (C/TD) 20
IUT-GEII LP Techniques Numériques Avancées (C/TD) 20
IUT-GEII LP Systemes RF (C/TD) 30
IUT-GEII LP TP CAO - RF 20
IUT-GEII LP TP Mesures - télécoms 20
Polytech’ Master-3A | Cours de Transmissions Numérigues 20
Polytech’ Master-3A | Cours de Conceptions Circuits RF 10
Polytech’ Master-3A | Cours de Systéemes UWB 20

Certains de ces cours m’ont été confiés dans le but d’assurer la continuité dans un
enseignement déja en place ainsi que de renforcer les liens existants avec les
équipes pédagogiques :

- Cours d’électronique de 2A

- Transmission Numérique en LP
Ces choix ont été motivés par ma connaissance des programmes ainsi que des
eéquipes pédagogiques.

Par ailleurs, il m’'a plusieurs fois été demandé de mettre en place des nouveaux
enseignements comme :

- Modules de Transmission numérique et de Systemes UWB de MASTER

- TP CAO de Licence Professionnelle (LP)

- Module de Techniques Numériques Avancées de LP

1.2 RESPONSABILITES LIEES A L’ENSEIGNEMENT

Au cours de ma carriere j'ai été amené a prendre part a la vie administrative de I'lUT
GEIl de Marseille a travers plusieurs taches de responsabilité.
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* Mise en place d’'une Licence Professionnelle. J'ai eu la charge de mettre en place
une licence Professionnelle intitulé « Electronique pour les Télécommunications ».
Pour cela, avec I'appui du chef de département, mes principales missions ont été :

- Réunir une équipe pédagogique et mettre en place le programme
pédagogique permettant de compléter I'offre de formation du département
au niveau des licences tout en assurant une continuité avec la formation
du DUT.

- Recruter des vacataires issus du milieu professionnel afin de réaliser 25%
de I'enseignement de la formation

- Mettre en place le support administratif pour une premiére ouverture
(Inscription sur les bases de données APOGEE, CIELL, RNCP, SCUIO,
)

- édiger le dossier d’habilitation.

- Obtenir le soutien d’industriels de rang national ou mondial
(STMicroelectronics, GEMALTO, AGILENT, ...) ainsi que de PME.

* Responsable de la Licence Professionnelle « Electronique pour les
Télécommunications ». Cette responsabilité inclue :

- Animation de I'équipe pédagogique (Permanant et Vacataire)
Promotion, recrutement, suivit post-formation
Gestion des emplois du temps, des notes, des stages et des jurys
Gestion des besoins matériels pour les enseignements spécifiques

- Gestion des contrats de professionnalisation et de la formation continue
Pour réaliser ces taches, je suis assisté par une personne pour la promotion (salons,
site web, ...), et par une personne pour le suivit des stages.

 Responsable des stages de la Licence Professionnelle « Réseaux et
Télécommunications ». J'ai pris en charge cette mission de 2003 a 2007. Cette
responsabilités comprends le suivit de la recherche des stages par les étudiants, le
développement des relations avec les entreprises du secteur, et la mise en place
des soutenances de stages.

* Responsable d’'une la salle de manipulation dédiée aux téléecommunications. J'ai
pris en charge cette mission de 2004 a 2008. Cette tache consiste a gérer le bon
fonctionnement du matériel (état des lieux régulier, maintenance, ...), assurer une
évolution permanente du matériel pour éviter I'obsolescence et permettre la mise en
place de nouveaux TP. A travers cette mission, j'ai peu faire réaliser un cablage
complet de la salle pour distribuer des signaux RF sur les différentes paillasses afin
de pouvoir utiliser simultanément des appareils tres colteux (Générateur de signaux
arbitraire, synthétiseur de fréquence) permettant ainsi de moderniser certains TP.

1.3 ACTIVITES D'ENSEIGNEMENT DIVERSES

» Participation a la mise en place d'un programme de formation par la recherche sur
le theme de 'UWB. Ce projet impliquait I''M2NP, la filiere ingénieur du département
de Microélectronique et Télécommunications de Polytech’ Marseille, le MASTER
recherche MINELEC et la société Agilent Technologies (contact : Ernst Kaiserauer,
Agilent Technologies, Herrenberger Strasse 130, 71034 Boeblingen). Ce projet a été
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lauréat d'un concours international organisé par Agilent technologies, ce qui a donné
lieu & une donation d’équipement au département pour une valeur de 50kEuros.

» Participation a la mise en application du nouveau programme pédagogique (PPN)
des IUT avec en particulier la semestrialisation des enseignements et les parcours
professionnels. Cette activité a consisté essentiellement a la participation a des
réunions pédagogiques ainsi gu’'a des groupes de travails.

» Janime un groupe de travail sur 'uniformisation des Licences Professionnelles du
Département GEIl de Marseille. En raison de I'historique propre a chacune, les trois
licences professionnelles du département sont gérées de maniere indépendante.
Afin de realiser des gains sur le temps de gestion administratif, il m’a été demandé
de mettre en place et d’animer un groupe de travail afin de faire un état des lieux et
de proposer une gestion harmonisée de ces licences.

2 TRAVAUX DE RECHERCHE

2.1 TRAVAUX DE RECHERCHE ANTERIEURS (THESE ET ATER)

Dans le cadre d'un contrat d'allocataire de recherche MERT jai préparé une these
d'Université au sein du Laboratoire d'Analyse et d'Architecture des Systémes du
CNRS. Intégrés au groupe MIS dirigé par A. M. GUE, jai effectué mes travaux de
recherche dans I'équipe ICARE de I'lUT-B de Blagnac, sous la direction de Monsieur
A. MARTINEZ et encadré par Monsieur E. CAMPO. Ces travaux ont porté sur la
conception, la modélisation et la simulation de systémes télécoms radiofréquences
pour des applications domotiques.

Ce travail sur les systemes téléecoms appliqués aux communications « indoor » a
débuté par une étude des différentes normes en vigueur (802.11) et a venir (UMTS)
ainsi que sur les différentes méthodes d’acces (CDMA, FDMA...) et leurs protocoles
associés. Ce travail s'est poursuivi par I'étude de toutes les fonctions mettant en
ceuvre le systéme dans sa globalité (de [linformation binaire transmise a
I'amplificateur d'antenne). Ces fonctions sont réparties selon leur méthode de
réalisation : d'une part, les fonctions RF assurant la transposition entre la fréquence
porteuse et une fréquence BF utilisable par le systeme de traitement, et d'autre part,
les fonctions de traitement du signal intégrables numériquement devant permettre la
démodulation ainsi que les fonctions nécessaires a I'acces multiple par répartition de
code.

L'étude de la partie RF a été menée sur deux axes. Un model fonctionnel simple
réalisé sous SABER nous a permis de valider le principe de I'étage permettant la
transposition en fréquence (démodulateur 1/Q) et surtout de l'intégrer au systeme
global afin d’étudier l'influence de la porteuse sur le systeme. D’un autre coté nous
avons réalisé une spécification détaillée de I'étage RF qui nous a permis de définir
un schéma de principe d'un étage RF hétérodyne (LNA, meélangeurs, filtres,
oscillateurs) ainsi qu'un cahier des charges complet (sensibilité, gain, facteur de
bruit, bilan de liaison...).
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Les fonctions de traitement du signal regroupant les modules de
modulation/démodulation DBPSK et DQPSK, et les modules dédiés a I'étalement de
spectre (corrélateurs/décorrélateurs, organes de synchronisation spécifique : DLL et
synchroniseur type RASE) et les filtres (analogiques et numériques) ont tous été
modélisés [CI-22]-[CI-26]. Cela nous a permis, dans un premier temps, de
dimensionner chaque fonction de maniére indépendante puis d'étudier leurs
performances en environnement bruité (AWGN) ou en environnement multi-
utilisateurs. Dans un second temps nous avons analysé linteraction de certaines
fonctions entre elles. Cette approche globale s’'integre dans une réflexion beaucoup
plus générale sur la slreté des spécifications menées dans I'équipe MIS.

Mes activités de recherche durant mon année d’ATER ont portés essentiellement sur
la description en VHDL de I'organe de synchronisation en vue d’une implantation sur
I’ASIC bande de base final [RI-12]. La description du dispositif en VHDL (structurelle,
fonctionnelle, synchrone ou asynchrone) jouant directement sur les performances du
circuit, plusieurs méthodes ont été investiguées pour accroitre la précision de
'organe de synchronisation. Il est apparut qu’'une méthode asynchrone relache la
contrainte sur I'horloge d’échantillonnage (qui limite directement la précision dans un
fonctionnement synchrone).

2.2 TRAVAUX DE RECHERCHE ACTUELS

Depuis mon intégration a I'lM2NP (anciennement L2MP) en septembre 2001, mes
activités de recherche s’articulent autour d’'un théme central : la conception de
circuits et systemes Radiofréquences pour des applications faibles colts et faible
consommation. Dans ce théme, deux axes principaux se dégagent :

- Intégration de systémes sur puce (SoC) Bandes Etroites.

- Intégration de systéemes sur boitier (SoP/SiP) Ultra Large Bande.

2.2.1 Intégration de Systémes sur Puce Bandes Etroi tes

Depuis les années 1990, I'évolution des procédés technologiques a permis aux
filieres silicium standards de type CMOS, de répondre aux besoins de certaines
applications radiofréequences jusqu'alors fabriquées dans des technologies plus
colteuses (AsGa ou SiGe). Cette migration a permis de réduire drastiquement les
colts de production et a largement contribué a la démocratisation des terminaux
portables sans fils (GSM, PDA, accessoire PC, ...). En outre, I'utilisation de la filiere
CMOS permet dintégrer dans une méme puce un systeme complet (SoC)
comportant une section analogique pour les fonctions RF et une section digitale pour
le traitement numérique et l'interfacage. Cette tendance est largement justifiée par la
maturité des architectures RF bandes étroites qui nécessitent moins de
développement pour migrer d’'une technologie bipolaire vers une technologie CMOS
gue des architectures innovantes de type UWB ou 60GHz. Actuellement, la plupart
des circuits sur le marché des objets communicants grand public qui utilisent des
signaux bandes étroites (norme GSM, Wifi, Bluetooth, ZigBee, ...) sont intégrés a
90% dans la méme puce.
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L'intérét majeur d'un SoC étant son potentiel économique, la conception d'un tel
systeme doit répondre a certains criteres. Tout d’abords, le taux d’intégration doit
étre maximal. Cela signifie qu’il est nécessaire de réaliser un circuit n’utilisant pas de
composant externe. Cette particularité est un défi pour les technologies CMOS qui
disposent de composants passifs (notamment d’'inductances) de qualité médiocre.
Ensuite, la taille du circuit doit étre minimale car le colt de production se résume a la
surface de silicium occupée par le circuit. En technologie, CMOS, cette contrainte se
traduit par une réduction du nombre d’inductances qui dans un SoC RF occupent en
moyenne plus de 50% du circuit. Cette réduction est réalisée par I'optimisation des
architectures (Zero-IF ou Low-IF) ou des topologies des circuits qui composent le
systeme. Enfin, le temps de développement (Time to Market) doit étre maitrisé. Sur
ce plan, I'inconvénient majeur d'un SoC réside dans le fait qu’'un disfonctionnement
d’'un seul élément met en péril tout le systéme et retarde de maniére significative la
mise en production. Il importe alors de mettre en place des méthodes de conception
basées sur la modélisation la plus fine possible du systeme complet. Des approches
descendantes partant de spécifications globales (sensibilité, taux d’erreur sur les bit -
BER -, débit, ...) vers des spécifications détaillées des éléments (gain, facteurs de
bruit, ...) doivent étre confrontées a des approches montantes qui partent des
caractéristiques des circuits élémentaires vers les caractéristigues générales du
systeme.

Les travaux menés au sein de I'équipe CCI de I'IM2NP, en collaboration avec
STMicroelectronics ([RC-2]-[RC-5]) ont permis de réaliser un SoC complet pour une
application propriétaire proche du standard ZigBee [CI-16]. Afin de réduire la taille et
la consommation du circuit, des études basées sur une approche systéme ainsi que
sur une approche composant, ont été meneées en parallele. Sur le plan du systeme,
des architectures originales ont étés proposées au niveau de la section
radiofréquence [RN-1][CI-8], ainsi qu’au niveau de l'architecture du démodulateur,
avec comme objectif d’alléger au maximum les contraintes sur la section digitale.
Ces travaux ont montrés que l'utilisation d’'une modulation FSK permet de relacher
les contraintes sur la conception des architectures a conversion directe (Zero-IF). En
effet, ces architectures affichent de trées bonnes performances en termes de
consommation et de surface mais sont sensibles a de nombreuses imperfections du
systeme (IP2, Fuite des OL, variation DC, ...) rendant leurs intégrations dans un SoC
périlleuse. L'utilisation de signaux FSK permet de mieux filtrer les IP2 et le DC tout
en s’affranchissant des dérives des OL ainsi que des problémes liés a la dynamique
du signal d’entrée. En particulier, nous avons mis au point une nouvelle technique de
démodulation dite AZCD (Asynchronous Zero Crossing Détection) qui fonctionne
sans organe de récupération du temps symbole (PLL ou DLL) ni amplificateur & gain
contrélé (AGC) [CI-17][CI-18]. Ce démodulateur a pu étre intégré a la section BF du
systeme [CI-13], évitant ainsi l'utilisation de convertisseur analogique numérigue, ce
qui limite la taille et la consommation de la section digitale. Cette technique de
démodulation, particulierement adaptée aux systemes faibles co(ts, a fait I'objet d’'un
brevet international [BI-1]. D’autre part, toujours sur le plan du systeme, plusieurs
plateformes de simulation, utilisant des approches montantes et descendantes, ont
ete déeveloppées [CI-19], afin de fiabiliser un processus de conception qui impliquait
12 personnes et deux équipes. Ces travaux, sur l'optimisation et la modélisation
d’architectures RF ont été développés dans la these de Mr N.DEHAESE [TH-1].

Sur le plan des éléments constitutifs du systeme (LNA, PA, Chaine BF, ...),
d’'importants travaux basés sur I'optimisation des circuits ont été mené dans le but de
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réduire la taille et la consommation du systeme complet. Dans ce sens, des
méthodes de conception permettant de diminuer le nombre d’inductances
nécessaires a la réalisation des amplificateurs faible bruit (LNA) et de puissance
(PA), ont été développées. Sur le plan du LNA, lutilisation d’'une structure a
dégénération d’inductance couplée a une cellules d’adaptation optimisée pour les
circuits intégrés CMOS a permis la réalisation de LNA sans adjonction de
composants externes. Ces LNA n'utilisent que 2 inductances et affichent des
performances en termes de taille et de consommation qui sont a I'état de l'art [RI-
11]. Sur le plan du PA, une méthode basée sur I'optimisation du PAE par la taille du
transistor de sortie a permis de réaliser des circuits n'utilisant qu'une seule
inductance et dont les performances en terme de puissance et de consommation
permettent de répondre a deux nombreux standards faibles codts [RI-9] (Bluetooth,
ZigBee, ...). Ces circuits ont permis aussi de réduire drastiquement la
consommation et la taille totale de la section RF du systeme [CI-16].

2.2.2 Intégration de systémes SoC et SoP Ultra Larg e Bande (UWB)

En 2002, la commission fédérale pour les communications (FCC) a autorisé
I'utilisation d’une bande de frequence Ultra Large (UWB) allant de 3,1 a 10,6 GHz
(bande FCC). Quatre ans plus tard I'Europe libérait une bande de 6 a 8,5GHz
(Bande ECC) deédiée aussi aux communications UWB. Cette libéralisation a
engendré un important engouement pour les techniques de transmission UWB en
raison de leur fort potentiel sur le plan du débit et de la consommation. En effet,
I'utilisation d’'impulsions trés courtes pour communiquer dans cette bande permet de
réaliser des systemes tres simples, qui ne consomment que durant I'émission d’'une
impulsion (quelgue nanoseconde) et qui utilisent une simple détection d’énergie en
réception. Des études prospectives basées sur la consommation d’'un émetteur
montrent que la puissance consommée peu étre jusqu'a mille fois inférieure a celle
d’'un émetteur bande étroite fonctionnant avec le méme débit, ce qui place cette
technologie comme la candidate idéale pour les systémes RFID de troisieme
génération. Il en est de méme pour les puissances d’émission mises en jeu, ce qui
engendre une forte neutralité vis-a-vis des tissus corporels. Cela rends cette
technique de transmission trés attractive pour la réalisation de systemes de
communication embarqués sur le corps humain (WBAN) ou pour les applications qui
nécessitent une forte densité d’E/R comme les pico réseaux (pico-net).

Autant les architectures UWB impulsionnelles sont simples, autant leur réalisation
est un défi technologique en raison de I'importante bande passante nécessaire a
'acheminement et au traitement du signal. Ceci d’autant que les technologies,
utilisées pour la réalisation de ces systemes, doivent étre faibles colts pour
répondre aux applications visées (RFID, pico-net et WBAN). En raison des forts
risques, liés a limmaturité de cette technique de transmission, ainsi qu’aux
nombreux verrous technologiques, il apparait que l'intégration sur boitier (SoP/SiP)
est la plus appropriée. Avec cette méthode d’intégration, plusieurs puces (issues de
technologies différentes) peuvent étre assemblées sur un méme support (chip
carrier) puis mises dans un boitier unique. Cela permet d’envisager l'intégration de

'antenne (de petite taille a ces frequences) sur le support, et de limiter ainsi les
interconnexions puce/boitier qui affectent considérablement I'intégrité du signal a ces
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fréquences. En outre, cette technologie d’intégration permet la réalisation, sur des
supports économiques, d’éléments passifs distribués de bonne qualité. Ceci relache
la contrainte sur la conception de la puce qui peut alors étre envisagée dans une
technologie peu colteuse (de type CMOS).

Un premier travail a été engagé, en collaboration avec la société STMicroelectronics,
[RC-6][RC-7][RC-8], sur la réalisation d’émetteurs UWB (générateurs d’impulsion) en
technologie CMOS, avec pour objectif de diminuer la consommation par impulsion
tout en augmentant 'amplitude du signal émis. En effet, quand ces travaux de
recherche ont débuté (en 2004) avec la thése de Y. Bachelet [TH-2], la
consommation moyenne des dispositifs rencontrés dans la littérature était de
plusieurs centaines de pico joule par impulsion (pJ/P) pour des niveaux de I'ordre de
guelques centaines de millivolts ce qui engendrait des rendements inférieurs au
pourcent. L’approche retenue pour optimiser le rendement, repose sur I'excitation
d’'un filtre UWB par une impulsion de commande en courant, ceci afin de générer la
réponse impulsionnelle du filtre [RI-8][RI-1]. Les filtres UWB pour la bande US (3,1-
10,6GHz) nécessitent peu de composants passifs, ce qui permet de limiter les pertes
et rends possible leur intégration complete sur silicium. De plus, cette technique est
aussi compatible avec une intégration SoP/SiP, ce qui accroit son intérét. En outre,
elle permet la génération d’'impulsions ultras courtes (400ps), ce qui limite le temps
de conduction des circuits actifs, et par conséquent, la consommation. Ces travaux
ont permis de réaliser des circuits consommant jusqu'a 2,5pJ/P pour des
rendements de I'ordre de 20% et des niveaux de sortie superieurs au volt [CI-2]. De
plus, cette topologie a aussi été utilisée pour réaliser des générateurs compatibles
avec la bande de fréquence autorisée en Europe (Bande ECC 6-8,5GHz). Dans
cette bande, les générateurs réalisés utilisent des filtres a inversion d’admittance et
une cellule d’amplification active pour compenser les pertes liées a 'augmentation
de I'ordre du filtre [TH-2][CI-14]. Un deuxiéme travail a été mené sur la réalisation de
générateurs programmables. L'intérét de ce type de dispositif est double. Selon le
degré de programmabilité, il devient possible d'adresser différentes bandes de
fréquence et, ou, de modifier la forme de limpulsion générée. Ceci permet de
compenser les imperfections du systéeme (déformations liées a I'antenne ou aux
interconnexions) ou la dérive des procédés de fabrication. Un premier circuit, basé
sur la synthése de Iimpulsion par combinaison d’impulsions élémentaires a
démontré la faisabilité de cette approche et permet de générer des impulsions
totalement programmables. L’amplitude des impulsions générées est de 200mVcc
dans une de bande de 3-5GHz et I'énergie consommée est de 202pJ/P. Le circuit
n’integre pas d’'inductances et occupe 0,06mm? [RI-6]. Afin d’améliorer le rendement
de ce type de circuit, une solution réalisant la combinaison d’impulsions élémentaires
a partir de transistors commutés (pont H) a été développée. Cette technique permet
notamment d’adresser un plus grand nombre de bandes de fréquence tout en
modifiant la forme de l'impulsion. En outre, elle ne consomme pas de puissance
entre deux impulsions ce qui simplifie sa mise ceuvre [CI-1].

Sur le plan du récepteur, des premiers travaux ont été réalisés sur la base d’'une
architecture utilisant un échantillonneur faible résolution / haute fréquence
d’échantillonnage (ZOGsampIe.s'l). L'échantillonnage utilisait N bascules D
commandées par N horloges de fréequence Fe/N et décalées d’un retard égal a 1/Fe
[CI-14]. Cette technique permet de réaliser un échantillonnage rapide avec une
frequence faible. Malgré l'efficacité de cette approche, la consommation du circuit
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ainsi que la puissance de la section digitale ne permet pas d’adresser des
applications portables. Une seconde approche, basée sur la détection d’énergie a
été développée dans la thése de M. BATTISTA [TH-4]. Dans ces travaux, un
détecteur d’énergie directement couplé a un LNA large bande, permet de mettre en
forme le train binaire transmit par I'intermédiaire d’'une modulation OOK. Les études
réalisées au niveau systeme montrent qu'il est possible d’atteindre des distances de
communication de quelques métres (nécessaires pour les applications WBAN et
Pico-Net), en utilisant les générateurs déja réalisés au laboratoire, si le seuil du
détecteur d’énergie est de 50mV et le gain des LNA de 27dBV. En outre, des LNA
ont étés réalisés pour la bande FCC et ECC. Ces LNA utilisent une technique
d’adaptation large bande optimisée pour lintégration CMOS, ce qui permet
d’atteindre les gains souhaités pour une consommation de quelques mA. Des
méthodologies de conception basées sur la minimisation du facteur de bruit ont par
ailleurs été développées permettant d’atteindre des facteurs de bruit inférieurs a 4dB
[RI-10] [RI-1]. La réalisation d’'un détecteur d’énergie utilisant un transistor polarisé
sous le seuil permet d’atteindre des sensibilités de l'ordre de 40 mVp pour des
sighaux de bande passante comprise entre 3GHz et 10GHz.. Ce détecteur couplé a
un comparateur a seuil au travers d’une chaine d’amplification, permet de remettre
en forme le signal pour une consommation de 2,4mW et une taille de 0,06mm?®. Ce
détecteur couplé au LNA doit permettre d’atteindre une sensibilité de -
87dBm@36mHz. L’ensemble des travaux réalisés sur cette chaine de réception
UWB dédiée aux applications faibles codts, a été présenté conjointement avec J.
Gaubert et M. BATTISTA lors d’un tutorial d'une demi-journée lors de la conférence
NEWCAS-TAISA 2008 [CI-3].

En paralléle de ces activités, des travaux sur l'intégration d’'un émetteur/récepteur
(E/R) complet ont été menés. Sur I'impulsion de la société STMicroelectronics, une
premiere étude sur la réalisation d'un SoC [CI-14] a montré les limites de cette
approche. Le manque d’expertise sur les systtmes UWB, le manque de moyen de
vérification sur le plan de la simulation systéeme, et l'utilisation d’une technologie
poussée a sa limite sont autant de facteurs qui ont finalement motivés I'utilisation
d’'une technologie SoP/SiP pour réaliser I'E/R. Dans le cadre d'un contrat de
collaboration impliquant le LEAT, 'IM2NP et les sociétés Orange R&D et Insigth-SIP
[RC-9], une étude sur la réalisation d’'un E/R en technologie SoP/SiP est menée. La
partie antennaire est supportée par le LEAT et Orange R&D alors que le
développement des circuits et leur interfacage est supporté par I'lM2NP et Insight-
SIP.

Dans ce contexte, un premier travail a mis en évidence que linterface circuit
intégré/support peut étre modélisée par un circuit CLC en 1 dans le cas
d’interconnexion par « bonding » et pour des fréquences comprises dans la bande
UWB [CI-11]. Il est alors possible d’optimiser la bande passante de I'interconnexion
en réalisant un filtre passe-bas intégrant la capacité du pad de sortie du circuit et en
réalisant une capacité sur le support en éléments distribués [RI-3]. Cette technique
permet de connecter a l'antenne, tout type de circuits UWB intégrés dans une
technologie donnée et adaptés sur 50Q. Nous avons aussi montré qu’il était possible
de réaliser une transition passe bande compatible avec la bande UWB [CI-12]. Cette
technique permet, dans le cas de topologies particuliéres, d’intégrer une partie du
filtre d’émission du générateur dans cette transition. Cette approche de co-
conception (co-design) permet de diminuer le nombre d’inductances intégrées sur le
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circuit ce qui réduit sa taille mais aussi augmente les performances du systéme car
'inductance réalisée par linterconnexion (essentiellement le bonding) est de
meilleure qualité que celles disponibles en technologie CMOS [CI-2].

2.3 ENCADREMENT DOCTORAL

Depuis mon intégration dans I'lM2NP, jai eu l'occasion de co-encadrer six théses
dont 3 ont été soutenues et une quatrieme est sur le point de I'étre. Je bénéficie en
outre de la prime d’encadrement doctoral et de recherche pour la période 2006-
2009.

« Encadrement et direction de théses

[TH-1] Thése de doctorat de N .DEHAESE- « Etude et simulation d'un systéme sur
puce radiofréequence pour les applications faibles codts et faible consommation. »-
These de doctorat de I'Université, Université de Provence, 8 décembre 2005.
Soutiens Financier : CG13. Collaboration STMicroelectronics. Taux d’encadrement
80%.

[TH-2] Thése de doctorat de Bachelet Y. — « Conception en technologie CMOS de
générateurs de pulses Ultra Large Bande pour les normes américaine (FCC) et
européenne (ECC) » These de doctorat de I'Université, Université de Provence, 28
Octobre 2008. Soutiens Financier : CIFRE. Collaboration STMicroelectronics. Taux
d’encadrement 80%.

[TH-3] Thése de doctorat de Joseph Romen CUBILLO: « Méthodes
d'assemblage et de mise en boitier des systemes intégrés pour applications
radiofréquences. Application aux systemes pour les applications UWB 3.1-10.6 GHz
et 24-29 GHz». These de doctorat de I'Université de Provence, soutenue juin 2008.
Soutien financier : CIMPACA projet SSCO. Taux d'encadrement 50%.

[TH-4] These de doctorat de M. Marc BATTISTA

Thése de doctorat de I'Université de Provence, soutenance prévue en 2009.
Soutiens Financier : CIFRE. Collaboration STMicroelectronics. Taux d'encadrement
33%.

* Encadrement de stages de DEA et Master Recherche

Stage de DEA de Cédric CRUCH E: DEA Physique Mécanique Systémes
Complexes, Option Micro et Nano Electronique, ISEN Toulon : « Modélisation et
simulation d'un émetteur/récepteur 2.45GHz sous ADS », année 2003, taux
d’encadrement : 100%

Stage de DEA de Amir FANAEI : DEA Matériaux, Technologie et Composants de
'Electronique Université Paul Sabatier Toulouse Il — INSA de Toulouse, titre :
« Etude et réalisation d’'une antenne a 915 MHz pour une application RFID », année
2003, taux d’encadrement : 30%.
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Stage de DEA de Yannick Bachelet: DEA, titre: « Etude et conception d'un
amplificateur de puissance (PA) pour un émetteur Radio Fréquence fonctionnant a
2.45GHz en technologie CMOS pour des applications faibles codts / faible débit.»,
année 2004, taux d’encadrement : 50%

Stage de MASTER de Damien RIMBAULT : Ecole Polytech’ Marseille, titre :
« Optimisation d'une chaine de lecture RFID 900MHz », année 2008, taux
d’encadrement 50%.

2.4 ACTIVITES DE TRANSFERT TECHNOLOGIQUE

Parallelement a mon activité de recherche académique, j'ai participé a plusieurs
projets de recherche industrielle. Ces partenariats ont permis de transférer nos
compétences technologiques a de grandes entreprises du secteur mais aussi des
PME.

2002-2003. Conception d'antennes pour systemes sans contact a 900MHz.

Ce projet de collaboration avec la société STMicroelectronics avait pour but la
conception d’antennes UHF pour des applications RFID. Ce projet impliquait 3
permanents du laboratoire et avait pour objet de définir une méthode de conception
d’antennes plaquées et de fournir des moyens permettant d’évaluer une liaison radio
(bilan de liaison) intégrant ces antennes.

2003-2007. Chaine de communication RF 2.45GHz en technologie C MOS
0.13m.

Ce travail de collaboration a été réalisé dans le cadre d’'une convention pluriannuelle
de recherche associant le conseil général des Bouches du Rhbéne, la société
STMicroelectronics et le L2MP. Le but du projet était de réaliser un émetteur-
récepteur (E/R) radiofréquence pour la bande de fréequence ISM-2.45GHz. Bien que
le standard de communication devait rester la propriété de la société, les
applications visées étaient celle du standard 802.15.4. Le systeme devait intégrer
toutes les fonctions de bases (section RF, section digitale et processeur ARM pour
gérer le protocole) dans un méme circuit (SoC). En outre, la conception de type SoC
dans une technologie CMOS devait permettre de réduire les colts et la
consommation du circuit, afin d’adresser des applications économiques (low-cost).
Ce projet fut 'un des plus importants réalisés dans I'équipe CCI. Il impliquait 6
permanents IM2NP, 3 ingénieurs STMicroelectronics et 4 Doctorants. Ce projet a
aboutit & la fabrication de plusieurs circuits élémentaires pour du test sous pointe et
a deux SoC mis en boitier BGA. Les SoC intégraient la section RF, la section digitale
et la PLL, alors que le processeur ARM fut finalement développé en externe, sur une
carte d’évaluation.

Dans ce projet j’ai eu la charge des missions suivantes :
- Coordination et gestion administrative du projet de 2005 a 2007 pour le laboratoire.

- Responsabilité scientifigue de I'étude systeme associant le front-end RF et la
section digitale (spécification et validation).
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- Développement de la partie test en boitier.
- Conception du démodulateur et du PA.
- Encadrement d’une thése [TH-1]

Année Pers.* |Logiciel* | Invest* | Gestion* | Total* Matériel Théses CDD
2003/2004 | 215 10 265 28,2 518,2 Banc RF-ST 4TH
2004/2005 | 270 10 150 27 457 | Banc RF L2MP 4TH 1,5CDD
2005/2006 | 268 10 5 22,3 35,3 | Consommable 4TH
2006/2007 | 370 10 19 30,8 429,8 Informatique 4TH 2P.Doc 2Cdd
* colt en k€

2004-2009. Conception d’'un émetteur / récepteur UWB intégré en technologie

CMOS 0.13um.

Ce travail de collaboration a aussi été realisé dans le cadre d’'une convention
pluriannuelle de recherche associant le conseil général des Bouches du Rhone, la
société STMicroelectronics et le L2MP. L'objectif du projet était d'évaluer la
potentialité des techniques de transmission UWB impulsionnelles pour les
applications faibles colts. Les éléments constitutifs d’'un E/R ainsi qu’'un systeme
complet, adapté aux normes européennes et US, devait étre intégré dans une
technologie CMOS 0,13um. Cette etude a montré la faisabilité de réaliser certains
blocs comme le générateur ou le LNA dans ce type de technologie, mais a aussi
démontré les limites d’une approche SoC pour la réalisation de systémes utilisant
des techniques trop inventes pour lesquelles il existe peu d’expertise. Ce projet a
aboutit a la réalisation de plusieurs circuits pour le test sous pointe ainsi qu'a un SoC
intégrant un générateur, un LNA, un VCO et un échantillonneur 20Gss™.

Dans ce projet qui a impliqgué 4 permanents IM2NP, 2 ingénieurs ST-M et 2
Doctorants, j'ai eu la charge des missions suivantes :

- Coordination et gestion administrative du projet de 2005 a 2008 pour le L2ZMP.
- Responsabilité scientifique de la partie génération d’'impulsion.

- Responsabilité scientifique de la partie détection et échantillonnage

- Encadrement de deux théses [TH-2] [TH-4]

Année Pers.* Logiciel* | Invest* | Gestion* | Total* Matériel Théses CDD

2004/2005 60,5 0 5 0 60,5 Informatique 2TH
(CIFRE)

2005/2006 90,75 10 80 3,5 173.75 Banc UWB 3TH
(CIFRE) L2MP

2006/2007 90,75 0 0 0 90,75 3TH
(CIFRE)

2007/2008 30,25 0 0 0 30,25 1TH
(CIFRE)

* colt en k€

2007-2009. MIMOC

Ce travail de collaboration a été initié dans le cadre du CIMPACA associant le
conseil général des Bouches du Rhéne, la société STMicroelectronics et le
laboratoire. Le projet MIMOC a pour objectif principal de proposer des solutions
technologiques permettant lintégration et la miniaturisation de nouveaux objets
communicants utilisant principalement des technigues UWB. Les méthodes
proposées doivent déboucher sur la réalisation de prototypes démontrant les
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objectifs précédents. Des prototypes d’antennes et de circuits intégrés existent déja
dans les laboratoires associés a ce projet. Le travail porte donc essentiellement sur
la miniaturisation des antennes et leur interfagage avec le circuit intégré. Une partie
du travail de recherche consiste a définir une meéthodologie de co-design
antenne/puce/boitier/support. Dans ce domaine du co-design, les possibilités de
s’affranchir des différentes distorsions engendrées sur les signaux impulsionnels
larges bandes par le canal et les antennes d’émission et de réception sont
particulierement étudiées. L'intégration de I'antenne sur le boitier méme du SoC est
aussi I'un des principaux objectifs visés.

Dans ce projet, j'ai en charge les missions suivantes :

- Responsabilité scientifiqgue de la section émission
- Co-encadrement d’'une these

0,9 (0,5 doctorant + 0,4 Ing) 3xhan
0,3 (0,1 doctorant + 0,2 Ing) 3xhan
1,35 (0,9 doctorant + 0,45 Perm.) 3xhan

:_I\éil;l_P L(JLKA'\éRcﬁggsuﬁégﬁ)z?)l 1,05 (0,5 doctorant + 0,55 Perm.) 3xhan
( ) Colt total : 574+626=1200 k€

France Télécom R&D

Partenaires Insight SIP

CR PACA + CGO06 (Equipements + | Oscilloscope temps réel (Tektronix DPO 71604)
Financements | prototypes sur silicium) Générateur arbitraire (Tektronix AWG7102)
CR PACA (2 BDE : 50 et 90 %) Analyseur vectoriel PNAX 5242A

2.5 CHARGE ADMINISTRATIVE ET ANIMATION SCIENTIFIQUE

2.5.1 Contexte Général

En Septembre 2001, jai intégré le Laboratoire de Matériaux et de
Microélectronique de Provence (L2MP, UMR 6137). J'ai participé avec 3 autres
Maitres de Conférences (H. Barthélemy, J. Gaubert, P. Pannier) & la mise en place
d’'une nouvelle thématique de recherche sur la conception de circuits et systemes RF
en technologie CMOS. Cette thématique a été suscitée par nos différents cursus
mais aussi par la potentialité du tissu industriel local (STMicroelectronics, ATMEL) a
un moment ou I'évolution de la filiere technologique CMOS commencait a permettre
d’envisager la realisation de circuit RF jusqu’alors réservée aux technologies SiGe
ou AsGa. Depuis, 'augmentation de l'activité contractuelle ainsi que le recrutement
de nouveaux Maitres de Conférences ont motivé la création d’'une équipe regroupant
les différentes thématiques de conception du laboratoire : L'équipe Conception de
Circuit Intégrés (CCI). Cette équipe, dirigée par H. Barthélémy, regroupe 17
permanents et est structurée selon 2 thématiques :

- Interface Analogiques et Numérique BF

- Conception de circuits et systemes RF
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2.5.2 Responsabilité de thématique

Je suis actuellement (depuis 2008) responsable de la thématique « conception de
circuits et systetmes RF » de I'équipe CCI. Les principaux objectifs de cette
thématique sont la levée de verrous technologiques limitant I'intégration et les
performances des fonctions radiofréquences. Dans cette thématique, une trés forte
expertise a été développée dans le domaine des applications faible consommation
et faibles colts ainsi que dans [lintégration SoC-CMOS et SoP/SiP. Les
compétences acquises couvrent aussi bien les systemes bandes étroites (900MHz,
2.45GHz et 5GHz) que les systemes UWB.

Nos actions sont focalisées autour de projets de recherches académiques ou
industriels soutenus par différents organismes : le Ministere de la Recherche, le
Conseil Général des Bouches du Rhone, le centre Intégré de Micro-électronique de
la région PACA (CIM-PACA), I'Agence Nationale de la Recherche (ANR).
Actuellement, 8 enseignants chercheurs participent a cette thématique autour de 3
projets de recherches.

Dans le cadre de cette responsabilité, jai porté cette année deux projets
scientifiques :

- 1 projet Région-CIMPACA incluant une PME (DM-Radiocom). Accepté.
- 1 projet ANR incluant, le LETI et une PME (TAGSYS). En cours d’évaluation.

Mes principales missions en tant que responsable de thématique peuvent se
résumer ainsi :

- Coordination scientifique

- Valorisation de la thématique

- Mise en place de Projet

- Organisation des moyens de mesure et de calcul
- Gestion budgétaire

2.5.3 Développement des moyens communs de recherche

A mon arrivé en 2001 au laboratoire, I'équipe ne disposait d’aucuns moyens propres
de mesure haute fréquence. Au cours de mes activités de recherche et notamment a
travers I'animation scientifique de certains projets, il m’a été demandé de mettre en
place plusieurs bancs destinés a équiper une salle dédiée aux mesures
Hyperfréquences. La mise en place de moyen de mesure comprend
essentiellement :

- Réalisation d’un cahier des clauses techniques

- Publication d’'un appel d’offre et choix de I'offre

- Mise en ceuvre de procédures standards de mesure et formation des membres de
I’équipe ou d’'un technicien.

- Maintiens et évolution du banc (achat de consommable, d’accessoires et
maintenance ...)

J'ai tout d’abords, en collaboration avec un autre maitre de conférence, mis en place
un banc de mesure (environ 160k€) pour les applications bandes étroites
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comprenant un générateur de signaux arbitraires (6GHz), un analyseur de spectre
44GHz et un analyseur de modulations numériques (89600). Ce banc permet la
caractérisation de systemes complets d’émission/réception ou bien d’une sous partie
du systeme. Des mesures au niveau composant (gain, facteur de bruit, linéarité)
mais aussi au niveau systeme (Bit Error Rate, Error Vector Magnitude) sont
possibles avec cet équipement, jusqu'a 6GHz et dans une bande de 100MHz. Ce
banc est pilotable par le logiciel ADS utilisé au laboratoire pour la conception des
circuits RF et a permis de valider un systeme d’E/R mis en ceuvre dans un
partenariat avec STMicroelectronics.

J'ai aussi mis en place un banc de mesure dédié aux applications UWB (environ 130
k€). Ce banc se compose d'un oscilloscope temps réel de 12GHz de bande
passante et d'un générateur d’'impulsions (100ps). L'acquisition de l'oscilloscope a
éte realisée grace a une subvention du Conseil Général dans le cadre d'un
partenariat avec STMicroelectronics alors que le générateur est le prix d'un
concours, dont le laboratoire et I'école Polytech’ Marseille ont été lauréats. De ce
fait, ce banc est disponible pour la formation des étudiants de Master. Il permet de
caractériser temporellement des signaux tres larges bandes et notamment de
mesurer des impulsions inférieures a la centaine de picosecondes. Ce banc a été
utilisé pour valider plusieurs dispositifs dans le cadre d'un partenariat avec
STMicroelectronics et, est maintenant utilisé pour évaluer les émetteurs en
technologie SoP/SiP, développés dans le cadre du projet MIMOC.

2.5.4 Autres Activités d’Animation Scientifique

En plus des activités développées précédemment, j'ai participé a diverses taches
d’animation récapitulées ci-dessous.

« Commissions de spécialistes et comité de sélection

J'ai été membre plusieurs commissions de spécialistes dans deux universités (U1l et
U3) pour le recrutement ’ATER et de Maitre de Conférence en 63°™ section.

Membre élu de la commission de I'lUT GEIl (2004-2007)

Membre extérieur nommeé de la commission mixte de polytech’ Marseille (2004-
2006)

Membre extérieur nommé de la commission de spécialiste de polytech’ Marseille
(2006-2008)

Jai été membre d'un comité de sélection de l'université U3 en 2008 pour le
recrutement d’'un maitre de conférence a I'lUT GEIl de Marseille.

» Conférence, tutoriaux et journées thématiques
En 2005, le laboratoire et plus particulierement I'équipe CCI a organisé la conférence
TAISA (Traitement Analogique de l'Information, du Signal et ses Applications) qui a

eu lieu a Marseille. Pour cette, occasion, j'ai été membre du comité d’organisation de
la conférence.
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En 2008, j'ai organisé avec un Professeur du laboratoire et un Maitre de Conférence,
une journée thématique sur les dispositifs UWB dans le cadre du GDR SoC-SiP du
CNRS.

J'ai réalisé une demi journée de tutorial sur les systemes UWB Low Cost a la
conférence NEWCAS-TAISA en 2008

J'ai été sollicité pour réaliser un tutorial sur les systémes de géo localisation UWB
dans les applications RFID a la conférence ICECS’20009.

* Travail de relecture

Je participe a I'évaluation et la relecture d’articles dans les journaux et conférences
suivants :

- |EE Letters

- ICUWB

- DCIS

- NEWCAS-TAISA

-----

(Analog Integrated Circuits and Signal Processing - Springer).
» Groupe de Réflexion et Action Spécifique du CNRS

J'ai participé a l'action spécifigue du CNRS sur la radio logicielle. J'ai notamment

travaillé a la rédaction du rapport de sous-projet intitulé «Interface radio
reconfigurable».

Je suis aussi membre du GDR SoC-SiP. Jai notamment participé au colloque
national en présentant deux articles et jai participé a l'organisation d’'une journée
thématique pour le GDR.

3 PROJET DE RECHERCHE

Dans le domaine des circuits RF faibles colts faibles consommations qui sont
développés dans [I'équipe CCI, les applications RFID sont un terrain
d’expérimentation du premier ordre. En effet, les contraintes en terme de colt et de
consommation des systemes RFID étant tres fortes, un important travail de
recherche est nécessaire a leur développement. Tout d’abords, cette thématique est
fortement développée dans le tissu industriel local (Pole SCS) et a aussi été
reconnue, recemment, d’intérét majeur sur le plan national (CNRFID). Il apparait que
I'évolution des circuits dans le domaine du colt et de la consommation repose
principalement sur deux piliers.

- La recherche de nouveaux systémes permettant de mieux répondre a ces

problématiques.

- La mise en oeuvre de nouvelles méthodes d’intégration moins colteuses et

plus performantes
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Sur le plan de l'intégration, mon parcours scientifique m’a permis d’acquérir une
bonne connaissance des principales méthodes utilisées lors de la réalisation de
circuits radiofréquences. Au dela des performances mises en jeux par ces
différentes méthodes, elles se révélent trés déterminantes sur le colt de fabrication
et de développement des circuits. Aujourd’hui, adapter les colts aux applications
visées (marché de masse, marché industriel, niche économique ...) est devenu un
enjeux majeur dans la conception de circuits. Dans cette logique, il y a 10 ans, un
effort important a été réalisé pour rendre possible l'intégration CMOS de systémes
RF, afin de réaliser des SoC. Toutefois, en raison de l'accroissement du prix des
masques des technologies 65 ou 45 nm, I'intégration SoC est remise en cause pour
certaines applications. Aujourd’hui, lintégration de type SoP/SiP est la solution
envisagée pour répondre & ces nouveaux enjeux mais demain, ces techniques
devront évoluer pour pouvoir adresser de nouvelles applications. L'exemple de la
RFID illustre bien cette tendance car, déja aujourd’hui, le principal frein au
développement de cette technique reste le colt de I'étiquette et son fonctionnement
limité (lié a la capacité de stockage et de récupération d’énergie qui limite la portée).
La réalisation de circuits ou de dispositifs en utilisant des technologies moléculaires
ou polymeéres, permettrait de réduire les colts des étiquettes tout en augmentant les
performances en termes de stockage de I'énergie. De maniere plus générale,
'intégration de systemes complexes mettant en ceuvre plusieurs filieres
technologiques, chacune adaptée en termes de codt et de performance a la fonction
gu’elle permet de réaliser, apparait en point de mire pour la recherche dans ce
domaine pour les 10 années a venir.

Sur le plan du développement de nouveau systemes, les travaux que j'ai mené sur
les techniques UWB, apres avoir travailler sur des techniques bandes étroites dans
le cadre d’applications assez proches, m’ont montré I'importance de la recherche de
nouveau systemes et de nouvelles architectures. Ces évolutions architecturales ou
systémiques sont souvent liées a une avanceée technologique dans les méthodes
d’intégration. En effet, il y a seulement quelques années, les architectures a
conversion directe qui, jusqu’alors, étaient technologiguement impensables, ont
permis de réduire la consommation des circuits grace a I'évolution de la filiere
CMOS. Aujourd’hui, ces architectures permettent difficilement d’aller plus loin et ont
tendance a pénétrer des champs applicatifs différents (haut débit, multistandard,...).
Pour diminuer encore le colt et la consommation, un saut technologique est
nécessaire. L'UWB impulsionnel pourrait étre le moyen de réaliser ce saut. En effet,
une étude, basée sur la consommation des émetteurs en terme d’énergie par bit
transmit montre gu’'un systeme ZigBee consomme 1mW alors qu’un systeme UWB
consomme 560nW pour le méme débit.

Dans ce contexte, j'ai pour perspective de recherche d’approfondir la potentialité des
systemes UWB impulsionels pour les télécommunications RF. L'une des voies
envisagée repose sur l'utilisation de techniques d’intégrations nouvelles pour ces
systemes. En particulier, l'utilisation de technologies dites « mémoires », pour
réaliser des générateurs d’impulsion UWB qui permettraient d’adresser le marché de
la RFID. Cette migration est motivée par les besoins de la RFID en matiére de
localisation, que les signaux impulsionels pourraient rendre tres performante en
raison de leur grande résolution temporelle. Toutefois, l'utilisation de techniques
UWB en RFID n’est économiquement possible que si elles peuvent étre intégrées
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dans des systémes utilisant des technologies mémoires (nécessaires pour stocker
les informations d’indentification) ceci dans la perspective de realiser des étiquettes
jetables ayant un codt de production de quelques centimes d’euros. Actuellement,
ces technologies ne disposent pas de composants passifs pour les applications
radiofréquences, nécessaires a la génération d'impulsion UWB. Plusieurs voies sont
envisageables pour dépasser ce verrou. La premiéere consiste a réaliser ses propres
composants passifs dans ces technologies, en utlisant des techniques de
conception « full custom ». Cette approche permettrait de réaliser un SoC en
technologie mémoire. Ceci conduirait & des colts de production minime mais
limiterait la migration technologique en raison de l'utilisation de composants « full
custom ». Une autre approche serait de réaliser les éléments passifs grace a une
intégration de type SoP/SiP. Ceci est rendu possible car ces éléments se situent a
I'interface. Cette approche aurait 'énorme avantage d’étre réalisable rapidement (a
I'horizon de deux ans). Une derniére voie, peut étre la plus intéressante pour les
fabricants de semi-conducteurs, consiste a réaliser des générateurs totalement
numeriques n’utilisant pas de composants passifs. Cette approche permet de réduire
aux maximums les codts, tout en étant plus flexible en terme de migration. Toutefois
des efforts importants de recherche doivent étre menés pour augmenter la
dynamique des signaux générés.

En outre, cette perspective de recherche est particulierement motivée par de
récentes collaborations initiées avec le CEA-LETI, qui dispose d’'une bonne expertise
des systemes UWB localisant et qui est fortement intéressé par le savoir faire
développé par I'équipe au niveau des interfaces (générateur et LNA) en technologies
SoP/SiP. En outre, cette thématique permettrait de renforcer la cohésion des
équipes du laboratoire grace a la mise en oeuvre de projets transverses avec en
particulier I'équipe projet RFID-Capteurs.

Une autre perspective de recherche, qui peut étre menée de maniére conjointe a
celle précédemment citée repose sur l'utilisation et le développement de nouvelles
techniques d’intégration. En particulier, les techniques de récupération et de
stockage d’énergie ont fortement progressé ces dernieres années. Les cellules
photos sensibles sur silicium, les récupérateurs d’énergie thermique, les batteries
lithium-ion ou les batteries « papiers» sur support souple, sont autant de
technologies qui permettent d’envisager des systemes électronique sans piles. La
quantité d’énergie nécessaire a un émetteur UWB est aujourd’hui compatible avec
les capacités de récupération et de stockage de ces dispositifs et la perspective de
réaliser un émetteur quasi-autonome est envisageable. Une premiére voie a explorer
serait la réalisation d’'un SoP/SiP mettant en ceuvre un générateur ultra low power,
un ou plusieurs récupérateurs d’énergie et une batterie. Cette approche permettrait
d’évaluer les performances de ces nouvelles technologies dans le cas d’applications
radiofréquences et d'identifier les verrous qui limiteraient une meilleure intégration.
L’étape suivante serait de définir de nouvelles méthodes d’intégrations basées sur
I'utilisation d’un substrat ayant des capacités de stockage et utilisant des techniques
d’interconnections compatibles avec les technologies silicium classiques. L'intérét de
cette recherche pour la RFID est important car ces dispositifs permettraient de
relacher les contraintes sur la télé-alimenation. Or, aujourd’hui, la télé-alimenation
est un frein pour l'utilisation de systtmes RFID dans des environnements denses en
population, en raison des fortes puissances d’émission mise en jeux. Toutefois, un
grand nombre d’applications autres que la RFID pourrait étre impacté par la
réalisation de systemes énergétiquement autonomes, notamment dans le domaine
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médical, pour lequel les technigues UWB sont utilisées en raison de leur faible
impact sur les tissus corporels.

Ici aussi, ces perspectives de recherche sont particulierement motivées par les
relations établies entre I'équipe CCI et le CEA-LITEN qui posséde une forte
expertise dans le domaine de I'énergie et qui recherche des collaborateurs maitres
d’ceuvre sur le plan des applications.

Ces deux approches permettraient a I'équipe CCI d’approfondir et de valoriser une

thématique déja présente ('UWB) tout en développant des compétences dans le
domaine des nouvelles technologies d’intégration.
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