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|. Introduction

Depuis I'invention en 1947 du transistor par John Bardeen, Walter Brattain et William Schockley, les
systémes électroniques se sont complexifiés et comportent de plus en plus de transistors comme
nous le montre I'évolution des microprocesseurs. En 1971, le microprocesseur Intel 4004 a été réalisé
a partir de 2300 transistors. En 2001, le microprocesseur Intel Pentium 4 comptait 42 millions de
transistors. En 2010, le microprocesseur Intel Core 17 dépasse le milliard de transistors [1].
Globalement, le nombre de transistors dans un microprocesseur a doublé tous les deux ans suivant la
célébre loi énoncée par Gordon Moore en 1965.

De maniére générale le nombre de transistors a fortement évolué car les consommateurs désirent
des systéemes de plus en plus complexes permettant de réaliser plusieurs opérations rapidement et
simultanément. Par exemple, il est courant aujourd'hui d'avoir un téléphone portable permettant
naturellement de téléphoner mais aussi de se connecter a I'internet, d'écouter de la musique ou la
radio, de payer ses achats avec une carte NFC, de prendre des photos, de trouver sa route grace au
GPS intégré, ...

L'évolution du nombre de fonctionnalités dans un systéme a engendré de nouvelles problématiques.
Par exemple faut-il réaliser un "System on Chip" (SoC) en intégrant toutes les fonctionnalités d'un
systéme dans une seule puce ou alors réaliser un "System in Package" (SiP) ou les fonctionnalités
sont intégrées dans une ou plusieurs puces et dans le boitier.

Une autre tendance est I'augmentation sans cesse croissante des débits d’information requis dans
les systemes grand public. Cette augmentation se traduit par la nécessité d’accroitre la bande
passante des interconnexions tout en respectant les exigences d’un codt de fabrication minimal.

Cette introduction est divisé en trois parties, la premiére traite des avantages et inconvénients des
technologies SiP et SoC. Les technologies standards d'interconnexion sont comparées dans la
deuxieme partie. La derniére partie présente le contexte et les objectifs de la thése.

Il. Comparaison des technologies de type SoC et SiP

Dans un System on Chip (SoC) toutes les fonctionnalités d'un systéme sont réalisées sur une méme
puce avec un méme procédé de fabrication. Selon la complexité de la puce, on peut trouver sur celle-
ci une partie radio fréquence (RF), une partie analogique basses fréquences, une partie numérique,
de lamémoire.

L'intégration de toutes les fonctionnalités d'un systéeme dans une unique puce ne conduit pas
toujours a I'obtention de performances électriques optimales. En effet chaque fonctionnalité du
systéme a réaliser présente des performances qui sont obtenues de maniere optimale pour une
certaine technologie de fabrication. Par exemple, la partie RF d’un systéme présente généralement
les meilleures performances électriques dans une technologie de type Arséniure de Gallium, alors
que la partie numérique ou la mémoire sont réalisées avec de meilleures performances dans les
technologies silicium CMOS avec un codt de fabrication plus faible et un degré de miniaturisation
plus important. Réunir toutes les fonctionnalités d'un systéme sur une méme puce nécessite des
compromis sur tous les circuits pour pouvoir utiliser les mémes matériaux et les mémes processus de
fabrication. Ces compromis peuvent engendrer des performances moindres et un surcolt de
consommation d'énergie sur le systtme complet. En outre, trés souvent, toutes les fonctionnalités

Introduction générale 2



Introduction générale

d’un systéme ne peuvent pas étre réalisées a partir d’'une puce unique. Les SoCs, pour fonctionner,
nécessitent généralement I'ajout de composants externes (antenne, commutateur d’antenne,
filtre...) sur la carte mere.

Enfin, contrairement aux System in Package (SiP), le boitier ne participe pas a la fonctionnalité du
systéme et constitue un frein a la performance électrique du systéeme. Le boitier d'un SoC a pour
fonctionnalité de relier la puce a la carte mere, d'évacuer la chaleur et de prévenir tous les
dommages mécaniques.

Dans un System In Package, les fonctionnalités du systéme sont réalisées dans un boitier unique. Ce
boitier intégre une ou plusieurs puces reliées directement entre elles ou par un circuit imprimé.
Contrairement au boitier d'un SoC, le boitier d'un SiP fait partie intégrante du systeme. Celui-ci a les
mémes fonctionnalités qu'un boitier pour SoC mais permet également d’interconnecter les puces
entre elles et de réaliser directement certaines fonctions passives avec de trés bonnes performances
électriques (antenne, filtre, ...).

Les SiPs présentent donc de nombreux atouts :

- Les fonctionnalités du systeme peuvent étre réalisées par différents processus de fabrication
et dans divers matériaux permettant d'obtenir les meilleures performances pour chaque
fonctionnalité.

- Les SiPs sont tres intéressants pour les applications ou le temps de mise sur le marché est un
critere majeur. En effet, contrairement aux SoCs ou pour changer une partie du systeme il est
souvent nécessaire de reconcevoir entierement la puce, une partie du systeme seulement
peut étre changée avec une conception de type SiP. Le temps de développement est ainsi
réduit permettant une mise sur le marché plus rapide et des colts de R&D inférieurs.

- Les SiPs permettent une approche "plug and play". Il est ainsi possible de réutiliser une partie
d'un systeme pour diverses applications. Par exemple, la partie numérique peut étre
réutilisée pour des applications fonctionnant a diverses fréquences en ne changeant que la
téte RF du systéme.

- Les SiPs permettent de miniaturiser le systeme global. Dans un SiP, il n'y a généralement pas
besoin d'ajouter des composants externes sur la carte mere. Les éléments qui ne peuvent
pas étre réalisés dans une technologie CMOS peuvent étre réalisés sur une autre puce dans
une technologie différente. Par exemple le filtre d'entrée d'un systéme peut étre réalisé dans
une technologie possédant des éléments passifs a fort coefficient de qualité ou directement
dans le boitier. Méme I'antenne peut étre réalisée directement dans le boitier permettant
d'obtenir ainsi un systéme miniature totalement indépendant de la carte mere.

- Il est également possible de réduire le "bruit" recu par la partie RF ou analogique provenant
de la partie numérique du circuit en réalisant ces parties sur des puces différentes.

On peut alors se demander pourquoi réaliser tout un systéme sur une seule puce si les SoCs
présentent souvent des performances inférieures et ne permettent pas une approche flexible. Le
principal intérét est d'ordre financier puisque que dans un SoC, une seule puce, généralement
réalisée en technologie CMOS, est utilisée. Dans le cas d’un volume de marché tres important ou le
codt de fabrication est primordial, il est plus rentable de réaliser un SoC méme avec un temps de
développement plus important. En outre le rendement de fabrication des SiPs est généralement
inférieur a celui des SoCs. En effet, comme plusieurs puces sont utilisées, le systeme peut étre
défaillant si une seule puce n'a pas les performances attendues et il existe en outre un risque de
court circuit entre les puces d'un méme boitier a cause des interconnexions reliant ces puces entre
elles.
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lll.  Technologies d'encapsulation standard

L’'une des problématiques lors de la conception d’un SoC ou d'un SiP est de connecter la puce a son
environnement. Cet environnement peut étre un substrat d’accueil, un boitier ou une autre puce. La
connexion de la puce a son environnement peut étre réalisée par différents procédés parmi lesquels
on peut citer les deux plus courants :
- L’interconnexion par "wirebonding" : la puce est connectée a son environnement par des fils
d’interconnexion (fils d’attache).
- L’interconnexion par "flip chip": la puce est retournée et connectée a son environnement
par des billes métalliques.

1.1. Interconnexion par "wirebonding"

Dans un systéeme interconnecté par "wirebonding", la puce est reliée a son environnement par des
fils d'interconnexion réalisés en or, en aluminium ou en cuivre. Sur la Figure 1, on peut visualiser les
connexions de deux puces reliées a un substrat d’accueil par des fils d’interconnexions.

Figure 1 : Exemple d’une connexion par "wirebonding"

Il existe deux techniques pour réaliser les interconnexions par "wirebonding" : le "ball bonding" et le
"wedge bonding".

Le procédé de céblage par "ball bonding" au fil d'or est présenté sur la Figure 2. Celui ci consiste a
former une bille d'or fondue en sortie d’un capillaire chauffé (de 100 a 200 °C). Cette bille est ensuite
soudée sur le pad de sortie du circuit. Puis, le fil est tiré et soudé par pression sur I'environnement
d’accueil. Cette méthode présente I'intérét d'offrir une connexion avec une contrainte mécanique
quasiment nulle sur la puce. Elle est donc particulierement adaptée au cablage de puces fragiles de
type MEMS.

. Puce Puce Puce
Formation de la
boule d'or Substrat Substrat Substrat

Figure 2 : Séquence de cablage par "ball bonding"

La deuxieme technique pour réaliser une interconnexion par "wirebonding" s’appelle le "wedge
bonding". Le procédé de cablage par "wedge bonding" est présenté sur la Figure 3. Un fil, le plus
souvent en aluminium, est amené par un outil (appelé stylet ou aiguille), puis posé sur le pad a
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souder. La liaison entre le fil et la zone a connecter s'effectue en combinant pression et vibration
ultrasonore. Il s'agit d'une soudure "a froid". C'est I'énergie ultrasonique qui entraine un
ramollissement du fil semblable a I'effet obtenu par une élévation de température. Le fil est ensuite
guidé par I'outil sur I'environnement d’accueil et une soudure est réalisée également sous pression.
Cette technique est moins chere et plus rapide en grands volumes que celle du "ball bonding". Elle
autorise également des fils de grand diametre adaptés a I'électronique de puissance (entre 18 et 50

um).

_ Puce | . Puce | Puce
Substrat Substrat ‘ Substrat

Figure 3 : Séquence de cablage par "wedge bonding"

11.2. Interconnexion par "Flip Chip* ou C4 (Control Collapse Chip
Connexion)

La technique d’interconnexion par "flip chip" ou "Control Collapse Chip Connexion" (C4) a été
inventée au début des années 1960 par IBM. Cette technique consiste a connecter directement la
face active de la puce au reste du circuit au moyen de micro billes métalliques ("bumps").

Le procédé d’interconnexion par "flip chip" est représenté sur la figure 4. La premiére étape consiste
a réaliser des billes métalliques et a les souder sur la puce a connecter. La puce est ensuite retournée
et alignée sur I'environnement d’accueil. Les billes sont alors soudées a I’'environnement d’accueil
par thermo-compression. Un matériau appelé "underfill"* est ensuite ajouté pour augmenter la
rigidité mécanique et favoriser I’évacuation de la chaleur.

Bump
Under Bump

" Metallization (UBM)
Puce a reporter Plot métalliq

Meétallisation du
substrat

;

Substrat hote

H Alignement puis :

*  Thermocompression
*  Collage

= Refusion

===

Substrat hote

Underfill

Figure 4 : Procédé d’interconnexion par flip chip
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11.3. Comparaison des interconnexions par “wirebonding" et "flip
chip”

Une interconnexion par "wirebonding" présente plusieurs avantages :

- Un processus de fabrication tres simple avec un codt tres bas. Le colt de cette technologie a
méme diminué ces dernieres années en remplagant I'or qui était utilisé traditionnellement
pour la réalisation des fils d’interconnexion par de I'aluminium ou du cuivre.

- Si aucune autre puce n’est collée au dessus, la face active de la puce connectée reste
accessible. Ainsi en cas de disfonctionnement du systeme, il est possible de tester et
éventuellement de corriger aprés assemblage certains nceuds de la puce ou aucune sortie
sur le circuit imprimé n’avait été prévue.

Cependant ce type d'interconnexion présente aussi plusieurs inconvénients :

- Des éléments parasites importants et proportionnels a la longueur des fils d’interconnexion
sont générés.

- Malgré les progrés effectués ces derniéres années (plusieurs rangées de connexions, un
diametre des fils d’interconnexion réduit a 15 um), le nombre d'entrées/sorties d'une puce
connectée par "wirebonding" est limité par rapport a un systeme connecté par "flip chip".

- Le couplage ou "cross talk™ entre deux fils d’interconnexion proches peut étre important.

Une interconnexion par "flip chip”, qui est plus complexe a réaliser qu'une connexion par
"wirebonding" et qui nécessite un appareillage plus technique, est encore de nos jours plus
onéreuse. Cependant elle présente certains avantages par rapport a une connexion par
"wirebonding" :

- Les distances d’interconnexions sont raccourcies réduisant ainsi les éléments parasites et les

délais de propagation des signaux.

- Lataille et le poids du systeme final sont moins importants.

- Une meilleure répartition des pads a la surface de la puce est possible.

- Il est possible d’obtenir un nombre d’entrées/sorties trés important sur une méme puce.

En revanche, la face active de la puce n’étant pas accessible, un nceud ou aucune sortie n'a été
prévue sur le circuit imprimé ne pourra plus étre testé aprés assemblage.

Une connexion par "flip chip" coute aujourd’hui 1.5 a 5 fois plus qu'une connexion par
"wirebonding”. Cette raison explique en grande partie le fait qu’actuellement 80 % des
interconnexions sont réalisées par "wirebonding" [2]. Les interconnexions par "flip chip" sont surtout
utilisées dans les systemes nécessitant une fréquence élevée et un temps de propagation des signaux
faible. Ce type d'interconnexion est donc devenu un standard pour les microprocesseurs rapides et
hautes fréquences ainsi que pour les cartes graphiques.

IV. Contexte et objectifs de la these

V.1. Contexte de la theése

Cette thése a été réalisée au sein de I'Institut Matériaux Microélectronique et Nanosciences de
Provence (IM2NP) dans le cadre du projet MIMOC (Méthodes d'Intégration et de Miniaturisation
d'Objet Communicants) financé par la région Provence Alpes Cotes d'Azur. Ce projet a pour objectif
principal de proposer des solutions technologiques permettant I'intégration et la miniaturisation des
nouveaux objets communicants utilisant les bandes de fréquences ULB (Ultra Large Bande) entre 3 et
10GHz. La technologie de communication ULB présente en effet un potentiel intéressant pour de
nombreuses applications et notamment pour : La RFID (Radio Fréquence Identification), les réseaux
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de capteurs (WSN : Wireless Sensor Network), les réseaux sans fil personnels (WPAN : Wireless
Personal Area Network) et les réseaux sans fil corporels (WBAN : Wireless Body Area Network). Les
principales caractéristiques demandées par ces applications sont de maniere générale : (i) un faible
codt de fabrication, (ii) une trés faible consommation d’énergie et (jii) une taille miniature. La portée
et le débit dépendent plus spécifiquement de I'application mais ne sont généralement pas élevés.
Dans ce contexte la grande bande passante disponible pour les signaux ULB est principalement
utilisée pour réduire la consommation de puissance au détriment du débit de transmission en accord
avec la relation de Shannon :

C =BW.log,(L+SNR)*

Dans le contexte des applications nécessitant un faible colt et une faible consommation de
puissance les technologies industrielles concurrentes sont principalement la technologie RFID-UHF et
la technologie Zigbee.

La technologie RFID-UHF utilise une communication bande étroite sur porteuse dans la bande de
fréquence 860 MHz - 960 MHz. Cette technologie permet I'utilisation d’objets communicants (les
étiquettes RFID) dont le codt de fabrication est extrémement faible (= 0.10 $ pour un systéme passif)
et qui peuvent fonctionner sans batterie (systemes RFID passifs) en récupérant I’énergie de I'onde RF
transmise par les lecteurs. Les étiquettes RFID-UHF sont généralement intégrées sous la forme d’un
SiP sur un support souple regroupant I'antenne et un SoC unique de surface de silicium tres faible. La
technologie RFID-UHF passive est limitée concernant la portée (une dizaine de métres), la précision
de localisation et le débit en raison de la faible bande passante utilisée. La consommation statique de
ces systemes peut étre nulle dans le cas d'un systéme passif mais dans ce cas un suivi en temps réel
n'est pas possible (ex : pour connaitre le moment ou une chaine de froid se brise). La taille de ces
systémes est généralement importante du a I'encombrement de I'antenne.

La technologie ZigBee utilise une communication bande étroite sur porteuse autour de 868 MHz, 915
MHz ou 2.4 GHz selon le pays d'utilisation. C’est une technologie dédiée aux applications WPAN a
faible consommation de puissance qui utilise le standard IEEE 802.15.4. Les objets communicants
ZigBee sont d’un codt nettement plus élevés que les étiquettes RFID car ils utilisent une architecture
radio classique beaucoup plus complexe nécessitant, outre un SoC de surface de silicium plus
importante, des composants passifs externes couteux. Cette technologie offre un débit typique de
250 Kbps et une portée de communication d’une centaine de métres. Ce sont des systémes actifs qui
nécessitent une batterie et dont la consommation de puissance maximale est de I'ordre de la dizaine
de mA. Les objets communicants ZigBee peuvent présenter une surface plus faible que celle des
objets communicants RFID-UHF en raison de leur fréquence de fonctionnement plus élevée mais
avec un facteur de forme moins intéressant en raison de la présence obligatoire d’'une batterie. Dans
le domaine des WPAN et des WSN la technologie Bluetooth Low Energy qui utilise le standard IEEE
802.15.1 offre des performances comparables.

Les technologies industrielles existantes présentent certaines limitations qui peuvent étre dépassées
en utilisant la technologie de communication ULB. Les systémes ULB utilisent différentes gammes de
fréquences selon la région d'utilisation : 3.1 - 10.6 GHz aux USA (réglementation du FCC) ou 3.2 - 4.7
GHz et 6 - 8.5 GHz en Europe (réglementation de I’'ECC). Le "masque de fréquences" d'émission des
systéemes ULB est représenté sur la Figure 5. Les normes européennes et américaines définissent un
signal ULB, entre autre, par un signal ayant une bande passante minimale de 500 MHz dans la
gamme de fréquences autorisées. Historiquement pour répondre a cette contrainte, deux techniques
différentes ont été implémentées pour créer une radio ULB : I'OFDM (modulation par répartition de
fréquences orthogonales) et la radio impulsionnelle.

! Dans cette relation C est la capacité du canal en bit/s, BW la bande passante et SNR le rapport signal sur bruit.
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|m Provisoire

EIRP (dBm/MHz)

-100

Frequency (GHz)
Figure 5 : Masque FCC et ECC

IV.1.a. L'OFDM Ultra Large Bande

Dans un systeme OFDM, le masque FCC est divisé en 14 canaux de 528 MHz. Chacun des canaux peut
étre utilisé par une transmission utilisant 126 sous-porteuses et le débit peut atteindre 1 Gbps. La
transmission de l'information est réalisée sur porteuse selon les mémes principes qu'en bande
étroite. Ces systémes visent principalement les applications a trés haut débit. La taille (généralement
plusieurs mm? et la consommation (typiquement supérieure @ 50 mA) ne permettent pas a ces
systémes de répondre aux criteres des applications faible colt [3].

IV.1.b. La Radio Impulsionnelle Ultra Large Bande (IR-ULB)

La Radio Impulsionnelle ULB (IR-ULB) n’utilise pas une transmission classique sur porteuse. Les
données sont transmises a I'aide d’impulsions codées de courte durée occupant une partie ou toute
la bande passante autorisée. La large bande de fréquences allouée permet de générer des signaux
d’étalement temporel trés court : de quelques centaines de picosecondes (totalité de la bande FCC) a
quelques nanosecondes (bande minimale en ULB de 500MHz). Cette caractéristique de signaux
entraine :

- La possibilité de localisation d’'un émetteur ULB avec une tres bonne résolution (moins de 10
cm selon la bande passante utilisée).

- La possibilité de consommer une puissance tres faible aux bas débits de communication en
éteignant le récepteur entre deux impulsions. Et corrélativement la possibilité de gérer sur
une méme radio le compromis débit/consommation de maniére linéaire et sur une grande
échelle débits.

- Des antennes peu encombrantes et donc la possibilité de miniaturiser I'objet communicant.

- Lapossibilité de communiquer avec des débits élevés.

- La possibilité d'utiliser des architectures beaucoup plus simples que celles des systemes
utilisant une porteuse et donc de réduire les colts de fabrication et la consommation de
puissance dynamique. La figure 6 présente un exemple d’architecture d’émetteur-récepteur
ULB.
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Figure 6 : Exemple d’architecture d’émetteur-récepteur IR-ULB

IV.2. Objectifs de la these

D'apreés les caractéristiques décrites dans les paragraphes précédents, les systémes IR-ULB montrent
des caractéristiques intéressantes qui peuvent concurrencer les technologies existantes. Le projet
MIMOC étudie les potentialités de I'lR-ULB pour la réalisation d’objets communicants miniatures,
faible colt et faible consommation. Dans le cadre de ce projet, il a été choisi d’utiliser la technologie
SiP pour réaliser des objets communicants ULB prototypes intégrant une ou plusieurs puces CMOS et
une antenne ULB. Une technologie d’interconnexion standard par "wirebonding" a également été
choisie pour minimiser les couts de fabrication. Ce projet collaboratif s'appuie sur quatre partenaires
: le LEAT, Orange Labs, Insight SiP et I'M2NP. Le LEAT et Orange Labs contribuent principalement au
développement d’antennes ULB miniatures sur des substrats et sur des boitiers compatibles avec le
montage de puces. Les parties concernant I'intégration silicium (partie RF des émetteurs et
récepteurs ULB) sont de la responsabilité de I'lM2NP. Les problématiques liées a la mise en boitier et
a l'interfacage entre le circuit intégré et le boitier sont étudiées par I''M2NP en étroite collaboration
avec Insight SIP.

Cette these s'intéresse, dans le cadre de ce projet, a l'intégration sur silicium des émetteurs-
récepteurs ULB et aux problemes d’intégrité du signal aux interfaces du circuit intégré.

Le premier chapitre traite des difficultés particuliéres liées au contexte de I’'ULB rencontrées pour
I'interconnexion d'une puce ULB a son environnement. En effet, en raison de la largeur de bande des
signaux et du contexte de faible coGt, I'utilisation de boitiers ou de technologies d’interconnexion
performantes ne sont pas envisageables. L'objectif du premier chapitre sera donc de masquer par
une méthodologie d’interfacage efficace les imperfections liées a I'utilisation de fils d'interconnexion.
Les techniques de conception conjointe (codesign) entre I'interconnexion et le circuit intégré sont
également évaluées. Nous utiliserons des outils de simulation électromagnétique et nous nous
intéresserons également a la modélisation électrique des interconnexions par "wirebonding”. La
réalisation et la caractérisation de prototypes permettra de valider l'intérét des méthodologies
d'interfacage proposées.

Dans le deuxieme chapitre nous nous intéresserons a la détection des signaux ULB impulsionnels.
Nous focaliserons notre étude sur le cas particulier des récepteurs ULB non cohérents qui présentent
beaucoup d’intérét pour les applications ciblées dans cette thése. Nous proposons une modélisation
simple des récepteurs non cohérents utilisant une détection d’énergie ou une détection de créte.
Nous proposerons ensuite une architecture de détecteur de créte pour signaux ULB. Nous
présenterons les résultats obtenus en simulation et en mesure dans le contexte de I'état de I'art du
domaine.

Le troisieme chapitre traite de I'intégration des récepteurs pour radio impulsionnelle ULB. Aprés une
analyse de I'état de I'art des LNAs ULB, nous décrivons diverses conceptions pour les principales
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bandes de fréquences ULB. Ces conceptions prennent en compte l'interface vers la carte support et
I'antenne. Nous étudions aussi les possibilités offertes par un codesign entre I'interconnexion par
wirebonding et la cellule d'adaptation du LNA. Dans la deuxiéme partie nous présentons la
conception d’un récepteur pour la bande de fréquence 3.1 GHz - 10.6 GHz. Le récepteur regroupe
dans un méme circuit intégré toutes les fonctions radio fréquences (LNA et détecteur d’impulsions)
ainsi que les circuits d’interfaces permettant la génération des tensions de contréle du récepteur.
Nous présentons ensuite une analyse des problémes liés a I'intégrité des signaux dans le récepteur et
les solutions qui ont été mises en ceuvre pour assurer un bon fonctionnement.

Le quatrieme chapitre, qui clos cette thése, s’intéresse a l'intégration sous forme de SiP des
émetteurs-récepteurs ULB. La premiére partie de ce chapitre étudie les possibilités d’intégration sur
silicium d’'un commutateur d’antenne permettant d’interfacer un émetteur-récepteur intégré avec
une antenne unique. Dans la deuxieme partie les méthodologies d’interconnexion développées au
chapitre | sont mises en ceuvre dans la conception d’un SiP prototype pour la bande de fréquence 3 -
10 GHz. Ce SiP qui intégre un émetteur ULB et une antenne a été mesuré en chambre anéchoique et
les résultats de mesure sont comparés a d’autres réalisations publiées. La derniére partie décrit deux
boitiers miniatures pour les bandes de fréquences 3 - 10 GHz et 6 - 8.5 GHz basés sur les résultats
précédents. Ces boitiers integrent I'antenne ULB et les interconnexions permettant d’interfacer le
circuit intégré avec la carte mére. L'influence du report du boitier sur une carte mere est ensuite
étudiée par des simulations électromagnétiques.
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CHAPITRE ]

ETUDE ET MODELISATION D'UNE INTERFACE
LARGE BANDE ENTRE LE CIRCUIT INTEGRE ET LE
CIRCUIT IMPRIME D'ACCUEIL
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|. Introduction

Dans l'introduction générale, nous avons présenté les différentes approches de conception pour
réaliser un systeme électronique. Nous avons comparé les architectures de type "System in Package"
(SiP) et "System on Chip" (SoC). Nous avons vu que les SiPs permettent d'obtenir des systemes
miniatures, souvent plus performants et plus facilement reconfigurables que les SoCs.

Dans le cadre de la thése qui s'intéresse a la miniaturisation d'objets communicants a faible colt de
fabrication, nous avons choisi de réaliser un systéme de type SiP composé d'une ou plusieurs puces
en silicium connectées a un circuit imprimé sur lequel I'antenne serait réalisée. Pour des raisons de
codt la technologie d’interconnexion choisie est le "wirebonding” .

Dans la premiere partie du chapitre, nous présentons la conception d'une transition par
"wirebonding" entre une puce en silicium et une antenne réalisée sur le circuit imprimé. A partir des
résultats de simulations électromagnétiques, nous proposons un modele localisé de cette transition.

Dans la seconde partie de ce chapitre, nous proposons plusieurs méthodologies pour améliorer les
performances électriqgues d’une transition par "wirebonding”. En effet, les transitions par
"wirebonding" sont connues pour générer des éléments parasites importants limitant la bande
passante et l'intégrité du signal. Nous décrivons comment modifier sans surco(t une transition par
"wirebonding" pour obtenir une bande passante suffisante pour les signaux ULB de la bande de
fréquence 3.1 - 10.6 GHz.

Dans la troisieme partie de ce chapitre, nous utilisons la transition et les techniques d’optimisation
développées dans les parties précédentes pour connecter divers circuits intégrés ULB a un circuit
imprimé.

Il. Modélisation d'une interface silicium - circuit imprime par
"wirebonding"

1.1. Introduction

Dans ce paragraphe, nous présentons la conception de la carte permettant de réaliser un systeme de
type SiP pour les applications ULB. Le systéme est constitué d'une antenne réalisée directement sur
le circuit imprimé et d'un circuit intégré connecté a I'antenne par "wirebonding".

La conception des antennes a été effectuée au LEAT dans le cadre de la thése d’Ali Chami [1] et du
projet MIMOC. Dans une premiére étape du projet, il a été choisi un substrat d'accueil sur lequel
seront réalisés le circuit imprimé et par conséquent I'antenne. Un substrat Rogers 4003 a été choisi
pour ses qualités électriques et pour la reproductibilité de ses propriétés. La fabrication des circuits
imprimés a été sous-traitée a la société Atlantec Technologies dans une technologie de fabrication
standard (classe 7 [2]).

Les antennes ULB réalisées ayant une impédance de 50 Q, la seconde étape a consisté a concevoir

une ligne 50 Q sur le circuit imprimé permettant d'alimenter les antennes. La conception de cette
ligne est présentée au paragraphe I1.2.
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Nous avons ensuite congu une transition par "wirebonding" permettant de connecter le circuit
intégré a cette ligne. Avant de nous intéresser a cette transition comportant plusieurs fils
d’interconnexion, nous avons étudié et modélisé I'effet d’une transition élémentaire par
"wirebonding" comportant un unique fil d’interconnexion intercalé entre deux trongons de lignes 50
Q. Cette étude est présentée au paragraphe 11.3. Au paragraphe 1.4, nous présentons la conception
et la modélisation d’une transition entre la ligne 50 Q sur le circuit imprimé et une ligne sur le
silicium.

II.2.  Conception d'une ligne 50 Q sur circuit imprimé

Dans ce paragraphe, nous présentons brievement la conception d’une ligne 50 Q permettant
d'interfacer I'antenne 50 Q et le circuit intégré. Parmi les trois types de lignes existantes (microruban
(MSL), coplanaire (CPW) et coplanaire a plan de masse (GCPW)), nous avons choisi une ligne GCPW
pour alimenter I'antenne. En effet ce type de ligne posséde dans notre cadre d’application et pour
notre gamme de fréquences de nombreux avantages.

Les lignes coplanaires nécessitent des ponts pour maintenir les lignes extérieures a une masse
commune. Dans le cas d’une ligne GCPW, la connexion électrique entre les lignes de masse se fait par
I'intermédiaire des vias connectés au plan de masse. Contrairement aux lignes microrubans, les
lignes GCPW ont, comme les lignes coplanaires, la masse accessible en surface. La mesure sous
pointes du systéeme est ainsi facilitée car celles ci peuvent étre facilement posées sur le circuit
imprimé. De méme la connexion des fils d’interconnexions reliant la masse de la puce a la masse du
circuit imprimé se fait facilement quelque soit la taille de la puce et le lieu des plots a connecter.

DIELECTRIC ER

S S s

Figure 1: Ligne coplanaire a plan de masse

La Figure 1 donne les paramétres physiques et géométriques d’une ligne GCPW. L’impédance
caractéristique dépend de : (i) la hauteur du substrat (H), (ii) la permittivité du substrat (er), (iii) la
largeur de la ligne (W), (iv) la largeur du gap entre la ligne signal et les lignes de masse (G) et (v) dans
une moindre mesure de I'épaisseur de métallisation (T).

Dans notre cas le substrat de la ligne est un Rogers 4003. La constante diélectrique d’un substrat
Rogers 4003 est comprise entre 3.38 et 3.55 [3]. Dans la suite de ce chapitre, nous considérerons que
celle-ci vaut 3.48. L’épaisseur de métallisation est un paramétre technologique de fabrication non
modifiable dépendant de la technologie et qui vaut 30 um dans notre cas.

Trois degrés de liberté lors de la conception de la ligne (W, H et G) sont disponibles pour obtenir une
impédance caractéristique de 50 Q. La hauteur du substrat ne prenant que des valeurs
préalablement définies par le fabricant [4], nous I'avons fixée a 0.2 mm. Le gap a été fixé a 0.3 mm
pour obtenir une propagation le long de la ligne qui se rapproche d’'une propagation de type
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microruban. Ainsi I'impédance caractéristique de la ligne est moins dépendante du gap entre la ligne
signal et les plans de masse et donc moins assujettie aux variations technologiques.

Des simulations électromagnétiques de la ligne ont été effectuées sous divers logiciels (CST, HFSS et
Momentum) pour trouver la largeur de ligne permettant d'obtenir une impédance caractéristique de
50 Q. Chaque simulateur ayant son propre algorithme pour calculer I'impédance caractéristique
d’'une ligne, de Iégeres variations ont été obtenues. Les résultats obtenus par les différents
simulateurs pour une ligne ayant une largeur de 0.39 mm sont présentés sur la Figure 2. CST et HFSS
convergent vers une impédance caractéristique de 50 Q pour des fréquences inférieures a 10 GHz.
Cependant ces résultats sont dépendants de la taille du port utilisée pour la simulation. En faisant
varier les dimensions du port (tout en respectant les tailles conseillées par les notices des
simulateurs), nous obtenons une variation maximale de 10 % sur I'impédance caractéristique autour
de 50 Q.

E M
50 - o=
%1 [—csT
N 404 —e—Zpi_HFSS
] Zpv_HFSS
354 —=— Momemtum h

30 T T T T T T T
0 5 10 15 20 25 30 35 40

Fréquence (GHZ)
Figure 2 : Impédance caractéristique ligne GCPW de largeur 390 pm

Pour éviter un étalement temporel du signal le long de la ligne, il faut vérifier que la propagation le
long de la ligne soit monomode. Si la ligne est monomodale, toute I'énergie d’émission a une
fréquence donnée se transmet a travers le premier mode de propagation. Pour valider cette
condition, il faut que seul le premier mode de propagation puisse se propager dans les gammes de
fréquences utilisées en ULB (au moins jusqu’a 11 GHz dans notre cas). Cette vérification est faite en
observant la partie imaginaire de la constante de propagation (déphasage linéique). Pour une
fréquence donnée s'il n'existe qu’un seul déphasage linéique alors la ligne est monomode a cette
fréquence, dans le cas contraire elle est multi-modes.

Des simulations électromagnétiques ont été faites sous CST et HFSS. Les résultats obtenus sous CST
sont présentés sur la Figure 3. La ligne est monomode jusqu’a 25 GHz. De 25 GHz a 27 GHz deux
modes peuvent se propager a travers la ligne. Au dela de 27 GHz, le signal peut se propager au
travers d'au moins trois modes différents.
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Figure 3 : Visualisation des différents modes de propagation

Les simulations sous HFSS indiquent des résultats quasi similaires. Le second mode de propagation
apparait a 28 GHz et le troisieme a 29 GHz. La ligne est donc bien monomode dans les bandes de
fréquences utilisées pour I'ULB. Nous pouvons donc utiliser cette ligne pour alimenter I'antenne.

Le dernier point caractérisant une ligne est son atténuation linéique. L’atténuation linéique
correspond aux pertes par metre provenant de la ligne. Les résultats des simulations
électromagnétiques sous HFSS et CST sont présentés sur la Figure 4. A 7 GHz, la ligne présente une
atténuation d’environ 0.7 Neper par metre soit environ 6 dB/m.
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Figure 4 : Atténuation linéique de la ligne

Précédemment, nous avons indiqué que le mode de propagation se rapprochait d’'un mode de
propagation de type microruban. Pour confirmer cette hypothése, le champ électrique obtenu a
partir de simulations sous CST est visualisé sur la Figure 5. Nous pouvons constater que la majorité du
champ électrique se referme sur le plan de masse. La propagation du signal le long de la ligne se
rapproche donc bien d’une propagation de type microruban.
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Figure 5 : Champ électrique autour du "ruban signal"
I1.3.  Modélisation d'une transition élémentaire par "wirebonding”

11.3.a. Modeéle localisé d’une transition élémentaire

Des modéles mathématiques ou localisés d’une transition élémentaire par "wirebonding" sont
disponibles dans la littérature [5] [6]. Cependant ces modeles sont difficilement exploitables par un
concepteur de circuit. En [7] et [8], une transition élémentaire par "wirebonding" a été modélisée par
un modele électrique localisé en = (Figure 7). Ce modele, qui est assez simple pour étre directement
exploitable par un concepteur de circuit, permet de modéliser efficacement le comportement
électrique de la transition dans la bande de fréquences ULB.

Dans ce paragraphe, nous décrivons la structure de test présentée en [7] [8] et nous étudions
Iinfluence de la longueur du fil d’interconnexion sur les paramétres du modele au paragraphe 11.3.b.

Le modeéle HFSS de la transition élémentaire est décrit sur la Figure 6. La transition est composée
d’un fil d’'interconnexion unique situé entre les deux pistes signal de deux lignes GCPW. Ces lignes
d’accés sont identiques a la ligne GCPW d’'impédance caractéristique 50 Q2 présentée au paragraphe
précédent. Les parametres de la ligne (W, H et G) valent respectivement (390, 200 et 300) um. Le fil
d’interconnexion étudié est en aluminium et son diamétre est de 25 um.

La partie située entre le port d’excitation et la surface bleue la plus proche (“plan de référence") a
été soustraite de la simulation de chaque coté afin d’obtenir I'effet du fil d’interconnexion seul (sans
les lignes d’acces). Cependant pour obtenir des simulations correctes, les ports de référence doivent
étre assez éloignés des discontinuités pour que les champs simulés au niveau des plans de référence
soient quasi-TEM. Au final, les paramétres S de la partie comprise entre les deux plans de référence
(partie appelée « Transition » sur la Figure 6) sont obtenus.
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Port
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25

Substrat Rogers 4003

Figure 6 : Modeéle HFSS d’une transition élémentaire par wirebonding

Un modele électrique en = modélisant la transition peut étre extrait a partir des simulations
électromagnétiques. Ce modele est représenté sur la Figure 7. Celui-ci est composé de deux
capacités paralléles (C; et C,) et d’une inductance série (Lyong). L'inductance Lyong €St définie par
rapport au plan de masse qui permet le retour du courant dans cette structure.

<«— Plans de référence ——

| |
| |
1 1
; Lbond ;
| |
| |

Ci —/ p— O

Figure 7: Mod_éle ens d’un fil d’int_erconnexion

Les valeurs des éléments modélisant la transition (C;, C, et Lyong) SONt obtenues a partir des
parametres S et Y provenant de la simulation électromagnétique sous HFSS et des équations (1), (2)
et (3).

-1 . 1 1
L () = im(— + =) 12) &
bond 27t Yap Ve
1 . 5
Ci(f) :m-'m(Y(n) +Y2)) 2
1 . 3
C,(f) :m-'m(Y(z,z) +You) 3)

Les valeurs des éléments modélisant la transition sont dépendantes de la longueur du fil
d’interconnexion. Les résultats de mesure d’une transition avec un fil d’interconnexion ayant une
longueur de 0.7 mm sont présentés sur la Figure 8. La Figure 9 présente une comparaison des valeurs
extraites en simulation et en mesure des éléments modélisant la transition.
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Figure 8 : Parametres S de la structure de test Figure 9 : Modeéle en &t extrait de la structure de test

11.3.b. Influence de la longueur du fil sur les éléments du modeéle localisé de la
transition

Les valeurs des capacités et de I'inductance du modele localisé de la transition dépendent de la
longueur du fil d’interconnexion. Des simulations électromagnétiques sous HFSS ont permis
d’observer les variations des parametres du modele. L’influence de la longueur du fil
d’interconnexion sur la valeur des capacités et sur la valeur de I'inductance est présentée
respectivement sur la Figure 10 et sur la Figure 11.
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Figure 10 : Valeur extraite de C, et C; Figure 11 : Valeur extraite de Lyong

Les simulations électromagnétiques montrent que les valeurs des capacités sont faiblement
dépendantes de la longueur du fil d’interconnexion contrairement a la valeur de Iinductance.
L'inductance extraite du fil d’interconnexion est proche de la valeur typique de 1 nH/mm. La
structure étant symétrique les capacités C, et C, sont égales.

Les valeurs des éléments modélisant la transition varient de moins de 10% dans toute la gamme de
fréquences utilisées en ULB. Cette transition élémentaire peut donc étre modélisée avec une bonne
précision par un modeéle électrique localisé en & pour nos applications.
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Il.4.  Conception et modélisation d'une transition puce - circuit imprimé

Il.4.a. Introduction

Au paragraphe précédent une modélisation électrique d’une transition élémentaire par
"wirebonding" constituée d’un fil d’interconnexion unique au dessus d’un plan de masse a été
obtenue. L'objectif de ce paragraphe est la modélisation d’une transition par "wirebonding" entre la
ligne 50 Q présentée en 1.2 et une puce en silicium. La principale difficulté provient du fait que la
ligne du circuit imprimé et la ligne sur silicium ne partagent pas le méme plan de masse. En pratique
les deux plans de masse sont reliés par des fils d’interconnexion et le circuit intégré ne dispose que
d’une masse locale.

I1.4.b. Descriptif de la transition réalisée entre une puce et un circuit imprimé

La technologie de réalisation du circuit imprimé choisie est une technologie standard qui permet de
réaliser des rubans de métallisation paralleles ayants un écart de 100 um (classe 7 [2]). La
technologie choisie pour la fabrication des puces est la technologie HCMOS9 qui présente une
épaisseur de substrat de 350 pm. Notons qu’il est apparu récemment des techniques
d’amincissement de substrat permettant d'obtenir des hauteurs de puces de 5 um [9] et donc des
longueurs de fils d’interconnexion tres courtes. De tels substrats permettraient naturellement de
meilleures performances électriques au prix d’'une augmentation du codt de production.

Le modéle HFSS de la transition puce - circuit imprimé (appelé DUT") est décrit sur la Figure 12. La
transition puce - circuit imprimé est comprise entre les deux plans de référence définis sur la Figure
12. Cette transition est connectée sur la gauche a la ligne GCPW 50 Q définie au paragraphe 1.2 et
sur la droite a une ligne micro-ruban (MSL) sur la puce. La largeur de la ligne MSL sur la puce vaut 12
um et présente une impédance caractéristique de 30 Q. Cette ligne a été choisie car c'est la ligne qui
présente le moins de pertes linéiques tout en respectant les regles technologiques de fabrication
dans la technologie que nous utilisons.

La puce est éloignée de 175 um du bord de la ligne GCPW pour éviter tout court circuit lors du report
de la puce sur le PCB. Les plots sur la puce sont écartés de 100 um du bord de la puce pour respecter
les lignes de découpe. Toutes ces valeurs qui influent sur la longueur des fils d’interconnexion de la
transition sont des valeurs standard qui n’entrainent pas de co(t de revient supplémentaire pour
I’'assemblage.

La transition électrique entre la puce et le circuit imprimé que nous étudions est réalisée au moyen
de trois fils d’interconnexion. Un fil d’interconnexion connecte le ruban signal de la ligne MSL de la
puce au ruban signal de la ligne 50 © du circuit imprimé. Les deux autres fils d’interconnexion
connectent la masse du circuit imprimé a la masse de la puce. L'utilisation d’un nombre plus
important de fils d’interconnexion permettrait d’obtenir une transition de performances électriques
meilleures au prix d’'une augmentation notable du codt de fabrication en raison de I'augmentation du
nombre de plots nécessaires sur le semiconducteur. L’extrémité du ruban signal de la ligne 50 Q sur
le circuit imprimé a été réduite a un carré de 100 um de large. Réduire la taille du ruban permet de
diminuer la longueur des fils d’interconnexion connectant les masses et ainsi de diminuer la valeur
de l'inductance parasite provenant de ces fils.

Dans ces conditions les fils d’interconnexion présentent une longueur minimale de 0.83 mm. Ces fils
d’interconnexion seront réalisés en aluminium avec un diameétre de 25 pum.
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500 GCPW Plans de références _ Puce silicium
—_—

|
|
Padsi

Ligne MSL

MSL plan de masse

Figure 12 : Modéle HFSS de la transition puce - circuit imprimé par "wirebonding"

I1.4.c. Modélisation de la transition a partir de simulations électromagnétiques 3
ports

Dans ce paragraphe, nous présentons les étapes permettant d'obtenir un modeéle électrique localisé
équivalant a la transition a partir de simulations électromagnétiques sous le logiciel HFSS.

Comme lors de la simulation de la structure élémentaire, les ports d’excitation ne doivent étre ni
trop éloignés ni trop proches de la transition pour obtenir un modeéle électrique qui soit valide dans
une grande bande de fréguence. Seule la partie comprise entre les deux plans de références de la
Figure 12 est ainsi modélisée.

Afin de rendre compte de I'impédance de mode commun entre la masse de référence et la masse du
circuit intégré, trois ports d’excitation ont été utilisés et HFSS a été utilisé dans un mode "driven
terminal” [10]. Tous les ports d'excitation sont référencés par rapport a une masse de référence
commune qui a été choisie comme étant celle du circuit imprimé. Les trois ports d’excitation P1, P2
et P3 sont représentés sur la Figure 13. Le port P1 est connecté au ruban signal de la ligne 50 Q sur le
circuit imprimé. Le port P2 est connecté au ruban signal de la ligne microruban 30 Q sur la puce. Le
troisieme port est connecté a la masse locale de la puce.
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Figure 13 : Définition des ports d’excitation

Masse ref sur PCB

Si les ports sont assez proches de la transition, celle-ci peut étre modélisée avec une précision
acceptable par un modele électrique localisé. Ce modele est représenté sur la Figure 14.

Chaque fil d’interconnexion est modélisé par un modeéle en =. L'inductance L., représente
I'inductance provenant du fil d’interconnexion connectant le ruban signal sur le circuit imprimé au
ruban signal sur la puce. L’inductance L représente I'inductance provenant des deux fils
d’interconnexion connectant les masses. Ces inductances sont définies par rapport au plan de masse
de référence. Pour obtenir un modéle satisfaisant, le couplage magnétique entre les fils
d’interconnexion doit étre inclus dans le modéle électrique [11]. Ce couplage magnétique est
représenté par le paramétre k défini en (4). Ce parametre dépend des valeurs des inductances Ly, et
L provenant des fils d’interconnexion ainsi que de la distance et de I'angle entre les fils
d’interconnexion de masse et le fil d’interconnexion signal.

k=M 4)

Ly

La capacité C représente la capacité entre le plan de masse présent sur la puce et le plan de masse
sur le circuit imprimé.

Lo
P4 = Mw C — P,
COf'fDie COnDie
= Leg =

|| Ps

Figure 14 : Modéle localisé a trois ports de la transition p_uce - circuit imprimé
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Il est possible d'extraire la valeur de chaque élément du modele localisé de la transition (Conpie, Lwb,
Leg, K, Cormie, Ceg) & partir d'une structure de test que nous appelons DUT’. Cette structure est
représentée sur la Figure 15. Celle-ci est concue de maniéere a ce que les fils d’interconnexion soient
suffisamment éloignés et perpendiculaires entre eux pour que le coefficient de mutuelle inductance
k soit négligeable. Les longueurs des fils d’interconnexion doivent étre identiques a celles de DUT"
(0.83 mm).

P1
| ligne
ligne 50 Q 7% \E)::_MQTT

J

Masse de ref sur PCB L+
Figure 15 : Structure de test DUT’

Les fils d’interconnexion étant de méme longueur, nous faisons I'hypothése simplificatrice que
Lwo=2*Leg. A partir de la matrice en admittance Y’ obtenue & partir de la simulation
électromagnétique de DUT®, nous pouvons extraire les éléments composant le modeéle localisé (avec
k=0 et f la fréquence) grace aux équations (5) a (8).

1 .
COffDie = 27T—f'|m(Y((1),1) +Y((1),2)) (5)
1 . 0 0
COnDie = 27r—f m(Y(z,z) +Y(2,1)) (6)
1 . 1
=—-.IM(——— 7
L\Nb 27Z'f (Y(g'l) ( )

im(1/Y(3,3)) résonnant a la fréquence fres’ on a:

1
C = -C. 8
P Ly *(fres’*2r)? Onbie ®)

Avec la matrice admittance Y de la transition originelle (DUT") et la matrice admittance Y° de la
structure de test (DUT?), nous pouvons extraire le paramétre k grace a la relation (9).

Les valeurs des éléments modélisant la transition de la Figure 12 sont obtenues a partir de
simulations électromagnétiques et des équations (5) a (9). Ces valeurs sont résumées dans le
Tableau 1.
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Lo 0.74 nH fres? 16.2 GHz

Leg 0.37 nH Ceg 155 fF
Cotipie 80 fF k 0.42
COnDie 133 ﬂ:

Tableau 1 : Valeurs des éléments du modele trois ports localisé de la transition

La Figure 16 compare les résultats de simulation électromagnétique pour chaque port défini en Il.4.c.
aux résultats de simulation du modeéle localisé trois ports de la Figure 14 avec les valeurs du Tableau
1. On peut noter que les résultats issus du modele localisé concordent avec une précision acceptable
avec les résultats de simulation électromagnétique dans la bande de fréquences ULB.

01 -
_5_ =
10
] —s—S11
_15_
=717 e S22
=-20] $33
=
25
> ./ _ HFSS
304 . --—-- Model
354
1
_40 T T T 1
0 10 20 30 40

Fréquence (GHz)

Figure 16 : Parameétres Sii du modele 3 ports comparés a la simulation électromagnétique de la transition

I1.4.d. Modélisation simplifiée de la transition a partir de simulations

électromaqgnétigues 2 ports

La transition entre la puce et le circuit imprimé a pour rdle de transférer le maximum de puissance
provenant de I'antenne a la puce. Il est donc judicieux d’étudier un modéle entre le port P1 sur le
circuit imprimé et le port P2’ sur la puce comme défini sur la Figure 13 et la Figure 17.a. Le port P1
est connecté au ruban signal de la ligne GCPW sur le circuit imprimé et est référencé par rapport a la
masse du circuit imprimé. Le port P2’ est connecté au ruban signal de la ligne micro-ruban sur la puce
et est référencé par rapport a la masse de la puce. Définir les ports de cette maniére permet
d’obtenir la puissance transmise entre la puce et le circuit imprimé. On peut également remarquer
que dans un domaine de fréquence ou C, est négligeable, le modéle trois ports de la Figure 14 repris
sur la Figure 17.a avec les ports P1 et P2’se rapproche du modele deux ports de la Figure 17.b.
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Lub
P1 Wb <: le
COffDle COn Die
I—bond
P Py
! ]jCOﬁDie ICOnDie z

(b)
Figure 17 : (a) Modéle 2 ports de la transition. (b) Modéle 2 ports simplifié

Avec:

L ong = (L *L g ) (1K) (10)
Les simulations électromagnétiques de la transition entre les deux ports P1 et P2’ sont présentées
sur les Figure 18 et Figure 19. Cette simulation a été obtenue a partir d'une solution "driven
terminal” sous HFSS en utilisant les ports P1, P2 et P3. De cette simulation, nous obtenons les
parametres S "3 ports" de la transition. Ensuite, sous ADS nous simulons de nouveau la transition en
utilisant uniquement 2 ports suivant le principe décrit sur la Figure 20. Ces simulations sont
comparées aux résultats donnés par les modeles localisés de la Figure 17.a et de la Figure 17.b.

0 0
-54
-104 5
~ -151 -
o [oa)
z 2201 Z.10
B 25, —— Simulation » —— Simulation
304 électromagnétique -154 electfoma}gnethue
—e— Modele Fig. 17.a —e— Modele Fig. 17.a
-35- —a— Modéle Fig. 17.b —a— Modéle Fig. 17.b
-40 T T T 1 -20 T T T 1
0 10 20 30 40 0 10 20 30 40
Fréguence (GHz) Fréguence (GHz)
Figure 18 : Parametres S11 de la transition Figure 19 : Parametres S2'1 de la transition obtenus
obtenus en simulation électromagnétique et avec en simulation électromagnétique et avec les modéles
les modeles de la Figure 17.a et de la Figure 17.b de la Figure 17.a et de la Figure 17.b

Chapitre | 28



Etude et modélisation d'une interface large bande

Simulation HFSS
3 ports
1 2
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Figure 20 : Principe_de simulation de la transition en utilisant les ports P1 et P2’

La Figure 18 et la Figure 19 confirment la validité du modéle électrique localisé de la transition défini
sur la Figure 17.a. concernant la transmission entre les deux ports P1 et P2’. De plus lorsque la
fréquence reste éloignée du zéro de transmission qui apparait a la fréquence fres® définie en (11) le
modele électrique en = de la Figure 17.b permet de modéliser avec une précision acceptable la
transition électrique entre la puce et le circuit imprimé. Cette condition est bien vérifiée pour la
bande de fréquence ULB.

freSl — ﬁ — 21 GHZ (11)
T *

cg cg

lll.  Optimisation de la transition électrique entre la puce et
le circuit imprime
l1.L1.  Introduction

Au paragraphe Il, plusieurs modeles électriques représentant la transition puce - circuit imprimé ont
été obtenus. Le domaine de validité de chague modele dépend de sa complexité. Nous avons montré
gu’un modeéle en =, composé d’une inductance série et deux capacités paralléles, permettait de
caractériser la transition dans le domaine des fréquences utilisées en ULB avec une précision
suffisante. Nous utilisons ce modéle dans ce paragraphe pour représenter la transition entre la puce
et le circuit imprimé. L’objectif de ce paragraphe est d’améliorer les performances électriques de la
transition entre la puce et le circuit imprimé. Nous fixerons de maniére arbitraire comme objectif a
atteindre un coefficient de réflexion inférieur a -15 dB dans toute la bande de fréquence ULB.

Plusieurs méthodes d’optimisation d’une transition par fils d’interconnexion sont décrites dans la
littérature.

Une premiere méthode consiste a utiliser plusieurs fils d’interconnexion pour connecter la piste
"signal" de la puce a la piste "signal" du circuit imprimé [12]. L'utilisation de plusieurs fils
d’interconnexion en parallele permet naturellement de réduire I'inductance parasite Lyong du modéle
localisé équivalent néanmoins la mutuelle inductance entre l'inductance provenant des fils
d’interconnexion connectant les lignes GCPW et MSL et [Iinductance provenant des fils
d’interconnexions connectant les masses est également réduite. Comme le montre la relation (10)
cette méthode n’est efficace que si la mutuelle inductance de la transition originelle est faible.

De méme, plusieurs fils d’interconnexion peuvent étre utilisés pour connecter la masse du circuit
imprimé et la masse de la puce. La valeur de l'inductance L, peut étre ainsi diminuée. Il est
également possible d'utiliser plusieurs fils d’interconnexion pour connecter les pistes "signal” et les
masses et de les entrecroiser. Ainsi, les valeurs des inductances Lyong €t Le; du modeéle de la Figure 17
sont diminuées et la mutuelle inductance augmentée. Grace a cette technique, une transition
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présentant en simulation une bande passante de 100 GHz et un coefficient de réflexion inférieur a -
7.5 dB a été obtenue en [13]. Cependant I'utilisation de plusieurs fils d’'interconnexion nécessite
I'ajout de plots sur la puce augmentant la taille de celle-ci. De plus I'entrecroisement des fils
d’interconnexion rend la fabrication plus complexe et augmente le risque de court circuit.

Une autre méthode d'optimisation consiste a ajouter des capacités enterrées sous les plots de la
puce [14]. Cette technique permet d'obtenir une adaptation d’impédance de type LC a une
fréquence donnée. Cependant cette méthode n’est optimale que pour des applications dites a
"bande étroite".

Dans ce paragraphe, nous présentons deux méthodes pour optimiser la transition électrique entre la
puce et le circuit imprimé. La premiére méthode consiste a adapter le circuit a la fréquence la plus
élevée de la bande passante désirée. La seconde méthode consiste a intégrer les éléments parasites
de la transition dans un filtre passe bas a partir des principes décrits en [8] et [15].

l11.2.  Contexte d’optimisation de la transition puce - circuit imprimé

Certains circuits integrent la capacité des plots de la puce (Conpie) COMme un élément du circuit. Par
exemple, la capacité Cp; de la structure d’adaptation du LNA représenté sur la Figure 21 [16] est
composée de la capacité du plot Conpie €t d'une capacité MIM dessinée sur le circuit intégré. Dans ce
cas, le modele électrique de la transition puce - circuit imprimé qui ne doit pas inclure les éléments
parasites liés a la puce, est constitué uniqguement d’une inductance et d’une capacité (Figure 22). La
puce étant déja réalisée la transition ne peut étre optimisée qu'a partir du circuit imprime.

Vpp=12V

Input matching

Figure 21 : LNA intégrant la capacité des plots d’entrées [16]

I—bond

P X
! ]jCOﬁDie g

Figure 22 : Modele de la transition puce - circuit imprimé (Conpie intégrée dans la conception de la puce)

Dans d’autre cas, la puce est concue en méme temps que la transition. Une conception conjointe ou
"codesign" de la puce et du circuit imprimé est alors possible pour optimiser les performances
électriques de la transition. Dans ce cas, en supposant que la capacité Conpie €St @ intégrer dans la
transition puce - circuit imprimé, le modele de la transition est celui représenté sur la Figure 17.b.
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l11.3. Optimisation de la transition puce - circuit imprimeé par une
adaptation d’'impédance de type LC a la fréquence maximale

I11.3.a. Optimisation des performances électriques de la transition puce - circuit
imprimé en ajoutant uniguement de la capacité sur le circuit imprimé

Dans ce paragraphe, nous supposons que la capacité Conpaq a €té absorbée dans I'impédance d’entrée
du premier bloc de la puce supposé parfaitement adaptée. Un codesign entre la puce et le circuit
imprimé n’est alors pas possible et I'optimisation de la transition ne peut étre réalisée qu’a partir du
circuit imprimé. La transition est modélisée par le circuit de la Figure 22. En se basant sur la
transition présentée sur la Figure 12, Lpong €t Cosie Valent respectivement 0.75 nH et 80fF. Dans la
suite de ce paragraphe, comme seule la procédure d'optimisation nous intéresse, la transition sera
représentée par ce modéle en supposant des composants idéaux.

La structure modélisant la transition étant du méme type qu’un filtre passe bas du second ordre, la
désadaptation du circuit est d’autant plus importante que la fréquence est élevée. Nous proposons
une premiére méthode d'optimisation de la transition électrique entre la puce et le circuit imprimé,
consistant a adapter lI'impédance vue de I'antenne (elle-méme supposée étre parfaitement adaptée a
50 Q) a la fréquence d’intérét la plus élevée. La fréquence maximale des systéemes ULB étant de 10.6
GHz, nous optimiserons de maniére arbitraire la transition a 11 GHz afin de prendre un peu de
marge.

Avant d'adapter la transition a 11 GHz, nous observons sur I'abaque de Smith I'effet de I'inductance
et de la capacité modélisant la transition sur I'adaptation d’impédance vue du circuit imprimé.

L’inductance valant 0.75 nH, on calcule une impédance réduite de i*1.04 a la fréquence de 11 GHz.
L’'impédance d’entrée de la puce valant 50 Q, on se déplace du point central de I'abaque de Smith de
1.04 dans le sens des réactances croissantes (Figure 23). La capacité sur le circuit imprimé valant 80
fF, une impédance réduite de -i*0.27 est calculée. Sur I'abaque de Smith, on se déplace du point
précédent (1+i*1.04) de 0.27 dans le sens des admittances croissantes (Figure 24).

35 ‘
Figure 23 : Effet de I'inductance Lgonp(€N Noir) sur Figure 24 : Effet de la capacité Cosqgie (€N jaune)
I’adaptation d’'impédance sur I'adaptation d’impédance

Pour ne pas augmenter fortement la taille du circuit imprimé, nous n‘optimisons la transition qu'en
se limitant a I'ajout d'une capacité sur le circuit imprimé. L'ajout d’'une capacité ne permet de se
déplacer que dans le sens des admittances croissantes sur I'abaque de Smith. Dans ce cas la
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meilleure adaptation possible a la fréquence de 11 GHz est obtenue lorsque la partie imaginaire de
I'impédance présentée a I'antenne est nulle. Avant I'ajout de la capacité, I'impédance réduite
présentée a I'antenne valait 1.7+i*0.79. Le point d’'impédance réduite de valeur 2 se trouve sur le
méme cercle d’admittance que I'impédance présentée par la puce a I'antenne. Pour atteindre cette
valeur, il faut se déplacer de 0.21 sur ce cercle (Figure 25). La dé-normalisation de cette valeur
indique qu’il faut ajouter une capacité de 61 fF pour atteindre la valeur d’impédance souhaitée.

n rimé (en rouge) sur I'adaptation d’impédance

Figure 25 : Effet de la capacité ajoutée sur le cir ui_t imp

Les performances de la transition originelle et de la transition optimisée sont comparées sur la Figure
26 et dans le Tableau 2.
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Figure 26 : Comparaison des parametres S des différentes transitions (éléments idéaux)

Transition Transition optimisée
(et pour S11o- 158 516 6.4GH
Coefzacr:i:]et gitrifieétl)zr; e -8.5dB -9.1dB
enire Dot 11.Cip 0.6 68 0574

Tableau 2 : Comparaison des différentes transitions (éléments idéaux)

L’ajout d’une capacité sur le circuit imprimé permet d’améliorer la bande passante de la transition
(fixée a coefficient de réflexion inférieur a -15 dB) de 1.3 GHz et d’améliorer le coefficient de
réflexion de 0.09 dB a 11 GHz. La capacité additionnelle peut étre synthétisée par un élargissement
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du ruban signal sur le circuit imprimé sans ajout de composant supplémentaire. Avec une telle
transition, le signal hors bande n'est que tres peu filtré. La transition finale (aprés optimisation) ne
permet pas d'atteindre le coefficient de réflexion souhaité pour la transition (< -15 dB) pour toutes
les fréquences ULB.

111.3.b. Optimisation des performances électriques de la transition puce - circuit
imprimé en ajoutant de la capacité sur le circuit imprimé et sur le circuit

intégré

Dans ce paragraphe, nous supposons qu’un codesign entre la puce et le circuit imprimé est possible.
Par conséquent, il est possible d’ajouter des éléments sur la puce et le circuit imprimé pour améliorer
la transition électrique entre la puce et le circuit - imprimé. Afin de ne pas augmenter trop
I’encombrement de la puce et du circuit imprimé, nous nous limiterons a I'ajout d’une capacité sur la
puce et d’une capacité sur le circuit imprimé. Nous supposons que I'impédance d’entrée du premier
bloc de la puce vaut 50 Q.

La transition initiale est représentée par le modéle de la Figure 17.b (Lpond, Cosivie €t Conpie Valant
respectivement 0.75 nH 80fF et 133 fF). Dans la suite de ce paragraphe, comme seule la procédure
d'optimisation nous intéresse, la transition sera représentée par ce modele en supposant des
composants idéaux. Comme dans le paragraphe précédent, nous proposons de réaliser une
adaptation de type LC a la fréquence la plus élevée du systeme (11 GHz).

L'inductance présente une impédance réduite a 11 GHz valant i*1.03. Il est possible d'adapter
parfaitement la transition a cette fréquence en ajoutant uniquement deux capacités paralléles. Pour
cela, il faut que le modéle de la transition optimisée soit symétrique. En particulier, le déplacement
du point sur I'abaque de Smith d a I'inductance doit étre symétrique par rapport a I'axe de la partie
réelle de I'impédance.

Le role de la capacité que I’'on ajoute sur la puce est d’'amener du point d'impédance réduite 1 a une
impédance valant 1.03/2+i*X. X étant la valeur de la partie imaginaire permettant d’atteindre cette
partie réelle d'impédance.

* —— Capacité puce

Inductance

Capacité
circuit imprimeé

Figure 27 : Optimisatrio'n de la transition a I'aide de 2 capacités

Une capacité de 278 fF de chaque coté de l'inductance permet d’adapter la puce a I'antenne a une
fréquence 11 GHz (Figure 27). Pour obtenir cette adaptation, il est donc nécessaire d’ajouter une
capacité de 145 fF sur la puce et de 198 fF sur le circuit imprimé pour obtenir les valeurs de capacités
désirées.

Chapitre | 33



Etude et modélisation d'une interface large bande

La Figure 28 montre la variation de I'impédance d’entrée du systéme vue de I'antenne en fonction de
la fréquence. Le coefficient de réflexion vue de I'antenne est présenté sur la Figure 29 et est comparé
a celui de la transition originelle. Comme prévu, une bonne adaptation est obtenue a 11 GHz,
cependant une ondulation non maitrisée est présente en dessous de cette fréquence. Selon la valeur
de l'inductance, il se peut que la transition présente un coefficient de réflexion trop élevé en milieu

de bande.

m2 m1

freg=6.200GHz freq=11.00GHz

S(9,9)=0.162 /-137.576 5(9,9)=0.036 / 0.230

impedance = Z0 * (0.770 - j0.172), impedance = Z0 * (1.075 + j3.117E-4)

T

5(9.9)
QE
Y/

\/

freq (100.0MHz to 15.00GHz)

Figure 28 : Variation de I'impédance vue par I'antenne en fonction de la fréquence
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Figure 29 : Comparaison des parametres S de la transition et de la transition optimisée par I'ajout de deux
capacités (éléments idéaux)

Les performances de la transition et de la transition optimisée sont comparées dans le Tableau 3.
L’ajout d’une capacité sur le circuit imprimé et d’'une capacité sur la puce permet d’améliorer la
bande passante (fixée a un coefficient de réflexion inférieur a -15 dB) de 3 GHz et d’améliorer le
coefficient de réflexion dans la bande (DC - 11 GHz) de 3.1 dB.
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Transition Transition optimisée
(éfin pou SL1-- 15 46 9.3 GHz 123 6tz
oo ™
o,

Tableau 3 : Comparaison de la transition et de la transition optimisée (éléments idéaux)

Cette transition permet d'obtenir un coefficient de réflexion inférieur a -15 dB et des pertes
d’insertion inférieures a 0.11 dB dans la bande de fréquences ULB. Cette transition répond au cahier
des charges fixé.

I11.3.c. Conclusion

Dans cette partie, nous avons présenté une méthode d'optimisation de la transition puce - circuit
imprimé basée sur I'adaptation de I'impédance vue de I'antenne a la fréquence la plus élevée du
systéme (ici 11 GHz).

Lorsque la puce est déja réalisée et qu’un codesign n’est pas possible, I'adaptation est réalisée par
I'ajout d’une capacité sur le circuit imprimé. Dans ces conditions nous n’avons pas pu obtenir un
coefficient de réflexion inférieur a -15 dB dans la bande de fréquences ULB.

Lorsque un codesign est possible, une capacité MIM supplémentaire peut étre ajoutée sur la puce et
la transition optimisée permet d'obtenir un coefficient de transmission inférieur a -15 dB dans la
bande de fréquences ULB. Cependant, une ondulation non maitrisée est présente en milieu de
bande.

l1l.4.  Processus d’intégration des €léments parasites d’une transition
puce - circuit imprimé par "wirebonding" dans un filtre passe bas

I1.4.a. Introduction

Au paragraphe 11.4.d, la transition puce - circuit imprimé a été modélisée par un modele en =
comprenant deux capacités paralléles (Conpie €t Cormpie) €t Une inductance série (Lyong). C€ modéle
électrique en & a la méme architecture qu’un filtre passe bas. Les éléments parasites de la transition
peuvent donc étre intégrés dans un filtre passe bas. Notons que selon I'ordre du filtre souhaité, il
peut étre nécessaire d’ajouter des capacités et/ou des inductances a la transition.

Un processus d’optimisation a été mis en place pour améliorer les performances électriques d’une
transition par "wirebonding". Ce processus est détaillé sur la Figure 30 pour la conception d’un filtre
d’ordre trois intégrant les éléments parasites de la transition.

Il est admis dans ce paragraphe que la longueur des fils d’interconnexion a été fixée, ce qui est
généralement le cas. En effet pour les signaux radio fréquence, la longueur des fils d’interconnexion
est habituellement minimisée pour éviter de dégrader le signal.

Avant de présenter le processus d’optimisation de la transition électrique, un bref rappel sur la
conception des filtres normalisés est fait dans la partie I11.4.b.
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I11.4.b. Rappel sur la méthode de calcul des filtres normalisés

Quelque soit I'ordre ou le type de filtre, les éléments le composant peuvent étre normalisés par
rapport a une impédance Z. et une fréquence f,. On peut alors concevoir le filtre indépendamment
de sa fréquence de coupure et de son type (passe bas, passe haut..) en ne définissant qu'une
ondulation dans la bande. Le filtre est alors caractérisé par ses parameétres normalisés (g1, g2, ...)
[18].

Les valeurs normalisées a la fréquence f, d'une résistance, d'une inductance et d'une capacité sont
données respectivement en (12) (13) et (14).

r= Zic (12)
L*2x f

A= ZZ 0 (13)

y= C*Zc*2xnf, (14)

Pour obtenir un filtre passe bas ayant une ondulation désirée dans la bande de fréquence (DC - fy), il
faut utiliser une alternance de capacités et d’inductances normalisées correspondant aux coefficients
du filtre choisi [18]. Ces coefficients, qui dépendent du type de filtre (Tchebychev, Butterworth...), de
son ondulation et de son ordre, sont disponibles dans les ouvrages spécialisés [54].

I1l.4.c. Processus d'intégration des éléments parasites de la transition puce - circuit
imprimé dans un filtre passe bas

Dans ce paragraphe, nous présentons une méthodologie d’optimisation d'une transition électrique
basée sur l'intégration de ses éléments parasites dans un filtre passe bas. Le processus d’optimisation
est schématisé sur la Figure 30 en supposant que les éléments parasites de la transition sont intégrés
dans un filtre passe bas d’ordre 3.

La premiere étape du processus consiste a extraire les valeurs des éléments parasites (Cy, Lpong €t Cy)
de la transition initiale a partir des résultats de simulation électromagnétique. En normalisant ces
éléments par rapport a I'impédance Zc souhaitée (en général 50 Q) et a la fréquence de coupure
foutorr désirée, le parametre g2 du filtre est obtenu car I'inductance Lyong @ Uune valeur figée.

L’étape suivante consiste a choisir une ondulation maximum dans la bande passante et un type de
filtre (Tchebychev, Butterworth, ...) permettant d’obtenir la valeur de g2 trouvée précédemment.
Cette ondulation est directement reliée au coefficient de réflexion maximal dans la bande passante.
Ce choix fixe les coefficients du filtre (g1 et g3) et par conséquent les valeurs des capacités
constituant le filtre (Figure 31.a).

A ce stade, il est nécessaire de vérifier que les valeurs des capacités du filtre souhaité soient
supérieures ou égales aux capacités extraites du modéle de la transition. Si cette condition est
validée, des capacités sont ajoutées de chaque coté de la transition pour obtenir les valeurs de
capacités désirées permettant de synthétiser le filtre (Figure 31.b). Si jamais la derniére condition
n'est pas vérifiée, il faut changer I'ondulation ou le type de filtre jusqu’a obtenir des valeurs
permettant de satisfaire cette condition.
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Etape #1

Extraire (Cotroie,Lbond, Conpic) dU
modéle en [ a partir des
parameétres S,Y de la transition
intiale

Etape #2

Pour une bande passante donnée
choisir g2 tel que
92=(feutorr. 2. Loona)/Zo

Etape #3

Choisir une ondulation g4p
et un type de filtre permettant
d'obtenir le g2 désiré. Cette
ondulation va fixer le $11 dans la
bande et les éléments du filtre

Non

Qui

Etape #4

Ajouter au niveau des plans de
référence 5C4 et 3C, pour obtenir
C1=Corpie+dCy
C2=Conpie+dC>

Figure 30 : Processus d’optimisation de la transition puce - circuit imprimée par intégration des éléments
parasites dans un filtre passe bas d’ordre 3
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Figure 31 : (a) Topologie d’un filtre LC du 3° ordre. (b) Topologie d’une transition embarquée dans un filtre du
3° ordre
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I11.4.d. Optimisation de la transition puce - circuit imprimé

Dans ce paragraphe, nous optimisons la transition présentée a la Figure 12 par le processus décrit au
paragraphe précédent. Comme au paragraphe Ill.3, deux cas seront étudiés en fonction de la
possibilité d'intégrer des éléments sur la puce. L'objectif est toujours de réaliser une transition ayant
un coefficient de réflexion inférieur a-15 dB pour toutes les fréquences ULB.

Les deux premiéres étapes du processus d’optimisation sont indépendantes de I'accessibilité de la
puce. La premiere étape consiste a extraire un modeéle équivalant de la transition. Nous avons
présenté au paragraphe Il (Figure 17.b) un modele électrique en =. Les valeurs des éléments
modélisant cette transition sont rappelées dans le Tableau 4. Dans la suite de ce paragraphe, comme
seule la procédure d'optimisation nous intéresse, la transition sera représentée par ce modele en
supposant des composants idéaux.

I-bond 0.75 nH
Cotinie 80 fF
COnDie 133 fF

Tableau 4 : Extraction des éléments modélisant la transition

La fréquence maximale pour les différentes normes ULB étant de 10.6 GHz, nous fixons une
fréquence de coupure f..orr pour le filtre de 11 GHz pour obtenir une marge lors de la réalisation. A
partir de I’équation (15), le parameétre g2 est calculé et vaut 1.14.

_27rf

g,= 2'bond - Z—cumﬁ'l‘bond (15)
0

La troisiéme étape du processus d’optimisation consiste a choisir un type de filtre ainsi qu’une
ondulation permettant d’obtenir le parametre g2 déduit de I'étape précédente. Deux cas se
présentent : si un codesign avec la puce est possible on peut intégrer les éléments parasites de la
transition dans un filtre d’ordre 3. Dans le cas contraire ou Conpie @ €té inclus dans le premier bloc de
la puce et que celle-ci n'est pas accessible, seul un filtre d’ordre 2 peut étre réalisé.

Optimisation de la transition a partir d’un filtre d’ordre 2

Ici, nous supposons que la puce est figée et que Conpie @ été inclus dans le premier bloc de la puce.
Dans ce cas, le modele de la transition est celui présenté sur la Figure 22, et la transition ne peut étre
améliorée qu'en intégrant ses éléments parasites dans un filtre d'ordre 2 (nous nous limitons a I'ajout
d'une unique capacité sur le circuit imprimé pour ne pas augmenter excessivement la taille de celui-
ci).

L’étape suivante consiste a trouver un type de filtre d'ordre 2 permettant d’obtenir g2=1.04 pour une
impédance de charge de 50 Q. Les filtres passe bas de type Tchebychev ne permettent pas de valider
cette derniére condition. Un filtre de Butterworth d’ondulation 1.1 dB répond au critere g2=1.04 et
permet d'obtenir une impédance de charge de 50 Q. Pour un tel filtre le parameétre g1 vaut 1.04.

De I'équation (14) on déduit la valeur de la capacité du filtre a synthétiser (C1 = 300 fF). Pour réaliser

un tel filtre avec la transition, il faut donc ajouter une capacité de 220 fF (C1 - Cospie) SUr le circuit
imprimé.
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Cependant grace a I'’équation (16), on peut d’ores et déja prévoir un coefficient de réflexion maximal
de -6.5 dB dans les 11 GHz de bande. Cette transition ne répondra donc pas au cahier des charges.

S

RL =-20*log(V1-10 ) (16)

La Figure 32 et le Tableau 5 comparent les performances de la transition originelle et de la transition
optimisée.
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Figure 32 : Comparaison des parametres S de la transition et de la transition optimisée (€léments idéaux)

Transition Transition optimisée
(et pour S110-15 68 516 6.4GH
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Tableau 5 : Comparaison de la transition et de la transition optimisée (éléments idéaux)

L'intégration des éléments parasites de la transition dans un filtre d’ordre 2 permet d’améliorer la
transition jusqu’a la fréquence de 8 GHz ou les courbes de la Figure 32 se croisent. Au dela de cette
fréquence, I'intégration des éléments parasites de la transition dans un filtre passe bas dégrade les
performances électriques de la transition. La fréquence de coupure (fixée pour un coefficient de
réflexion inférieur a -15 dB) est améliorée de 1.3 GHz mais cette transition ne permet pas d'obtenir
un coefficient de réflexion inférieur a -15 dB dans toute la bande de fréquences ULB.

Optimisation de la transition a partir d’un filtre d’ordre 3

Lorsque un codesign entre la puce et le circuit imprimé est possible, on peut intégrer les éléments
parasites de la transition dans un filtre passe bas d’ordre 3. Le modéle électrique de la transition est
alors celui de la Figure 17.b et les valeurs des éléments du modeéle ceux du Tableau 4.

La fréquence de coupure choisie étant égale a 11 GHz, le parametre g2 du filtre a concevoir est
inchangé et vaut 1.04. Un filtre de Butterworth ayant une ondulation 0.08 dB et un filtre de
Tchebychev ayant une ondulation de 0.02 dB répondent a ce critére. Les parametres g1 et g3 d'un
filtre de Butterworth et de Tchebychev valent respectivement (0.52, 0.52) et (0.72, 0.72).
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A partir de ces parametres et en utilisant la relation (14), les valeurs des capacités (C1 et C2)
composant les filtres a synthétiser sont déduites. De I'équation (15), le coefficient de réflexion
maximum dans la bande (DC - 11GHz) est trouvé. Ces résultats sont présentés dans le Tableau 6.

Butterworth Tchebychev
Lbond 0.75nH 0.75nH
Cl1-C2 153 fF 208 fF
Capacité a ajouter sur le circuit imprimé 6C, 73 fF 128 fF
Capacité a ajouter sur la puce 8C, 20 fF 75 fF
Coefficient de réflexion maximum -16.8 dB -23.4 dB

Tableau 6 : Parametres des filtres de Butterworth et de Tchebychev (éléments idéaux)

La Figure 33 et le Tableau 5 comparent les performances de la transition originelle et des transitions

optimisées.
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Figure 33 : Comparaison des parametres S de la transition originelle et des transitions optimisées par des
filtres passe bas de type Butterworth et Tchebychev d’ordre 3 (€léments idéaux)

Transition Filtre ordre 3 Filtre ordre 3

Butterworth Tchebychev
( dz;fﬂzep”gjrdsiigf’ggr&) 9.3 GHz 12.1GHz 12.7GHz
Coef&ﬂiggi trifieé:fl)zn) max 127 dB -17.5dB -23.4.dB
Pgﬁ;‘igi?'fgg?’( 0.24 dB 0.08 dB 0.02 dB

Tableau 7 : Comparaison de la transition et des transitions optimisées (€léments idéaux)

L'intégration des éléments parasites de la transition dans un filtre d’ordre 3 permet d’améliorer la
fréquence de coupure (fixée pour un coefficient de réflexion inférieur a -15 dB) de plus de 2.8 GHz.
Les transitions qui sont réalisées a partir d'un filtre d'ordre 3 de Butterworth ou de Tchebychev
permettent d'obtenir un coefficient de réflexion inférieur a -15 dB pour toutes les fréquences ULB.

I11.4.e. Comparaison des procédures d’optimisation

Le Tableau 8 résume les performances des différentes méthodes d'optimisation présentées.
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Codesign c_lrcwt 'mprime - puce Codesign circuit imprimé - puce possible
impossible
N Smith - Filtre N Smith - 2 Filtre ordre | Filtre ordre
Transition 1 ordre 2 Transition canacités 3 3
capacité P Butterworth | Tchebychev
Fréquence de
coupure 51GHz | 6.4GHz | 6.4GHz | 93GHz | 12.3GHz | 121GHz | 12.7GHz
(définie pour
S11=- 15 dB)
Coefficient de
réfledonmax | gsgs | -0.108 | -65d8 | -127dB | -158dB | -17.508 | -23.40B
(entre0et 11
GHz)
Perte d'insertion
max (entre 0 et 0.66dB | 0.57dB 1.1dB 0.24 dB 0.11dB 0.08 dB 0.02dB
11 GHz)

Tableau 8 : Comparaison des transitions et transitions optimisées

Cette étude montre que si un codesign entre la puce et le circuit imprimé n'est pas possible, il est
impossible d'obtenir une transition ayant un coefficient de réflexion inférieur a -15 dB pour toutes les
fréquences de I'ULB a partir de la transition présentée a la Figure 12. La meilleure transition est
obtenue par la méthode de I'adaptation d'impédance a la fréquence la plus élevée et permet d’avoir
un coefficient de réflexion inférieur a -9.1 dB et des pertes d’'insertion inférieures a 0.57 dB dans
toute la bande de fréguences ULB. En comparaison la transition originelle permet d’avoir un
coefficient de réflexion inférieur a -8.5 dB et des pertes d’insertion inférieures a 0.66 dB dans toute
la bande de fréguences ULB.

Lorsqu'un codesign entre la puce et le circuit imprimé est possible on peut alors intégrer les éléments
parasites de la transition dans un filtre passe bas d’ordre 3. Cette méthode permet d’obtenir les
meilleures performances électriques et permet en outre de réduire le bruit hors bande. Nous avons
pu obtenir ainsi une transition électrique qui présente un coefficient de réflexion inférieur a -23.4dB
et des pertes d’insertion inférieures @ 0.02 dB dans toute la bande de fréquences ULB.

l11.5.  Réalisation d’une transition puce - circuit imprimé optimisée

Au paragraphe précédent nous avons présenté des méthodes d’optimisation de la transition puce -
circuit imprimé en considérant des modeles et des éléments idéaux. Dans ce paragraphe, nous
présentons un exemple de réalisation d'une transition optimisée. Cette transition, qui est basée sur
I'intégration des éléments parasites de la transition dans une filtre passe bas d’ordre 2 de
Butterworth d’ondulation 1.1 dB, est celle qui a été présentée au paragraphe ll.4.d. Elle a été
étudiée pour les circuits intégrés ou la capacité parasite du plot d’entrée est incluse dans
I'impédance d’entrée du premier bloc supposé étre parfaitement adapté a 50Q. Les valeurs des
éléments modélisant la transition (Lyong, Corivie €t Conpie), |€S valeurs du filtre a synthétiser (C; et Lyong)
ainsi que la valeur de la capacité a ajouter sur le circuit imprimé (3C1) pour pouvoir réaliser ce filtre
sont rappelées dans le Tableau 9.

Pour synthétiser ce filtre, il faut ajouter une capacité de 220 fF sur le circuit imprimé. Cette capacité
est obtenue par un trongon de ligne d'impédance caractéristique 33 Q2 et de longueur 0.96 mm. Le
modele HFSS de la transition, le prototype de test et un zoom de la transition sont représentés sur la
Figure 34. Le troncon de ligne d'impédance caractéristique 33 Q2 a été obtenu par un élargissement
du ruban signal comme on peut le voir sur la Figure 34.

Chapitre | 41



Etude et modélisation d'une interface large bande

Le prototype de test nous permettra de valider sur des mesures les modéles présentés et la
méthodologie utilisée pour nos simulations électromagnétiques.

Transition Filtre
Lobond 0.75nH Lbond 0.75nH
Cofpie 80 fF Cy 80 fF
Conbie 133 fF 8C,y 220 fF

Tableau 9 : Extraction des éléments modélisant la transition

Figure 34 : Modéle HFSS de la transition et prototype de test

Le probleme de la définition des plans de référence et du choix des ports d’excitation se pose pour
les mesures de maniére similaire que lors des simulations électromagnétiques : on ne peut poser les
pointes directement aux bornes de la transition. On n’a donc accés en mesure qu’aux parametres S
incluant, outre la transition compléte, un troncon de ligne sur le circuit imprimé et un trongon de
ligne sur la puce. Il est facile d’éplucher I'effet du trongon de ligne sur le circuit imprimé car cette
ligne utilise le plan de masse global. En revanche la ligne sur la puce utilise un plan de masse local
difficile a éplucher.

Lors de la mesure de la transition, nous obtenons une "boite de parametre S" a 2 ports dans la méme
configuration de test que celle indiquée sur la Figure 20. Dans cette configuration, nous perdons la
référence du port 3 et nous ne pouvons donc pas éplucher simplement I’effet des plots et de la ligne
sur la puce pour obtenir les paramétres S de la transition. De plus, les pertes substrats dans le
silicium sont difficiles a estimer précisément avec une simulation électromagnétique. Pour obtenir un
modele représentatif de ce qui a été mesuré, nous devons prendre en compte, outre la transition
proprement dite, les plots et la ligne sur la puce incluant les pertes dans le substrat du circuit intégré.
L'effet des plots et de la ligne incluant les pertes substrats peut étre obtenu en les mesurant
directement sur une puce nue.

La Figure 36 compare la mesure du prototype de test aux résultats des simulations définies sur la
Figure 35. La Figure 35.a correspond a la simulation HFSS de la transition a laquelle nous avons
substitué la capacité Conpie de 133 fF par la mesure des plots et de la ligne sur une puce nue pour
tenir compte des pertes substrats. Dans la Figure 35.b la transition est modélisée par le modéle
localisé de la figure 21.a qui a été complété, pour tenir compte des pertes substrats, par la mesure
des plots et de la ligne sur une puce nue. Le modéle localisé de la figure 21.a permet en effet la prise
en compte d’'une masse locale sur la puce, connectée a la masse locale par les deux fils
d’interconnexion.
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Figure 35 : (a) Modele électromagnétique corrigé pour rendre compte des pertes substrat, (b) Modéle
localisé du filtre idéal corrigé pour rendre compte des pertes substrat et de la connexion des deux masses.
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Figure 36 : Comparaison des parametres S de (i) la simulation de la Figure 35.a, (ii) la transition mesurée et

(iii) la simulation de la Figure 35.b

La présence de deux ports qui ne partagent pas la méme référence engendre des ondulations et une
imprécision des résultats de mesure. Néanmoins on note un accord raisonnable entre la mesure et

les deux modeles présentés.

Le prototype mesuré présente un coefficient de réflexion vue de I'antenne inférieur a -15 dB jusqu'a
11 GHz. Le coefficient de réflexion vue de la puce reste inférieur a -15 dB jusqu'a 9.5 GHz. Les pertes
d’insertion mesurées sont inférieures a 0.7dB jusqu'a 11GHz. Il convient de remarquer que ces
performances sont supérieures a celles de la transition optimisée a éléments idéaux d’ordre 2.
L’explication de cette amélioration vient du fait que le prototype qui inclue la transition et I'effet de
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la ligne et des plots sur la puce devient une transition d’ordre trois qui se rapproche d’une transition
d’ordre 3 idéale.

IV. Réalisation de prototypes incluant une transition puce -
circuit imprimé par "wirebonding" dans leurs architecture

IV.1. Intégration d'une protection ESD dans une transition RF

IV.1.a. Introduction

Le rendement de fabrication est un critére extrémement important lors de la réalisation d'une puce.
De méme, un systéeme électronique est généralement garanti plusieurs années aprés sa fabrication.
Or une puce, lors de sa réalisation ou au cours de sa vie peut étre soumise a de fortes décharges
électrostatiques. Une décharge peut provenir du contact avec une personne physique qui toucherait
une entrée/sortie (I/0) ou du contact avec un instrument (par exemple lors de la mesure de la puce).
Une décharge électrostatique dans un circuit non protégé peut provoquer le claquage de I'oxyde de
grille d'un transistor. Les décharges électrostatiques arrivent généralement sur la puce par un plot
connecté au circuit imprimé. Celles-ci peuvent donc avoir lieu sur le plot d'alimentation VDD, sur un
plot amenant une tension de polarisation ou sur un plot d'entrée/sortie (1/0).

Pour protéger les circuits que nous réalisons, nous intégrons une protection ESD aux différents plots
suivant le modéle de la Figure 37. La protection ESD du plot d’alimentation VDD est réalisée grace a
un transistor ayant un oxyde de grille épais. Le drain de ce transistor est connecté au plot
d'alimentation. La grille et la source du transistor sont connectées a la masse. Lors d'une décharge
positive le transistor devient passant et dirige la décharge vers la masse. En cas de décharge négative
la diode PN du transistor est activée et la décharge est également dirigée vers la masse.

Des diodes de protection connectées a VDD ou a la masse assurent la protection des plots d'l/O et de
polarisation. Avec ces diodes, les décharges positives sont dirigées vers le transistor ayant un oxyde
épais et les décharges négatives sont directement dirigées vers la masse.

vdd Tension de
— polarisation

pointes
% - DC T
Capacité de
découplage

Capacité de )
o découplage !
——

Pad
Pad d'l/O d'alimentation
vDD

MOS de
protection
ESD

Figure 37 : Circuits avec des p]ots contenant des protections ESD

Pad de
polarisation

Lorsque I'on désire protéger le plot signal de la transition haute fréquence présentée lors des
paragraphes précédents, les éléments parasites associés aux diodes de protection se retrouvent
directement en paralléle sur le plot et perturbent la transmission du signal. L'objectif de ce
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paragraphe est la conception d'une interface haute fréquence protégée des décharges
électrostatiques.

IV.1.b. Réalisation et intégration des éléments parasites des protections ESD dans
la transition puce - circuit imprimé

Une vue "layout" d'un circuit contenant des protections ESD réalisé au cours de la thése est
représentée sur la Figure 38. De larges lignes amenent la masse et I'alimentation aux diodes des
plots pour minimiser les résistances séries parasites. En effet si ces résistances sont trop importantes
les protections ESD sont moins efficaces car une surtension ohmique non négligeable pour les forts
courants apparait.

diodes de
protection

g
<
Q
@
o
he]
o
g

lignes amenant la
masse et vdd aux T T plan de
diodes masse

Figure 38 : Layout d'un circuit avec des protections ESD

D’apreés le design kit de la technologie utilisée, I'ajout des diodes pour réaliser une protection ESD sur
un plot d'l/0 ou de polarisation engendre une capacité parasite de 105 fF entre le plot et la masse
qui ne peut pas étre ignoré en haute fréquence. En revanche, dans le cas d'un plot amenant une
polarisation, cette capacité est favorable puisque elle augmente la capacité de découplage entre la
tension de polarisation et la masse.

En considérant que pour connecter le circuit, nous utilisons la méme structure que dans le
paragraphe 11.4.b (un plot suivi d'une ligne d'accés sur la puce de 150 um), le plot et la ligne d'acces
sur la puce engendre une capacité parasite de 133 fF (voir Tableau 4). En rajoutant a cette capacité,
la capacité provenant des diodes de protection, nous obtenons un plot protégé par ESD avec une
ligne d'accés de 150 um sur la puce engendrant une capacité parasite de 238 fF. Pour compenser
I'effet de cette capacité parasite, on peut l'intégrer dans la transition puce - circuit imprimé afin de
réaliser un filtre passe-bas d’ordre 3. Au paragraphe lll.4.d, nous avons congu une transition puce -
circuit imprimé ou les éléments parasites de la transition puce - circuit imprimé étaient intégrés dans
un filtre d'ordre 3 de Tchebychef d’ondulation 0.02 dB. Pour réaliser ce filtre nous avions di ajouter
une capacité de 75 fF sur la puce. Lorsque la protection ESD est présente, on peut utiliser la partie
capacitive de la protection ESD pour remplacer la capacité MIM de 75 fF.
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De cette maniére la transition puce - circuit imprimé correspond a une structure passe-bas CLC en =«
dont les éléments valent (208 fF, 0.75 nH et 238 fF) en lieu et place de la transition optimisée. La
Figure 39 compare les parametres S de la transition optimisée de référence (structure CLC valant 208
fF, 0.75 nH et 208 fF) et la transition optimisée avec protection ESD. Ces résultats sont présentés en
supposant des composants idéaux.
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Figure 39 : Comparaison des parameétres S de la transition optimisée et de la transition avec protection
ESD

La Figure 39 montre que la capacité provenant de la protection ESD ne dégrade pas notablement la
transition électrique si cette capacité est intégrée dans un filtre passe bas. Nous obtenons une
transition circuit imprimé - puce protégée des décharges électrostatiques ayant une fréquence de
coupure (définie pour S11=-15 dB) valant 12.5 GHz. Concernant les pertes d’insertion, les pertes dans
le substrat de silicium n’étant pas prises en compte dans la simulation électromagnétique, la valeur
réelle sera plus importante que celle indiquée sur la Figure 39.

Réalisation de la transition puce - circuit imprimé pour un
genérateur d'impulsions FCC

IV.2.

IV.2.a. Introduction

Dans ce paragraphe, nous utilisons une des transitions définies dans les paragraphes précédents pour
connecter avec des fils d'interconnexion un générateur d'impulsions sur silicium disponible au
laboratoire a un circuit imprimé de type Rogers 4003. Ce générateur est destiné aux applications FCC.

Le principe du générateur est décrit sommairement sur la Figure 40 et en détail dans [20] [21] [22].
Celui-ci est basé sur I'excitation d'un filtre par une impulsion triangulaire. Le générateur a été réalisé
entierement sur silicium et la capacité du plot de sortie a pu étre intégrée dans I'architecture du
générateur.
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Figure 40 : Principe de la génération d’une impulsion ULB par I'excitation d’un filtre avec un signal
triangulaire

Les mesures sur la puce de l'impulsion générée sont présentées dans le domaine temporel et
fréquentiel sur la Figure 41.
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Figure 41 : Mesure sur la puce d'une impulsion dans le domaine temporel et fréquentiel

Ce générateur émet des impulsions de 1.2 V créte a créte ayant une bande passante a -10 dB
comprise entre 3.1 et 10.6 GHz.

IV.2.b. Intégration de la transition puce - circuit imprimé en sortie du générateur
d'impulsions

Pour connecter ce générateur au circuit imprimé, un codesign entre la puce et le circuit imprimé
n'est pas possible puisque la capacité du plot (Conpie) €n sortie du générateur a été intégrée dans
I'architecture de celui-ci et que la puce est déja réalisée (et est donc figée). Le générateur a été
connecté au circuit imprimé avec la transition présentée au paragraphe Ill.4.d ou les éléments
parasites des fils d'interconnexion sont intégrés dans un filtre d'ordre 2 de Butterworth ayant une
ondulationde 1.1 dB

Une vue du prototype qui a été réalisé montrant la transition entre le générateur d'impulsions et le

circuit imprimé est présentée sur la Figure 42. Les mesures de I'impulsion sur le circuit imprimé sont
présentées dans le domaine temporel et fréquentiel sur la Figure 43.
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Figure 42 : Réalisation de la transition générateur d'impulsions - circuit imprimeé
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Figure 43 : Mesure sur le circuit imprimé d'une impulsion dans le domaine temporel et fréquentiel

Des impulsions de 1.2 Vpp provenant du générateur décrit en IV.2.a ont été mesurées sur le circuit
imprimé. Ces impulsions ont une bande passante a -10 dB comprise entre 3.1et 9.3 GHz. Le spectre
d'émission est Iégérement dégradé en haute fréquence mais I'amplitude de I'impulsion est quasi
inchangée.

La mesure du générateur valide la possibilité d'utiliser des connections faible colt (“wirebonding")
pour connecter des circuits intégrés ULB a un circuit imprimé.

IV.3. Intégration des éléments parasites d'une transition puce - circuit
imprimé par "wirebonding" dans I'architecture d'un générateur
d'impulsions

IV.3.a. Introduction

Dans le paragraphe précédent, nous avons connecté un générateur d'impulsions a un circuit imprimé
avec des fils d'interconnexion. Comme la puce était figée, les éléments parasites de la transition ont
été intégrés dans un filtre d'ordre 2. Nous avons vu que la transition ne dégrade que peu le signal
généré sur la puce.

Dans ce paragraphe, nous proposons une autre méthodologie d'interconnexion pour connecter un
générateur a un circuit imprimé. Plutdt que d'ajouter une transition a la puce, nous intégrons les
éléments parasites de la transition dans I'architecture méme du générateur. Nous nous sommes
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basés sur un autre design de générateur d'impulsions disponible au laboratoire. L'architecture de ce
générateur est présentée sur la Figure 44.

Comme dans le paragraphe précédent, nous nous intéressons uniquement a la transition générateur
d'impulsions - circuit imprimé. Nous ne présenterons donc pas la conception de ce générateur,
néanmoins celle-ci est décrite en détails en [23].
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Figure 44 : Architecture du générateur présenté en [23]

La Figure 45 compare les résultats que nous avions obtenus en simulation et en mesure dans le
domaine temporel et fréquentiel lorsque ce générateur avait été réalisé entierement sur silicium.

0.8 T T T T T 0 T T T T T T T

0,6 4

—— Mesure
—— Simulation

0,44

S
o
1
1

0,24

0,0

0,2

Impulsion (V)

IS
o
1
1

Norme
— Simulation
Mesure

0,4

FFT(Impulsion) (dB)

-0,6

O08+———F7FT——7T 77
2,0 2,5 3,0 3,5 4,0 4,5 5,0

Temps (ns)

0 2 4 6 8 10 12 14
Fréquence (GHz)
Figure 45 : Mesure sur la puce du générateur présenté en [23]

Sur silicium, nous avons mesuré des impulsions de 0.9 Vpp ayant une bande passante a -10 dB
comprise entre 3.2et 7.9 GHz.

IV.3.b. Intégration des éléments parasites de la transition puce - circuit imprimé par
"wirebonding" dans l'architecture du générateur d'impulsions

Dans ce paragraphe, nous optimisons les performances de ce générateur en intégrant les éléments
parasites de la transition puce - circuit imprimé dans I'architecture du générateur.

Au paragraphe Il, nous avons montré qu'une transition électrique avec des fils d'interconnexion entre
un circuit intégré et un circuit imprimé pouvait étre modélisée par une structure électrique en =
comprenant une inductance série et deux capacités paralléles. L’architecture du générateur
d’impulsions que nous souhaitons optimiser (Figure 44) comprend également cette méme structure
en m en sortie de son filtre.
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Si les valeurs de I'inductance Lsl et des capacités Cp2 et Cp3 du filtre de sortie du générateur sont
supérieures aux valeurs minimales de la transition puce - circuit imprimé obtenues au paragraphe
[.4.c alors les éléments parasites de cette transition peuvent étre utilisées pour remplacer une partie
du filtre de sortie du générateur comme le montre la Figure 46.

Vdd

%7 1T e
_l = I EI Transition1 E I =

Figure 46 : Architecture du générateur d’impulsions "co-designé"

Dans le Tableau 10, les valeurs des éléments permettant de réaliser le filtre de sortie du générateur
sont comparées aux valeurs minimales des éléments parasites modélisant la transition (paragraphe
I1.4.c).

Transition puce - circuit imprimé Filtre de sortie du générateur [23]
Lbond 0.75 nH Ls1 1.15 nH
Conbie 133 fF Cp2 420 fF
Cotfpie 80 fF Cp3 260 fF

Tableau 10 : Valeurs des éléments du filtre

Les valeurs minimales des éléments parasites de la transition puce - circuit imprimé sont inférieures
aux valeurs de I'inductance et des capacités a obtenir pour réaliser le filtre de sortie du générateur. Il
est donc possible d'intégrer les éléments parasites de la transition puce - circuit imprimé dans le filtre
de sortie du générateur.

La premiere étape pour intégrer ces éléments dans le filtre de sortie est d'égaliser la valeur de Lyong @
celle de Lsl1 en jouant sur les longueurs des fils d'interconnexion. Une inductance Lyong Valant 1.15 nH
peut étre obtenue en faisant varier les longueurs des fils d'interconnexions. A partir de simulations
électromagnétiques sous HFSS, nous avons déterminé que trois fils d'interconnexion de 1.2 mm
permettent d'obtenir cette valeur d'inductance. Le premier fil connecte la ligne GCPW sur le circuit
imprimé et la ligne MSL sur la puce. Les deux autres sont espacés de 100 um sur la puce de ce
premier fil et font un angle de 36 degré par rapport a celui-ci. (cf. Figure 47).

Pour synthétiser les capacités Cp2 et Cp3 du filtre, il est nécessaire d'ajouter des capacités 8Conpie €t
8Corioie respectivement sur la puce et le circuit imprimé. Pour obtenir la valeur de Cp2, une capacité
MIM 8Conpie de 287 fF est ajoutée sur la puce. La capacité Cp3 est obtenue en ajoutant une capacité
distribuée de 180 fF sur le circuit imprimé. Celle-ci a été synthétisée a partir d’une ligne de 33 Q de
longueur 0.8 mm.

Chapitre | 50



Etude et modélisation d'une interface large bande

IV.3.c. Réalisation et mesure du générateur d'impulsions codesigné avec la
transition puce - circuit imprimé

Le modeéle de simulation sous HFSS de la transition et la réalisation de ce générateur sont présentés
sur la Figure 47. Ce générateur a été réalisé dans la méme technologie que [23] (CMOS 0.13 pum). Les
fils d'interconnexions ont été réalisés en aluminium.

Figure 47 : Conception et réalisation du générateur d’impulsions utilisant les éléments parasites de la
transition puce - circuit imprimé dans son architecture

Les résultats de mesure d’'une impulsion sur le circuit imprimé dans le domaine temporel et
fréquentiel sont présentés sur la Figure 48. Une impulsion ayant une amplitude de 1.18 Vpp a été
mesurée sur le circuit imprimé. L'amplitude de I'impulsion générée est 20% plus importante que celle
réalisée par le générateur entiérement réalisé sur silicium. Cet écart d'amplitude provient de la
diminution des pertes au niveau de l'inductance Lp2 lorsque celle-ci est réalisée en utilisant les fils
d'interconnexion. En effet, le facteur de qualité des inductances provenant des fils d'interconnexions
est nettement supérieur a celui des inductances réalisées sur silicium (de I'ordre de 5 fois supérieur).
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Figure 48 : Comparaison mesure et simulation de I'impulsion émise par le générateur codesigné

L'intégration des éléments parasites de la transition dans le filtre de sortie du filtre présente de
nombreux avantages : (i) la transition puce - circuit imprimé est réalisée lors de la conception du
générateur, (ii) la surface occupée par le générateur est réduite de la valeur occupée par I'inductance
remplacée (ici 250*250 pm?), (i) I'amplitude de limpulsion de sortie est supérieure a celle
provenant d'un générateur entierement réalisé sur silicium.

Ce générateur valide la possibilité d'utiliser des fils d'interconnexions en ULB pour connecter une
puce a un circuit imprimé malgré les fréquences élevées de ces applications. Ce générateur montre
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également qu'en réalisant un co-design entre le circuit imprimé et la puce, ce type d'interconnexion
peut méme améliorer les performances de certaines fonctions électriques.

V. Conclusion

Dans le cadre du projet MIMOC ayant pour objectif de réaliser un SiP miniature pour les applications
ULB, ce premier chapitre a été consacré a I'étude d'une transition entre une puce en silicium et une
antenne 50 Q réalisée sur circuit imprimé.

Dans la premiére partie de ce chapitre, nous avons défini la technologie de notre SiP et avons réalisé
une ligne 50 Q permettant d'alimenter les antennes ULB. Nous avons ensuite congu une transition
entre cette ligne et une puce. Pour des raisons de co(t, cette transition a été réalisée a partir de trois
fils d'interconnexions. Nous avons proposé divers modeles électriques localisés de ce type
d’interconnexions qui permettent notamment la prise en compte de I’effet d’'une masse locale sur le
circuit intégre.

Dans la seconde partie de ce chapitre, nous avons étudié et proposé diverses méthodes permettant
d’augmenter la bande passante des interconnexions par "wirebonding". Ces méthodes font appel a
une conception conjointe de l'interconnexion et du circuit imprimé support et éventuellement du
circuit intégré. Nous avons montré, par simulation électromagnétique, que ces méthodes
permettaient d’obtenir une transition optimisée ayant la bande passante désirée. Nous avons pu
valider sur un prototype la bonne concordance entre les modeles développés et les résultats
expérimentaux lorsque les pertes dans le substrat étaient correctement prises en compte.

Dans la derniére partie de ce chapitre, nous avons présenté plusieurs applications de ces transitions
par "wirebonding". Nous avons notamment étudié la possibilité d’absorber les effets parasites
capacitifs liés a une protection contre les décharges électrostatiques qui est souvent associée aux
plots de soudure du circuit intégré. L'utilisation de la méthode d’optimisation développée permet de
limiter la réduction de bande passante liée a I'utilisation de circuits de protection contre les
décharges électrostatiques. Nous avons ensuite utilisé une transition puce - circuit imprimé
optimisée pour connecter un générateur d'impulsions FCC dont nous disposions au laboratoire. Les
mesures ont montré que la transition puce - circuit imprimé ne dégradait pas les impulsions émises.
Nous avons également montré qu'il était possible d'améliorer les performances d'un générateur
d'impulsion en intégrant les éléments parasites d'une transition puce - circuit imprimé dans son
architecture. Cette conception a permis d'augmenter I'amplitude de I'impulsion émise tout en
réduisant la surface occupée par le générateur.

Chapitre | 52



[1]

[2]
[3]

[4]
[5]

[6]

[7]

[8]

[9]

[10]

[11]

[12]

[13]

[14]

[15]

[16]

Etude et modélisation d'une interface large bande

A. Chami " Miniaturisation et intégration d’antennes imprimées pour systemes communicants
ULB pulsés ", Thése devant étre soutenue fin 2011 & Université de Nice.

http://www.atlantec.fr/vi/flash/capa/popup/tabA.htm

http://www.rogerscorp.com/documents/887/acm/R0O4000-High-Frequency-Laminate-with-
TICER-Foil.aspx

http://www.atlantec.fr/vi/flash/capa/popup/tabD.htm

Alimenti, F.; Mezzanotte, P.; Roselli, L.; Sorrentino, « Modeling and characterization of the
bonding-wire interconnection”, Microwave Theory and Technigues, Volume 49, Issue 1, Jan 2001
Pages: 142 — 150

Xiaoning Qi; Yue, P.; Arnborg, T.; Soh, H.T.; Sakai, H.; Zhiping Yu; Dutton, “A fast 3D modeling
approach to electrical parameters extraction of bonding wires for RF circuits”, Advanced
Packaging, Volume 23, Issue 3, Aug 2000 Pages:480 — 488

J.R. Cubillo, "Optimisation de I'intégrité du signal de transitions circuit intégré/boitier dans le
domaine des ondes centimétriques et millimétriques a l'aide d'une méthodologie de codesign
puce/boitier", Thése soutenue a I'université de Provence le 11 juillet 2008

J.R. Cubillo, J. Gaubert, S.Bourdel, H. Barthélémy “RF Low-Pass Design Guiding Rules to Improve
PCB to Die Transition Applied to Different Types of Low-Cost Packages”, IEEE transaction on
Advanced packaging, Volume 31, Issue 3, Aug 2008 Pages 527 - 535

P. Apte, W. R. Bottoms, W. Chen, G. Scalise, "Good things in small packages", IEEE Spectrum
Volume 3 number 3, March 2011

HFSS User's Guide, page 20. Disponible a http://www.scribd.com/doc/17748492/Hfss-Full-Book

Fourquin, O.; Cubillo, J.R.; Gaubert, J.; Bourdel, S.; Battista, M.; , "Enhanced wire bond transition
from die to chip carrier for 3.1-10.6 GHz UWB applications," Advanced Packaging and Systems
Symposium, 2008. EDAPS 2008. Electrical Design of , vol., no., pp.218-221, 10-12 Dec. 2008

Chandrasekhar, A.; Stoukatch, S.; Brebels, S.; Balachandran, J.; Beyne, E.; De Raedt, W.;
Nauwelaers,” Characterisation, modelling and design of bond-wire interconnects for chip-
package codesign”, Microwave Conference, 2003. 33rd European

Fikar, S. Bogenberger, R. Scholtz, A.L. “A 100GHz Bandwidth Matched Chip to PCB Transition
Using Bond Wires for Broadband Matching” Signal Propagation on Interconnects, 2008. SPI 2008.
12™ |EEE Workshop on Publication Date: 12-15 May 2008 On page(s): 1-4

Chyan, J.-Y.; Yeh, J.A,” Return loss reduction of molded bonding wires by comb capacitors”,
Advanced Packaging, Volume 29, Issue 1, Feb. 2006 Pages: 98 — 101

Budka, T.P., “Wide-bandwidth millimeter-wave bond-wire interconnects”, Microwave Theory and
Techniques, Volume 49, Issue 4, Apr 2001 Pages 715 - 718

Battista, M.; Gaubert, J.; Egels, M.; Bourdel, S.; Barthelemy, H.; , "6-10 GHz ultra-wideband CMOS
LNA," Electronics Letters , vol.44, no.5, pp.343-344, Feb. 28 2008

Chapitre | 53



[17]

[18]

[19]

[20]

[21]

[22]

[23]

Etude et modélisation d'une interface large bande

http://en.wikipedia.org/wiki/Telegrapher%27s_equations

G.L Matthaei, L. Young, E.M.T Jones “ Microwave filters, impedance matching networks and
coupling structures”, Artech House Inc, 1964

http://www.esda.org/fundamentalsP5.html

Bachelet, Y. " Conception en technologie CMOS de générateurs de pulses Ultra Large Bande pour
les normes américaine (FCC) et européenne (ECC)", Soutenance de thése de Docteur de
I'Université de Provence, octobre 2008.

Bourdel, S.; Bachelet, Y.; Gaubert, J.; Vauche, R.; Fourquin, O.; Dehaese, N.; Barthelemy, H.; , "A
9-pJ/Pulse 1.42-Vpp OOK CMOS UWB Pulse Generator for the 3.1-10.6-GHz FCC Band,"
Microwave Theory and Techniques, IEEE Transactions on , vol.58, no.1, pp.65-73, Jan. 2010

Bourdel, S.; "Conception de Circuits Intégrés a Faible Col(t et a Faible Consommation pour la
Radio Impulsionnelle Ultra Large Bande"; Habilitation & diriger des recherches, Université de
Provence, décembre 2009

Bourdel, S.; Gaubert, J.; Fourquin, O.; Vauche, R.; Dehaese, N.; , "CMOS UWB pulse generator
codesigned with package transition," Radio Frequency Integrated Circuits Symposium, 2009. RFIC
2009. IEEE, vol., no., pp.539-542, 7-9 June 2009

Chapitre | 54



Etude et modélisation de la détection des signaux IR-ULB

CHAPITRE 11

ETUDE ET MODELISATION DE LA DETECTION
DES SIGNAUX ULB POUR LA RADIO
IMPULSIONNELLE. CONCEPTION D'UN
DETECTEUR D'IMPULSION
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|. Introduction

La détection des impulsions recues est I'un des points les plus critiques d'un émetteur-récepteur ULB
pour radio impulsionnelle. Du type de détection et des performances du détecteur vont en effet
dépendre les performances du récepteur concernant sa sensibilité, sa portée et son taux d’erreur
binaire. Compte tenu des principales applications visées dans le cadre de cette thése (RFID, WBAN,
WSN) les principaux critéres de performances recherchés pour le récepteur sont, outre la sensibilité,
la consommation de puissance et la simplicité de I'architecture (possibilité de fonctionnement avec
peu de signaux et composants externes).

Les récepteurs ULB pour radio impulsionnelle peuvent étre classés en deux familles : (i) les
récepteurs cohérents qui sont sensibles a la phase du signal regu et (ii) les détecteurs non cohérents
qui y sont insensibles et qui par conséquent ne sont pas capables de traiter les formats de
modulation utilisant cette caractéristique du signal comme par exemple les formats de type BPSK.

En radio impulsionnelle la détection cohérente peut étre réalisée en faisant une corrélation entre
I'impulsion recue et une impulsion supposée identique générée localement. Le signal de corrélation
est obtenu par multiplication des deux impulsions comme représenté sur le schéma de principe de la
Figure 1 [1]. La corrélation peut aussi s’effectuer apres un changement de fréquence [2] [3].

Les performances de ces récepteurs dépendent directement de la forme de I'impulsion générée
localement et du synchronisme entre celle-ci et les impulsions entrantes. Les contraintes concernant
la synchronisation peuvent étre relachées en utilisant deux multiplieurs attaqués par des impulsions
locales en quadrature [3] [4] comme représenté sur le schéma de principe de la Figure 2.

rit) JIrt'f'l,l[t-tll Rrl{t,t)
i i
' Corrélateu ‘
= / =| Demod —
ST | I Data

Acquisition

Tracking
T 4 DLL fo—r
Ts ¥ nAt *n

Figure 1 : Principe d'un récepteur cohérent a corrélation [1]

Dans tous les cas I'architecture de ces détecteurs est complexe et, comme le montre I'exemple de la
Figure 2, plusieurs sous circuits sont nécessaires au fonctionnement d'un tel type de récepteur : (i) un
générateur d'impulsion locale, (ii) un circuit permettant de s’aligner sur les impulsions recues et
commandant une "DLL" (Delay Locked Loop) qui détermine le moment de génération de I'impulsion
locale, (iii) un circuit qui recherche la phase d'origine du signal (grace a un préambule) pour
verrouiller la contre réaction. Dans certains cas, un estimateur de canal est également nécessaire
pour obtenir une impulsion locale de forme satisfaisante. De par leur principe les récepteurs
cohérents privilégient les performances électriques (sensibilité, débit) au détriment de la simplicité
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et de la consommation d’énergie. La complexité de ces architectures engendre des circuits de taille
importante et entraine une forte consommation de puissance (cf. Tableau 1)
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Figure 2: Architecture d'un récepteur cohérent a corrélation en quadrature [4]

. . . Sensibilité | Sensibilité ... | Energie
Ref FreBc;ﬁzr;ce Techno. | Alim. | Conso. E:(I:Is EEX LEfA Récepteur | Détecteur llz\)/le;)lt conso.
. assante (wm) V) | (mw) mmz2 | (dB) | (dB) (dBm) (dBm) (Mb ;c,) par bit
P @1Mbps' | @1Mbps’ P31 (nusit)
0.18
[1] | BL-51GHz | s | L8 81 442 | 202 | 4.6 -95 -72.8 200 | 0.405
[3.1;95]
GHz 0.09
[2] bandes de CMOS 1.2 156 1 12 NC -70 -58 50 3.12
500 MHz
[3] [3%,'4‘2"7] c(l)\hlgs 12 | 50 58 | 36 |244 -91 -55 50 1
[4] | B-slGHz | oo | 18 | 288 | 8 | 25 | 8 NC NC 20 | 14
[5] [OI\-/IQHG;O] c?\hlgs 12 | 42 [ 452 | 0 | O -70 -70 39 0.18

Tableau 1 : Caractéristiques de quelques détecteurs cohérents
! sensibilité extrapolée des publications et ramenée & un débit de 1 Mbps

L'énergie consommeée par bit a été calculée en divisant la consommation par le débit maximal.

Au contraire, les récepteurs non cohérents ont comme principal avantage d’utiliser des architectures
tres simples comme on peut le voir sur la Figure 3 qui montre I'architecture d’un récepteur non
cohérent ou le principe de détection est basé sur une pseudo détection d’énergie. Cette architecture
ne requiert pas la présence d’un oscillateur local et la prise de décision ainsi que la conversion
analogique numérique peuvent s’effectuer trés simplement et directement avec de simples
inverseurs. La simplicité de ces architectures permet donc une réduction des colts et une réduction
de la consommation de puissance. Cette famille de récepteurs n’est utilisable que pour la détection
de signaux utilisant des formats de modulation non cohérents comme I'OOK et le PPM. Les deux
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principales familles de récepteurs non cohérents utilisés en radio impulsionnelle ULB sont les super
régénérateurs et les récepteurs a détection d’énergie et toutes leurs variantes. Nous limiterons notre
étude, dans la suite de ce chapitre, a ce type de récepteurs qui présentent un fort potentiel
concernant la puissance consommeée pour les débits de communication faibles et moyens.

Dans la premiére partie de ce chapitre nous dresserons un état de I'art des récepteurs non cohérents
pour radio impulsionnelle Ultra Large Bande. La deuxieme partie sera consacrée a une modélisation,
dans le cas des signaux ULB, de la détection non cohérente basée sur la détection d’énergie et sur la
détection de créte. Dans la derniére partie nous décrirons la conception d’un détecteur d’impulsions
ULB.
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Figure 3 : Schéma de principe d’un récepteur non cohérent [6]

Il. Récepteurs non cohérents ULB pour radio impulsionnelle

II.L1.  Super régenérateurs

Les récepteurs de type super régénérateurs ont été inventés dés 1922 par Armstrong [7]. La
détection d'une impulsion est réalisée en accélérant le temps de démarrage d’un oscillateur (OL)
lorsque celle-ci est présente. Ces récepteurs sont connus pour avoir un fort gain provenant de leur
nature instable, pour consommer peu mais également pour n’étre que peu sélectifs. Cet
inconvénient devient un avantage pour les détecteurs ULB qui nécessitent une large bande passante
pour étre efficaces.

I.1.a. Principe de fonctionnement

Le schéma de principe d’un super régénérateur est présenté sur la Figure 4. Celui-ci est constitué
d’un LNA, d'un oscillateur (OL) oscillant a la fréquence centrale du signal ULB, d’'un détecteur
d’enveloppe, d'un amplificateur passe bas et d'un étage de décision. L'oscillateur est activé
périodiqguement par un signal de commande I(t) appelé quench (Figure 4). Lorsque I(t) est activé, une
conductance négative -Gm(t) est synthétisée. Quand le courant I(t) est inférieur a une valeur de
courant Icric, la conductance |Gm(t)| est inférieure a la conductance Go provenant des pertes du
résonateur, le systeme est stable. Lorsque le courant I(t) dépasse ce seuil, la conductance totale du
résonateur (G(t)=Go-Gm(t)) devient négative rendant le systéme instable et celui-ci se met a osciller.

Par conséquent, si aucune impulsion n’est présente en entrée du détecteur lorsque le quench est
activé, le systeme se met a osciller a cause du bruit avec un temps de démarrage de I'OL
relativement long. Par contre, lors de la présence d'une impulsion en entrée et lorsque la
conductance G(t) est égale ou inférieure a 0, I'oscillateur se met & osciller plus rapidement grace a la
présence de I'impulsion. Ainsi, le temps de démarrage de I'OL est diminué.
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Pour détecter la présence d'un signal, il est donc possible de détecter soit le temps de démarrage de
I’OL soit I'amplitude finale de I’OL qui sera plus importante lors de la présence d'une impulsion.
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Figure 4 : Principe d'un super régénérateur [8]

I1.1.b. Architectures et performances des super régénérateurs

En [8], un récepteur a super régénération a été réalisé en technologie CMOS 0.18 um. Le signal
entrant est centré autour de 3.8 GHz et a une bande passante de 500 MHz. L’architecture du circuit
proposée est celle décrite sur la Figure 5.

Lorsque I(t)=0, I'amplificateur différentiel constitué des transistors M;, est chargé par un circuit
résonnant RLC. Le résonateur LC a été concu pour résonner a la fréquence centrale du signal ULB (ici
3.8 GHz qui correspond a la bande de fréquence ULB 3-5GHz). La conductance G, provient des pertes
du résonateur. Celle-ci peut étre calculée a partir du facteur de qualité du résonateur et fixe la bande
passante de I'amplificateur et du systeme.

Lorsque I(t) est activé, les transistors Ms¢ synthétisent une conductance négative permettant de
rendre le circuit instable. Les transistors Mg réalisent la détection de I’enveloppe de I'oscillation
générée et amplifient cette enveloppe. Les transistors M;.g générent une tension de référence pour
le comparateur constitué des transistors My 1s.
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Figure 5 : Architecture du récepteur super régénérateur utilisé dans [8]
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Sur la Figure 6.3, la différence d'amplitude en sortie de I'oscillateur (en fonction de I'absence ou de la
présence d'un signal en entrée) est représentée en fonction de la puissance du signal ULB. La
sensibilité de ce récepteur est de -91.3dBm@21Mbps pour un signal de bande passante 500 MHz
centré autour de 3.8GHz. La Figure 6.b montre les variations de la sélectivité du récepteur par
rapport a la sensibilité maximale obtenue a la fréquence centrale de 3.8 GHz. Le récepteur présente

une bande passante a 3 dB de 500 MHz et une rejection d’au moins 8 dB pour une fréquence décalée
de 400 MHz par rapport a la fréquence centrale.
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Figure 6 : Résultats du récepteur présenté en [8]. (a) Différence de I'amplitude de I'OL en sortie en fonction
de son démarrage, (b) Sélectivité du récepteur en fonction de la fréquence

Afin que ces systemes fonctionnent correctement, le quench doit étre synchronisé sur les impulsions
ULB entrantes. Dans [8], I'effet d’'une mauvaise synchronisation entre le quench et une impulsion a
été étudié. Lorsqu'une impulsion ULB arrive avant ou aprés le quench, celle-ci est amplifiée par le
résonateur LC mais le systeme reste stable. Si le quench est en avance sur I'impulsion alors les
oscillations démarrent sur le bruit. Si le quench est en retard, les oscillations démarrent sur la fin de
I'impulsion. Plus la désynchronisation entre le quench et I'impulsion ULB entrante est importante
plus I'amplitude de 'oscillation en sortie sera proche de I'amplitude d'oscillation lorsqu'il n'y a pas de
signal en entrée (Figure 7). Cependant, pour I'application visée (bande passante de 500MHz et un

quench d’une durée d’environ 20ns), une désynchronisation inférieure a 2 ns affecte peu les
performances.
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Figure 7 : Effet d’une mauvaise synchronisation entre I'impulsion et le quench sur le signal de sortie [8]

Pour éviter cette désynchronisation, dans [10] les auteurs introduisent une PLL dans I'architecture du
récepteur comme indiqué sur la Figure 8. Le systéme nécessite une phase de synchronisation et
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fonctionne uniquement si le message a une valeur moyenne de Vdd/2. Ce systéme fonctionne
uniquement pour un signal aléatoire modulé en OOK. Au démarrage Ibias est toujours supérieur a
Icric, le systeme est donc toujours oscillant, ainsi la sortie du comparateur est toujours a I'état haut.
L’OTA sert a modifier Ibias jusqu’a obtenir une valeur de courant critique permettant de ne plus
détecter le bruit. Le VCO optimise le quench pour que la conductance totale de I'oscillateur soit nulle
quand les impulsions arrivent.
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Figure 8 : Insertion d’une PLL pour éviter une désynchronisation entre I'impulsion et le quench [10]

Les performances publiées obtenues avec des récepteurs super régénérateurs pour des signaux ULB
dans la bande de fréquence 3 - 10 GHz sont résumées dans le Tableau 2.

Fréquence _ Taille | Gain | Nf Se:n5|blllte Se’n5|b|I|te Débit Energie
Techno. | Alim. [ Conso. Récepteur | Détecteur €onso.
Ref. Bande Puce | LNA | LNA Max. .
passante | M) | M| (W) o | @By | @ey | (9B | (@BM) s | PArDit
@1Mbps' | @1Mbps (ni/bit)
11.25
3.8Ghz CMOS (7.8 LNA)
[8] 500 MHz 0.18 15 (3.15 2.25 NC | NC -91.3 NC NC NC
Osc.)
11.16
3.5Ghz CMOS (6 LNA) -99 )
[9] 1G 013 1.2 (5.16 3.4 15 5 @100 84 10 1.12nJ
Osc.)
[6;10]
GHz
[10] | 5 bandes CMOS 15 5 1.4 NC | NC -108 NC NC 0.25
. 0.18
de 500 &
800 MHz

Tableau 2 : Performances publiées de super régénérateurs
! sensibilité extrapolée des publications et ramenée & un débit de 1 Mbps.

I1.1.c. Conclusion

Bien que non cohérents les récepteurs a super régénération montrent un trés bon potentiel
concernant la sensibilité. L’énergie consommée par bit décodé est faible, mais ces résultats sont
obtenus a des débits moyens et ne sont pas directement extrapolables vers les bas débits qui
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intéressent les applications principalement visées dans cette thése. En outre leur architecture
nécessite un organe de synchronisation qui complexifie I'architecture et sa mise en ceuvre. Cette
synchronisation pourrait étre utilisée pour "éteindre" la partie RF du récepteur (LNA et VCO) entre
les impulsions et améliorer ainsi les performances en terme de consommation pour les applications a
bas débit.

I.2.  Récepteurs a détection d’énergie et variantes

a. Principe de fonctionnement

La réception basée sur la détection d'énergie consiste a estimer I’énergie recue pendant un intervalle
de temps et a la comparer a un seuil de décision. La présence d’une impulsion pendant I'intervalle de
mesure permet de franchir le seuil de décision et I'impulsion est détectée. Le seuil de décision doit
étre réglé pour que I'énergie seule du bruit ne conduise pas a une fausse alarme. Ce seuil intervient
donc sur la sensibilité et sur le taux d’erreur binaire. La Figure 9 montre une implémentation possible
de cette technique de détection ou I'énergie du signal est obtenue par une mise au carré du signal
suivie d’une intégration pendant I'intervalle de temps de mesure. On peut remarquer que ce type de
récepteurs, comme les super régénérateurs, nécessite un organe de synchronisation qui complexifie
I'architecture.

c -
! —OBits,,,,
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C, .
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Preamps and Latch
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BPFs and Gain

[ Analog Control [ Digital Control
— N —
BPF  Gain PDge  PDgs CLK

Figure 9 : Architecture d’un récepteur a détection d’énergie [11]

Une variante a la détection d’énergie consiste a remplacer l'intégrateur par un filtre passe bas
comme le montre la Figure 3. Dans cette architecture on obtient en sortie du multiplieur un signal
proportionnel au carré de I'amplitude de I'impulsion qui permet de détecter sa présence. Un des
intéréts est la grande simplicité de cette architecture qui ne nécessite pas d’organe de
synchronisation.

On peut remarquer qu’apres la mise au carré par le multiplieur, le traitement des signaux s’effectue
en bande de base. Un des points clé dans ces techniques de détection est le multiplieur car cet
organe travaille, comme le LNA, en haute fréquence et avec une trés grande bande passante.

Deux types de multiplieurs sont généralement utilisés: les multiplieurs passifs et les multiplieurs
actifs qui peuvent amplifier le signal. En [12], il est montré que tous les multiplieurs CMOS sont basés
sur I'addition de courants provenant de transistors fonctionnant en régime linéaire ou saturé. Le
Tableau 3 rappelle les différents régimes de fonctionnement des transistors NMOS et PMOS et
I’expression du courant de drain correspondante.
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Régime linéaire

Vgs >Vt , Vds <Vgs -Vt

2
Id = K{Vgs—Vt—%}Vds - K{Vgs.\/ds—Vt.Vds—VdS }
Transistor NMOS
Vgs >Vt , Vds >Vgs -Vt
Régime saturé K K
_ 2 _ 2 * * 2
Id _?[Vgs—Vt] _?[Vgs —2*Vgs *Vt+Vt* |
Vgs <Vt , Vds >Vgs -Vt
Régime linéaire 2
Id = K{Vgs—Vt—%}Vds - K{Vgs.\/ds—Vt.Vds—VdS }
Transistor PMOS

Régime saturé

Vgs <Vt , Vds <Vgs -Vt

Id = %[Vgs vt = K [Vgs® —2*Vgs*Vt +Vt* |

2

Tableau 3 : Régime de fonctionnement des transistors N et P

A partir des courants issus de ces différents régimes de fonctionnement, le Tableau 4 résume toutes
les possibilités permettant de réaliser un multiplieur.

Operating Input signal Active | Cancellation method Type | Comment
region injection method | tenm
iy ViVar single-quadrant 1
e ’é‘m
drty Vé square device I Not
iy practical
Linear . HL
Tia V.V, single quadrant I Not
*xH practical
2y
dky V; square device v Not
ﬂh}; practical
: 2 . .
- ql ig v square device v
Saturation Ly
|ig v? square device V1 Not
x LJ‘Tiy " practical
Ii 2 i
ixi)f—fgl;d Ve square device VIL
# i v Gilbert celi Vil
+tx— 8
by (single-quadrant)
Tableau 4 : Différentes possibilités de multiplication de deux signaux [12]
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I1.2.a. Architecture et performances des récepteurs non cohérents a détection
d’éneragie ou a détection de créte

Dans [11], un récepteur utilisant un multiplieur passif de type | a été proposé. L'architecture du
récepteur est représentée sur la Figure 9. Le récepteur est constitué d’'un LNA a gain variable
pouvant atteindre 40 dB de gain, d’un multiplieur passif, d’un intégrateur et d’amplificateurs passe
bas. L'architecture du multiplieur passif est représentée sur la Figure 10.

M, M.,

M M\

A "}
M\

Figure 10 : Architecture du multiplieur présenté en [11]

Les transistors M; et M, sont polarisés en régime linéaire par I'étage précédent. Vb s’auto-polarise de
telle sorte que Vgs1,=0 V. Vg est fixée autour de la tension de seuil Vt. Le courant I;+l, en sortie du
multiplieur est calculé de (1) a (9).

r _ 2
I, = K| (Vm—Vp +Vg -Vt).(Vb—Vp) —M} 1)
I b—Vp)?
I, =K| (vm —Vp).(\/b—Vp)—W} @
[ ) Vb?  Vp?
I, =K|VmVb+Vp* -Vp.(Vm +Vb)—T—T+Vp.\/b (3)
M 2 2
1, =K|vmvb+ 22~ V9" yovim (4)
L 2 2
vm?  Vb?
I, =K|VpVb+ —T—Vp.\/m 5)
M 2 2
I, +1, =K|Vb.(Vm+Vp) +V%+Vr; —2Vme} (6)
M 2
I, +1, = K| Vb.(Vm+Vp) +m—Vme} @)
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SiVp=-Vm= V% (signal différentiel) 8)

Vin?

|, +1, =K.

©)

Le signal mis au carré est ensuite intégré et amplifié de 83 dBV.

Bien que le multiplieur soit passif, le récepteur consomme 35.8 mW a cause des étages
d’amplifications. Pour réduire la consommation, les auteurs ont implémenté une gestion
d’alimentation qui permet d’allumer et d’éteindre le récepteur entre deux impulsions. Lorsque le
récepteur est éteint celui-ci consomme seulement 3.5 pW. Le temps de réveil du récepteur étant
d’environ 2ns, ce récepteur peut étre facilement éteint pour les débits inférieurs a 1 Gb/s. Grace a
cette gestion d’alimentation ce récepteur montre d’excellentes performances concernant I’énergie
consommeée par bit & bas débit. Les mesures montrent une consommation de 2.5nJ par bit jusqu’a
des débits aussi bas que 10kb/s ce qui correspond a une consommation de puissance de 25uW.

En [14] un récepteur non cohérent a détection d’énergie utilisant un multiplieur actif est décrit. La
structure de ce multiplieur est présentée sur la Figure 11. La mise au carré du signal d’entrée est
effectuée en polarisant les transistors en régime saturé. L'expression du signal de sortie est calculée
de (10) a (18) en sommant les valeurs des courants de sortie des transistors M1S et M2S.

Iso

Figure 11 : Structure du multiplieur actif utilisé en [14]

I, =KV —Vt)2 (10)

Vi =V, =V, =V —Vyy (12)

Vin = \/E —F (12)
nK K

L=(n+1.1; -1, (13)
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|

L =K(JE V)’ (16)
|

= K(\/% V)’ )

lg =l + 1, =2KV, 2+ 2., (18)

D'aprés (18) en sortie de ce multiplieur sont présents le signal d'entrée mis au carré mais également
un courant continu parasite. Ce dernier doit étre 6té avant de détecter la présence ou I'absence
d’une impulsion.

En [6] un récepteur non cohérent utilisant une autre architecture de multiplieur actif a été proposée.
L'architecture du récepteur, décrite sur la Figure 3, utilise le multiplieur pour transposer le signal en
bande de base. Gréce a la structure du multiplieur aucune composante continue parasite n’apparait
en sortie. L’architecture de ce multiplieur est représentée sur la Figure 12. La multiplication est
réalisée en polarisant les transistors NM;., en régime saturé. Les transistors NMs. cascodent la sortie
pour augmenter le gain de conversion. Les transistors PM;., sont utilisés en charge active pour
amplifier la partie basse fréquence du signal mis au carré et réaliser une conversion courant tension.
Les transistors NMs, permettent d’éter I'offset DC généré par la multiplication en sortie du
multiplieur. Le calcul de la tension de sortie est présenté de (19) a (24).

vdd
T

PM1:I|— cvre —[ Pm2

Out+ Out-

NM5:|| IT Nms

14

RFIN+ o— —] TI_I NMz2 —II:tNMs I—|I:NM4

RFIN- o—] ——

T

Itotal

Figure 12 : Structure du multiplieur actif utilisé en [6]
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K

I, :?(VGS +Vp _Vt)z (19)
K 2

Iz :?(VGS +Vn _Vt) (20)

K
|3: IAZE(VGS _Vt)z (21)
Vo = Lo R = (g + 1, + 15+ 1,).Ry (22)
Vin

V, =V, == (23)

MLSVAY (24)

Avec Vgslatension de polarisation
Rout impédance d'entrée étage suivant // impédance charge active

Outre I'utilisation de multiplieurs, une élévation au carré peut étre obtenue a partir de la

caractéristique non linéaire d’un transistor MOS. Dans [15], les auteurs exploitent cette propriété
pour réaliser un détecteur pour impulsions ULB dont le circuit est représenté sur laFigure 13.

EI a |[T3
| \L 1,=400 uﬁ% hg)
R>> ' "Ids
L
=+
N S
il
© Biasing circuits Vi (t)

Figure 13 : Structure du multiplieur présenté en [15]

En [16], les auteurs utilisent un multiplieur combiné a I'effet d’'une bascule pour détecter les
impulsions ULB. La Figure 14 montre le circuit du détecteur qui a été congu pour la bande de
fréquence 1-2GHz. Le récepteur, qui intégre une gestion d’alimentation, consomme une puissance
statique de 10.5 mW lorsqu’il est activé et de 3.3uW lorsqu’il est éteint. Ces valeurs correspondent &
une consommation de puissance de 14.3 uW pour le débit minimal qui est de 100kb/s.
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Vbiasp T

T 4L 4R el A P T T
Vout+°—Mm]|_ _":rew:m- p— "W‘, \:trip-r J‘L h

el | S

Figure 14 : Structure du détecteur présenté en [16]

Le Tableau 5 rassemble les caractéristiques des récepteurs non cohérents a détection d’énergie ou a
détection d’amplitude publiés. Les sensibilités de ces récepteurs (extrapolées au débit de 1Mbps)
sont moins bonnes que celles présentées par les super régénérateurs. Concernant I'énergie
consommeée par bit, les valeurs sont également moins bonnes que celles des super régénérateurs.
Néanmoins la simplicité de ces architectures est un atout important qui permet de mettre en ceuvre
de maniére plus aisée des techniques de gestion d’alimentation comme dans les travaux présentés
en [11] [13][16] et [17]. Ces techniques qui permettent d’éteindre le récepteur entre deux impulsions
sont d’un grand intérét aux faibles débits car elles permettent d’atteindre des niveaux de puissance
consommeée trés faible : 25uW a 10kb/s dans le cas de la référence [11] et 14.3 uW pour un débit de
100kb/s dans le cas de la référence [16].
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Fréquence . Conso. Taille | Gain | Nf Se:n5|b|I|te Seln5|b|I|te Débit Energie
Techno. | Alim. . Récepteur | Détecteur conso.
Ref. Bande Récepteur | Puce | LNA | LNA Max. .
passante | M| 1 Tmwy | mma) | @) | gy | L9BM) | @BM) g | Parbit
@1Mbps @1Mbps (nJ/bit)
[6] [3 - 5] GHz C(l)\/ll(%S 1.8 315 2.8 33 3.7 -91 -58 1 315
3.4,39et
4.4 GHz CMOS 350N
[11] 1 bande de 0.09 0.65 (3.5 pW 2.2 40 8.6 -89 -49 16.7 2.1
500 MHz & ' Off)
choisir
3.5 4et
4.5 GHz
CMOS 0.6 22.50N -88 -48 16 14
1
[13] 553%5; 009 | 05 | 110N 26 | 40 | NC 62 22 16 0.7
choisir
. | [7.25-85] | CMOS )
[14] GHz 018 18 5.4 NC 28 NC -79 51 0.1 54
3'5GthZ4'5 10.5 ON
[16] 1bandede | CMOS 1 (14.3uW 2.3 35 | NC 71 -36 NC 0.14
500 MHza | 00° @100
choisir Kbps)
3.5et45
GHz CMOS 7.50N
17 1 bande de 0.75 12uW @ 1.44 35 NC =77 -42 100 0.08
0.09
500 MHz a ' 100 kbps)
choisir
[18] [3 - 5] GHz C(l)\/ll(%S 1.8 28.8 3.8 45 NC -87 -42 50 0.6

Tableau 5 : Comparaison de récepteurs non cohérents a détection d'énergie ou de créte
! sensibilité extrapolée des publications et ramenée & un débit de 1 Mbps
* simulation

L'énergie consommée par bit a été calculée en divisant la consommation lorsque le détecteur
détecte une impulsion par le débit maximum

[1.3.  Conclusion

Les récepteurs utilisant le principe de la super régénération présentent d’excellentes performances
concernant la sensibilité et la consommation de puissance instantanée. Ces récepteurs nécessitent
cependant un organe de synchronisation relativement complexe.

Les récepteurs qui utilisent une détection d’énergie ou une détection quadratique montrent des
performances en retrait en termes de sensibilité et de consommation par rapport aux super
régénérateurs. Cependant leur architecture est souvent d’'une grande simplicité et des techniques de
gestion d’alimentation efficaces, qui permettent de trés faibles consommations de puissance pour les
bas débits de communication, ont été démontrées. Cette caractéristique est de premiére importance
dans les applications concernant des objets communicants autonomes nécessitant une tres faible
consommation.

Dans le cadre de cette thése, nous cherchons a réaliser un récepteur destiné a des applications a
faibles colts et a faible consommation (WBAN, WPAN, réseau de capteurs, ...). Dans ces applications
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qui ne nécessitent pas toujours des portées importantes la sensibilité du détecteur devient alors un
critere secondaire par rapport a la consommation de puissance ou a la taille du systeme.

. Modélisation de la détection non cohérente a détection
d’énergie et a détection de créte

Dans ce paragraphe nous étudions les caractéristiques théoriques que I’'on peut obtenir en utilisant
un récepteur non cohérent a détection d’énergie ou a détection de créte: portée, sensibilité,
probabilité d’erreur binaire. Bien que les détecteurs de créte soient peu utilisés pour les signaux ULB
nous étudions également ce type de détecteur car ils sont de mise en ceuvre simple et peuvent étre
intéressants dans le cadre de systemes trés faible colt ne nécessitant pas une portée importante.

l1l.L1. Etude et modélisation de la détection non cohérente de signaux
ULB

a. Introduction

Nous limiterons notre étude aux systemes de détection non cohérents qui utilisent un détecteur
d’énergie ou un détecteur de créte. Notre but est de modéliser de maniére simple ces deux types de
détection dans le contexte particulier des signaux ULB de facon a dégager les paramétres de
conception les plus influents sans se limiter au contexte d’'une mise en ceuvre technologique
particuliére. L'objectif est de calculer la probabilité d’erreur sur le bit et donc la portée que I'on peut
atteindre avec ces systemes de détection. Nous étudierons le cas particulier des modulations de type
OOK qui présentent beaucoup d’intérét dans le contexte des systéemes dédiés aux applications
nécessitant une faible consommation et un faible co(t de fabrication. Nous ne détaillerons pas le cas
des modulations de type PPM, néanmoins la modélisation proposée peut servir de base pour I'étude
de ces systémes.

I1l.1.a. Cadre d’hypothéses

Nous limitons notre étude a une modélisation simplifiée ou I'on considére uniquement un bruit
additif gaussien centré dont la valeur efficace est calculée a partir de la bande passante maximale
théorique du signal permise par les différentes normes. La densité de probabilité du bruit b(t) a donc
pour expression :

_p?

p, (b) = e’ (25)

7oy

Avec oy, la valeur de la tension efficace du bruit.

Le signal entrant dans le détecteur a une amplitude instantanée sg(t) qui est la somme de I'impulsion
ULB non bruitée s(t) et du bruit Gaussien b(t). Les impulsions ULB que nous considérons sont
idéalisées et nous ne considérons pas de distorsion liée au canal de transmission. Nous étudierons
trois cas d’'impulsions qui concernent (i) la bande FCC 3.1 - 10.6 GHz dans son intégralité, (ii) la bande
ECC 6 - 8.5GHz dans son intégralité et (iii) un canal de 500MHz dans la bande 3 - 5 GHz. Une
impulsion dans la bande FCC 3.1 - 10.6 GHz sera modélisée par la dérivé 7°™ d’une impulsion
gaussienne. Une impulsion dans la bande ECC 6 - 8.5 GHz sera modélisée par le signal obtenu en
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multipliant une sinusoide a la fréquence centrale de la bande a une gaussienne. L'impulsion dans un
canal de 500 MHz dans la bande 3 -5 GHz sera modélisée en multipliant un signal impulsionnel carré
avec une porteuse a la fréquence de 4 GHz.

Les trois impulsions élémentaires utilisées dans notre étude sont représentées sur les Figure 15,
Figure 16 et Figure 17 dans les domaines temporels et fréquentiels.

Impulsien {v) P {dh)
1 E i 7
053 | | 10
; I :
o 1 — b -0
053 || [ aod
1 1 | Temps (n&) 1/ Fréquence (GHz)
— e
25 2 15 -1 05 0 0.5 1 15 2 2.5 4] 2 A [ a o 12 14 16 B 20

Figure 15 : Modélisation simplifiée temporelle et fréquentielle d’une impulsion FCC 3.1 - 10.6 GHz

1 Impulsion (W} EF (e
1 i}
0.5 ] || || | 10 ,
0 III||| |||""" 20 [
0.5 7 . l. | I | | | a0 ! Ill
173 11 Temps {ns) 1 Fraqquen ce (GHz)
2 45 4 05 0 05 1 5 2 90T 4 & 8 10 12 14 18 18 20

Figure 16 : Modélisation simplifiée temporelle et fréquentielle d’'une impulsion ECC 6 — 8.5 GHz

1

1 DSF (dB)
| (o : |
| || N
1 | -0 o Il f\
1 | | ) 'I'“'I'I AT Il ! 'l 1 ‘ |
| | = | ' "JF,
i |l !llthJHl 30 )
-1.5 E = . . . . . . . T-.“.I'I'I_[.'Iﬂ- [||g|. . y] ' . . . . FrEII.]l.IEII'IDG* I'EHZI
-5 4 3 2 - o 1 2 3 4 5 o 5 =] T E
Figure 17 : Modélisation simplifiée temporelle et fréquentielle d’une impulsion ULB de 500 MHz de bande
passante centrée a 4 GHz

l11.2.  Calcul de la probabilité d’erreur de détection d’un systeme a
détection d’énergie

a. Calcul de la probabilité de détection d’une impulsion

La détection d’une impulsion par un détecteur d’énergie est réalisée en intégrant la puissance
instantanée du signal entrant dans le détecteur durant un temps d’intégration T donné. Si I’énergie
collectée W dépasse une valeur Wy appelée seuil de décision alors la sortie du détecteur bascule a

I’état haut (le détecteur estime qu’une impulsion a été détectée). Dans le cas contraire la sortie reste
a I'état bas (cf. Figure 18).
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IN détecteur

A T Ts
| - |e—>»] | |
| | | | | Temps
| | | | | 3
Données
| ! | 0 | ! | 0 | envoyées
| | | | |
W,
S | | | |
| | | | |
Whp | | | | |
| I R e B | .
| | | | | Temps
| 1 | 0 | 0 | 1 | Sortie
| | | T | T | détecteur
Non Fausse
détection alarme

Figure 18 : Principe détecteur d'énergie

Durant le temps de mesure T, le détecteur d’énergie collectera une énergie W valant :

(SE)Z dt (26)

W =

O ey

ou R est la résistance d’entrée du détecteur.

Afin de pouvoir effectuer de maniére simple et directe les calculs de probabilité d’erreur de
transmission en présence de bruit nous remplacons le signal en temps continu par le signal
échantillonné a la fréquence de Nyquist. En effet, I’énergie d’un signal d’énergie finie, d’étalement
temporel T et de bande passante B peut étre calculée avec le signal discret sur un nombre fini
d’échantillons correspondant a la dimension d’espace 2BT+1 [19].

L'intégrale est alors remplacée par une sommation sur un nombre fini d’échantillons et on
obtient alors une estimation We de I'énergie collectée :

T1 2
WE :EW;(Si + Bi) (27)

ou S; et B; sont les valeurs échantillonnées de I'impulsion ULB et du bruit et N=2Tfy, le nombre
d’échantillons.

En posant
N X_2
X;=S+B et Y=L (28)

i=1 Gb

On obtient
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W, :T6§
R.N

Y (29)

Chaque échantillon X; est la somme d’une valeur certaine qui correspond a I’échantillon du signal non
bruité et a une valeur aléatoire Gaussienne. Chaque X; est donc une variable aléatoire Gaussienne
non centrée dont la valeur moyenne correspond a la valeur de I'’échantillon i et dont la variance est
identique a celle du bruit et vaut 6,2 Sous I’hypothése que les échantillons X; soient des variables
aléatoires indépendantes et en normalisant ces échantillons par la valeur efficace du bruit, on
obtient une variable aléatoire réduite dont la somme Y est une variable aléatoire qui obéit a une
distribution de type % non centrée, a N degrés de libertés, de paramétre de non centralité A [20]. Le
paramétre de non centralité vaut :

2
S. 1 R.N
A= Bt A 1.V 30
Z[GJ o7 (30)

Celui-ci est directement lié a I’énergie du signal non bruité Ws donnée par :

T 2
W. =——3N (S, 31
S RN = ( |) ( )
La densité de probabilité de Y a alors pour expression :
—(x+4)
fy(x,N.x)= 2 (—)4 z, | ax) (32)

ou ly(y) est la fonction de Bessel modifiée de premiére espece et d’ordre o

o i

T (a+ j+1)

La fonction de répartition de y a pour expression :

(2
(x,N,A)=>e ? (/) Q(x;N +2j) (34)

j=0
Avec

oy r(kI2,x12)
Qck) =+ T(k/2)

v(k,z) estlafonction " incompléte.

La fonction de répartition Fy est implantée dans les principaux logiciels mathématiques du
commerce. Il est alors aisé et rapide de calculer la probabilité que la valeur de I'’énergie mesurée
pendant une durée T (estimée par la variable d’estimation Wg) ne dépasse pas un certain seuil de
décision Wj, (cf. Figure 18).
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2
W, <W, :TﬂY <W,=Y< R'N'VYD (36)
RN T.07

La probabilité de ne pas détecter une impulsion pendant le temps T vaut donc :

R.NW, R.NW,
PrND:FY[ zD'N' 2 Sj
T.o; o, T

I11.2.a. Calcul de la probabilité d’une fausse alarme

On appellera fausse alarme le franchissement du seuil de décision en I'absence d’impulsion pendant
la période de mesure T. La fausse alarme est liée a la présence du bruit. Une fausse alarme a lieu
lorsque I’énergie collectée durant la période de mesure T dépasse le seuil décision alors gu’aucune
impulsion n'a été recue en entrée du détecteur (cf. Figure 18). Les expressions mathématiques
correspondant & la statistique du % non centré ne s’appliquent pas a ce cas car elles sont définies
pour une valeur non nulle du parametre A.

Dans ce cas (lorsque les valeurs S; sont nulles) la variable aléatoire Y définie précédemment devient la

somme des carrés d’une variable aléatoire qui est une loi normale que I'on notera Y’. Y’ obéit donc a
une statistique du y * centrée a N degrés de liberté dont la densité de probabilité vaut :

f.(x,N)= __ x(%fl)e% (38)

()

, et la fonction caractéristique :

FY.(X,N):ﬁy(%,%) (39)

2

On a toujours:

To?
W, =—2Y! 40
£ T RN (40)
La fausse alarme sera définie par :
T o? RNW,
W, 2W, =>—BY ' >W, =Y '>— P (41)
N T o,
La probabilité d’avoir une fausse alarme pendant le temps T vaut donc:
RNW
PrFA:]'_ FY'[—ZD'NJ (42)
Tog
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I11.2.b. Application a une modulation de type OOK

La Figure 18 schématise les différents cas que I'on peut obtenir avec le systéme de détection
considéré : détection d’'un"1", non détection d’'un "1", détection d’'un "0", fausse alarme. En
considérant que la probabilité de recevoir un "0" en entrée est égale a celle de recevoir un "1", la
probabilité d’'une erreur de détection (Pr(e)) est obtenue en additionnant la moitié de la probabilité
de fausse alarme (Prg4) et la moitié de la probabilité de non détection d’un signal entrant (Pr,g).

Pr(e) =0.5*Pr.,+0.5*Pr (43)

Compte tenu des relations (37) et (42), pour un seuil de détection Wy donné, la probabilité d’erreur
dépend de I'énergie Ws de I'impulsion ULB non bruitée recue par le détecteur, de la valeur efficace
du bruit oy, du temps d’intégration ou de mesure T, de la bande passante du systéeme qui fixe la
fréquence d’échantillonnage et également, par conséquent, le nombre N d’échantillons pendant le
temps de mesure T.

L’énergie Ws de I'impulsion ULB non bruitée recue par le détecteur dépend de I'impulsion émise par
I’émetteur et de I'amplification de la chaine de réception en amont du détecteur. La variance du
bruit dépend de la bande passante du systeme, de I'amplification et du facteur de bruit de la chaine
de réception en amont du détecteur. La puissance de bruit entrant dans le détecteur ainsi que sa
valeur efficace sont calculées a partir des équations (44) (45) et (46).

I:)bruit_dB :10|Og KT +10|0g B +GLNA +NF (44)

Pouic_cem =—174+10log B+ GLNA+ NF (45)
o 2

I:)bruit_dB =10 |09(?b) (46)

Dans les expressions (37) et (42) I'énergie Ws de I'impulsion ULB et le seuil de décision W, étant
toujours divisés par la variance du bruit, I'amplification n’intervient pas dans la probabilité d’erreur si
le seuil de décision Wy, est corrigé en proportion. En revanche le facteur de bruit n’intervenant que
sur la variance du bruit, sa valeur influe sur la probabilité d’erreur.

Les paramétres d’étude pertinents sont donc le rapport signal sur bruit qui est directement lié¢ a la
portée pour un signal émis donné, la durée d’intégration T, le type de signal considéré et le facteur
de bruit de la chaine de réception. Dans la suite de ce paragraphe, nous étudions I'influence de ces
parameétres sur la probabilité d'erreur d'un détecteur d'énergie. Les performances de trois détecteurs
destinés aux normes : (i) FCC, (ii) ECC, (iii) canal de 500 MHz centré a 4 GHz sont présentées.

Par la suite, I'impédance d’antenne est fixée a 50 Q.

Cas d’un détecteur d'énergie FCC 3.1 —10.6 GHz

Nous supposons dans un premier temps que le détecteur se trouve directement en sortie de
I'antenne. Cette hypothése correspond a un récepteur comprenant un LNA de gain quelconque et de
facteur de bruit nul. Nous supposons également un temps d’intégration de I'impulsion fixé a 10 ns.

Les systémes FCC fonctionnent entre 3.1 et 10.6 GHz. Nous en déduisons la bande passante du bruit.
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B=7.5 GHz (47)

D'apres (45) et (47), la puissance de bruit est égale a -75 dBm. La valeur efficace du bruit est calculée
a partir de (46).

V=0, =3.86.10° V (48)
D'aprés les équations (37) (42) et (43), a un couple de valeurs W, et Ws données correspond une
probabilité d’erreur de détection. Sur la Figure 19 est représentée la valeur de la probabilité d’erreur
en fonction des différentes combinaisons entre Wp et Ws. Ces résultats ont été obtenus a partir de
simulations mathématiques effectuées avec le logiciel Scilab.

L
i,

50—
| Probabilite - ——

d'erreur (%)
40 —

30 —

70
L~ 80
Ws (1020

50 60
Wp (102

Figure 19 : Probabilité d'erreur en fonction de Wy, et de W;s

Pour chaque probabilité d'erreur, il existe un seuil Wy idéal permettant de minimiser Ws et donc de
maximiser la sensibilité du détecteur.

e |nfluence du BER

A partir des résultats de la Figure 19, il est possible de trouver le seuil idéal ainsi que la valeur
d'énergie minimale de I'impulsion a fournir au détecteur pour une probabilité d'erreur donnée. Pour
une probabilité d'erreur donnée, connaissant I'énergie de I'impulsion a fournir, nous calculons son
amplitude maximale V. Celle-ci est calculée en faisant varier I'amplitude de I'impulsion présentée
sur la Figure 15 pour obtenir I'énergie désirée. Ces résultats sont présentés dans le Tableau 6 pour
différentes probabilités d'erreur. Le pas du calcul de Wp et Ws a été fixé & 10”%Joules.

Pour obtenir une estimation de la portée qu’il est raisonnablement possible d’atteindre avec un
systéme intégré nous supposons que I’émetteur est capable de générer des impulsions d’amplitude
pic a pic égale a la tension d’alimentation Vpp de la technologie considérée. Les circuits réalisés dans
le cadre de cette thése utilisant la technologie HCMOS9 nous prendrons par la suite pour les
applications numériques Vpp=1.2 V. L'utilisation de la formule de Friss, rappelée en (49), nous permet
ensuite de relier I'énergie du signal Ws a la distance de communication.

Chapitre 11 77



Etude et modélisation de la détection des signaux IR-ULB

2
Pr= Pe*[—ﬁ“d J (49)
T

On prendra pour estimer la distance de communication une longueur d'onde A calculée la a la
fréquence centrale de la bande ULB considérée.

BER Wo 20 Ws 20 Amp“tUde comDr:fL:i?cc:tion Ws/No
(Joule*10") (Joule*10") | Impulsion (uV) m) (dB)
10-4 42 29 270 7.8 18.6
10-3 40 24 244 8.6 17.8
10-2 27 17 206 10.2 16.3
10-1 33 9 149 14.1 13.5

Tableau 6 : Valeur de seuil de détection idéal et d’énergie d’impulsion a fournir au détecteur pour un
BER donné et un temps d’intégration de 10 ns

En fixant un temps d’intégration du signal & 10 ns et un BER de 1072, il est ainsi possible de détecter
des impulsions ayant une énergie minimale de 24*10%° Joules correspondant & une impulsion ayant
une amplitude de 244 pV. Avec un générateur fournissant une impulsion de 1.2 V pic - pic, une
communication théorique de 8.6 m peut étre atteinte.

e Influence du temps d’intégration

Le second parameétre influant sur le rapport signal sur bruit est le temps d’intégration du signal. Le
temps d’intégration minimal est lié a la bande passante alors que le temps d’intégration maximal qui
ne peut excéder le temps symbole est fixé par le débit. L'impulsion FCC ayant une durée de I'ordre de
500ps nous avons limité notre étude a un temps d’intégration minimal de 1nS. Le Tableau 7 présente
I'influence du temps d’intégration sur les valeurs du seuil de décision, de I'énergie de I'impulsion
minimale et sur la portée dans le cas d’un BER de 107

_Te,mpS_ Débit max Wo 20 Ws 20 f\rr:;LljlltsLljcc)jrf comDr:LtJiri]ccaetion WS/No
d’intégration (Joule*1077) | (Joule*10™") (dB)
(V) (m)
1ns 1GHz 7 11 165 12.7 14.4
10ns 100MHz 40 24 244 8.6 17.8
100ns 10MHz 330 63 395 5.3 22
lus 1Mhz 3075 185 678 3.1 26.7

Tableau 7 : Influence du temps d’intégration sur les valeurs du seuil de décision de I'énergie d’impulsion
minimale et de la portée pour un BER de 10°®

Les résultats du Tableau 7 montrent que la réduction du temps d’intégration permet d’augmenter
sensiblement la sensibilité du récepteur et donc la portée pour une valeur donnée de BER. Cette
intégration sélective peut étre réalisée en activant le détecteur autour du temps d'apparition de
I'impulsion. Un fenétrage autour de I'instant d’apparition de I'impulsion présente un deuxiéme
avantage. Puisque I'intégration n’est réalisée que durant le temps ou I'impulsion est présente, le
systéme peut étre éteint le reste du temps permettant de réduire fortement la consommation [11].

¢ Influence du facteur de bruit

Le dernier parametre qui influence la probabilité d’erreur d'un détecteur d'énergie est le facteur de
bruit du LNA. Le Tableau 8 présente son influence sur les performances du systéme de détection
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pour un temps d’intégration fixé & 10 ns et un BER fixé & 10°. La présence d’un LNA de 30 dB de gain
a été supposée en amont du détecteur.

Ws (JouV\I/t:;‘%'ZO) ?rr: FE)LIJiItsLiJc()jri3 Distance
NF (dB) ( Joul\é\iDlo'”) (JO(LéIr?:rlé% ) gentrée (V) communication WS(ENQ)/ No
détecteur) récepteur ,(entree (m)
LNA 30 dB) récepteur)
0 40 24 24 244 8.6 17.8
2 63 37 37 304 6.8 19.7
4 100 58 58 380 55 21.6
6 157 92 92 478 4.4 23.6
8 249 146 146 602 35 25.6

Tableau 8 : Valeur de seuil de détection et d’énergie d’impulsion & fournir pour un BER de 10~, un temps
d’intégration de 10 ns et un facteur de bruit donnés

Comme pressenti, le facteur de bruit du LNA a une influence notable sur la sensibilité du détecteur.

Un récepteur FCC comprenant un détecteur d'énergie permet théoriguement de réaliser aisément
des communications au dela de 3 métres si I'on dispose d'un générateur émettant des impulsions de
1.2 Vpp. Lefficacité du récepteur peut étre optimisée en jouant sur le fenétrage de I'impulsion et sur
le facteur de bruit du LNA précédant le détecteur.

Cas d'un détecteur d'énergie ECC 6 — 8.5 GHz

Dans ce paragraphe, nous étudions les performances d'un récepteur comprenant un détecteur
d'énergie fonctionnant pour la norme ECC. Nous ne reprenons pas I'étude que nous avons faite au
paragraphe précédent concernant I'influence du temps de mesure et I'influence du facteur de bruit
sur les performances de récepteur. Les conclusions pour un détecteur ECC sont les mémes que pour
un détecteur FCC.

Dans ce paragraphe, nous cherchons uniquement, pour un BER donné, le seuil optimal du détecteur
permettant de maximiser la sensibilité du détecteur. A partir de ces résultats, une distance théorique
de communication est calculée pour un systéme utilisant la bande de fréquence ECC qui est comprise
entre 6 et 8.5 GHz. Dans ce cas la bande passante B du bruit vaut :

B=2.5 GHz (50)

D'apres (45) et (50), la puissance du bruit est égale a -80 dBm. En considérant que le récepteur a une
impédance d’entrée de 50 Q, la valeur efficace du bruit peut étre calculée a partir de (46).

V, =0,=22310°V (51)
Comme nous I'avons fait précédemment pour le détecteur FCC, nous calculons pour un BER donné le
seuil idéal de décision Wp, ainsi que I’énergie minimale de I'impulsion en entrée du détecteur W;s pour
atteindre le BER visé. Le temps d'intégration du signal a été fixé a 10 ns et nous avons supposé un
LNA de facteur de bruit nul et de gain quelconque. Les calculs sont réalisés a partir de Scilab en
prenant un pas de calcul de W, et Ws valant 10%Joules. Les valeurs des couples Ws et W,
correspondant a une sensibilité donnée sont présentées dans le Tableau 9. A partir de ces résultats,
nous trouvons la distance théorique de communication maximale entre un détecteur d'énergie ECC
et un générateur fournissant des impulsions de 1.2 Vpp.
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BER Wo 20 Ws 20 Amp“tUde comDr:LtJi?cc:tion Ws/No
(Joule*10") | (Joule*10™) Impulsion (pV) (m) (dB)
10-4 15 12 95 20.8 14.8
10-3 14 9 82 24.1 135
10-2 13 7 72 27.4 12.5
10-1 11 4 55 35.9 10

Tableau 9 : Valeur de seuil de détection et d’énergie d’impulsion a fournir au détecteur pour un BER
donné et un temps d’intégration de 10 ns

Pour une valeur typique de BER de 10° et avec un temps d’intégration du signal de 10 ns, un
détecteur d'énergie permet de détecter des impulsions ayant une énergie minimale de 9*10%° Joules
correspondant a des impulsions ayant une amplitude créte de 82 uV. Cela correspond a une distance
théorique de communication de 24.1 métres avec un générateur fournissant des impulsions de 1.2
Vpp. Cette distance est sensiblement plus importante que celle obtenue avec un récepteur utilisant
la totalité de la bande FCC car la puissance de bruit, qui dépend linéairement de la bande passante,
est plus faible et car on travaille a amplitude créte d’émission constante.

Cas d'un détecteur d'énergie fonctionnant avec des impulsions de 500 MHz de bande
passante centrées autour de 4 GHz

Dans ce paragraphe, nous étudions les performances d'un récepteur comprenant un détecteur
d'énergie fonctionnant pour des impulsions de 500 MHz de bande passante centrée autour de 4 GHz.
Comme pour le paragraphe précédent, nous cherchons uniquement le seuil de détection optimal du
détecteur d’énergie permettant de maximiser la sensibilité. A partir de ces résultats, une distance
théoriqgue de communication est calculée pour un systtme de 500 MHz de bande passante
fonctionnant a 4 GHz.

Pour cette bande passante la puissance du bruit entrant dans le récepteur est égale a -87 dBm. En
considérant que le récepteur a une impédance d’entrée de 50 Q, la valeur efficace du bruit peut étre
calculée a partir de (46).

V, =0, =1.10°V (52)
Comme nous I'avons fait précédemment pour les détecteurs FCC et ECC, nous calculons pour un BER
donné le seuil idéal de détection ainsi que I'énergie minimale de I'impulsion en entrée du détecteur
qui permettent d'atteindre ce BER. Le temps d'intégration du signal a été fixé a 10 ns et nous avons
supposé un LNA de facteur de bruit nul et de gain quelconque. Les calculs sont réalisés a partir de
Scilab en prenant un pas de calcul de W, et Ws valant 10 Joules. Les valeurs des couples Ws et W,
correspondant a une sensibilité donnée sont présentées dans le Tableau 10. A partir de ces résultats
nous trouvons la distance théorique de communication maximale entre un tel détecteur d'énergie et
un générateur fournissant des impulsions de 1.2 Vpp.
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Amplitude Distance
WD WS . . . WS/NO
BER %120 o (20 Impulsion | communication
(Joule*10<") | (Joule*10™) (wY) (m) (dB)
10-4 3.3 3.5 21.9 163.5 9.4
10-3 3.1 2.8 19.6 182.7 8.5
10-2 2.8 1.9 16.1 224 6.8
10-1 2.4 1 12.1 296 4

Tableau 10 : Valeur de seuil de détection et d’énergie d'impulsion a fournir au détecteur pour un BER
donné et un temps d’intégration de 10 ns

En fixant un temps d’intégration du signal & 10 ns et un BER de 107, un détecteur d'énergie permet
de détecter des impulsions ayant une énergie minimale de 2.8*10%° Joule correspondant & des
impulsions ayant une amplitude de 19.6 pV. Une distance théorique de communication de 182.7
metres peut étre atteinte entre un détecteur d'énergie et un générateur fournissant des impulsions
de 1.2 Vpp.

I11.2.c. Conclusion

Dans ce paragraphe, nous avons évalué la sensibilité théorique des détecteurs d'énergie destinés aux
applications ULB. Nous avons mis en évidence les principaux paramétres ayant une influence sur la
sensibilité. La bande passante du systéme joue un réle important en raison de son influence sur le
bruit présent a I’entrée du récepteur. Hormis la bande passante du systeme, les paramétres influents
sont le temps d'intégration du signal et le facteur de bruit du LNA. Le gain du LNA n'influence pas la
sensibilité du récepteur.

Nous avons montré qu'avec un générateur émettant des impulsions de 1.2 Vpp et un récepteur
comprenant un détecteur d'énergie (intégrant le signal pendant une durée de 10ns), il est possible de
réaliser une communication avec un BER de 10 portant jusqu'a 8.6, 24.1 et 182.7 métres pour
respectivement les normes FCC, ECC et un canal de 500 MHz compris entre 3 et 5 GHz. Ces
performances sont tout a fait convenables pour les applications visées. Notons qu'il est possible
d'augmenter la portée de ces systemes en utilisant des générateurs capables d'émettre des
impulsions dépassant les 1.2 Vpp.

[11.3. Probabilité d’erreur avec un détecteur de créte

a. Introduction

Dans ce paragraphe, nous reprenons I'étude réalisée sur les détecteurs d'énergie et I'appliquons aux
détecteurs de créte. Dans un premier temps, nous calculons les expressions théoriques des
probabilités de fausse alarme et de non détection. A partir des résultats obtenus, des prévisions de
sensibilité en fonction des parametres influents sont présentées.

La détection d’une impulsion par un détecteur de créte est réalisée en comparant le signal entrant a

une tension de référence ou seuil de décision (Sd). La sortie du détecteur bascule a I'état haut si le
signal entrant dépasse cette tension (cf. Figure 20).
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IN détecteur
A T Ts
SD | 1, | | | " |

Temps

| | | | |
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| | | | | envoyées
| | | | |
| 1 | 0 | 0 | 1 | Sortie
| , | T , T , détecteur
Non Fausse
détection alarme

Figure 20 : Principe d'un détecteur de créte
En considérant que la probabilité de recevoir un "0" en entrée est égale a celle de recevoir un "1", la
probabilité d’'une erreur de détection (Pr(e)) est obtenue en (53) en additionnant la moitié de la

probabilité de fausse alarme (Pr:») et la moitié de la probabilité de non détection d’un signal entrant
(Prnd)'

Pr(e) =0.5*Pr.,+0.5*Pr, (53)
Une fausse alarme a lieu lorsque la sortie du détecteur passe a I'état haut alors qu’aucune impulsion
("0" binaire) n'a été envoyée. Celle-ci apparait lorsque I'amplitude du bruit (Vb) dépasse la valeur du
seuil du détecteur a un instant t durant le temps de mesure du bit. Inversement une impulsion (1"
binaire) n’est pas détectée lorsque I'amplitude du signal entrant (constitué de I'impulsion

additionnée au bruit) est inférieure au seuil de détection durant toute la durée du bit (cf. Figure 20).

Un signal est détecté si son amplitude dépasse une valeur seuil Sd de décision (cf. Figure 20). On peut
ainsi obtenir la probabilité de détection du signal Prg 1 instant @ UN instant t.

I:)rd_l_instant = I ps+b (V)dV (54)
Sd

Avec ps.p, la densité de probabilité de la tension du signal entrant (bruit + impulsion) a I'instant t.

De méme, une fausse alarme est obtenue si I'amplitude du bruit dépasse le seuil de décision Sd. On
peut ainsi obtenir la probabilité d’une fausse alarme a I'instant t.

PrFA_l_instant = I Py (v)dv (55)
sd

Avec p, la densité de probabilité de la tension du bruit a I'instant t.

Les probabilites Pry ; ;€1 Plea 1 joqen N€ SONt valables qu'a un instant donné de mesure et ne

permettent pas de déterminer directement la probabilité de fausse alarme et de non détection pour
un systéme continu dans le temps.

Afin de pouvoir effectuer de maniére simple et directe les calculs de probabilité d’erreur de
transmission en présence de bruit, nous remplacons, comme dans I'étude de la détection d’énergie,
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le signal en temps continu par le signal échantillonné a la fréquence de Nyquist (correspondant au
double de la fréquence maximale de la bande de fréquence UWB considérée).

En considérant que le récepteur a une fréquence de coupure fmax égale a la fréquence maximale de
la norme choisie et en échantillonnant le signal entrant a une période T de telle sorte quele
théoréme de Shannon soit respecté (56), on peut estimer simplement la probabilité d'erreur de
détection.

1

—=2*f 56

T max ( )
Dans la suite de ce paragraphe, nous considéererons que la densité de probabilité de I'amplitude du
bruit est une gaussienne de valeur efficace oy, centrée autour de 0V.

,vz

e27 (57)

Py, (V) =

7oy

[11.3.a. Calcul de la probabilité d’'une fausse alarme

La probabilité d’'une fausse alarme en un instant t peut étre calculée directement a partir de (55) et
(57). Celle-ci dépend uniquement du seuil de décision Sd choisi et de la valeur efficace du bruit regue
en entrée du détecteur.

Pr. L [e*iav (58)

FA_L instant — [,
\ 27O, S

Pour qu'il n'y ait pas d'erreur de détection, il faut qu'aucune fausse alarme n'ait lieu durant le temps
de mesure. En considérant que le détecteur mesure la présence ou I'absence d'une impulsion durant
toute la période de mesure T, la probabilité d'une erreur de détection provenant d'une fausse alarme
est calculée en (59) en respectant la condition (56).

Plea :1'(1'erA_1_instant )nb_mesure (59)
Avec
nb_mesure=2*fmax*T (60)

111.3.b. Calcul de la probabilité de non détection d’un signal

Un signal entant n’est pas détecté a I'instant t, si I'amplitude du signal entrant (bruit + impulsion) ne
dépasse pas la valeur du seuil de décision :

Vs(t) +Vb(t) < Sd (61)

En remplacant I'impulsion entrante par le signal échantillonné a la fréquence de Nyquist, on peut
calculer la probabilité de non détection a chaque instant d’échantillonnage t; a partir de (54) et (61).

Chapitre 11 83



Etude et modélisation de la détection des signaux IR-ULB

Sd—Vs(t;)
Prot)=" [ p,(v)dv (62)
1 sd-vs(t;) —V2
Pr(t)= 2% dv (63)
i 270! Joo

L'impulsion n'est pas détectée si a aucun moment de la période de mesure T, le signal ne dépasse la
valeur du seuil. On obtient donc en considérant tous les échantillons considérés pendant le temps de
mesure T, La probabilité de non détection d'une impulsion a partir de (63).

2*f max*Tm

Prnd = H Prnd (tl ) (64)

I11.3.c. Application a une modulation de type OOK

D'apreés les paragraphes précédents, la probabilité d'une erreur de détection dépend ainsi de quatre
parameétres : (i) la valeur efficace du bruit, (ii) la valeur du seuil de décision, (iii) I'amplitude de
I'impulsion recue et (iv) le temps de mesure.

Dans la suite de ce paragraphe, nous étudions l'influence de ces paramétres sur la probabilité

d'erreur d'un récepteur a détecteur de créte. Les trois bandes de fréquence FCC, ECC, et canal de 500
MHz centré a 4 GHz seront étudiées.

Cas d’un détecteur d'enveloppe FCC 3.1 — 10.6 GHz
Pour calculer la probabilité d'une erreur de détection, la premiére étape consiste a échantillonner

Iimpulsion a la fréquence de Nyquist. L'échantillonnage d'une impulsion FCC ainsi que le signal
échantillonné sont représentés sur la Figure 21.
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Figure 21 : Echantillonnage de I'impulsion a la fréquence de Nyquist (21.2 GHz)
L’amplitude du signal échantillonné varie selon l'instant de démarrage de I'échantillonnage. La

méthode proposée permet donc d’obtenir la sensibilité du détecteur avec une certaine marge
d'erreur. La marge d’erreur la plus importante se produit dans le cas du signal FCC dont I’étalement
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temporel est court comme le montre la Figure 21 et correspond a quelques pseudo périodes de
I'impulsion seulement. Cette marge d’erreur est plus faible dans le cas des signaux de bande
passante plus faible dont I'étalement temporel est beaucoup plus important.

La valeur efficace du bruit dans le cas d'un systéme fonctionnant entre 3.1 et 10.6 GHz peut étre
calculée a partir de (45). A partir des relations établies dans le paragraphe précédent, des simulations
numeériques sous Scilab permettent d'obtenir la probabilité d'erreur de détection d'un détecteur de
créte en fonction du seuil de décision choisi Sd et de I'amplitude maximale de I'impulsion regue Vs. La
Figure 22 présente la probabilité d’avoir une erreur de détection pendant un temps de mesure
T=10ns en fonction de I'amplitude de I'impulsion entrante et de la valeur de seuil de décision. Nous
avons supposé que le détecteur est précédé par un LNA idéal de gain 30 dB.
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Figure 22 : Probabilité d'erreur en fonction de Sd et de I'amplitude de I'impulsion entrante dans le détecteur

Pour chaque probabilité d'erreur, il existe un seuil de décision Sp idéal permettant de maximiser la
sensibilité du détecteur. A partir des résultats de la Figure 22, il est possible de trouver le seuil idéal
ainsi que la valeur de I'amplitude minimale de I'impulsion a fournir au détecteur pour une probabilité
d'erreur donnée.

Comme nous l'avons fait pour le détecteur d'énergie, nous évaluons dans ce paragraphe I'influence
des différents parametres jouant sur la probabilité d'erreur d'un détecteur d'enveloppe.

e |nfluence du BER

Le Tableau 11 montre la variation de la sensibilité du détecteur en fonction de la probabilité d'une
erreur de détection. Ces calculs ont été réalisés sous Scilab en cherchant la sensibilité minimum pour
un BER donné a partir de la Figure 22. Nous avons considéré un temps de mesure de 10 ns et un
détecteur précédé d'un LNA idéal de gain de 30 dB (facteur de bruit nul). Le pas de variation, lors du
calcul du seuil et de I'amplitude minimum de I'impulsion a fournir au détecteur, a été fixé a
respectivement 10* V et 10° V. Pour calculer la portée nous avons considéré un générateur émettant
une impulsion ayant une amplitude pic-pic de 1.2 Volt
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Amplitude Ampllitude . Energie
Impulsion en Impulsion en Distance Impulsion | Ws/N
BER Sp (MV) pu's entrée du communication P S0
entrée du . Ws (dB)
détecteur (mv) recepteur (LNA (m) (J*10%)
30 dB NF=0) (V)
10-4 6.9 14 443 4.8 79 22.9
10-3 6.4 12 379 5.6 58 21.6
10-2 5.9 11 348 6 49 20.9
10-1 5.3 10 316 6.7 40 20

Tableau 11 : Sensibilité du détecteur/ récepteur et prévision de distance de communication pour différents BER.

Le Tableau 11 montre qu'un systeme comprenant un détecteur d'enveloppe permet de détecter des
impulsions de 379 pV pour une probabilité d'erreur typique de 107, Cela correspond & une portée de
5.6 métres.

¢ Influence du temps de mesure

Le second paramétre qui influence la probabilité d'erreur de détection est le temps de mesure. Le
Tableau 12 montre I'influence du temps de mesure de I'impulsion pour un BER de 10° et en
supposant que le détecteur est précédé d'un LNA idéal de gain 30 dB. Les pas de variation lors du
calcul du seuil et de I'amplitude minimum de I'impulsion a fournir au détecteur ont été fixés a
respectivement 10* V et 10° V. Pour calculer la portée nous avons considéré un générateur émettant
une impulsion ayant une amplitude pic-pic de 1.2 Volt

Amplitude Ampll.tude .
Impulsion en Impulsion en Distance Energie
Temps de Débit Sb pu's entrée du o Impulsion | Ws/N,
entrée du . communication
mesure max | (mV) détecteur recepteur (m) Ws (dB)
(my) (LNA 30 dB (J*10%)
NF=0) (uV)
1ns 1GHz 5.9 11 348 6 49 20.9
10ns 100MHz | 6.4 12 379 5.6 58 21.6
100ns 10MHz | 6.9 13 411 5.1 68 22.3
1lu 1Mhz 1.4 13 411 51 68 22.3

Tableau 12 : Influence du temps de mesure su la valeur de seuil de décision, I'amplitude minimale de I'impulsion

pour un BER de 10-3

Le Tableau 12 montre que comme pour les détecteurs d'énergie, il est préférable de fenétrer
I'impulsion pour réduire au minimum le temps de mesure autour de celle-ci. En ne mesurant
I'impulsion qu'au moment ou celle-ci peut apparaitre et pendant sa durée (1 ns), il est possible de
réduire la valeur du seuil a 5.9 mV et ainsi détecter des impulsions ayant une amplitude de
seulement 11 mV qui correspond a une portée de 6m avec un LNA de 30dB.

¢ Influence du facteur de bruit

Le dernier point jouant sur la probabilité d’erreur de détection est le facteur de bruit du LNA. Le
Tableau 13 présente son influence pour un temps de mesure fixé & 10 ns et un BER de 10°. Le
détecteur est précédé d'un LNA de 30 dB de gain. Les pas de variation lors du calcul du seuil et de
I'amplitude minimum de I'impulsion & fournir au détecteur ont été fixés a respectivement 10 V et
10° V. Pour calculer la portée nous avons considéré un générateur émettant une impulsion ayant
une amplitude pic-pic de 1.2 Volt
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Amplitude Amplitude . Energie
. - . Distance -
NF (dB) | So (mV) ImpuIsI|0n en Impul/smn en entree communication Impulsion | Ws/N,

entrée du du récepteur (LNA (m) Ws (dB)

détecteur (mv) 30 dB) (uV) (J*10%)
0 6.4 12 379 5.6 58 21.6
2 8.1 15 474 4.4 91 23.6
4 10.2 19 601 3.5 146 25.6
6 12.8 24 759 2.8 232 27.7
8 16.1 30 949 2.2 364 29.6

Tableau 13 : Valeur de seuil de détection et d’énergie d’impulsion & fournir pour un BER de 10-3, un temps

d’intégration de 10 ns et un facteur de bruit donné.

Le Tableau 13 montre que comme pour les détecteurs d'énergie, le facteur de bruit du LNA
précédant le détecteur a une grande influence sur la sensibilité et donc la portée.

Cas d'un détecteur de créte ECC 6 — 8.5 GHz

Nous ne reprenons pas I’étude faite au paragraphe précédent sur I'influence du temps de mesure et
du facteur de bruit sur les performances du récepteur. Les conclusions pour un détecteur FCC sont
les mémes pour un détecteur ECC. Dans ce paragraphe, nous cherchons uniquement pour un BER
donné, le seuil optimal de détection permettant de maximiser la sensibilité du détecteur. A partir de
ces résultats, une distance théorique de communication est calculée.

La premiéere étape pour calculer la probabilité d'une erreur de détection consiste a échantillonner
I'impulsion ECC a la fréquence de Nyquist. La fréquence maximale d'une impulsion ECC étant 8.5
GHz, I'impulsion est échantillonnée a la fréquence de 17 GHz. L'échantillonnage d'une impulsion ECC
et le signal échantillonné sont représentés sur la Figure 23. L'impulsion ECC étant plus étalée dans le
temps qu’une impulsion FCC, I'instant de démarrage de I'échantillonnage influe moins sur
I'amplitude maximum de I'impulsion et la précision de la méthode proposée est meilleure que dans
le cas de I'impulsion FCC.
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Figure 23 : Echantillonnage de I'impulsion a la fréquence de Nyquist (17 GHz)

A partir de I'impulsion échantillonnée et connaissant la valeur efficace du bruit entrant dans le
détecteur (45), il est possible de calculer la probabilité d'une erreur de détection en fonction du seuil
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du détecteur choisi, de I'amplitude de I'impulsion qui entre dans le récepteur, du gain du LNA et du
facteur de bruit du LNA. Le Tableau 14 montre les valeurs des seuils optimaux et les sensibilités de
réception correspondantes obtenues pour différentes probabilités d'erreurs. Le temps de mesure a
été fixé a 10 ns. Nous avons également supposé que le détecteur était précédé d'un LNA idéal de
gain de 30 dB. Les pas de variation lors du calcul du seuil et de I'amplitude minimum de I'impulsion &
fournir au détecteur ont été fixés & 10* V. La distance de communication est calculée en considérant
un générateur fournissant des impulsions de 1.2 Vpp.

Amplitude Ampll.tude . Energie
Impulsion en Impulsion en Distance Impulsion | Ws/N
BER Sp (MV) pu’s entrée du communication | P S/
entrée du . Ws (dB)
détecteur (mv) recepteur (LNA (m) (J*10%)
30 dB NF=0) (V)
10-4 4 6.1 193 10.2 50 21
10-3 3.7 5.6 177 11.1 42 20.2
10-2 3.4 5 158 12.5 34 19.3
10-1 3.1 4.3 136 145 25 18

Tableau 14 : Sensibilité du détecteur/ récepteur et prévision de distance de communication pour différents BER.

Pour une valeur typique de BER de 10° et avec un temps de mesure du signal de 10 ns, un détecteur
de créte permet de détecter des impulsions ayant une amplitude minimale de 177 uV correspondant
a des impulsions ayant une énergie de 50*10%° Joule. Cela correspond & une distance théorique de
communication de 11.1 metres avec un générateur fournissant des impulsions de 1.2 Vpp. Cette
distance est sensiblement plus importante que celle obtenue avec un récepteur utilisant la totalité
de la bande FCC car la puissance de bruit, qui dépend linéairement de la bande passante, est plus
faible et car on travaille a amplitude créte d’émission constante.

Cas d'un détecteur d'enveloppe fonctionnant avec des impulsions de 500 MHz de bande
passante centrées autour de 4 GHz

Dans ce paragraphe, nous étudions les performances d'un récepteur comprenant un détecteur de
créte destiné a des impulsions de 500 MHz de bande passante centrées autour de 4 GHz. Comme
pour le paragraphe précédent, nous cherchons uniquement le seuil de détection optimal du
détecteur d’énergie permettant de maximiser la sensibilité. A partir de ces résultats, une distance
théoriqgue de communication est calculée pour un systeme fonctionnant a 4 GHz de 500 MHz de
bande passante.

La premiere étape pour calculer la probabilité d'une erreur de détection consiste a échantillonner
I'impulsion a la fréquence de Nyquist. A partir de I'impulsion échantillonnée et connaissant la valeur
efficace du bruit entrant dans le détecteur (45), il est possible de calculer la probabilité d'une erreur
de détection en fonction du seuil du détecteur choisi, de I'amplitude de I'impulsion qui entre dans le
récepteur, du gain du LNA et du facteur de bruit du LNA. Le Tableau 15 montre les valeurs des seuils
optimaux et les sensibilités de réception correspondantes obtenues pour des probabilités d'erreurs
différentes. Le temps de mesure a été fixé a 10 ns. Nous avons également supposé que le détecteur
était précédé d'un LNA ayant un gain de 30 dB et un facteur de bruit nul. Le pas de variation lors du
calcul du seuil et de I'amplitude minimum de I'impulsion & fournir au détecteur a été fixé & 10* V. La
distance de communication est calculée en considérant un générateur fournissant des impulsions de
1.2 Vpp.
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Amplitude Ampllitude . Energie
Impulsion en Impulsion en Distance Impulsion | Ws/N
BER Sp (MV) pu's entrée du communication P S/
entrée du . Ws (dB)
détecteur (mv) récepteur (LNA (m) (*10%)
30 dB NF=0) (V)
10-4 1.8 2.3 72 49.7 38 19.8
10-3 1.6 2 63 56.8 29 18.6
10-2 15 1.8 57 62.8 24 17.8
10-1 1.3 15 47 76.2 16 16.1

Tableau 15 : Sensibilité du détecteur/ récepteur et prévision de distance de communication pour différents BER.

En fixant un temps de mesure du signal & 10 ns et un BER de 10°, un détecteur de créte permet de
détecter des impulsions ayant une amplitude minimale de 63 pV correspondant a des impulsions
ayant une amplitude de 29*10% Joule. Une distance théorique de communication de 56.8 métres
peut étre atteinte entre un détecteur de créte et un générateur fournissant des impulsions de 1.2

Vpp.
111.3.d. Conclusion

Dans ce paragraphe, nous avons évalué la sensibilité des détecteurs de créte destinés aux
applications ULB. Nous avons mis en évidence les principaux paramétres ayant une influence sur la
sensibilité. La bande passante reste toujours un parametre trés influent sur la sensibilité du
détecteur. Hormis la bande passante du systeme, les parametres influents sont le temps de mesure
du signal et le facteur de bruit du LNA.

Concernant la portée, les performances des détecteurs d’enveloppe sont inférieures a celles des
détecteurs d’énergie. Néanmoins nos estimations montrent qu'avec un générateur émettant des
impulsions de 1.2 Vpp et un récepteur comprenant un détecteur d'enveloppe, il est possible de
réaliser une communication allant jusqu'a 5.6, 11.1 et 56.8 métres pour respectivement les bandes
de fréquences correspondant aux normes FCC et ECC et un canal de 500 MHz compris entre 3 et 5
GHz. Ces performances peuvent étre suffisantes pour les applications visées. En particulier pour les
applications WBAN qui ne nécessitent pas des portées importantes. Notons qu'il est possible
d'augmenter la portée de ces systéemes en utilisant des générateurs capables d'émettre des
impulsions dépassant les 1.2 Vpp.

l11.4.  Conclusion

Dans cette partie nous avons proposé une modélisation simple des récepteurs a détection d’énergie
et a détection de créte. Cette étude nous a permis de relier, dans le cas des signaux ULB les plus
courants, la portée de communication et la sensibilité du récepteur a la bande passante du
récepteur, a son facteur de bruit et a la durée de mesure ou fenétrage.

Comme le montre la Figure 24, les détecteurs d'énergie présentent une meilleure sensibilité de
réception que les détecteurs de créte a énergie de réception égale. La sensibilité des détecteurs
d'énergie est trés dépendante de la bande passante du bruit. Si le paragraphe 111.3 a montré que la
sensibilité (en tension) des détecteurs de créte dépendait fortement de la bande de bruit, la Figure
24 montre que la sensibilité en énergie est moins dépendante a ce paramétre. En effet, dans le cas
de signaux ou |'étalement temporel est important (ECC et FCC), un grand nombre d'alternances de
I'impulsion ne sont d'aucune utilité a la détection du signal.
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Il apparait que les récepteurs a détection d’énergie et a détection de créte permettent de réaliser
des communications a courte et moyenne portée (entre quelques metres et quelques dizaines de
meétres) selon la bande passante des signaux utilisée avec un générateur fournissant des impulsions
de 1.2 Vpp. Aux bas débits de communication l'utilisation d’un fenétrage permet une augmentation
sensible des performances avec, en outre, un effet bénéfique sur la consommation de puissance.

1 T T T T T T T 1 T T T T
——FCC
——ECC
—— 500 MHZ @4GHz|
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m i | -
0 0,015 - 0001
@ m ——FCC
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Figure 24 : BER en fonction de I'Eb/NO pour un temps d’intégration (de fenétrage) de 10ns. (a) d'un détecteur
d'énergie, (b) d'un détecteur de créte

IV. Conception d'un détecteur d'impulsions ULB

IV.1. Introduction

Bien qu’étant moins performants que les détecteurs d’énergie, les détecteurs de créte peuvent
convenir pour des applications qui ne nécessitent pas de portée importante et ils présentent
I'avantage d’une architecture trés simple ne nécessitant pas obligatoirement d’organe de
synchronisation. Nous présentons dans cette partie les résultats d'un détecteur dont le principe est
basé sur la détection de créte.

IV.2. Reésultats

Le détecteur a été simulé avec des impulsions de bande passante compatible avec les différentes
bandes de fréquence ULB. Pour étre comparé avec d’autres détecteurs ULB, on a supposé I'ajout
d’un LNA de 30 dB avec un facteur de bruit de 5dB en amont du détecteur. En entrée du détecteur,
nous avons ainsi injecté une impulsion ULB additionnée avec un bruit ayant une puissance valant :

P

bruit_dem = —174+10logB +30+5 (65)
Avec B valant 7.5 GHZ, 2.5 GHz et 500 MHz pour respectivement les applications FCC, ECC et celles
utilisant des canaux de 500 MHz dans la bande 3 - 5 GHz. Ces simulations, qui sont effectuées dans le
domaine temporel, ne permettent pas d’obtenir une valeur précise du BER notamment. En effet la
mesure ou la simulation d’un BER de faible valeur (typiquement 10®) nécessite le traitement d’un
nombre considérable d’échantillons incompatible avec une simulation temporelle si I'on veut obtenir
une valeur avec un bon taux de confiance. Les résultats de sensibilité obtenus en simulation
présentés ci-aprés sont des estimations obtenues avec une simulation comprenant quelques
centaines de bits.
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Les performances de ce récepteur sont présentées dans le Tableau 16 et sont comparées avec celles
d’autres récepteurs publiés. Les résultats montrent une sensibilité de réception peu dépendante des
bandes passantes considérées bien que le bruit injecté en entrée soit différent. Ces estimations se
rapprochent des résultats théoriques d’un détecteur de créte présentés sur la Figure 24. En
revanche, la sensibilité en amplitude créte, varie avec la bande passante considérée. Nous estimons
en simulation une sensibilité en amplitude créte de 7.1 mV, 6.2 mV et 2.7mV pour respectivement les
bandes FCC, ECC et un canal de 500 Mhz dans la bande 3 - 5 GHz.

Récepteur Ce détecteur’ [8] [9] [11] [13] (14 [16]
Architecture DC SR SR DE DE DE VA
Alimentation 1.2 1.2 1.2 1.5 1.2 0.65 0.6 1.8 1
Techno. (nm) 130 130 130 180 130 90 90 180 90

Gain LNA 30 30 30 NC 15 40 40 28 35

Bande
passante (GHz) 7.5 25 0.5 0.5 1 0.5 0.5 1.25 0.5

Frequence 7.25 -

(GH2) FCC ECC 4 3.8 35 3.9 4 8.5 3.50u45

Récepteur -99

aomie || ] | |

@1Mbps @1000

Detecteur -84

Sensibilité d;?n dgfn dgfn NC | dBm' d;‘ril d'B“ril dﬂ:ril -36 dBm*

@1Mbps @100Q2

350N 10.50N
conso. 8.4 8.4 8.4 3
11.25 | 11.16 | 3.5.10 22.5 45 | (143uW @
(mW) @1Mbps | @1Mbps | @1Mbps OFF 100 kbps)
Taille (mm2) 0.25 0.25 0.25 2.25 3.4 2.2 2.6 NC 2.3
Débit Max 100 100 100 Ne | 10 | 167 | 16 0.1 NC
Mbps
Energie conso.
par bit 0.084° 0.084° 0.084° NC 1.12 2.5 1.4 54 0.14
(n3/bit)

Tableau 16 : Performances du récepteur présenté comparées a d’autres récepteurs
! sensibilité extrapolée des publications et ramenée & un débit de 1 Mbps
* détecteur uniquement
¥ simulation
* SR (super régénérative), DE (détecteur d'énergie), VA (variante multiplieur + détecteur de créte), DC
détecteur de créte

Le détecteur a été réalisé dans une technologie CMOS 130nm. La photographie de la puce réalisée
est présentée sur la Figure 25. La consommation du détecteur est de 8.4mW@1Mbps. Dans le cas ou
le rapport signal a bruit est important, il est possible de diviser cette consommation par deux en ne
détectant que la partie positive ou négative de I'impulsion. Le détecteur occupe une place de 250
um? en incluant les capacités de découplage. Sur la Figure 26 est représentée la sortie du détecteur
lorsque I'on injecte en entrée des impulsions FCC a un débit de 50 MHz.
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Figure 26 : Sortie du détecteur d'impulsion (entrée impulsion FCC a 50 MHz)

OUT Détecteur

Nous avons utilisé le générateur FCC présenté au chapitre | et un atténuateur pour tester le
détecteur. Nous avons pu détecter des impulsions de 40 mVpp. De cette valeur, nous déduisons une
sensibilité de détection de -64dBm@1Mbps. Cette valeur est supérieure a ce qui était prévu en
simulation et provient du fait que nous n’avons pas pu régler les tensions de polarisation aux valeurs
prévues en simulation car le détecteur devenait instable lorsque les seuils étaient réglés autour des
seuils optimaux (oscillation a 40 MHz). La Figure 27 montre I'oscillation mesurée en entrée du
systéme. Une oscillation de méme fréquence est présente sur la tension d’alimentation et sur les
tensions de contréle. En sortie, nous avons également mesuré un signal carré de fréquence 40 MHz.
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Figure 27 : Oscillation mesurée a I'oscilloscope sur I'entrée

Des simulations post layout ont permis de trouver une cause possible a ces oscillations. Un
découplage insuffisant en basse fréquence de la tension d'alimentation a été mis en évidence. Au
chapitre IV, nous présentons un récepteur complet qui utilise ce détecteur d'impulsion et les
solutions proposées pour éviter ces oscillations.

V. Conclusion

Ce chapitre a été consacré a I’étude des architectures pour la détection des signaux ULB de type
impulsionnel.

Dans une premiére partie, une analyse de I'état de I'art nous a permis de mettre en évidence les
caractéristiques dominantes des différentes architectures utilisées dans la bande de fréquence 3.1 -
10.6 GHz. Il apparait clairement que seule la famille des récepteurs non cohérents peut répondre aux
besoins d’applications nécessitant un faible colt de fabrication et une faible consommation de
puissance associée a des débits de communication faibles ou modérés. Dans cette catégorie de
détecteurs, les récepteurs a super régénération montrent les meilleures performances concernant la
sensibilité et I'énergie consommée pour la détection d’un bit. Néanmoins les récepteurs a détection
d’énergie, qui ont des performances moindres en termes de sensibilité, offrent comme avantage une
architecture trés simple ou il est possible de mettre en ceuvre une gestion d’alimentation qui
consiste a éteindre le récepteur entre deux impulsions recues. Deux récepteurs a détection d’énergie
utilisant cette technique ont démontré les meilleures performances concernant la consommation de
puissance pour des faibles débits de communication.

Dans la deuxieme partie nous avons proposé une analyse théorique simple et compréhensive de la
détection des signaux ULB impulsionnels avec une détection d’énergie ou avec une détection de
créte. Nous avons mis en évidence I'effet des différents parametres du systeme de réception (bande
passante, facteur de bruit du LNA, temps de mesure) sur le taux d’erreur binaire et sur la portée de
communication. Il apparait que la détection de créte, bien qu’ayant des performances en retrait par
rapport a la détection d’énergie, autorise des portées suffisantes pour certaines applications.

Dans la derniére partie nous avons proposé une architecture de détecteur d’'impulsions ULB basée
sur le principe de la détection de créte. Le détecteur, réalisé dans une technologie CMOS 130nm,
présente une sensibilité de -64dBm@21Mbps pour une consommation de 8.4mW@1Mbps. Il peut
étre utilisé jusqu’a des débits de 100 Mbps ou il présente une consommation de 84 pj/bit.
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|. Introduction

Les architectures des récepteurs non cohérents ont été analysées au chapitre précédent.
L’architecture d'un récepteur a détection d’énergie ou a détection d’amplitude est relativement
simple et fait apparaitre deux blocs principaux pour la partie analogique radiofréquence: le
détecteur qui a été étudié au chapitre précédent et I'amplificateur faible bruit (LNA). Lorsque le
récepteur est intégré sous la forme d’un "System in Package" comprenant une antenne et un circuit
intégré analogique incluant le LNA et le détecteur, le LNA doit assurer trois fonctions principales : (i)
I'interface avec I'antenne et son interconnexion, (ii) 'amplification du signal regu permettant un bon
traitement par le détecteur et (jii) la réduction de la puissance de bruit ou de la tension de bruit
présentée en entrée du détecteur qui rejaillit directement sur la portée de la communication pour
une puissance d’émission donnée. Le réle d’interfacage exige que I'impédance d’entrée du LNA soit
égale a 50 Q pour assurer une bonne adaptation d'impédance avec I'antenne et son interconnexion.
En pratique le bon fonctionnement des détecteurs d’énergie ou d’amplitude exige des niveaux
d’amplification élevés supérieurs a quelques dizaines de dB. La réduction de I'effet du bruit demande
un facteur de bruit faible et une bande équivalente de bruit réduite au maximum tout en respectant
la bande passante utilisée par le signal.

Dans le contexte particulier des applications faible co(t, la mise en ceuvre technologique du
récepteur qui a un fort impact sur le colt de fabrication, est un élément de toute premiere
importance. L'utilisation d’'une technologie CMOS standard pour I'intégration de la partie analogique
du récepteur avec une occupation de surface faible ainsi qu’une technologie de report et
d’interconnexions utilisant des procédés industriels standards permettent d’obtenir des niveaux de
codt de fabrication compatibles avec les applications visées.

Nous présentons dans la premiére partie de ce chapitre un état de I'art des amplificateurs faible bruit
pour la bande FCC. Nous étudierons les quatre topologies principales de LNA présentes dans la
littérature : (i) les LNAs distribués, (ii) les LNAs a contre réaction, (iii) les LNAs a grille commune, (iv)
les LNAs a source commune a cellule d’adaptation de type LC passe-bande. L’objectif sera de dégager
les aptitudes de ces architectures dans notre cadre d’application ou les critéres de performances
principaux sont I'aptitude a réaliser le meilleur compromis gain / bruit / bande équivalente de bruit/
occupation de surface.

Dans la deuxiéme partie du chapitre, nous présentons différentes réalisations de LNA pour les
principales bandes de fréquences ULB. Comme nous l'avons fait pour les générateurs d'impulsions,
lorsque cela est possible, la transition puce - circuit imprimé a été intégrée a la cellule d’adaptation
du LNA. Dans le cas contraire le LNA a été connecté avec la transition passe bas étudiée au chapitre |
et nous étudierons I'effet de cette interconnexion sur ses performances.

Dans la derniere partie, nous présentons la conception d'un récepteur pour les applications FCC.

Nous présentons notamment les problemes posés par I'interfacage entre le LNA et le détecteur et les
solutions adoptées.
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Il. Etat de I'art sur des LNA ULB pour la bande 3-10GHz
II.L1.  LNAsdistribués

Le principe des amplificateurs distribués, qui a été formulé des 1936 par Percival [1], est décrit sur la
Figure 1. Chaque OTA injecte sur la ligne de sortie un courant image de la tension d’entrée. En
additionnant en phase tous les courants injectés dans la ligne de sortie, une amplification du signal
d’entrée est obtenue sur une bande de fréquence trés importante. Le gain en puissance d’un
amplificateur distribué idéal a été calculé en [2] [3] et est donné par la relation (1).

G- [%) (1)

Avec N le nombre d’étages, gm le gain d'un OTA et Z, la valeur de I'impédance caractéristique des
lignes.

Z

iy

Z, Z,

|||—

Figure 1 : Principe d’un LNA distribué a 3 étages [4]

La bande passante d’un amplificateur distribué peut étre trés grande car les capacités parasites des
transistors peuvent étre absorbées par les lignes de transmission d’entrée et de sortie. Dans la
gamme de fréquence ULB 3.1 - 10.6 GHz, les lignes sont généralement synthétisées par des éléments
LC (Figure 2) en respectant la relation (2). Le gain de I'amplificateur est alors limité par la résistance
série des inductances et par conséquent il existe un nombre optimum d’étages dépendant de la
technologie permettant de maximiser le gain. L'utilisation d'éléments LC réduit également la bande
passante de I'amplificateur. La fréquence de coupure maximale de I'amplificateur est donnée par la
relation (3).

Z. == 2)
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Figure 2 : Principe d’un LNA distribuée 3 étages avec lignes synthétisées [3]

Le Tableau 1 résume les performances de quelques réalisations de LNAs distribués dans la bande
FCC. De maniere générale, ce type de LNA présente les caractéristiques suivantes: (i) un gain
constant dans une grande bande passante, (ii) un gain relativement faible en comparaison des autres
topologies car il résulte de I'addition et non du produit de I'amplification des étages élémentaires,
(iii) une taille de circuit relativement importante d0 au nombre d’inductances nécessaires a la
synthése des lignes. Par exemple, en [4] les auteurs ont obtenu un gain variant de moins de 1 dB
dans 21 GHz de bande passante (Cf. Figure 3).

20 T T T T T T T T T T T T T 0
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o »
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= Q.
&' EREINN @
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5 - —60
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o & : : i i TR W— -80
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frequency (GHz)

Figure 3 : Gain du LNA présenté en [4]
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ne | TEChnO. | vdd | Freq, '\S/'flx Gain | NE | Pugs | IIP3 | Taille | Conso. | oo

@m) | (V) | (GH) (dB) (dB) | (dB) | (dBm) | (dBm) | (mm?) | (mW)
T T

B | eS| 3 [P | e s |s1| 7 | 15 |02 | s | 2200
CMOS DC - 1.8-

[4] 0.09 NC oy | 65| 154 |7 NC -6.6 0.41 12.5 Non
CMOS 0.04 - 4.2 -

[5] 018 13 | "o, | 16 8 6o | 85 3 1.16 9 Non

[6] CMOS | 56 | 27| 0 | 10 | 47 NC 0 1.57 7 Non
0.18 9.1

[7] SiGe 3 | 9% | 40| 69 |32 ] 25 8 NC 825 Non
0.35 5.5

[8] C(')Vllgs 1 D1C2- -12 15 2435' 35 4.5 0.44 26 ESD

[9] c(n)wlc;s 1.5 0';’ | -6 6.3 6 NC 10 0.33' | 276 Non

[10]? C(')Vll(;s 1.8 D1C7' -13 8 3'54 | NC NC 0.39 34.2 Non

Tableau 1 : Etat de I'art sur les LNAs distribués
! partie active et circuits de polarisation exclus
2 simulation

En [9], les auteurs ont réduit la taille du LNA en utilisant des inductances dites "multiports" (Figure 4).
Par une réalisation croisée des inductances, quatre inductances ont pu étre obtenues pour la taille de
deux inductances. Cependant le couplage entre ces inductances est important (Figure 5). Il en résulte
un gain non constant dans la bande passante de I'amplificateur (Figure 6).

1 ] R Gl
Csub1 Rsub1 'E% Rsub2 sub3 'E% Rsuba
i §.Ub.2. i 4
I Ve T eV veid % %'Yssvss % 3% YeaYei0¥

Ysub1 ysub2 Ysub3 ysub4 Ysubs

Figure 5 : Modeéle électrique du circuit présenté en [9]
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Sij [dB]

Frequency [GHz]

Figure 6 : Parameétres S du circuit présenté en [9]

En [3], les auteurs ont remplacé les inductances de la puce nécessaire a la synthese des lignes par les
inductances provenant des fils d'interconnexion du boitier choisi (SSOP-24). La bande passante de ce
LNA est limitée (<3 GHz) en raison de la valeur importante de l'inductance provenant des fils
d'interconnexion du boitier et de la technologie utilisée (CMOS 0.8 pm). Notons que chaque
inductance nécessite au moins deux pads de connexion sur la puce.

De ces différentes réalisations on peut conclure qu’en régle générale avec cette architecture il est
difficile d’obtenir un LNA de taille réduite, que le rapport gain/consommation est souvent faible, et
qu’il est difficile d’obtenir une réponse de type passe-bande ajustée au signal ULB.

1.2. LNAs a contre réaction

Une des topologies les plus utilisées dans la bande ULB utilise une contre réaction entre I'entrée et la
sortie du premier étage pour réaliser l'adaptation avec I'antenne. Cette contre réaction
généralement résistive peut également étre réactive. Le schéma de principe d’'un amplificateur a
contre réaction résistive est présenté sur la Figure 7.

Figure 7 : Architecture d’'un amplificateur a contre réaction négative [11]

En ignorant les capacités parasites du transistor M;, on peut obtenir de maniére simple les
expressions des caractéristiques de ces amplificateurs. Les relations (4) et (5) montrent qu'un
compromis est nécessaire entre le gain (Av) et I'impédance d’entrée (Rin) (et par conséquent avec le
coefficient de réflexion) [11].

R; +R,

= 4
1+gm.R, @

in
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()

En [11], les auteurs présentent un LNA a contre réaction résistive ayant un gain en tension de 17 dB
et une impédance d’entrée de 50 Q. Pour obtenir ce gain, la résistance R a été fixée a 350 Q. En
imposant gm; & 50 mA.V'*, on déduit une valeur d'impédance de charge R, valant 233 Q.

La bande passante d’un tel systeme est limitée principalement par la constante R-C du nceud de
sortie. Toujours en [11], les auteurs proposent de diminuer I'impédance de sortie en utilisant un
buffer dit "source follower" pour améliorer la bande passante de ce LNA. La contre réaction est
réalisée entre I'entrée et la sortie du buffer (Figure 8). En ignorant Lg et les capacités parasites, les
relations (6) et (7) montrent la nouvelle relation entre le gain et I'impédance d’entrée du circuit.

1+gm,.R;
in = (6)
gm,(1+gm.R,)
pv =R (7)
=

En conservant les mémes paramétres que précédemment (un gain en tension de 17 dB, une
adaptation sur 50 Q et gm; fixé a 50 mA/V), on déduit les nouvelles valeurs de R, et R; (140 Q et 350
Q). L'impédance de sortie est ainsi réduite et vaut R, permettant d'augmenter la bande passante du
LNA. L'inductance Lg permet de compenser le manque de gain en haute fréquence di aux capacités
parasites.

VdLI
%RI,

Figure 8 : Architecture du LNA a contre réaction négative [11]

Les auteurs ont également étudié I'effet des protections ESD des pads d'entrée sur I'adaptation du
circuit. La capacité parasite engendrée par le pad d’entrée et les diodes de protection est estimée a
250 fF. Sur la Figure 9, I'effet de cette capacité sur I'impédance d’entrée du circuit est présenté
(Lb=0 nH). Les auteurs proposent de compenser cette capacité parasite grace a l'inductance
provenant du fil d'interconnexion connectant I’'entrée du LNA au circuit imprimé en réalisant une
adaptation de type LC.
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—0—Lb=0nH

== Lb=0.5nH
S| —A—Lb=1.0nH
—>¢=Lb=1.5nH
——Lb=2.0nH

Figure 9 : Effet de la capacité et de I'inductance du Fil d'interconnexion sur I'impédance d’entrée du circuit

[11]

Le LNA de la Figure 8 a été réalisé dans une technologie CMOS 90 nm et a été connecté a un circuit
imprimé de type FR4 par des fils d'interconnexion. L'inductance provenant des fils d'interconnexion a
été estimée a 1.5 nH. Les performances de ce LNA sont résumées dans le Tableau 2 et sur la Figure

10.

vdd

Surface active

Surface avec
pads

Consommation

IP3

1.2V

0.066 mm*

0.178 mm*

20 mW

-8 dBm

Tableau 2 : Performances du LNA présenté en [11]
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Figure 10 : Performances du LNA présenté en [11] : (a) S21, (b) S11, (c) facteur de bruit (NF)
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D’apres les auteurs, les différences entre simulation et mesure proviennent de la difficulté a réaliser
une inductance de 1.5 nH avec un fil d'interconnexion (la longueur du fil d'interconnexion a été fixée
a 1.5 mm en partant du postulat que celui-ci génére une inductance de 1 nH par mm). Notons que les
auteurs ne parlent pas de I'effet des fils d'interconnexion reliant les masses du circuit imprimé et de
la puce ni de la capacité parasite sur le circuit imprimé.

En [12], les méme auteurs proposent un LNA entiérement différentiel reprenant I'architecture de
[11] en changeant la résistance de charge R, par un "shunt peacking inductor". Pour réduire la taille
du circuit, I'inductance de charge est synthétisée par une inductance active réalisée a partir d’'une
résistance et d’un transistor. Le modéle de I'inductance active étant limité en fréquence, la bande
passante du systéme est de 8 GHz. Le "shunt peacking inductor" permet d’obtenir un gain constant
dans la bande passante du LNA sans pénaliser les hautes fréquences. La taille du circuit peut donc
étre réduite en supprimant l'inductance Lg. L’adaptation du circuit est réalisée en utilisant le méme
principe que celui décrit en [11]. Le circuit a été réalisé avec une technologie CMOS 90 nm et a été
connectée a un support de type FR4. Les performances de ce LNA sont résumées dans le Tableau 3.

. Surface
vdd Freq. Galn_en Max S11 Conso. Surf_ace avec NF IIP3
(GHz) tension (dB) active
pads
14v | 01-8 | 16 | -tode | 16 | %03 | OB 45, 58| _odm
mm mm

Tableau 3 : Performances du LNA présentée en [12]

En [13], une autre architecture de LNA basée sur une contre réaction est présentée. Les auteurs
utilisent deux résonateurs RLC pour réaliser des contres réactions. L'architecture de ce LNA et son
modele petit signal sont représentés respectivement sur la Figure 11 et sur la Figure 12.a.
L’'impédance d’entrée de ce circuit peut étre calculée a partir du modeéle petit signal simplifié défini a
la Figure 12.b.

shunt-peaking

series-peaking

R|)2
Rea \ L

a2 RFqur
G,
resistive ! =
-feedback \RF G
RF.. W
o 00— M,
R(Hj Lg
Ls;
VG]

Figure 11 : Architecture du LNA présenté en [13]
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Figure 12 : Modele petit signal du circuit présenté en [13]. (a) Modele réel (b) Modéle simplifié

L'impédance d’entrée du LNA (Zy) est calculée a partir des équations (8) (9) et (10).

ZIN :ZIN1//ZF (8)
1 m,.L

Z|N1 = p'(LGl + LSl) + + gcl L (9)
““Gs1 GS1

2, =pReefy, Re 1 (10)

gm, p.gm.L, gm

D’aprés ces équations, I'impédance d’entrée est constituée de deux résonateurs RLC paralléles. En
jouant sur les fréquences de résonnances et leur coefficient de qualité, il est possible d’adapter le
circuit sur une large bande passante (Cf. Figure 13).

)

=

»

©

2

©

3

s "25 W | —2zy=2,1Z; (Eq. 2)
-30 ® | e Zy=Z (Eq.(7)
.35 ce0r Zy = Zyy (EQ. (8))
-40 T

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
Frequency (GHz)
Figure 13 : S11 du LNA présenté en [13]

Les auteurs ont obtenu un coefficient de réflexion inférieur a -10 dB entre 2 et 20 GHz grace a cette
méthode d’adaptation.
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En [14], les auteurs proposent un autre LNA & contre réaction résistive permettant d’élargir la bande
passante du circuit tout en réduisant sa taille. L’architecture du LNA est représentée sur la Figure 14.

Vpp e

j"- ad RFoul

RF Choke

Va1 =
Figure 14 : Architecture du LNA présenté en [14]

L’adaptation en basse fréquence du circuit (sans Cy et Lg) est réalisée grace a une inductance de
dégénérescence (réalisé a partir d’une ligne T;). La variation de I'impédance en entrée du circuit est
représentée sur I'abaque de Smith en fonction de la fréquence sur la Figure 15. En tracant un cercle a
coefficient de réflexion constant (-10 dB), on détermine la bande passante du LNA. La bande
passante a -10 dB du systéme est de 12.1 GHz. En ajoutant une inductance série et une capacité
paralléle, il est possible d’obtenir une bande passante de 22.5 GHz. Cette fréquence a été déduite de
I'abaque de Smith en rajoutant I'inductance L; et la capacité C,y permettant d’adapter parfaitement
le systeme a 18.2 GHz.
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Figure 15 : Variation de I'impédance d’entrée du circuit présenté en [14]

En [15], les auteurs reprennent I'architecture du LNA de la Figure 14 sans la capacité Cy et proposent
une intégration de type SiP pour optimiser les performances du LNA. Le circuit est connecté a un
circuit imprimé par "flip chip". Un modele électrique équivalant d’un "bump" d’interconnexion a été
extrait de simulations électromagnétiques (Figure 16).
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IPD
Figure 16 : Modéle équivalant d’un "bump" [15]

L'inductance L¢ et I'inductance de choke ont été réalisées sur le circuit imprimé (Figure 17). Lors de la
conception des inductances sur le circuit imprimé, I'inductance provenant des "bumps" de connexion
a été soustraite de la valeur de I'inductance a réaliser. Malgré le déport de ces inductances sur le
circuit imprimé, la taille et les performances de ce LNA sont semblables a celles du LNA présenté en
[16] qui integre ces éléments sur la puce.

Figure 17 : Circuit imprimé accueillant le LNA présenté en [15]

En [17], les auteurs proposent un LNA a contre réaction utilisant des transformateurs intégrés
connecté a un circuit imprimé par I'intermédiaire de fils d'interconnexion. Pour éviter que les fils
d'interconnexion ne dégradent les performances du LNA, le circuit a été enterré dans le circuit
imprimé pour minimiser la longueur de ces fils. La longueur des fils d'interconnexion réalisée est
comprise entre 200 et 250 pm générant une inductance d’environ 0.25 nH.

Figure 18 : LNA présentée en [17]

Le Tableau 4 présente les performances des LNAs a contre réaction présentés dans ce paragraphe
avec celles d’autres LNAs a contre réactions publiés.
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nef | TECNO. | Vdd | Freg. '\S/Iflx Gain | NF | Pius | IIP3 | Taille | Conso. | o,
(um) | (V) | (GHy) (dB) (dB) | (dB) | (dBm) | (dBm) | (Mm% | (mW) J
0.090 ESD + Fils
11 | goos | 12 | 029 | -0 | 10 | 428 | Nc 8 0.18 20 A
0.090 . ESD + Fils
12 | ooy | 14| 018 | -10 | 16" | 3458 NC | 41 | 014 16 i
0.18 15
131 | gnos | NC | 1o | 86 | 122 | 3747 | 22 11 | o054 10.3 Non
0.13 13-
131 | guos | NC | 1oa |175| 79 | 2546 | -14 4 0.44 10.7 Non
0.090 31
4] | Guos | 12 | 1ng | 141|105 | 294 | - 4 014 | 216 Non
14| 2990 145 | 1628 | 10 | 96 | 2945 -9 4 014 | 216 Non
oos | 12 |1 6 | 294, . .
0.18 —
151 | oo | 12 | 211 | Ne | 11 | 3448 | Ne NC | 0.36 12 Flip Chip
0.18
[6] | o | 12 | 2115 | 10 | 10 | 36 | 85 3 0.33 13.4 Non
0.13 31
071 | guos | 12 | 19g | 99 | 151 | 2529 | Ne | 51 | 087 9 ESD
0.13 31 ESD + Fils
071 | gies | 12 | 19g | 86 | 153 | 253 | Ne | 43 | 087 9 iy
ey | 918 1 1g | 3 | 73| 124 | 2737 ] Ne | -38 | 00312 | 144 Non
By I ot I 4 | 273 . . .

Tableau 4 : Comparaison des performances de différents LNA a contre réaction publiés
! gain en tension
? partie active

Le principal atout de cette topologie de LNA est de pouvoir éviter I'utilisation d’inductances pour
réaliser I'adaptation d’entrée et donc d’avoir un fort potentiel concernant I'occupation de surface de
silicium. En revanche avec les technologies faible colt actuelles, le facteur de bruit et le gain
montrent des performances médiocres sans I'utilisation d’inductances ou de transformateurs. |l est
également difficile de contrdler de maniére précise la bande passante pour réduire la bande
équivalente de bruit.

I1.3.  LNAsagrille commune

Dans les LNA a grille commune le signal a amplifier est injecté sur la source du transistor MOS
d’entrée. Les deux principales architectures de LNA a grille commune sont représentées sur la Figure
19. L'architecture du LNA de la Figure 19.b nécessite une valeur d’'inductance assez élevée pour étre
assimilable a un circuit ouvert a la fréquence d’utilisation. Il est néanmoins possible de la faire
résonner avec la capacité CGS du MOS d’entrée. Les modeles petits signaux de ces architectures sont
représentés sur la Figure 20.
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Vdd Vdd

Z|_ ZL

Vgs1 Vgs1

Vin loolat Vin

@ (b)
Figure 19 : Architectures de LNA a grille commune. (a) avec source de courant. (b) avec inductance

gmvgs nggs
T € T €
Vs I Cgys Vs % I Cgys
. N

Figure 20 : Modéles petits signaux des architectures de LNA a grille commune présentées a la Figure 19

En négligeant I'inductance du LNA de la Figure 20.b, I'impédance d’entrée d’un LNA a grille commune
est donnée par la relation :

1
Yy=pC.,. +— 11
IN p gs gm ( )

La transconductance du transistor d’entrée fixe la valeur de la partie réelle de I'impédance d’entrée
du LNA. Le LNA présente une impédance réelle d'entrée valant 50 Q2 lorsque cette transconductance
vaut 20 ms.

La référence [19] propose un LNA de type passe bande basé sur un premier étage de type grille
commune dont l'architecture est décrite sur la Figure 21. Les mesures montrent un facteur de bruit
inférieur a 6.5dB dans la bande de fréquence 0.4 - 10 GHz pour une consommation de puissance de
12mW.

Les performances en bruit peuvent étre améliorées en utilisant la technique d'annulation du bruit. La
référence [20] utilise cette technique ainsi que "l'inductive peacking” pour la réalisation d'un LNA
couvrant la bande 1.2 - 11.9 GHz avec un facteur de bruit inférieur a 5.1dB et une consommation de
20mw.
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Figure 21 : Architecture a base d'une topologie grille commune [19]

Le Tableau 5 résume les performances de LNA publiés utilisant cette architecture. Les principaux
points faibles liés a cette topologie sont un facteur de bruit élevé et la difficulté de contr6ler la bande
passante. Cependant I'occupation de surface peut étre faible car il est possible de réaliser
I’adaptation d’impédance sans utiliser d’inductance.

Ref Techno. | vdd | Freq. ';/Iflx Gain | NF Pids 1IP3 Taillg: Conso. Package
(um) | (V) | (GH2) (dB) (dB) | (dB) | (dBm) | (dBm) | (mm°) | (MW)

[19] C(')\_/'lgs 1.8 Ol'g' -10 11123 ‘é‘_‘;' NC -6 0.42 12 Non
[20] C(')\_/'lgs 1.8 1129 -10 | 9.7 ‘;51 NC 6.2 | 0.59 20 Non
[21] C(')\_/'Ogs 1.2 | 685 | -12 | 1335|565 | -15 62 | 0.22° 2.2 Non
[22] C(')\_/'lgs 1.5 f(fé -13 | 7-12 5'57' -10 | -2.23 | 1.03 45 Non
[23] C(')\_/'lgs 1.3 | 311 | -75 | 7-10 é‘%’ NC %_55' 0.38 2.4 Non
[24] C(')\_/'lgs 1.2 15'35 83| 11 3134 -14 NC 0.77 7.2 ESD
[25] C(')\_/'Ogs 1 f(fé -10 118% ‘;_2’ NC NC 0.13 8.5 Non
[26] C(')\_/'lgs 1.5 f(fé 10 | 17° 4 NC NC 2.4° 13.5 ESE,\;’

Tableau 5 : Comparaison des performances du LNA réalisé avec d’autres LNAs grille commune publié

! Bande passante a 1dB

2 Gain en tension
% Partie active
* Récepteur

1.4.

Amplificateurs a cellule d'adaptation de type LC passe-bande

Dans ce type d'architecture la cellule d'adaptation d'entrée est dimensionnée comme un filtre passe
bande dont la bande passante correspond a celle désirée pour I'amplificateur. La capacité Cgs du
transistor d'attaque est intégrée a un résonateur LC et la terminaison du filtre est réalisée a I'aide
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d'une dégénération inductive. La topologie d'un des premiers LNA CMOS utilisant ce principe est
donnée sur la Figure 22 [27]. Ce LNA utilise un filtre de Tchebychev d'ordre 3 comme cellule
d'adaptation. Un des avantages de cette architecture est de procurer un filtrage d'entrée intégré au
LNA qui correspond a la bande passante désirée. Le principal inconvénient réside dans le nombre
important d'inductances de la cellule d'adaptation d'entrée qui limite les performances en bruit et
aussi en termes d'occupation de surface. Le facteur de bruit peut étre amélioré en utilisant des
cellules d'adaptation d'ordre moins élevé [28][29][30].

Lorsque des bandes passantes relatives inférieures a 50% sont requises la méthode de conception
précédente n'est plus utilisable en raison des fortes valeurs d'inductances nécessaires a la réalisation
des résonateurs série. On peut alors utiliser des topologies utilisant exclusivement des résonateurs
paralléles et des inverseurs d'admittances localisés réalisés a base de capacités [30] [31] [32].

Enfin d'excellentes performances en terme de bruit ont été obtenues avec une adaptation de type LC
utilisant peu d'inductances et intégrant les éléments parasites liés a I'effet Miller pour réaliser une
adaptation de type LC passe-bande [33].

Vb-as

Figure 22 : Architecture typique d'un LNA a adaptétion de type LC passe-bande [27]

Les performances des principaux LNA passe-bande et source commune publiés sont résumées dans
le Tableau 6.
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nef | TeChnO. | vdd | Freg. 'g"ﬁx Gain | NF | Pug | IIP3 | Taille | Conso. | o\
(pm) (V) | (GHz) (dB) (dB) | (dB) | (dBm) | (dBm) | (mm? | (MW) 9
CMOS 23-

e | e | Ne | %y | 0| 10 | s | s 6.7 11 9 Non

28] C(I)\/I1038 15 |2-46| 10 | 95 | 36 | -6 08 11 16.5 Non

[29] C(I)\/I1038 12 | 6-10 | -11 | 27* |355| NC NC 0.4 16 Non
CMOS 6.8- )

B2 | oz | 12| Gs | 10 295" |449| N NC 0.4 15 Non

[33] C(')V'lgs 12 | 3-5 | 10 | 16 | <22 | -23 9 0.6 7.7 Non
CMOS | 15 | 31- 11 | 51 ;

B9 018 |sns| 106 | | sa | a5 | NC 12| 0467 | 9721 Non
CMOS 24- ,

B4 | 1| 2 | 2 [ 81| ne 21 | 049 46 Non
CMOS 31- 0- | 27-

351 | oz | 18 | Toe | 87 | 1ag | G | 19 9 NC 13.9 Non
CMOS 38-

B6] | Toqg | 15 | 1-10 | 0 | 121 | S| N 41 | 041 | 126 Non
CMOS 35-

B7 | “gos | NC | Gy | 10 | 227 | <65 | <197 | Nc | 0685 | 348 Non

[38] C(')V'Z%S NG | 24 | Nc | 15 | 35 | NC NC NC 10 Non

[38] C(')ng_)s NC | 24 | Nc | 148 | 35 | NC NC NC 10 BGA

[38] C(')V'Z%S NG | 24 | Nc | 136 | 38 | NC NC NC 10 QFN
) 1.53- : ; Fils

[39] |siGe035 | NC | T30 | 25 | 208" | 27 | Nc | 45 | NC | O'mA | .0
CMOS 31- 23- | 48- ; ; Fils

[40] 0.13 15 10.6 -10 264 | 7.7 21 -11.5 1°24 48 d'interco.

Tableau 6 : Performances des principaux LNA a adaptation LC passe bande et source commune publiés

! Gain en tension
2 Partie active
¥ Récepteur

Le point faible des LNAs a adaptation LC passe-bande est principalement I'utilisation d’inductances
pour réaliser I'adaptation d'impédance en entrée. Néanmoins cette topologie permet en contre
partie un trés bon contréle de la bande passante qui permet de minimiser la bande équivalente de
bruit. Les performances en termes de gain et de facteur de bruit sont satisfaisantes et peuvent égaler
les meilleures performances atteintes par les réalisations utilisant les autres topologies.

Certains auteurs ont étudié I'effet de I'interconnexion entre le LNA et le circuit imprimé.

En [39] et [41], le LNA est connecté par des fils d'interconnexion de taille standard. Comme les
auteurs travaillent en bande étroite autour de 1.55 GHz et 2 GHz, I'inductance provenant des fils
d'interconnexion est compensée par une capacité pour réaliser une adaptation LC a la fréquence
centrale.

En [38], les auteurs comparent une mise en boitier avec des fils d'interconnexion et avec un boitier

de type BGA. A 2.4 GHz, les performances du LNA connecté au circuit imprimé par I'intermédiaire
d’un BGA sont meilleures que celles du LNA connecté par des fils d'interconnexion. Cependant au
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dessus de 3 GHz, les mesures du LNA + BGA s’éloignent des mesures du LNA seul. Les mesures du
LNA + fils d'interconnexion restent prévisibles jusqu’a 10 GHz. Les auteurs expliquent que les
différences de mesure du LNA + BGA proviennent de la mutuelle inductance difficilement contrélable
entre le plan de masse sur le circuit imprimé et les inductances réalisées sur la puce.

En [40], les auteurs intégrent I'inductance parasite du fil d'interconnexion dans deux circuits LC en
échelle. Ceci nécessite I'ajout d'une capacité série sur le circuit imprimé. Les résultats ont été
obtenus en simulant la transition circuit imprimé - puce par une unique inductance.

lll. Intégration de LNA et de récepteurs ULB dans la bande
3-10GHz

Nous présentons dans ce paragraphe quelques conceptions de LNA ULB et de récepteurs ULB pour la
bande 3 - 10 GHz réalisées pendant cette thése. Ces conceptions ont été effectuées avec la
technologie HCMOS9 de STMicroelectronics disponible au CMP de Grenoble. Les résultats de
simulation présentés ont été obtenus en utilisant le "design kit" de cette technologie qui, outre une
modélisation haute fréquence des transistors MOS, offre des modeles de passifs valides pour la
bande de fréquence ULB 3 - 10 GHz. Les interconnexions de grandes dimensions sur la puce ont été
prises en compte en utilisant des modéles de lignes de transmission a pertes standards dont les
parametres ont été obtenus a partir de mesures effectuées au laboratoire [43].

l1l.L1. Conception d’une interface active circuit imprimé — puce a partir
d’une topologie a grille commune

Dans ce paragraphe, nous présentons la conception d’une interface active faible bruit de 11 GHz de
bande passante entre un circuit imprimé et une puce. L'interface active est obtenue par le "co-
design" d’un transistor connecté en grille commune et d’une transition par "wirebonding" entre la
puce et le circuit imprimé. Cette interface permet de convertir une tension d’entrée aux bornes du
circuit intégré en un courant qui permet I'attaque d’étages situés sur le circuit intégré qui ne sont pas
d’impédance 50 Q. Cette interface qui a une réponse de type passe-bas est opérationnelle a partir
des basses fréquences et pour toute la bande de fréquences ULB.

Dans le chapitre I, nous avons vu qu’un schéma électrique en = permet de modéliser avec une bonne
précision dans la bande de fréquence ULB une transition RF par "wirebonding" entre une ligne 50 Q
réalisée sur circuit imprimé et le pad "signal" de la puce. Nous avons vu que la transition électrique
entre le circuit imprimé et la puce pouvait étre optimisée en intégrant ses éléments parasites dans
un filtre passe bas. Pour réaliser I'interface active, nous utilisons cette transition et un transistor
connecté en grille commune. L'architecture de l'interface active et son modele petit signal sont
représentés Figure 23 et Figure 24.
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Figure 24 : Modele petit signal de I'interface active

Les valeurs des éléments constituant le modeéle électrique de la transition entre le circuit imprimé et
la puce ont été extraites de simulations réalisées avec le logiciel HFSS. Le modéle de la transition sous

HFSS et les variations des éléments du modéle avec la fréquence sont représentées sur Figure 25.
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Figure 25 : Simulation HFSS et extraction des éléments parasites de la transition circuit imprimé — puce

(HU) 1

Pour optimiser les performances électriques de la transition, nous utilisons le processus décrit au
chapitre I. La structure du filtre a synthétiser est représentée sur la Figure 26. En fixant une bande
passante a 11 GHz, le paramétre g2 du filtre doit satisfaire I'’équation (12). Un filtre passe bas de
Butterworth d’ordre 3 d’ondulation 0.41 dB donne g2 = 1.38. Les coefficients g1, g2 et g3 de ce filtre
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valent respectivement 0.69, 1.38 et 0.69. Une ondulation de 0.41 dB permet d’obtenir un coefficient
de réflexion inférieur a -10 dB dans toute la bande passante. Un tel coefficient de réflexion est
généralement suffisant pour un LNA ULB.

9,R _
Lfilter = Zﬂsztoﬂ = kag =1nH (12)
g
Cl_ filter — m = Cl + CPad_Carrier = 200 ﬂ: (13)
Co finer = % Cras_pie T C; +Cggy =200 fF (14)
277'-R0 fcutoff
R, = 1. 5002 (15)
gml
Liter

70000
VIN C1fter% % C2_fi|ter Ro

Figure 26 : Filtre passe bas

Pour synthétiser le filtre de Butterworth, il est nécessaire d’ajouter des capacités C1 et C2 sur le
circuit imprimé et sur la puce. La valeur de la capacité C1 est directement déduite de (13) et vaut 150
fF. Celle-ci est réalisée sur le circuit imprimé par lintermédiaire d’'une ligne d’impédance
caractéristique 33 Q et de longueur 0.9 mm. La valeur de la capacité C2 dépend de la valeur de la
capacité Cgsl et donc de la largeur de grille de M1. L'impédance de 50 Q2 en sortie du filtre est
obtenue en fixant la transconductance gm a 20 mS (15). Cette valeur de transconductance peut étre
obtenue pour différentes valeurs de largeur de grille M1 en jouant sur la polarisation du transistor.
Les simulations montrent qu’une largeur de grille de 45 um permet un bon compromis entre
consommation et facteur de bruit. La capacité C2 est ensuite déduite de (14).

Du modéle petit signal de la Figure 24, la valeur du courant loyr de sortie de I'interface active peut
étre déduite par (16).

V \'
IOUT = OmiVes: = % = % (16)

La valeur de la transconductance normalisée par rapport a I'impédance de 50 Q est présentée sur
Figure 27 qui montre une bonne correspondance avec I'équation (16) aux basses fréquences et dans
la bande passante visée.
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Figure 27 : Transconductance vs fréquence

La Figure 28 compare le coefficient de réflexion du filtre de Butterworth idéal avec celui de l'interface
active intégrant la transition circuit imprimé - puce (simulé sous HFSS) obtenu en simulation. Comme
la valeur de transconductance a été optimisée pour obtenir 20 mS a la fréquence de 11 GHz le
coefficient de réflexion est Iégerement dégradé aux basses fréquences car, comme le montre la
figure 27 la transconductance n’est pas constante dans toute la bande passante. En basse fréquence,
on estime que I'impédance d’entrée est proche de 75 Q. Cette variation d’impédance explique les
différences obtenues en dessous de 7 GHz entre le coefficient de réflexion du filtre de Butterworth
idéal et celui de I'interface active.

1/gm # 50 Ohm
A

-20

-40

S11 (dB)

-60 4

— Interface Active

-804 — Filtre Butterworth théorique

o 2 4 6 8 10 12 14
Frequence (GHz)
Figure 28 : Comparaison S11 filtre de Butterworth idéal et S11 de I'interface active

L’implémentation de la source de courant polarisant M1 (Cf. Figure 23) a un fort impact sur le facteur
de bruit et plus spécialement en haute fréquence. La simulation du facteur de bruit en fonction de la
fréquence est présentée sur la Figure 29. La Figure 29.a présente le facteur de bruit obtenu avec une
source de courant idéale, la Figure 29.b correspond au facteur de bruit simulé en implémentant la
source de courant par un miroir de courant classique (Figure 30.a). Le facteur de bruit peut étre
diminué autour d'une fréquence en utilisant une structure LC résonnante a la fréquence désirée
placée en série avec la source de courant suivant la configuration donnée sur la Figure 30.b. Ce
résonateur LC est synthétisé a partir d’une transition avec des fils d'interconnexion connectés a la
masse du circuit imprimé. Cette transition peut étre modélisée par un modéle en & semblable a celui
de la Figure 23. Une capacité Cx est ajoutée a Cpaq pie pOUr obtenir une résonance proche de la
fréquence de coupure de I'interface active. L'utilisation de fils d'interconnexion permet de diminuer
le facteur de bruit de l'interface active dans la bande de fréquence ULB comme le montrent les
résultats de simulation du facteur de bruit représentés sur la Figure 29.c sans augmenter la surface
de la puce.
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Figure 29 : Facteur de bruit en fonction de la fréquence. (a) avec une source de courant idéale, (b) avec la
source de courant de la Figure 30.a, (c) avec la source de courant de la Figure 30.b

Vd Vbiast

Figure 30 : Implémentation de la source de courant. (a) par un miroir de courant classique, (b) par un miroir
de courant amélioré

Les performances simulées de I'interface active sont résumées dans le Tableau 7.

Bande passantea 1dB | Max S11 (dB) | Conso. NF

11.4 GHz -11dB 1.66 mW | <3.3dB

Tableau 7 : Performances simulées de I'interface active

l11.2.  Conception d’un LNA passe bas a partir de I'interface active a
topologie grille commune

Dans ce paragraphe, 'interface active précédente est utilisée pour concevoir un LNA passe bas
pouvant étre utilisé pour les applications FCC (3 - 10 GHz). L’architecture du LNA est représentée sur
la Figure 31. Le premier étage de ce LNA est constitué de I'interface active. Le second étage convertit
le courant oyt €n une tension de sortie Vour disponible sur une impédance élevée telle que celle d’un
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détecteur de créte ou d’énergie par exemple. En effet, comme indiqué au chapitre précédent, un
LNA dédié aux applications ULB doit fournir une tension élevée sur une haute impédance provenant
d’un détecteur d’'impulsions ou d'un multiplieur. En sortie du LNA une capacité de 60 fF a été ajoutée
pour simuler I'impédance d’entrée de I'étage suivant.

VDD=1.2V
R1

_I

Chiock

IJ§2 lgias1 E _H—l_l

i .
i H "O0000—

el B T
: ,: Cpad_dd Veias2
Ll
b=
o
- I-

O N I SO
Codesign de
I'interface

passive

Convertisseur courant -

Modeéle transition avec Codesign de l'interface )
tension

bondwires active

Interface active

Figure 31 : Architecture du LNA passe bas utilisant I'interface active

Le modéle petit signal du deuxieme étage du LNA est représenté sur la Figure 32 en négligeant la
capacité entre la grille et le drain de M, et M. Le courant loyr du premier étage est converti en une
tension Vg, par I'intermédiaire de la résistance R;. En négligeant la capacité entre la grille et le drain
de M, cette tension peut étre calculée analytiquement :

R
Vv =1 - 17
GS2 out 777 ja) R11sz (17)
Avec
R, =R, 1 Rdsl (18)
sz = Cdsl + Cgsz (19)

Le gain en tension du premier étage du LNA peut étre calculé a partir des équations (16) et (17) :

A\/ — VGSZ — Rll/RO
1 .
VIN 1+ Ja) Rllcgsz

(20)

La tension Vgs2 est ensuite amplifiée par un étage cascode (M, et M3). Le deuxieéme étage requiert
un transistor avec une largeur de grille importante pour maximiser le gain. Cependant un transistor
trop large engendre une capacité Cgs importante réduisant le gain du premier étage. Pour
augmenter le gain du second étage une charge de type "inductive series picking" a été implémentée.
En jouant sur les fréquences de coupure des deux étages, il est possible d’obtenir un gain constant
dans toute la bande passante. Les gains en tension simulés du premier et deuxiéme étage ainsi que
celui du LNA sont représentés sur la Figure 33. Le gain et la fréquence de coupure a 3 dB du premier
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étage valent respectivement 15.6 dB et 3 GHz. Ces valeurs correspondent bien aux valeurs
théoriques présentées en (20) qui prédisent un gain de 16.4 dB et une fréquence de coupure a 4 GHz.

|out

Ras1 l Cst R4 l Cgsz ng*VQSZ Rout_cascode R> C_ l Vout

Figure 32 : Modéle petit signal du deuxieme étage du LNA
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Figure 33 : Simulation du gain en tension du LNA

La simulation du facteur de bruit du LNA est présentée sur la Figure 34. Le coefficient de réflexion est
le méme que celui de I'interface active présentée sur la Figure 28.

6.0
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52
5,0

48
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44

Facteur de bruit (dB)

4,2 i
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0 2 4 6 8 10 12 14
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Figure 34 : Simulation du facteur de bruit du LNA

La partie active du LNA a été réalisée dans une technologie CMOS 0.13 pum. Cette puce a été
connectée a un substrat de type Rogers 4003. La photographie de la réalisation du LNA est présentée
sur la Figure 35. Le LNA occupe une surface de silicium de 0.2 mm? et consomme 8.6 mW. Les
comparaisons entre simulations et mesures du coefficient de réflexion et du gain sont présentées sur
la Figure 36 et sur la Figure 37.
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Si I'on se référe au Tableau 5 qui présente les résultats publiés de LNA a grille commune, notre
conception qui intégre la transition puce-carte couvre toute la bande ULB et présente un gain en
tension important et une surface de silicium faible. Par ailleurs, grace a I'utilisation du codesign, il n’y
a pas d’inductance intégrée sur le trajet du signal avant la grille du premier transistor d’amplification.
Cela permet d’obtenir un facteur de bruit faible pour cette topologie réputée bruyante. Il convient de
noter toutefois que le facteur de bruit du LNA, dont la sortie est a haute impédance, n’a pas été
vérifié par des mesures sur le prototype réalisé.

g BN ERREENRAEN
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aER Iy -

af  12aa
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Figure 36 : Comparaison mesure et simulation du S11 du LNA passe bas grille commune
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Figure 37 : Comparaison mesure et simulation du gain du LNA passe bas grille commune

Chapitre IlI 122



Intégration des récepteurs ULB non cohérents

I11.3.  LNA source commune adaptés par cellules LC passe-bande

Nous présentons dans ce paragraphe quelques conceptions de LNA utilisant la topologie source
commune adaptée par une cellule LC passe-bande.

I11.3.a. LNAs ULB pour de grandes bandes passantes relatives

Dans cette partie, nous présentons deux LNAs pour les bandes de fréquence 3.2 - 4.7 GHz et 3.1 -
10.6 GHz. Les filtres d'entrée de ces deux LNA sont réalisés entierement sur la puce. Nous étudions
ensuite I'interconnexion de ces LNAs en utilisant la transition puce-circuit imprimé étudiée au
chapitre I.

LNA 3.1-10.6 GHz
La structure du LNA 3.1 — 10.6 GHz est représentée sur la Figure 38. Le LNA est constitué d’un filtre

passe-bande d’ordre 2 en entrée, d’'un étage cascode chargé par une inductance et de deux étages
passe bas a charge active.

Vdd Vdd
Vdd
VVdd3 I [ VVdd3 I [
L Vbiasz Vpias2

Coiosk ~ Chblock Chiock]

Vo [ |J4[ L

I

Vbiast =
C1= |_1=
Ugib  b*Uyg, |:
T )
Urgzb  pruy/
[¢}]
Ls

Figure 38 : Structure du LNA source commune pour les applications FCC

Les valeurs des éléments constituant le filtre d'entrée dépendent du type de filtre, de I'ondulation et
de la bande passante choisie. Pour un filtre passe bas du 2°™ ordre, en définissant le type de filtre et
son ondulation, les paramétres g1, g2 et g3 sont obtenus [42]. En fixant une fréquence centrale et
une bande passante et en "dénormalisant” (équations (21) a (26)), toutes les valeurs des éléments
constituant le filtre passe bande sont obtenues.

Af =1, — f., = bande passante (21)
fo =+ o * Fin = fréquence centrale (22)
R, =impédance de normalisation (23)
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b= Af—f bande passante relative (24)
0
R

U =—2 (25)
Dq

Uo =y (26)
R, *o,

Pour un filtre, dont la bande passante correspond a la totalité de la bande de fréquences FCC (3.1 -
10.6 GHz), adapté sur une impédance de 50 €2, nous obtenons les parametres de dénormalisation du
Tableau 8.

RO 50 Q
fmin 3.1*10°
fmax 10.6*10°

Af 7.5%10°

f0 5.7*10°

b 1.3

Tableau 8 : Paramétres de dénormalisation du filtre FCC

Un filtre de Tchebychev de 0.3 dB d’ondulation permet d’obtenir un coefficient de réflexion inférieur
a -11.7 dB dans toute la bande FCC. Les valeurs des éléments d'un tel filtre sont données dans le
Tableau 9.

gl 1.18
g2 0.7
g3 1.7
Ly 154 nH
Cy 500 fF
L, 0.74nH
Cz 1 pF
Rout 29 Q

Tableau 9 : Parameétres du filtre de Tcheybychev de 0.3 dB d’ondulation

La capacité C, est réalisée avec la capacité Cgs du Mos d’entrée. L’adaptation du circuit sur 50 Q est
réalisée a condition que la relation (27) soit satisfaite.

gm*Ls
Cgs

Rout = =29Q (27)

Le bruit ajouté par le 1* étage du LNA peut étre minimisé en égalant I'impédance d’entrée a une
impédance Zopr donnée en (28) ou A et B sont des parameétres technologiques dépendant de la
polarisation [43].

Zopr = - - jLo (28)
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De méme le gain du premier étage dépend de la valeur de la transconductance gm ainsi que de la
valeur de I'inductance Ls [43].

Un compromis est donc nécessaire entre gain, facteur de bruit, consommation et adaptation lors de
la conception du premier étage. Les valeurs finales extraites en simulation de Cgs et Rout sont
présentées sur la Figure 39.
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Figure 39 : Impédance d'entrée du MOS

La réponse du premier étage est de type passe bas du 2°™ ordre avec un coefficient d’amortissement
inférieur a 0.707 [43]. Le deuxieme et troisieme étage d’amplification ont été réalisés a partir de
charges actives ayant une réponse de type passe bas d’ordre 1 dont les fréquences de coupures sont
inférieures a la fréquence haute de la bande ULB. Il est possible d’obtenir un gain quasiment
constant dans les 7.5 GHz de bande en compensant la chute des gains du 2°™ et 3°™ étage par
'augmentation du gain du 1* étage en haut de bande qui résulte du faible coefficient
d’amortissement de cet étage [30]. Pour connecter le LNA au circuit imprimé, nous utilisons la
transition présentée au chapitre |. La puce est connectée au circuit imprimé par I'intermédiaire de fils
d'interconnexion. Les éléments parasites de la transition sont intégrés dans un filtre passe bas de
Butterworth d’ondulation 1.1 dB et de 11 GHz de bande passante.

Les variations du coefficient de réflexion du LNA obtenues par simulation sont présentées sur la
Figure 40 et comparées a celles du filtre de Tchebychev idéal d’ondulation 0.3 dB. Les différences
d’adaptation s’expliquent par la valeur de Rout qui n'a pas été congu pour obtenir 29 Q dans la
bande passante mais pour minimiser le bruit ajouté par le 1* étage. Le gain en tension ainsi que le
facteur de bruit du LNA sont présentés a la Figure 41 et a la Figure 42.
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Figure 40 : Variations fréquentielles simulées du coefficient de réflexion du filtre de Tchebychev idéal, du

LNA et du LNA intégrant la transition puce — circuit imprimé
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Figure 41 : Simulation du gain en tension du LNA et du LNA intégrant la transition puce — circuit imprimé
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Figure 42 : Facteur de bruit simulé du LNA et du LNA intégrant la transition puce — circuit imprimé

Si I'on se référe au Tableau 6 qui rassemble les résultats de publications des LNAs a source commune,
notre LNA montre en simulation de trés bonnes performances pour ce qui concerne le gain et le
contrle de la bande passante au prix d’une consommation de puissance importante. Cette
consommation de puissance peut étre fortement réduite dans le cas de signaux impulsionnels de
faible débit en "éteignant" le LNA entre deux impulsions [44].
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Conception d'un LNA pour la bande de fréquence 3.2 — 4.7 GHz

Nous présentons dans ce paragraphe un LNA pour la bande 3.2 - 4.7 GHz qui constitue le premier
étage d’un récepteur cohérent dont I'architecture est représentée sur la Figure 43 [45]. Le LNA est
chargé par deux multiplieurs différentiels. L’architecture du LNA qui est représentée sur la Figure 44
est identique a celle du LNA précédent pour ce qui concerne les deux premiers étages. Le troisieme
étage réalise la conversion d’une tension référencée en tension différentielle.

Mixer 5-bits ADC

I

3

5th order p Dout!

gm-C filter

Mixer 4 GHz

-~ DoutlQ
16x(2.5 ns Windows)
Generator

( Operation
Operation Decoder
Controller

Clock Serial Data Link
T_’ Frequency Synthesis 50MHz Parallel Port

Figure 43 : Architecture du récepteur
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Figure 44 : Architecture du LNA 3.2 — 4.7 GHz

Le filtre d’entrée du LNA a été réalisé a partir d’un filtre de Tchebychev de 0.2 dB d’ondulation
permettant d’obtenir un coefficient de réflexion inférieur a -12 dB dans la bande passante du filtre.
La Figure 45 compare le coefficient de réflexion simulé a celui mesuré en entrée du circuit intégré. Le
LNA présente en simulation un gain en tension maximal de 36 dB pour un facteur de bruit valant 2.44
dB. La tension de controle V¢, permet de faire varier le gain du LNA de 15 dB jusqu’a 36 dB en
maintenant un facteur de bruit inférieur a 6 dB (Figure 46). Ce LNA présente un temps de
propagation de groupe constant dans la bande passante comme le montre la Figure 47.
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Figure 45 : Comparaison mesure — simulation du coefficient de réflexion du LNA 3.2 - 4.7 GHz
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Figure 46 : Variations simulées du facteur de bruit et du gain en fonction de Verg.
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Figure 47 : Déphasage entre I'entrée et la sortie du LNA

Ce LNA a été connecté au circuit imprimé avec une transition similaire a celle du LNA précédent. Les
simulations montrent que la transition n’a pas d’effet sur les performances du LNA dans sa bande
passante. La réalisation de ce LNA est présentée sur la Figure 48. Les performances simulées de ce
LNA sont résumées dans le tableau ci-dessous. Les résultats de mesure effectués sur le récepteur
complet ont permis de confirmer la fonctionnalité de ce LNA et de valider le bon ordre de grandeur
des performances obtenues en simulation.
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Récepteur

LNA

by
=

Figure 48 : Photographie du LNA 3.2 - 4.7 GHZ présenté

Techno. |Vdd| Freq. | MaxS11| Gainentension | NF | P;gs | [IP3 |Conso. | Taille Package
(um) [ (V)| (GHz) (dB) (dB) (dB) | (dBm)|(dBm) | (mW) | (mm?) J
CM0S0.13|1.2|3.2-4.7 -12 36 <2.85| -25 -28 | 15.3 | 0.82 | Filsd'interco.

Tableau 10 : Performances du LNA 3.2 - 4.7 GHZ présenté

[11.3.b. Réalisation d’un LNA pour la norme ECC 6 - 8.5 GHz

Dans cette partie, nous présentons un LNA pour la bande de fréquences ECC (6 - 8.5 GHz) ou la
structure d'adaptation a été réalisée sur le circuit imprimé en utilisant la transition circuit imprimé -
puce. Les parametres de normalisation / dénormalisation de ce LNA sont donnés dans le Tableau 11.

RO 50 O
fmin 6*10°
fmax 8.5*10°

Af 2.5*10°

fO 7.14*10°

b 35%

Tableau 11 : Parameétres de normalisation / dénormalisation du filtre ECC

Le parametre b correspond a la bande passante relative du filtre. Pour pouvoir filtrer hors bande, la
bande passante relative a été réduite a 20% et nous avons choisi de réaliser un filtre passe bande
d’ordre 2 de Tchebychev ayant une ondulation de 0.05 dB. L’architecture et les paramétres d’un tel
filtre sont donnés sur la Figure 49 et dans le Tableau 12.
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ol 0.69
92 0.55
g3 1.23
|_1 3.59nH
C1 120 fF
|_2 0.38 nH
C, 1.16 pF
Rout 61.5Q

Ce filtre nécessite une inductance de 3.59 nH qui n'est pas réalisable dans notre technologie. Une
solution pour obtenir des éléments synthétisables avec notre technologie consiste a utiliser des
inverseurs d’admittance. En utilisant trois inverseurs d’admittance, il est possible de simuler autour
de la fréquence fo, la réponse du filtre de la Figure 49 avec le filtre de la Figure 50.

Figure 49 : Structure classique d’un filtre passe bande normalisé d’ordre 2

g./b

b/g;

J1

RO

C1 =

L1

J3

Rin

Figure 50 : Structure d’un filtre passe bande utilisant des inverseurs d’admittances

Habituellement les inverseurs d’admittance sont réalisés par une structure capacitive en = [43]. Dans
cette conception nous utilisons trois inverseurs d’admittance synthétisés par une structure
capacitive, coté puce, suivie d’une structure inductive et d’une ligne de transmission A/4, coté
antenne, comme le montre la Figure 51.a. Le modéle normalisé de ce filtre est représenté Figure
51.b. La démonstration de I’équivalence entre les schémas des figures 50.a et 50.b est donnée en

annexe.
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Figure 51 : (a) Architecture du filtre d’ entrée, (b) architecture du filtre d'entrée normalisé

2]
-

Le premier inverseur J1 est réalisé avec une ligne A/4 d’impédance caractéristique J1 (normalisée).
L'utilisation d’un inverseur d’admittance capacitif ou inductif aurait nécessité un élément négatif a
coté de I'antenne. La synthétise de cet élément n’est pas possible sans changer la valeur de
I'impédance de I'antenne. Ici nous avons choisi de ne pas modifier I'impédance de I'antenne (50 Q).
Seul I'inverseur d'admittance avec une ligne quart d'onde permet de valider cette condition.

Le second inverseur d’admittance est réalisé avec des inductances. Nous avons choisi un inverseur
inductif pour retrouver un modeéle en = dans le filtre semblable & celui de la transition puce - circuit
imprimé. De plus en choisissant un inverseur d'admittance inductif, il est possible de réduire la taille
de la puce en supprimant I'inductance sur la puce du résonateur paralléle en validant la condition
k2=I2.

Un LNA source commune présente en entrée une impédance composée d’une capacité et d’une
résistance. Nous avons donc choisi un 3°™ inverseur d’admittance de type capacitif pour obtenir ce
modele d’impédance en sortie du filtre.

Pour trouver les valeurs des éléments du filtre de la Figure 51.b, nous calculons I'effet des inverseurs
d’admittance sur les résonateurs LC et sur I'impédance de sortie.

L'effet de I'inverseur d’admittance J1 sur le 1* résonateur constitué de y; et |; est calculé en (29).
L'impédance finale du 1* résonateur est présentée en (30).

_ * h _ 1
1
! Il*p+\]l*7/l*p
SR L 30
el T % 1 7/1 p ( )
L,*p

L’effet des inverseurs d’admittance J1 et K2 sur le 2°™ résonateur constitué de v, et I, est calculé en
(31). L’admittance finale du 1* résonateur est présentée en (32).

* @ _ KZZ KZ* 2 %
7, p_>ze2_Tp+ 2 727 P (31)

|2

Yio =

|2
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3 K 2 KZ *7/2 * p
Z,—>Y., = 2y 2 72 32
e2 yez le *Iz * p le ( )
L’effet des inverseurs d’admittance J1, K2 et J3 sur I'impédance de sortie rin est calculé en (33).
% 1 h J?
rin— ye3 = Jz*rn1—>yw >V (33)

KZ*JZ*rin ~KZ*J2*rin
Autour de la fréquence centrale de normalisation, le filtre normalisé de la Figure 51.b est semblable &
celui de laFigure 52.

1/
Ji?l, (v1*J+?)
I
00000 |

2 K212 Ko2*J:2*rin/

J12*|2/K22 I J12

Figure 52 : Filtre normalisé équivalant a celui de la Figure 51
En égalant les paramétres du filtre de la Figure 52 avec ceux de la Figure 49 et en choisissant pour les
différents résonateurs I=1/y, les paramétres du filtre de la Figure 51.b sont déduits. Ces paramétres
sont donnés dans le Tableau 13 en fonction des parameétres g1, g2 et g3 du filtre choisi.

Notons que lors du choix des valeurs de J1, K2 et J3, il est nécessaire de Vvérifier que y,-J3>0 et |;-k,>0.

JZ2*p
11 L
9,
k2 12
2 %
12 | =309
b
) Jf
rin KZ=1Zvg
2 d3 703

Tableau 13 : Relations entre les parametres du filtre de la Figure 51 et celui de la Figure 52

Pour obtenir des éléments synthétisables J1, k2 et J3 sont fixés respectivement a 0.65, 1.16 et 0.48.
En dénormalisant la valeur de ces éléments, nous obtenons les valeurs indiquées sur le filtre de la
Figure 53 qui est équivalant au filtre de Tchebychev ayant les paramétres du Tableau 12.

1.23 nH

0.26 pF
(3250 | W
i l
0.145 nH 3.45pF 016pF

Flgure 53 : Filtre de Tchebychev reallse a partir d’inverseurs d’ admlttance
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L’architecture finale du LNA est représentée sur la Figure 54 et la réalisation sur la Figure 55. Le LNA
occupe une surface de silicium de 0.35 mm? et consomme une puissance de 12 mW. L’inductance de
1.23 nH a été obtenue a partir de fils d'interconnexion de diamétre 25um et de longueurs 1.4 mm (fil
d'interconnexion signal) et 1.1 mm (2 fils d'interconnexion de masse). L'inverseur J; a été réalisé par
une ligne A/4 d’impédance caractéristique 32.5 Q. L’inductance et la capacité du premier résonateur
ont été synthétisées par deux lignes A/4 en paralléle d'impédance caractéristique 12 Q. L'impédance
de sortie du filtre a été obtenue avec un transistor MOS dégénéré. Ce LNA prototype, qui ne
comprend qu’un seul étage d’amplification, n’est pas destiné a procurer une amplification
importante. L’objectif est d’évaluer les potentialités d’un codesign puce-circuit imprime.
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Figure 54: Architecture du LNA ECC

Figure 55 : Réalisation du LNA ECC

Le gain et le coefficient de réflexion du LNA simulés et mesurés sont comparés sur la Figure 56 et sur
la Figure 57. La simulation du facteur de bruit est présentée sur la Figure 58. Comme aucune
inductance n’a été réalisée sur la puce pour réaliser le filtre d’entrée du LNA, il y a peu de pertes dans
le filtre d’entrée et il en résulte un facteur bruit simulé trés faible. Le principal inconvénient de cette
architecture est lié a son occupation de surface sur la carte support du circuit intégré. Néanmoins son
fort potentiel concernant le facteur de bruit peut étre intéressant pour certaines applications ne
nécessitant pas un degré de miniaturisation important.
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Figure 58 : Facteur de bruit simulé du LNA
Remarques:

Lors des mesures, nous avons observé un décalage en fréquence du coefficient de réflexion et du
gain. Ce décalage peut provenir de la réalisation du filtre d’entrée sur le support (tolérances,
longueur des fils d'interconnexion) et un ajustement de la longueur des lignes A/4 devrait permettre
de recentrer la bande passante.

Le gain mesuré du LNA est également moins important que celui obtenu en simulation. Nous n’avons
pas d’explications précises a fournir sur ce point. Cependant, nous avons observé sur une autre
réalisation de LNA dans la méme technologie un écart important entre mesure et simulation lorsque
le LNA était chargé par une impédance de faible valeur (ici 50 Q) alors que le nceud de sortie était
prévu pour étre connecté en haute impédance. Sur cet autre prototype, pour mesurer le gain, nous
avions prévu une sortie haute impédance (réalisée grace a un diviseur capacitif) ou nous avons
mesuré un gain de 17-18 dB au lieu de 18-19 dB en simulation ce qui correspond a une marge
d’erreur acceptable. Un LNA identique avait été réalisé sur la méme tranche avec un acces GSG pour
poser des pointes 50 Q directement en sortie (sans diviseur capacitif). Le gain mesuré (8 dB
seulement) ne correspondait pas au gain simulé dans les mémes conditions de charge (12 dB). En
remplacant la pointe 50 Q par une pointe active haute impédance nous avons retrouvé sur cette
structure le gain de 17-18 dB conforme aux simulations.
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l1l.4.  Intégration d'un récepteur ULB pour la bande de fréquences 3.1 -
10.6 GHz

I1l.4.a. Architecture du récepteur

Dans ce paragraphe, nous présentons I'intégration d'un récepteur ULB pour la bande de fréquence
3.1-10.6 GHz. Le récepteur génere, a partir d’un signal ULB d’entrée impulsionnel codé en OOK, une
sortie correspondante aux données regues et une sortie fournissant le signal d’horloge. Ces signaux
de sortie sont mis en forme dans le récepteur afin de pouvoir étre exploités par la partie numérique.
Le récepteur intégre sur une méme puce réalisée en technologie CMOS 0.13um: (i) le LNA a
adaptation LC passe-bande 3.1 - 10.6 GHz présenté au paragraphe précédent qui permet d’obtenir
une forte valeur d’amplification et de minimiser la bande équivalente de bruit, (ii) le détecteur de
créte présenté au chapitre Il, (i) un circuit récupérateur d’horloge (qui ne fait pas I'objet de cette
thése) qui exploite les impulsions détectées et mises en forme par le détecteur, (iv) un générateur de
tensions continues programmables permettant de fournir les différentes tensions de contréle
nécessaire au bon fonctionnement du récepteur.

La génération des signaux variables qui permettent de régler les seuils du détecteur de maniére
précise a été réalisée dans le circuit intégré avec des convertisseurs numériques analogiques. Les
convertisseurs sont commandés par des mots binaires de 8 bits permettant d’obtenir des pas de
variation suffisamment petits. Tous les mots de commande sont envoyés en série, a I'aide d’un seul
plot signal du circuit intégré, et sont ensuite parallélisés a I'aide de bascules D. Cette solution offre
I'avantage d’une réduction de la surface de silicium (en raison de la réduction du nombre des pads)
et d’obtenir un contréle des seuils du récepteur par un contrdleur numérique.

L’architecture du récepteur est présentée sur la Figure 59.

Signal en série pour
générer les tensions de
contréle

Générateur de
tensions
variables
Tensions de
| | | “——  controle
Transition circuit LNA Détecteur Récupérateur Sortie rggepteur
Signal ULB —— imprimé puce par —— d'impulsions  —— up (numérique)
. o 3.1-10.6 GHz i d’horloge .
‘wirebonding (chapitre ) | Horloge du signal ULB
(numérique)

Figure 59 : Architecture du récepteur

I11.4.b. Intéqgrité du signal

Le signal RF incident issu de I'antenne (qui est imprimée directement sur la carte support) est
acheminé a I'entrée du LNA a l'aide de la transition puce - circuit imprimé passe bas d'ordre 3
présentée au chapitre I.

L'interfacage du LNA et du détecteur a nécessité de redimensionner les largeurs de grille des
transistors du deuxieme étage du LNA afin de pouvoir fournir le courant dynamique nécessaire a
I’entrée du détecteur. Par rapport au LNA prototype présenté au paragraphe 111.3.a, cela se traduit
par une augmentation de la taille des transistors et une augmentation de la consommation statique
du LNA.
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Le probléme majeur dans I'intégration du récepteur réside dans les problémes relatifs au découplage
des différentes alimentations du circuit intégré. Il faut en effet éviter que les appels de courant se
produisant au niveau des différents inverseurs présents dans le détecteur et dans les blocs
"numériques" n’induisent des tensions parasites trop importantes sur les lignes d’alimentation et de
masse du circuit intégré et perturbent de ce fait les circuits environnants et le LNA.

Un autre probleme est lié a la trés forte amplification (plusieurs dizaines de dB), effective dans une
tres large bande passante (plusieurs GHz), qui est présente entre I’entrée du LNA et la sortie de la
chaine d’inverseurs du détecteur. Un mauvais découplage dans la bande de fréguence entraine
rapidement une oscillation parasite.

Une des solutions que nous avons mise en ceuvre au niveau du "layout" du systéme intégré a
consisté a acheminer les alimentations (fixes et variables) des différents blocs par des pistes
différentes avec en entrée et en sortie de chaque piste un "pavé capacitif* constitué par la mise en
paralléle de capacités MIM et de capacités MOS.

Une autre solution a été d’acheminer les courants de retour par un plan de masse de faible
impédance et de disposer toutes les mises a la masse des différents blocs ainsi que leurs "pads"” de
masse de maniere a ne pas induire de différence de potentiel parasite de mode commun d’un bloc a
I'autre. Les signaux sont acheminés par des lignes microbandes réalisées a I'aide du plan de masse
(dessiné sur le niveau de métal le plus profond) et des rubans d’interconnexion (dessinés sur le
niveau supérieur qui est le plus épais) [46]. Pour réaliser la séparation des différents courants, nous
avons mis en ceuvre 6 "pads" de masse connectés par des fils d’'interconnexion de faible longueur.

Enfin, pour diminuer I'amplification en basses fréquences (en dessous de la bande ULB), nous avons
placé une inductance (réalisée par un fil d’interconnexion) entre la sortie du LNA et le plan de masse.

La Figure 60 montre le layout du systéme intégré qui a été fabriqué. La valeur totale des capacités de
découplage qui a été intégrée sur la puce et la surface approximative de silicium qui en découle
valent respectivement 150 pF et 0.125 mm?®. La surface occupée par le récepteur (pads inclus et hors
récupérateur d'horloge) est de 1.2 mm?.

Chapitre Il 136



Intégration des récepteurs ULB non cohérents

vdd_source in_source

gd_SOUfCG Cp_source, gd_recep vdd vp

gd_Ina

in_recep

gd_Ina

out [na gd_Ina out_recep

Récepteur

Génération de tensions variables
Récupérateur d’horloge

Autre projet

Figure 60 : Layout du récepteur

I1l.4.c. Résultats de simulation et performances

Le systéme intégré a été simulé en prenant en compte I'effet de tous les fils d'interconnexion et des
capacités de découplage. Aucune source de tension idéale n’a été utilisée.

Les simulations temporelles, correspondant a I'application d’une série d’'impulsions en entrée du
récepteur (au niveau de la carte et avant la transition puce-carte) par un générateur d’'impédance 50
Q, sont données sur la Figure 61.

A ces impulsions, nous avons ajouté en entrée du récepteur le bruit capté par I'antenne. La puissance
de bruit captée par I'antenne peut étre calculée a partir de (34).

Pbruit =10log(kTB) (34)

Avec k la constant de Boltzmann, T la température du systéme et B la bande passante équivalente du
systéme. En supposant une température de 20°C, et une bande passante de 7.5 GHz, nous trouvons
une puissance de bruit valant -75 dBm.
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Figure 63 : Signal en sortie du récepteur

On peut vérifier sur la Figure 62 et la Figure 63 représentant respectivement la sortie du LNA et la
sortie du récepteur que I'intégrité du signal est respectée et qu’aucune oscillation parasite n’est
déclenchée. En simulation, nous détectons des impulsions de 820 uVpp correspondant & une
sensibilité de réception de -98dBm@1Mbps.

La Figure 64 et la Figure 65 montrent pour comparaison les tensions relevées en sortie du LNA et en
sortie du détecteur lorsque la valeur de capacité de découplage sur silicium est insuffisante et
I'inductance (le fil d'interconnexion) reliant la sortie du LNA a la masse est enlevée. Le systeme n'est
plus stable et une oscillation est présente a la fréquence de 200 MHz. Ces oscillations proviennent
d'un manque de capacités de découplage en basse fréquence sur la puce. Ce manque de capacité
entraine une variation basse fréquence de la tension d'alimentation comme le montre la Figure 66.
Cette variation de la tension d'alimentation entraine une variation de toutes les tensions de
polarisation rendant le systeme instable.

Pour rendre le systeme stable, si I'on n'utilisait pas un fil d'interconnexion en sortie du LNA, il aurait
fallu ajouter intégrer sur la puce une capacité de découplage de valeur plus importante ce qui aurait
conduit & une surface de silicium plus importante. Nous avons donc préféré ajouter deux pads sur la
puce pour connecter la sortie du LNA a la masse par deux fils d'interconnexions afin d’obtenir une
surface de silicium plus faible.
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Figure 66 : Variation de la tension d'alimentation sur la puce lorsque le fil d'interconnexion a la masse en
sortie du LNA est absent

Le Tableau 14 présente les caractéristiques du récepteur obtenues en simulation.

Techno. | vdd | - Freg. conso. corliggrrr?:ﬁée Sensibilité ggcrlj?)%i Débit
26.16 DC
CMOS 12 3.1- (LNA 22.1 DC) 264 -91 dBm 12 100
0.13 ' 10.6 (Détecteur 3.9 DC) @1Mbps ' Mbps
26.4 @100MHz

Tableau 14 : Performances du récepteur FCC

Ce récepteur présente une sensibilité semblable a celle que I'on peut obtenir avec les détecteurs
super régénérateurs (voir chapitre Il). La consommation du récepteur est de 26.4mW@100Mbps
correspondant a une énergie consommee par bit de seulement 234 pJ. Pour des faibles débits, il est
envisageable d'ajouter a ce détecteur un module de gestion d'énergie pour éteindre le récepteur
entre deux impulsions.
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V. Conclusion

Ce chapitre a été consacré a I'intégration des récepteurs ULB non cohérents.

Nous avons présenté dans une premiéere partie un état de I'art de I"'amplification ULB pour la bande
de fréquence 3 - 10 GHz. Nous avons comparé les performances des quatre principales architectures
dans le contexte des récepteurs non cohérents et des applications faible co(t. Dans un tel contexte,
ou le récepteur n’utilise pas de filtre externe pour des raisons de co(t de revient, la topologie source
commune a adaptation de type LC passe bande permet d’obtenir un bon compromis entre la
consommation, le gain et les performances en bruit notamment grace au contréle de la bande
passante qui permet d’obtenir des bandes équivalentes de bruit plus faibles.

Dans la deuxieéme partie nous avons décrit quelques conceptions de LNAs ainsi que I'intégration d’un
récepteur dans la technologie HCMOS9. Les LNAs proposés concernent les bandes 3.1 - 10.6 GHz, 3.2
- 4.7 GHz et 6 - 8.5 GHz. Dans ces conceptions nous nous sommes attachés a prendre en compte
I'interfacage du LNA avec sa carte support et nous avons cherché a maximiser I'amplification qui est
un parameétre important pour la réalisation de récepteurs non cohérents.

Dans la derniere partie nous avons présenté I'intégration d’un récepteur pour la bande 3.1 - 10.6
GHz. Le récepteur integre toute la partie analogique et délivre en sortie les données mises en forme.
Nous avons indiqué les procédures mises en ceuvre au niveau du "layout™ du circuit intégré qui ont
permis de satisfaire I'intégrité du signal ULB et le bon fonctionnement du récepteur qui n'a pas
encore été testé mais qui a été validé en simulation.
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V. Annexe

V.1. Structures d’inverseurs d’admittances

V.1l.a. Inverseur d’admittance inductif

L’architecture d’un inverseur d’admittance inductif est représentée a la Figure 67. Celui-ci est
composé de 2 inductances négatives paralléles et une inductance série.
K

Figure 67 : Inverseur d’admittant_:e inductif

Les calculs de I'impédance vue en entrée sont présentés en (35) (36) (37).

Jor 1 1 1 IR S
L kxp K*p K¥p  wp K*P
yr— 1 yr*K*p-1
K*p
. (36)

yr*K*p-1 1
ye: — = —
yreKixpt Kxp o yrxKixp?

Avec p variable de Laplace p=i*w
En bande étroite, w est proche de 1. On peut déduire :
(37)

L'inversion d'admittance en bande étroite est bien obtenue.

V.1.b. Inverseur d’admittance capacitif

L’architecture d’un inverseur d’admittance capacitif est représentée a la Figure 68. Celui-ci est
composé de 2 capacités négatives paralléles et une capacité série.

Ye : Y%C:We L-J .JL Yr

1 € 1

Figure 6_8 - Inverseur d’admittance cabacitif
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Les calculs de I'impédance vue en entrée sont présentés en (38) (39).

B 1 e TI2FP2+y *)*p o —)2rp?
ye_ 1 1 ‘] p_ yr ‘J p_ yr (38)

+
J*p —J*p+y,

Avec p variable de Laplace p=i*w
En bande étroite, w est proche de 1. On peut déduire :

JZ
ye="-
yr

L'inversion d'admittance en bande étroite est bien obtenue.

V.1l.c. Inverseur d'admittance par une ligne lambda/4

La structure d’un inverseur avec une ligne quart d’onde est représentée a la Figure 69.

M4

J Zc
Ye Yr — e Yr

Figure 69 : Inverseur a base d’une Iignei/4

A partir de la formule des télégraphistes (40), on peut déduire la charge ramenée par une ligne
d’impédance Zc et de longueur I.

Z,+2,*th(y*1)
7 =7 * C
© T 7 47, *th(y *1)

y =a+1* 3 : constante de propagation
o perte

p*1=

A : longueur d’onde

*
2%,

| déphasage

En choisissant une longueur de ligne tel que I=A/4, on peut calculer I'impédance ramener en entrée

(41) a (45).

2*r
A

I NG [P

T
*| = 41
/4 > (41)

th(y *1) = o0 (42)
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7 2

z,==¢ 43

=7 (43)
2

7, =" (44)
ZI

ye= 1 1 (45)
z2*y, Iy,

L'inversion d'admittance en bande étroite est bien obtenue.

V.2. Démonstration résistance de sortie

La sortie du filtre normalisé est représenté a la Figure 70.a. Ici, nous nous proposons de démontrer
I’équivalence entre I'architecture de la Figure 70.a et de la Figure 70.b.

¢ c1
| |
|l | |

Figure 70 : Equivalence des deux modeles normalisés en bande étroite
L’impédance normalisée du circuit (a) est calculé en (46)

r 1 1

7= + = — (46)
l-r*c*p c*p c*p-r*c *p
Avec p variable de Laplace p=1*w
En bande étroite, w est proche de 1. On peut déduire (47).
B 1 _r*c’—i*c 7
r’*c’+i*c re*c*+c?
En égalisant les parties réelles et imaginaires des deux modéles on obtient la correspondance
entre les éléments des deux modeles en bande étroite (48) a (50).
r*c? r
rl:rz*c“+c2 Treciil “8)
1 C
Sl S (49)
c, ri*ct+c?
¢, =Cc*(L+r?*c?) (50)
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CHAPITRE IV

INTEGRATION D'EMETTEURS RECEPTEURS ULB
EN TECHNOLOGIE "SYSTEM IN PACKAGE"
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|. Introduction

Dans ce chapitre nous nous intéressons a I'intégration des émetteurs et des récepteurs ULB de type
impulsionnel en technologie "System in Package" (SiP). Les applications visées par les travaux relatifs
a cette these concernent les applications a faible colt de fabrication principalement pour les
domaines de la RFID et des réseaux corporels (BAN). Dans ce type d’applications on peut rencontrer
trois types différents d’architectures pour la transmission ULB: (i) une architecture symétrique
classique ou chaque élément du réseau est capable d’émettre et de recevoir les signaux ULB, (ii) une
architecture dissymétrique qui présente un intérét pour des applications de localisation en RFID [1]
[2] ou certains constituants du réseau (les tags dans un systeme RFID) ont des performances
dégradées par rapport aux autres constituants du réseau (les lecteurs dans un systéme RFID) et ne
sont capables que d’émettre le signal ULB, (iii) une architecture dérivée de la précédente ou le lien
ULB est toujours unidirectionnel et qui met en ceuvre des constituants qui sont soit des émetteurs
soit des récepteurs. La Figure 1 illustre un exemple d’application d’une architecture dissymétrique
dans un systeme RFID localisant.

TXRX X
ULB RFID
o ‘\(ii)
Y
RX
TXRX RFID UHF TAG
ULB \
(iiy \l Tx ULB
TAG RFID ULB
0] ,
TXRX
ULB

Figure 1 : Exemple d'un systeme RFID utilisant des communications ULB (i) symétriques et (ii) dissymétriques
pour la localisation.

Le premier type d’architecture présente un intérét pour les applications de type BAN. Dans ce type
d’application le degré de miniaturisation de I'objet communicant ULB est de premiére importance.
Une intégration sous la forme d’un SiP incluant I'antenne, le récepteur, I'émetteur et un
commutateur d’antenne permet une miniaturisation du systéme global. Les deuxiéme et troisieme
architectures sont particulierement bien adaptées pour la réalisation de systémes de localisation
utilisant des tags passifs. Comme décrit dans [2] les tags passifs sont télé-alimentés par un lien
montant fonctionnant en UHF alors que le lien descendant utilise des signaux ULB impulsionnels qui
permettent une localisation précise du tag par les récepteurs ULB des lecteurs. Dans ces applications
le tag peut étre réalisé sous la forme d’un SiP incluant une puce RFID UHF, un émetteur ULB, une
antenne UHF et une antenne ULB comme le montre la Figure 2.
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Power bp’”"—w PMQ.Bé

Harvesting vad UWSB pulser -
UHF Tag system T UWB Tag

Antenna Antenna

Figure 2 : SiP RFID - ULB [2]

Dans la premiére partie de ce chapitre nous étudions les possibilités d’intégration sur silicium d’un
commutateur d’antenne permettant d’interfacer un émetteur-récepteur intégré avec une antenne
unigue. La deuxieme partie présente la réalisation et la caractérisation d’un SiP incluant une antenne
et un émetteur ULB pour la bande de fréquence 3.1-10.6GHz. La derniére partie présente la
conception de deux SiPs miniatures pour les bandes de fréquences 3.1-10.6 GHz et 6-8.5 GHz.

Il. Intégration d’un commutateur d’antenne dans les
émetteurs-recepteurs pour applications ULB

1.1. Introduction

Une possibilité pour réaliser un émetteur - récepteur consiste a utiliser deux antennes : une pour la
réception et une pour I’émission. Cette solution présente deux inconvénients majeurs : (i) I'antenne
étant généralement la partie la plus grande du systéme, la taille minimale du systeme final est donc
presque doublée par rapport a celle d’un systéme n’intégrant qu’une seule antenne, (ii) I'intégration
de deux antennes sur un méme circuit imprimé présente des difficultés liées au couplage entre les
antennes d’émission et de réception.

Une autre possibilité consiste a utiliser une seule antenne et a éteindre la partie du circuit ne
fonctionnant pas pendant la phase d’émission ou de réception. Avec cette solution, les éléments
passifs de la partie éteinte peuvent perturber la partie active du systeme et ainsi dégrader les
performances de la partie émission ou réception.

La solution la plus courante pour séparer la partie émission de la partie réception est d'utiliser un
duplexeur d’antenne réalisé a partir d’'un circulateur ou d’'un commutateur. La Figure 3 illustre ces
deux possibilités.

Récepteur Vcontrole
|
Antenne _@J/G__ Récepteur
Antenne —
< Emetteur
Emetteur

(@) (b)
Figure 3 : Utilisation d’un circulateur (a) et d’'un commutateur (b) dans un systéeme d’émission réception

Les circulateurs sont des composants non réciproques a trois ports qui permettent d’aiguiller I'onde
issue de I'antenne vers le récepteur et I'onde issue de I'émetteur vers I'antenne de maniére
simultanée et sans la nécessité d’un circuit de commande. Il existe deux types de circulateurs. Les
circulateurs passifs qui utilisent généralement un matériau magnétique de type ferrite. Ces
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circulateurs peuvent étre large bande et avoir de trés bonnes performances mais ils ne conviennent
pas pour des applications nécessitant un haut degré de miniaturisation et un faible codt.

On peut réaliser des dispositifs actifs qui présentent les propriétés des circulateurs mais avec des
performances moindres. [3] présente une réalisation d’un pseudo circulateur large bande en
technologie CMOS. Les faiblesses de ce type de structures intégrées sur des technologies CMOS
standard résident principalement dans des pertes d’insertion élevées et dans un facteur de bruit trop
important.

Les commutateurs, comme les circulateurs, permettent I'aiguillage des signaux de I'antenne vers le
récepteur ou vers I’émetteur. Néanmoins les deux voies ne sont pas disponibles simultanément et
une commande doit étre implémentée. Plusieurs possibilités peuvent étre utilisées pour réaliser un
commutateur. On peut réaliser le commutateur sur le circuit imprimé en utilisant des composants
discrets [4], intégrer le commutateur avec une technologie performante a faibles pertes comme la
technologie GaAS [5] ou la technologie MeMs [6] [7] par exemple ou bien intégrer le commutateur
avec I'’émetteur et le récepteur dans la méme technologie de fabrication. Les deux premiéres
solutions permettent de réaliser des commutateurs performants mais entrainent une augmentation
conséquente du codt de fabrication. L'intégration d’'un commutateur en technologie CMOS standard
est une solution attrayante dans le cadre de nos applications mais son principal inconvénient est
d’entrainer une augmentation des pertes d’insertion.

Dans le cadre de nos applications, ou le degré de miniaturisation et le colt de fabrication sont des
criteres de performance importants, I'utilisation d’'un commutateur d’antenne, réalisé dans la méme
technologie que celle utilisée pour lintégration de I'’émetteur récepteur, est la solution
potentiellement la plus intéressante lorsque les pertes d’insertion peuvent étre compatibles avec la
portée souhaitée. Dans la suite de ce chapitre nous nous intéressons exclusivement aux
commutateurs intégrés dans une technologie CMOS.

11.2. Etat de I'art des commutateurs intégreés sur silicium

Les principales caractéristiques d’un commutateur sont : (i) les coefficients de réflexion présentés par
les différentes entrées, (ii) les pertes d’insertion entre I'antenne et la partie active, (iii) I'isolation
entre la partie active et la partie non active, (iv) et le point de compression a 1 dB.

L’architecture typique d’'un commutateur intégré sur silicium est représentée sur la Figure 4. Lorsque
la tension de commande Vctrl est a I'état haut, le transistor M2 est passant. Le signal est alors
transmis entre I'émetteur et I'antenne. Les transistors M1 et M4 sont blogués pour atténuer le
moins possible le signal issu de I'émetteur. Le transistor M3 est actif et permet une meilleure
isolation entre les parties émission et réception. Lorsque la tension de commande Vctrl est a I'état
bas I'état des transistors est inversé par rapport a la situation précédente. Le signal provenant de
I'antenne trouve ainsi un chemin privilégié vers le LNA.
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Figure 4 : Architecture typique d’un commutateur intégré a transistors MOS

La vue en coupe d‘un transistor NMOS multi-grilles avec ses éléments parasites est représentée sur la
Figure 5.a. Un modéle électrique équivalent simplifié d‘un transistor NMOS valide pour I'état passant
et I'état bloqué est présenté sur la Figure 5.b. Lorsque le transistor est bloqué la valeur de la
résistance R, est importante. Lorsque le transistor est passant cette résistance devient faible.

Les pertes d’insertion du commutateur sont directement liées a cette résistance Rg,. Pour minimiser
ces pertes, il faut que R;, soit le plus faible possible lorsque le commutateur est passant. Les
capacités parasites dégradent les performances du commutateur avec la fréquence. La résistance
Rsup qui modélise les pertes par le substrat agit aussi sur le point de compression a 1 dB [8].

Gate Drain =
o

Bodyl_

Substrate| 2 Cod[God | Cos|Cos Cod | Substrate,

C(intact ir h% I r:ﬂ 1t I_'—ﬁl Contait

T

YVV

Rbh Ror Rbh b
(a)
Ve Cs Cs
I . I L
Re M1
20 kQ o }e,,ﬂ{ Q o= },‘:‘,’ N0
A Rch £ 4 Rch ]

O—-'T—O Cid Cis Cid Cis

NM'O S Rsub Rsub

Switch

(b) (¢)
Figure 5 : (a) Vue en coupe d’un transistor NMOS 3 doigts. (b) Modele électrique du transistor NMOS passant
ou bloqué. (c) Adaptation de I'entrée et du transistor NMOS avec des inductances [8]

En [8], pour diminuer les pertes d’insertion, les auteurs utilisent des transistors ayant une largeur de
grille importante pour réduire la valeur de Ry, Cependant en agrandissant la taille de la grille, la
valeur des capacités parasites Cj; et Cis augmente également. Pour compenser ces capacités, les
auteurs ajoutent des inductances en série pour réaliser une adaptation de type LCL comme le montre
la Figure 5.c et la Figure 6. Avec cette technique, un commutateur fonctionnant du continu jusqu’a
30 GHz a été obtenu. Celui-ci présente des pertes d’insertion inférieures a 3.3 dB, un coefficient de
réflexion inférieur a -15 dB et une isolation supérieure a 22 dB.
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Figure 6 : Architecture du commutateur présenté en [8]

En [9], pour augmenter la valeur du point de compression a 1 dB, les auteurs proposent de réaliser
les transistors NMOS dans un puits de type N. La vue en coupe d'un transistor NMOS dans un puits
de type N est représentée sur la Figure 7.

Body floating

Drain Gate Source | Body

n+

p-type body

Deep-N-Well

p-type substrate

Figure 7 : Vue en coupe d'un transistor NMOS réalisé dans un puits [9]

Le modele électrique d’un transistor NMOS série passant pour un signal de forte amplitude est
représenté sur la Figure 8.b. Dans une technologie CMOS standard avec un seul substrat, la sortie
"substrat" est connectée a la masse. Lorsqu’un signal de forte puissance est appliqué, la partie
négative du signal peut dépasser le seuil de la diode la rendant ainsi passante. La source et le drain
sont alors reliés a la masse et le signal n'est plus transféré entre le drain et la source.

En utilisant un puits et en le connectant a une impédance de forte valeur (5 KQ en [9]), un signal de
forte valeur activera toujours les diodes mais ne disposera pas d'un chemin direct vers la masse
(Figure 8.c). Le signal passe ainsi par I'impédance de plus faible valeur (Ron). Ainsi le transfert du
signal entre le drain et la source est peu perturbé par I'activation des diodes, augmentant la valeur
du point de compression.
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Figure 8 : (a) Schématique d’un transistor série. (b) Modele électrique équivalent sans puits. (c) Modele
électrique équivalent avec puits.

Cependant cette solution nécessite de réaliser le commutateur dans une technologie disposant de
puits, ce qui augmente le colt de la puce.

Une autre solution utilisée pour augmenter les performances de linéarité consiste a utiliser des
transistors a zone de déplétion étendue (DETs) [10]. Néanmoins cela nécessite de disposer d’une
technologie non standard.

Le Tableau 1 présente les performances publiées de commutateurs intégrés utilisant une technologie
CMOS. Ces résultats montrent qu’il est possible d’intégrer un commutateur en technologie CMOS
sans augmentation notable de la surface de silicium (par rapport a la surface d’'un émetteur-
récepteur intégré) et avec des pertes d’insertion relativement faibles. Dans le contexte particulier de
nos travaux, les puissances maximales d’émission étant drastiquement contraintes par les normes
ULB en vigueur, le point de compression atteint par les commutateurs utilisant une technologie
standard est suffisant.

Ref F(rg"j;) IL(dB) | RL(dB) 'SO('(;"S)O” Taille (mm?) | Techno. (gé‘;; )
[11] 15 18 >125 17.8 0.25 C?\;agsdg_r% 215
[12] | DC-50 <6 NC >38 0.14 C?\;agsdg_rfS 17.4
[13] | 045-13 24_22' >12 >34 0.9 C?\%‘Sdg_% NC
[14] | 3-10 34_14' > 14 >25 0.63 C?\;agsdg_rfg 18
[15] | 0-10 |1925| >10 >25 0.03 C?\;agsdg_rfg 28
[16] 24 35 >10 >16 0.018 3 pui(';.sOgMOS 28.7
7] | bc-20 | <25 >8 >25 0.06 3 pui(';.51C8MOS 19.8

Tableau 1 : Performances publiées de commutateurs intégrés en technologie CMOS
! partie active

Dans le paragraphe suivant, nous présentons la conception d'un commutateur dans la technologie
CMOS utilisée (HCMOS9) dans le but de pouvoir évaluer les performances en terme de pertes
d’insertion qu’il est possible d’atteindre.
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I1.3.

Evaluation des performances d’un commutateur intégré dans la

technologie CMOS standard utilisée

L'architecture du commutateur choisie est identique a celle représentée sur la Figure 4. Le
compromis perte d’insertion isolation est principalement réglé par les largeurs relatives des
transistors série et shunt [9]. Le meilleur compromis a été obtenu pour les valeurs suivantes :

(M1=M2=60um et M3=M4=31um)

Les pertes d’insertion et I'isolation entre les différentes voies obtenues par simulation en utilisant le
"design kit" de la technologie sont représentées de la Figure 9 a la Figure 12(courbes (a)).

S11 Antenne (dB)

—(b)

0+ 7T T T
2 4 6 8 10 12 14 16 18

Fréquence (GHz)
Figure 9 : Coefficient de réflexion du circuit vu de
I'antenne. (a) commutateur Figure 4, (b)
commutateur Figure 13

N
o

S21 (dB)

204+—F—"—7F—"—7T———T7T T T T T 7
2 4 6 8 10 12 14 16 18 20

Fréquence (GHz)
Figure 11 : Coefficient de transmission de I'antenne
au circuit (si passant). (a) commutateur Figure 4, (b)
commutateur Figure 13

S22 Puce (dB)

I2I4I6I8I10 12I14I16I18I20
Fréquence (GHz)
Figure 10 : Coefficient de réflexion du circuit vu du
LNA ou du générateur (si passant). (a) commutateur
Figure 4, (b) commutateur Figure 13

0 —r— 777777
.10_- ]
.20_- ]
.30_- ]

-40

S21 (dB)

-50

-60 @

.70_- — () 4

-80 T T T T T T T T T
2 4 6 8 10 12 14 16 18 20

Fréquence (GHz)
Figure 12 : Coefficient de transmission de I'antenne
au circuit (si bloqué). (a) commutateur Figure 4, (b)
commutateur Figure 13

Entre 1 et 10.6 GHz, le commutateur présente un coefficient de réflexion inférieur a -10.7 dB et des
pertes d'insertion inférieures a 1.7 dB. L'isolation entre I'antenne et la partie bloquée du circuit est

supérieure a 40 dB entre 1 et 10.6 GHz.
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11.4. Intégration de la transition puce - circuit imprimeé dans la
conception du commutateur

Dans le cadre des systemes émetteur - récepteur ou un commutateur est utilisé, le commutateur
doit étre connecté a lI'antenne, au récepteur et a I'émetteur. Une transition puce - circuit imprimé est
donc nécessaire pour pouvoir connecter le commutateur a I'antenne.

Pour réaliser, nos systemes nous avons défini au premier chapitre le substrat d'accueil (Rogers 4003)
et avons présenté plusieurs méthodologies pour connecter une puce a un circuit imprimé. Nous
avons notamment présenté une transition par fils d'attache ou les éléments parasites de cette
transition sont intégrés dans un filtre d'ordre 3 de Tchebychev d'ondulation 0.02 dB.

L'architecture du commutateur intégrant la transition puce - circuit imprimé est représentée sur la
Figure 13.

Antenne

Transition puce |
circuit imprimé |

| = il
Vetrl Vetrl
T S
. e Emetteur

|_ Vetrl Vetrl _|
M4
M3

Figure 13 : Architecture du commutateur intégrant la transition puce — circuit imprimé

Les valeurs des éléments composants le filtre de Tchebychev valent (C1=C2=208 fF, Lbond=0.75 nH).
En tenant compte des capacités parasites d'entrée du switch, nous devons ajouter une capacité de
20 fF sur la puce et une capacité de 138 fF sur le circuit imprimé. Cette derniére capacité est
synthétisée avec une ligne de 33 Q de longueur 0.79 mm.

Les résultats des simulations électromagnétiques du commutateur intégrant la transition puce circuit
imprimé sont représentés de la Figure 9 a la Figure 12 (courbes (b)).

Entre 1 et 10.6 GHz, le commutateur présente un coefficient de réflexion inférieur a -16.1 dB et des
pertes de transmission inférieures a 1.7 dB. L'isolation entre I'antenne et la partie bloquée du circuit
est supérieure a 40 dB entre 1 et 10.6 GHz. Le coefficient de réflexion est meilleur dans le cas du
commutateur connecté au circuit imprimé car la transition puce - circuit imprimé nous a permis de
compenser la capacité d'entrée du commutateur a l'aide de la transition.

Cette étude a montré la faisabilité de I'intégration d'un commutateur dans la technologie CMOS que
nous utilisons. Les performances du commutateur ont méme pu étre améliorées en intégrant sa
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capacité parasite d'entrée (vu de l'antenne) dans un filtre passe bas d'ordre 3 réalisée avec la
transition puce - circuit imprimé que nous avons présentée au chapitre I.

lll. Intégration d'un émetteur ULB en technologie SiP pour
la bande de fréquences 3.1-10.6GHz

l.1. Introduction

Dans certaines applications, comme par exemple la localisation de tags passifs par ULB, il n’est pas
intéressant d’intégrer le récepteur pour des raisons de colt de fabrication et surtout pour des
raisons de consommation de puissance. En effet comme le montre la référence [2], on peut obtenir
avec un émetteur ULB impulsionnel unique de trés faibles consommations de puissance pour de
faibles débits de transmission. Dans ce paragraphe, nous présentons un prototype d'émetteur ULB
comprenant un générateur d'impulsions ULB et une antenne.

La conception de I'antenne a été effectuée dans le cadre de la thése d’Ali CHAMI [18]. Cette
conception est présentée au paragraphe IIl.2. La conception du générateur d’'impulsion a été
présentée au chapitre |. La conception d’un SiP incluant le générateur et I'antenne est présentée au
paragraphe I11.3. Les résultats de mesures en chambre anéchoide, réalisées dans le cadre du projet
MIMOC dans les locaux d’Orange Lab a La Turbie, sont présentées au paragraphe IIl.4.

1.2. Conception de I'antenne

La conception de I'antenne a été réalisée dans le cadre de la thése d’Ali CHAMI et du projet MIMOC.
Cette antenne faisant partie du SiP nous la décrivons brievement dans ce paragraphe. L'étude
exhaustive pourra étre trouvée dans la thése d’Ali CHAMI [18]. L’antenne est un monopole dessinée
sur un substrat Rogers 4003. La géométrie de I'antenne et ses dimensions sont présentées sur la
Figure 14 et dans le Tableau 2.

Xal 12.35
Xa2 7.15
Xa3 2.6
Xa4 1.52
Yal 7.8
Ya2 2.6
Ya3 2.6
Yad 0.56
Xlt_grd 2
Yit_grd 1.5
Xgrd 2
Ygrd 0.8
ord Wagrd 10

Figure 14 : Géométrie de I'antenne

Tableau 2 : Parametre de I'antenne (mm)

Une structure de test a été réalisée pour mesurer les performances de I'antenne alimentée par la
ligne GCPW présentée dans le chapitre |. Cette structure est représentée sur la Figure 15. Elle est
composée de I'antenne ULB, de la ligne 50 Q2 et d’un connecteur SMA. Le coefficient de réflexion de
la structure de test a été simulé sous CST. La simulation et la mesure du coefficient de réflexion sont
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présentées sur la Figure 16. Les diagrammes de rayonnement de I'antenne dans les plans XY et YZ a 3
GHz et 10 GHz sont présentés sur la Figure 17.

b -eeeees measured
_5 it simulated ,.
2 hF
: 20 : i l ﬁ
w2 E H
25 ':' |
-30
35 1
01234567 89101112131415
Frequence (GHz)
Figure 15 : Structure de test de I'antenne Figure 16 : Coefficient de réflexion de I'antenne
— Zplane - ¥ plane ——YZ plane u-----)(\'plane
240 120
(@) (b)

Figure 17 : Diagramme de rayonnement de I'antenne dans les plans XY et YZ, (a) a 3 GHz, (b) a 10 GHz

La Figure 17 montre que I'antenne est quasi omnidirectionnelle dans toute la bande FCC. L'antenne
finale occupe une place de 12*13 mm?. Le coefficient de réflexion de I'antenne est inférieur a -6 dB
dans toute la bande de fréquence 3.1 - 10.6 GHz.

11.3. Conception de la carte comprenant I'émetteur et la puce

A ce stade, nous disposons d'une antenne sur circuit imprimé, d’une ligne d’interconnexion et d'un
générateur d’impulsions intégrant la connexion puce - circuit imprimé. Pour réaliser I'émetteur, il
faut assembler les différents éléments sans dégrader les performances de I'antenne tout en assurant
I'intégrité du signal et la stabilité de la puce.

La premiere étape pour la conception de I'émetteur consiste a lister les entrées/sorties de I'émetteur
ULB. Celles-ci sont résumées dans le Tableau 3. Pour fonctionner la puce nécessite trois tensions
continues: une alimentation (Vdd et Gnd), une tension de controéle V¢r, et un accés data permettant
d'envoyer les données. Cet acces devra étre suffisamment haute fréquence pour autoriser des débits
de plus de 1 GHz. La sortie du générateur doit étre connectée par un acces haute fréquence (>10
GHz) puisque I'impulsion ULB générée transitera par cet acces.
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Vdd Tension d'alimentation 1.2V
Gnd Masse oV
Vet Tension de contr6le sur la puce 0.35V
Data Bits de données (OOK) 0-12V
Out émetteur Sortie de I'émetteur Impulsion ULB s fjata =1 (front montant)
Sinon 0V

Tableau 3 : Entrées/Sorties de I'émetteur

Avant de réaliser un prototype de I'émetteur comprenant sur le méme circuit imprimé I'antenne et le
générateur d'impulsions, nous avons réalisé une structure de test pour démontrer la fonctionnalité

de I'émetteur. Le schéma de principe de cette structure de test est représenté sur la Figure 18.

Vertre Vdd

Data

Connecteur
SMA

Emission d’'une

Carte mére

Connecteur
SFP

Générateur
d’'impulsion
connectorisé

Connecteurs
SMA

Antenne impulsion ULB

connectorisée

Gnd
Figure 18 : Schéma de principe de la premiére structure de test

Cette structure de test est composée d'une carte mere, d'une carte fille contenant le générateur
d'impulsions et d'une carte comprenant I'antenne. La carte mére a pour réle de fournir les tensions
continues a la carte fille par I'intermédiaire d'un connecteur SFP. Les données binaires sont envoyées
au générateur d'impulsions par l'intermédiaire d'un connecteur SMA. Le générateur ayant un débit
maximal de 1.2 GHz cette connexion ne dégradera pas les performances de I'émetteur. L'impulsion
est transmise a la carte contenant I'antenne par I'intermédiaire d'une connexion SMA.

La carte mere est représentée sur la Figure 19. Celle-ci a été réalisée au laboratoire sur substrat FR4
et a été congue pour pouvoir fournir neufs acces a la carte fille par I'intermédiaire du connecteur SFP.
La masse est également ramenée a la carte fille par I'intermédiaire du connecteur SFP.

Connecteur SFP

Figure 19 : Carte mere
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La carte fille (carte comprenant le générateur d'impulsions connectorisé) est représentée sur la
Figure 20. La carte est réalisée selon I'empilage défini dans le Tableau 4.

Neufs accés ont été congus pour une liaison vers la carte mére via le connecteur SFP. Cing de ces
acces sont réalisés en surface via la métallisation 1 (voir Figure 20.b), les 4 autres sont réalisés via la
métallisation 4 et sont ramenés en surface vers la puce par l'intermédiaire d'ilots (voir Figure 20.b).
Les autres accés du connecteur SFP permettent de connecter la masse de la carte meére a la masse de
la carte fille. Les tensions d'alimentation Vdd et de contrdle Verr. SOnt amenées de la carte mere a la
carte fille via le connecteur SFP et sont récupérées sur la couche de métallisation 4. lls sont ramenés
sur la métallisation 1 par des ilots et sont connectés a la puce par des fils d’'interconnexion en passant
par une capacité de découplage de 1 nF. La carte fille dispose également de 3 acces hyperfréquence
(> 11 GHz) allant d'un connecteur SMA a la puce. Ces accés sont identiques a ceux présentés au
chapitre 1: ils intégrent les éléments parasites des fils d’interconnexion dans un filtre passe bas du
deuxieme ordre. Les données binaires arrivent par I'intermédiaire d'un de ces acces sur la puce. De
méme, les impulsions ULB générées sortent de la carte par I'un de ces acces (voir Figure 20.a).

Layout optimisé
pour connecteur
SMA

Layout pour

Carte mere connecteur SFP

Connecteur
SFP

Connecteur SMA
pour envoyer les
données

Connecteur SMA

vers antenne Capacités de Ligne hyperfréquence
découplage 50 Q
@) by
Figure 20 : Générateur d'impulsions connectorisé, (a) carte générateur et carte mere, (b) zoom de la carte
générateur.

Métallisation 1 Cuivre 30 um
Substrat 1 Rogers 4003 200 pm
Métallisation 2 Cuivre 30 um
Substrat 2 Rogers 4003 500 pm
Métallisation 3 Cuivre 30 um
Substrat 3 Rogers 4003 200 pm
Métallisation 4 Cuivre 30 um

Tableau 4 : Couches du circuit imprimé de la carte fille

La carte comprenant I'antenne connectorisée est celle qui a servi a la mesure de I'antenne (Figure
15). Les résultats de mesure de cette structure de test ont validé la fonctionnalité du systeme. A
partir de cette observation, nous avons réalisé un prototype comprenant sur le méme circuit
imprimé le générateur d'impulsion et I'antenne.

Le prototype final est visible sur les Figure 21. Par rapport a la structure de test, nous avons réalisé
plusieurs modifications qui permettent de valider I'aspect faible co(t de fabrication du SiP. Tous les
signaux entrant (Vdd, Gnd, Ve, Data) arrivent par I'intermédiaire de la couche de métallisation 1.
Les seules couches utilisées sont : métallisation 1 et 2, substrat 1 en Rogers 4003 et un substrat pour
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solidifier le systétme. Une version industrielle pourra donc étre réalisée avec deux couches de
métallisation seulement. Le découplage étant réalisé directement sur le circuit intégré, les capacités
de découplage, qui avaient été ajoutées par sécurité, ont également été supprimées. Les donnés ne
proviennent plus d'un accés SMA mais du connecteur SFP: I'interconnexion du SiP est donc
intégralement assurée par le connecteur SFP.

Figure 21 : Prototype de générateur d'impulsion FCC

La taille finale de ce premier prototype de SiP est de 50*18 mm? mais celle-ci n'a pas été optimisée.
En effet sur la Figure 21 nous voyons qu‘une longue ligne 50 Q alimente I'antenne. Une version
miniaturisée de ce prototype avec une technologie de report CMS est présentée dans le paragraphe
IV.2.

1.4, Performances du SiP prototype

L'émetteur ULB a été testé en chambre anéchoide. Le banc de test est décrit sur la Figure 22. Les
données binaires sont envoyées par un générateur de signaux (Agilent 81134A). A chaque front
montant provenant de ce générateur une impulsion ULB est envoyée par I'émetteur. La structure de
réception est constitué d'une antenne cornet de 8.3 dB de gain, d'un LNA large bande du commerce
de 32 dB de gain et d'un oscilloscope temps réel de 12 GHz de bande passante.

Distance
<+“—>
Générateur Emetteur ULB Antenne LNA Oscﬂloscppe
bande de base cornet temps réel
> ... » » >
. CMOS puce sur .
?lglléf& circuit imprimé 8.3 dBi 32 dB Agglfgégso
Roger 4003

Figure 22 : Banc de test de I'émetteur ULB

La Figure 23 montre I'impulsion recue & une distance de 80 cm. Une amplitude de 700 mV créte a
créte a été mesurée a l'oscilloscope. La Figure 24 montre un train d'impulsions a 1.2 GHz mesuré a
une distance de 5 m. Une amplitude de 105 mV créte a créte a été mesurée. Connaissant les
différents gains du systeme on peut déduire la puissance créte émise par le générateur ramenée a
une distance de 1 metre qui vaut -41.3 dBm.
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Figure 23 : Impulsion mesurée a 80 cm

0,08

0,06
0,044
0,024
0,004
-0,02

Impulsion (V)

-0,044
-0,061

-0,08

0,0

0,5 1,0

15 20
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Figure 24 : Train d'impulsions a la fréquence de 1.2
GHz mesuréa5m

Les performances de I'émetteur sont comparées aux autres résultats publiés dans la méme bande de
fréquence dans le Tableau 5.

Techno. Taille de . Energle, - Amplitude pic PL_us,sar?ce
de lapuce | I'émetteur Consommation consommee Débit max pic mesuré pIC\ émise
par impulsion alm
700 mV
CMOS
Cet 12mw 1 1 @80cm -41.3
emetteur || 21T |SOMMABMM gy o5 | 1OPT 1 1288 g 3apss00 | dBm?
récepteur
CMOS 16 mV @1m 419
[19] 0.35pum  [39mmx40mm N/A N/A 100 Mbs™ | @10dB/50Q2 dBrﬁ 2
VDD=3.3V récepteur
34 mvV
SiGe 38mw 1 1 @15cm -48.7
[20] | g gum | EOMMXOOMM| & o00Mb/s 190pJ" 1 200Mbs ™| o gip/5002 | dBm?
récepteur
CMOS . 13 mvV@90cm
[21] 0.35um 30mmx35mm N/A N/A 10 Mbs’ récepteur
iss gain : N/A

! Calculé a partir de la consommation et du débit
2 Calculé & partir de la mesure pic pic de I'impulsion recue et du gain du récepteur

Tableau 5 : Emetteurs FCC publiés

IV. Conception de SiPs miniatures pour les applications
ULB dans la bande de fréquence 3.1 - 10.6GHz

V.1. Introduction

Dans ce paragraphe, nous présentons la conception de deux SiPs miniatures pour les bandes de
fréquence ULB 3.1 - 10.6 GHz et 6 - 8.5 GHz. Pour des raisons de co(t, I'interconnexion du SiP avec la
carte mere est réalisée en technologie CMS avec une géométrie de plots d’interconnexion similaire a
celle des boitiers QFN. Ces boitiers génériques sont congus pour pouvoir accueillir une ou plusieurs
puces et assurer une interconnexion avec I'antenne et des entrées/sorties vers la carte mere.
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L’objectif est de miniaturiser la surface de la carte tout en assurant un nombre important
d'entrées/sorties entre le boitier et la carte mére.

IV.2. SiP miniature pour la bande de fréequence 3.1 - 10.6GHz

Le boitier congu est représenté sur la Figure 25 et sur la Figure 26. L'empilement des couches
composant le boitier est le méme que celui de I'émetteur décrit dans le Tableau 4.

Figure 25 : Vue 3D du SiP 3.1 - 10.6 GHz

Via 13 Transition vig 14
RE___

J mm Métal 1
1 Métal 2
[ Métal 3
il
§ 1 Meétal 4
Tl P~ B3 Puce
Bondwire Via 34 Antenne

Figure 26 : Vue 2D du SiP 3.1 - 10.6 GHz

Le boitier permet une redistribution des signaux sur 4 couches métalliques. Vingt cing connexions
ont été prévues entre le boitier et la carte mére pour les alimentations, signaux de commandes, de
données ou de contrdle. Ces connexions se font par l'intermédiaire de plots de 0.5*0.5 mm? espacés
de 0.5 mm réalisés en métallisation 4. Celles-ci sont ensuite ramenées en métallisation 1 aux abords
de la puce. Nous avons prévu une taille maximale de 3.5*3 mm? pour le report de la puce ULB et
d’éventuelles puces auxiliaires. Ce SiP a été étudié afin de pouvoir accueillir le récepteur intégré
décrit dans le chapitre Ill. Le boitier comporte également I'antenne FCC présentée au paragraphe
précédent. La connexion puce antenne est réalisée a partir de la transition optimisée et de la ligne
GPCW qui ont été présentées au chapitre |. Pour des raisons de rigidité mécanique, les plots de
soudure du boitier ne sont pas interrompus autour de I'antenne alors qu’aucune interconnexion
n’est prévue dans cette zone. Sous la puce, un pavé en métallisation 1, 2 3 et 4 a été construit pour
amener la masse sur le boitier avec une faible impédance. La taille finale du boitier est de 29.5*15
mm?. Notons que la taille de celui-ci pourrait étre encore diminuée en réduisant le nombre
d'interconnexions avec la carte mére ou en diminuant la taille maximale de la puce supportée.
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IV.3. Effet du boitier et de la carte mere sur le rayonnement de
I'antenne

Comme l'antenne a été congue indépendamment de la carte mére et du boitier, il est nécessaire de
considérer I'influence de ces derniers sur I'adaptation de I'antenne et sur son diagramme de
rayonnement. Dans ce paragraphe, nous présentons des résultats de simulations effectuées sous
HFSS qui montrent I'effet des plots de soudure du boitier et de la carte mére sur I'adaptation de
I'antenne et sur son diagramme de rayonnement. Pour cela, nous comparons les performances de
I'antenne originelle aux performances (i) de I'antenne sur le boitier et (ii) de I'antenne sur le boitier
connectée a une carte mere. Dans les diagrammes de rayonnement présentés dans la suite de ce
chapitre, le gain de I'antenne pourra étre obtenu suivant le code de couleurs donné sur la Figure 27.

dB{GainTotal)

. 3. DEEEe +BEE
2. 5714 e+868

. 142 9e+BE0E
. 714 3e+00E
. 2857 e+00E
57 14e-E81
. 2857e-BE1
2,9882e-085
-4, 2857e-@81
-8, 5714%e-281
-1. 2857e+E80

-1, 7143e+200
-2, 1429s+280
-2, 5714%e+8808
-3, BEE0: +E8E

Figure 27 : Code couleur du gain de I'antenne pour les diagrammes de rayonnement des antennes

-

IV.3.a. Simulation de I'antenne originelle

La Figure 28 montre le modele HFSS de I'antenne originelle. L'antenne est excitée par un "Lumped
Port" permettant de réaliser des simulations rapides mais ou un seul mode de propagation est pris
en compte. Le résultat de simulation du coefficient de réflexion de I'antenne originelle est représenté
sur la Figure 29.a. Les diagrammes de rayonnement de I'antenne simulés aux fréquences 3 GHz, 7
GHz et 10.6 GHz sont représentés respectivement sur la Figure 30, la Figure 31 et la Figure 32.

Port

_ d’excitation
Figure 28 : Modéle HFSS de I'antenne
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S11 (dB)

-45 T T T T T T T
0 2 4 6 8 10 12 14

Fréquence (GHz)

Figure 29 : Coefficient de réflexion de : (a) I'antenne originelle, (b) I'antenne sur le boitier, (c) I'antenne sur le
boitier connecté a une carte mere en FR4 1.6 mm, (d) I'antenne sur le boitier connecté a une carte mere en

FR4 0.8 mm

Figure 30 : Rayonnement de I'antenne originelle a 3 GHz

®

Figure 31 : Rayonnement de I'antenne originelle a 7 GHz

e

Figure 32 : Rayonnement de I'antenne originelle a 10.6 GHz

L'antenne originelle présente un coefficient de réflexion inférieur a -9 dB dans toute la bande FCC et
rayonne principalement dans le plan YZ.
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IV.3.b. Effet des plots de soudure sur I'adaptation de I'antenne et son diagramme
de rayonnement

Dans ce paragraphe, nous étudions I'effet de I'ajout des plots de soudure en métallisation 4 sur
I'adaptation de I'antenne et sur son rayonnement. La Figure 33 montre la simulation HFSS de I'ajout
des plots sur la couche inférieure du boitier en métallisation 4. La simulation a également été réalisée
en excitant I'antenne par un "Lumped Port". Le résultat de simulation du coefficient de réflexion de
I'antenne sur le boitier est représenté sur la Figure 29.b. Les diagrammes de rayonnement de
I'antenne sur le boitier simulés aux fréquences 3, 7 et 10.6 GHz sont respectivement représentés sur
la Figure 34, la Figure 35 et la Figure 36.

Figure 33 : Ajout des plots en métallisation 4 sur le boitier

o o

Figure 34 : Rayonnement de I'antenne a 3 GHz

°_ ¢

Figure 35 : Rayonnement de I'antenne a 7 GHz
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Figure 36 : Rayonnement de I'antenne & 10.6 GHz

Les simulations montrent que les plots de soudure n'ont pas d'influence notable sur le coefficient de
réflexion de I'antenne et son rayonnement.

IV.3.c. Effet de I'ajout d'une carte mére en FR4 sous le boitier FCC sur I'adaptation
de I'antenne et sur son diagramme de rayonnement

Dans ce paragraphe, nous connectons le boitier représenté sur la Figure 33 a une carte mére en FR4
et observons l'influence de la carte mere sur I'adaptation de I'antenne et son rayonnement. Le
modele de simulation HFSS du boitier connecté a une carte mere est représenté sur la Figure 37. Les
simulations présentées ci-aprés ont été réalisées en excitant I'antenne par un "Lumped Port" sous
HFSS.

Figure 37 : Ajout d'un substrat FR4 1.6 mm sous le boitier FCC

Carte mére en FR4 d'épaisseur 1.6 mm

Dans un premier temps, nous supposons que la carte mere est réalisée en FR4 et a une épaisseur de
1.6 mm. Le résultat de simulation du coefficient de réflexion de I'antenne est représenté sur la Figure
29.c. Les diagrammes de rayonnement de I'antenne simulés aux fréquences 3 GHz, 7 GHz et 10.6 GHz
sont respectivement représentés sur la Figure 38, la Figure 39 et la Figure 40.
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Figure 38 : Rayonnement de I'antenne a 3 GHz

Figure 39 : Rayonnement de I'antenne a 7 GHz

Figure 40 : Rayonnement de I'antenne a 10.6 GHz

La simulation du coefficient de réflexion de I'antenne sur le boitier connecté a une carte mere qui a
été reporté sur la Figure 29.c montre un décalage fréquentiel par rapport a celui de l'antenne
originelle. Cependant le coefficient de réflexion reste inférieur a -10 dB dans toute la bande. A 3 GHz,
I'effet de la carte mére sur le rayonnement de I'antenne n'est pas visible. En revanche a la fréquence
de 7 GHz, I'antenne rayonne beaucoup moins le long de I'axe Z lorsque Z est positif. A 10.6 GHz,
I'antenne rayonne dans des plans différents de celui de I'antenne originelle. On peut donc conclure
que le report du SiP sur une carte mére en FR4 d'épaisseur 1.6 mm perturbe le rayonnement de
['antenne et ce particulierement aux fréguences hautes.

Carte meére de 0.8 mm
Nous étudions maintenant I'effet du report du SiP sur une carte mere réalisée en FR4 d’épaisseur 0.8
mm. Le résultat de simulation du coefficient de réflexion de I'antenne est reporté sur la Figure 29.d.

Les diagrammes de rayonnement de I'antenne simulés aux fréquences 3 GHz, 7 GHz et 10.6 GHz sont
représentés respectivement sur la Figure 41, la Figure 42 et la Figure 43.
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Figure 41 : Rayonnement de I'antenne a 3 GHz

Figure 42 : Rayonnement de I'antenne a 7 GHz

Figure 43 : Rayonnement de I'antenne a 10.6 GHz

La Figure 29.d montre que le coefficient de réflexion de I'antenne sur le boitier connecté a une carte
meére d'épaisseur 0.8 mm subit un décalage fréquentiel moins important que lors de ['utilisation
d'une carte mére d'épaisseur 1.6 mm. Ce coefficient de réflexion est toujours bon puisqu'il est
inférieur a -10 dB dans toute la bande. Les diagrammes de rayonnement de |'antenne montrent une
dégradation des performances moindre et limitée aux fréquences les plus hautes. Il est donc possible
de reporter le SiP sur une carte mére en FR4 d'épaisseur 0.8 mm notamment lorsque les signaux
transmis n’occupent pas la plage haute de la bande de fréguence. Lorsque toute la bande est requise
il est nécessaire d’utiliser un substrat de report d’épaisseur plus faible ou de constante diélectrique
moins importante.

IV.3.d. Evaluation de la bande passante des interconnexions vers la carte mere

La bande passante des signaux ULB autorise de transmissions a débit élevé et dans certaines
applications, il est nécessaire de pouvoir disposer d’entrées/sorties large bande vers la carte mere.
Dans ce paragraphe nous présentons une évaluation de la bande passante permise par le boitier par
simulation électromagnétique avec le logiciel HFSS. Le modéle HFSS est représenté sur la Figure 44 et
la Figure 45.

Cette simulation a été réalisée en supposant que le boitier était reporté sur une carte mere de type
FR4 ayant une épaisseur de 0.8 mm. Trois transitions entre la carte mére et une puce en silicium ont
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été simulées. La puce est connectée au boitier par I'intermédiaire de fils d'interconnexion ayant une
longueur comprise entre 1.2 et 1.6 mm. Nous avons supposé que quatre fils d'interconnexion
connectaient la masse du boitier et la masse de la puce.

La simulation est effectuée en utilisant six ports "lumped". Le port "1" est connecté a la métallisation
4 de la transition centrale et est référencé par rapport a la masse de la carte mére. Les ports "3" et
"5" sont connectés a la métallisation 4 des transitions externes et sont référencés par rapport a la
masse de la carte mere. Le port "2" est connecté au pad central de la puce et est référencé par
rapport a la masse de la puce. Les ports "3" et "5" sont connectés au pad externe de la puce et sont
référencés par rapport a la masse de la puce.

Port4 Port2 Port6

Figure 45 : Simulation HFSS d'une transition entre la carte mére et la puce
Les résultats de simulation sont présentés sur la Figure 46 et sur la Figure 47. Le boitier présente une

bande passante (définie pour un coefficient de réflexion inférieur a -15 dB) de 1.3 GHz. A 1.3 GHz, le
couplage entre deux transitions est de -21 dB.
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Figure 46 : Coefficient de transmission et de réflexion d’un transition entre la carte mére et la puce
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Figure 47 : Couplage entre deux transitions

IV.4. Réalisation d'un boitier miniature pour les applications ULB dans
la bande de frequence 6-8.5GHz

La bande de fréquence ULB 6 - 8.5 GHz, normalisée en Europe par I'ECC, présente une fréquence
minimale de 6 GHz. Pour cette bande il est possible d'obtenir des antennes de taille moins
importante que celles adaptées a la bande de fréquence ULB 3.1 - 10.6 GHz. Nous présentons
brievement dans ce paragraphe une adaptation du boitier précédent a cette bande de fréquence.
L’antenne utilisée a été également congue dans le cadre de la these d’Ali CHAMI [18] et du projet
MIMOC. Son coefficient de réflexion est présenté sur la Figure 48.

Le boitier miniature est représenté sur la Figure 49. Comme le boitier précédent, ce boitier comporte
25 entrées/sorties et une antenne ECC connectée a une puce par la transition étudiée au chapitre |I.
Comme la taille de I'antenne est moindre, nous avons pu réduire la taille du boitier a une surface de
23.5%8.2 mmZ.
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Figure 48 : Coefficient de réflexion de I'antenne ECC [18]

Comme la fréquence maximale d'un systeme ECC (8.5 GHz) est moins élevée que celle d'un systéme
FCC (10.6 GHz), le diagramme de rayonnement de I'antenne ECC dans un boitier connectée a une
carte mére est moins perturbé par la carte mere que celle d'une antenne FCC dans les mémes
conditions. Cependant il est toujours préférable d'utiliser une carte mere de faible épaisseur.

* 9
Figure 49 : Boitier miniature pour les applications ECC

V. Conclusion

Dans ce chapitre nous avons étudié les possibilités d’intégration des émetteurs-récepteurs ULB sous
la forme de SiP. Dans le cadre des applications visées deux niveaux de complexité sont
particulierement pertinents : (i) un SiP regroupant une antenne et un émetteur-récepteur complet,
(ii) un SiP regroupant une antenne et un émetteur ou un récepteur.

Lorsque le SiP regroupe un SoC incluant la partie émission-réception et une antenne il nécessaire
d’associer un duplexeur d’antenne qui, pour des raisons de colt de fabrication, doit étre intégré dans
le SoC et donc réalisé en technologie CMOS standard. Nous avons étudié les possibilités d’intégration
d’'un commutateur dans la technologie CMOS utilisée dans le cadre de cette these. Nous avons
montré par simulation que I'intégration d’'un commutateur n’entrainait pas de surcodt de fabrication
lié a une augmentation de surface de silicium. Nous avons en effet validé que la technologie utilisée
permettait d’obtenir des performances satisfaisantes dans toute la bande de fréquence ULB sans
adjonction d’inductances. Les performances simulées incluant la transition vers le circuit imprimé
montrent que les pertes d’insertion devraient étre inférieures a 1.7 dB.
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Dans la deuxieme partie du chapitre nous avons présenté un SiP prototype pour la bande de
fréquence 3.1 - 10.6 GHz intégrant une antenne et un émetteur ULB impulsionnel. Ce SiP intégre un
générateur d’impulsion présenté au chapitre |, une antenne et une interface antenne - circuit intégré
présentée au chapitre I. Les performances mesurées sur le prototype sont au niveau de I'état de I'art
concernant la puissance créte d’émission et la consommation d’énergie par bit émis.

Dans la troisieme partie nous avons présenté deux SiPs miniatures destinés aux bandes de fréquence
ULB 3.1-10.6 GHz et 6 - 8.5 GHz. Ces deux SiPs sont des évolutions du SiP prototype présenté dans la
deuxiéme partie de ce chapitre. L'interconnexion du SiP avec la carte mére est assurée par des plots
de soudure similaires a ceux des boitiers CMS. L'influence de la miniaturisation, des plots de soudure
et de la présence de la carte mére a été étudiée a I'aide de simulations électromagnétiques. Les
dimensions obtenues pour 25 entrées/sorties ayant une bande passante maximale de 1.3 GHz vers la
carte meére sont respectivement de 29.5*15 mm? et 23.5*8.2 mm? pour les bandes de fréquences 3.1
-10.6 GHz et 6 - 8.5 GHz.
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|. Conclusion générale

Nous avons vu dans l'introduction que la technologie de communication ULB Impulsionnelle est
potentiellement intéressante pour lever certains verrous technologiques comme la précision de
localisation ou I'augmentation des débits de communication tout en conservant un bilan énergétique
avantageux. Les travaux réalisés dans cette thése ont permis d’apporter certaines solutions
technologiques concernant I'intégration et la miniaturisation des nouveaux objets communicants
utilisant les bandes de fréquences ULB (Ultra Large Bande) entre 3 et 10 GHz. Les résultats obtenus
peuvent intéresser diverses applications et notamment : les réseaux de capteurs, les réseaux sans fil
personnels et corporels, la RFID. Les principales caractéristiques demandées par ces applications sont
de maniere générale un faible colt de fabrication, une trés faible consommation d’énergie et une
taille miniature.

Pour réaliser un systeme ULB faible colt, miniature et de conception indépendante d'une carte
meére, nous avons choisi de réaliser ces systemes en utilisant une approche de type "System In
Package" avec une technologie d’interconnexion faible colt de type "wirebonding™ entre le circuit
intégré et le boitier qui integre I'antenne ULB.

Ce type d'interconnexion étant connu pour générer des éléments parasites importants limitant sa
bande passante Le premier chapitre a eu pour objectif de lever ce verrou technologique pour les
bandes de fréquences ULB 3 - 10 GHz. Nous avons proposé des méthodologies d’interfacage
permettant de réaliser sans augmentation notable de co(t une transition large bande entre le circuit
intégré et le circuit imprimé du boitier. Nous avons proposé des modeles électriques des transitions
par "wirebonding" prenant en compte I'effet d’'une masse locale sur le circuit intégré qui ont été
validés sur des prototypes. Nous avons utilisé ensuite ces transitions optimisées pour connecter un
générateur d'impulsions pour la bande de fréquences 3 - 10 GHz a un circuit imprimé. Nous avons
montré en mesure que la transition ne dégradait pas les impulsions générées. Nous avons également
présenté un générateur d'impulsions ou le filtre de sortie est réalisé en partie avec la transition puce
- circuit imprimé. Cette interface utilisant un "codesign™ entre le silicium et la transition a permis
d'améliorer les performances du générateur tout en réduisant la surface occupée sur le silicium.

Dans le deuxieme chapitre, nous avons présenté un état de I'art des différentes architectures
permettant la détection non cohérente d'une impulsion ULB. Nous avons focalisé notre étude sur les
détecteurs non cohérents qui sont les mieux & méme de répondre aux besoins des applications
visées car ils permettent d’obtenir une consommation de puissance faible pour les bas débits de
communication. Parmi les détecteurs non cohérents, les détecteurs de créte et les détecteurs
d'énergie permettent des architectures treés simples qui facilitent la mise en ceuvre d’une gestion
d'alimentation efficace permettant d'éteindre le récepteur entre deux impulsions et donc des
consommations de puissance tres faibles pour les bas débits de communication. Dans la deuxieme
partie de ce chapitre, nous avons mis en évidence I'effet des différents parameétres du systéme de
réception (bande passante, facteur de bruit du LNA, durée d’intégration ou de détection) sur le taux
d’erreur binaire et sur la portée de communication dans le cas d'un récepteur comprenant un
détecteur d'énergie ou un détecteur de créte. Dans la derniere partie de ce chapitre, nous avons
présenté un détecteur de créte trés simple basé sur des inverseurs CMOS. Le détecteur, réalisé dans
une technologie CMOS 130nm, présente en mesure une sensibilité de -64dBm@1Mbps et fonctionne
jusqu’a des débits de 100 Mbps ou il présente une consommation de 84 pj/bit.

Dans le troisieme chapitre, nous nous sommes intéressés a I'intégration sur silicium des récepteurs
ULB pour radio impulsionnelle. Dans la premiere partie de ce chapitre, nous avons présenté un état
de I'art des différentes architectures de LNAs en nous focalisant sur les performances clés du point
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de vue des récepteurs non cohérents a détection d’énergie ou a détection de créte. Nous avons
présenté des conceptions de LNAs pour différentes gammes de fréquences ULB en prenant en
compte l'interface par "wirebonding" vers la carte et I'antenne. Nous avons montré l'intérét d’un
"codesign" entre l'interface et la cellule d'adaptation d'un LNA pour réduire la surface de silicium et
améliorer son facteur de bruit. Dans la deuxiéme partie de ce chapitre, nous avons présenté la
conception d'un récepteur utilisant I'intégralité de la bande 3 - 10 GHz.

Dans le quatrieme chapitre, nous avons présenté les problématiques d’intégration des émetteurs et
des récepteurs ULB de type impulsionnel dans le cas d’'une approche de type SiP. Dans la premiére
partie de ce chapitre, nous avons évalué les performances qu’il était possible d’atteindre avec un
commutateur d’antenne intégré dans une technologie CMOS standard. Dans la deuxieme partie,
nous avons présenté la réalisation et la caractérisation d’un SiP incluant une antenne et un émetteur
ULB pour la bande de fréquence 3.1 - 10.6 GHz. Les mesures en chambre anéchoide ont montré que
cet émetteur était au niveau de I'état de I'art concernant la puissance créte d'émission et la
consommation d'énergie par bit. La derniére partie du chapitre a présenté la conception de deux
boitiers miniatures intégrant une antenne ULB pour les gammes de fréquences 3 - 10 GHz et 6 - 8.5
GHz. Des simulations électromagnétiques ont mis en évidence I'effet de la carte mére sur le
diagramme de rayonnement de I'antenne.

Il. Perspectives

Les travaux réalisés dans cette thése ont permis de montrer certaines potentialités de la radio ULB
impulsionnelle conjuguée a une approche de type SiP pour la réalisation d’objets communicants
faible colt et faible consommation. Ces travaux sont bien avancés pour ce qui concerne les
émetteurs ULB dans la bande 3 — 10 GHz. Concernant les récepteurs, et de maniere générale les
émetteurs-récepteurs, les travaux présentés devront étre complétés par la mise en ceuvre d’une
gestion d’alimentation sur le récepteur présenté au chapitre 3 et par son association avec un
émetteur sur une méme puce ou dans un méme SiP. L’architecture particulierement simple du
détecteur présenté au chapitre 2 devrait faciliter la mise en place d’une gestion d’alimentation
efficace. Finalement des systemes d’émission-réception ULB devront également étre finalisés pour
les autres bandes ULB et notamment pour la bande 6 - 8.5 GHz.
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