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RESUME 

Le laboratoire Polystim a pour mission de mettre en oeuvre des dispositifs 

electroniques dedies a assister des patients affectes de pathologies neurologiques. Ce 

travail entre dans le cadre du projet "Urostim" qui vise a developper un implant de 

stimulation permettant de redonner aux personnes paraplegiques un controle sur les 

fonctions du systeme urinaire. Dans ce projet, le retour d'information est essentiel 

puisqu'il permet de connaitre differents parametres refletant l'etat des connexions nerfs-

electrodes ainsi que le volume de la vessie. Un lien de transmission sans fil est done 

necessaire pour transmettre l'information afin d'eviter tout risque d'infection qu'implique 

une liaison filaire. 

Nous presentons dans ce memoire une nouvelle approche de transmission des 

donnees puisque jusqu'a maintenant le retour se faisaitpar l'intermediaire du lien inductif 

en modulant la charge du circuit de reception. L'implementation de ce principe a montre 

ses limites puisque selon la valeur de l'indice de modulation un compromis doit etre fait 

entre un bon rapport signal sur bruit, le debit binaire et l'efficacite de transfert de 

puissance a l'implant. De plus, la transmission souffre de problemes d'evanouissements 

lors de mouvements qui n'en font pas un systeme tres fiable. L'approche alternative d'un 

transmetteur radiofrequence, elle, permet de transmettre les informations sur plusieurs 

metres sans devoir approcher le systeme de reception. 

Le systeme propose fonctionne de maniere autonome en tirant sa source 

d'alimentation d'une batterie rechargeable. II est compose d'un oscillateur avec un 
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resonateur externe, un amplificateur et un reseau d'adaptation externe pour transmettre la 

puissance a l'antenne. La modulation de frequence est realisee en commutant des 

capacites de part et d'autre d'un resonateur a ondes acoustiques de surface (SAW). 

Celles-ci changent la reactance du resonateur et par consequent sa frequence de 

resonance. La bande de frequence utilisee est celle comprise entre 402 MHz et 405 MHz, 

reservee aux dispositifs de communications d'implants medicaux. L'objectif est 

d'atteindre une consommation inferieure a 5mW 

Deux versions du transmetteur ont ete realisees de maniere integree en 

technologie CMOS 0.18 uin de la TSMC. L'espace occupe sur le silicium est de 620x920 

|im2. Les tests ont ete conduits en developpant une carte specifique pour mesurer le gain 

en boucle ouverte chargee de l'oscillateur, la charge presentee par le reseau d'adaptation 

et la puissance du signal d'emission. Un soin particulier a ete apporte pour les hautes 

frequences avec un plan de masse consequent et des capacites de decoupage sur les 

alimentations. 

Lors des mesures, l'oscillation n'a pas pris forme spontanement a la mise sous 

tension. Un circuit de demarrage et une marge de gain plus importante auraient ete 

necessaires pour contrer les pertes du resonateur SAW et permettre le demarrage de 

l'oscillateur. Le gain obtenu en boucle ouverte avec une charge 50Q est de -2.7dB ce qui 

revele un systeme a la limite du fonctionnement. 
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ABSTRACT 

The aim of the Polystim Laboratory is to develop new electronic devices to assist 

subjects affected by neurological pathologies. This work takes part of the "UroStim" 

project which consists of developing a stimulation implant to allow paraplegic people to 

recover controls of their bladder system. Feedback is essential in this implant since it 

permits to be aware of some parameters connected to the state of the nerve-electrode 

connections and the volume of the bladder. A wireless link is therefore necessary to 

transmit the information and avoid possible risks of infections related to wires. 

In this work, we propose a new approach for data transmission previously 

achieved through the inductive link by modulating the load in the receiver circuit. The 

implementation of this solution have revealed its limits since depending on the 

modulation index, there is a. tradeoff between transmission with a good signal to noise 

ratio, data rate and power transfer efficiency. Moreover, transmissions suffer from fading 

which lead to a poor reliability. The alternative approach of a radiofrequency wireless 

link permits to transmit the information over tens of meters without having to bring the 

controller close to the implant. 

The proposed system works in an autonomous way powered by a rechargeable 

battery. It is composed of three main blocks which are respectively the oscillator with an 

external resonator, the power amplifier and the output matching network which 

maximizes the transferred power. The frequency modulation is achieved by switching 

equal extra capacitances on each side of the SAW resonator. It shifts the reactance of the 
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loop and thus the resonance frequency. The chosen frequency band is between 402 MHz 

and 405MHz and corresponds to the band allocated to medical communication devices. 

The aim is to have a transmitter consuming less than 5mW. 

Two versions of the oscillator have been implemented in CMOS 0.18 um 

technology, 1.8V supply voltage from TSMC. The area consumed by the design is 

620x920 um2. The tests have been realized with a specific test board to measure the open 

loaded loop gain, the equivalent load presented by the matching network and the output 

power at the antenna. A particular care has been spent to the high frequencies involved 

with a wide ground plane and decoupling capacitors on the power supply. 

During the tests, the oscillation did not start at power up. A start-up circuit and 

larger margins for loss compensation are needed so that the oscillator could appear. The 

measured open loop gain with a 50 Ohms load is -2.7dB which shows that the conditions 

are almost fulfilled for oscillation start-up. 
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INTRODUCTION 

Le laboratoire de neurotechnologies Polystim oeuvre depuis 1994 dans le domaine 

des dispositifs electroniques dedies a assister les personnes affectees par des pathologies 

neurologiques. La perte d'une fonction d'un organe due a une lesion ou causee par un 

dereglement du systeme nerveux est difficilement traitable par la medecine traditionnelle. 

Le projet de 1'implant urinaire vise a rehabiliter les fonctions vesicales des personnes 

paraplegiques. La partie implantable du stimulateur est destinee a etre introduite dans le 

coips humain et connectee aux nerfs sacres via des electrodes. L'implant a pour but de se 

substituer au systeme nerveux et de maintenir un certain controle sur le processus de 

miction. Pour ce faire, des mesures des parametres physiologiques refletant la qualite de 

l'interface electrode-tissus et le volume de la vessie sont necessaires pour assurer une 

bonne efficacite de stimulation. 

La telemetrie biomedicale couvre ce champ particulier de 1'instrumentation 

biomedicale qui consiste a communiquer les donnees physiologiques et biologiques du 

point de mesure a une entite externe capable de traiter et d'interpreter ces donnees puis de 

prendre une decision. L'avantage est de pouvoir recueillir constamment des donnees sans 

immobiliser le patient et sans alterer les resultats de mesure. Un lien filaire n'est pas 

envisageable a cause des risques possibles d'infection. Plusieurs supports de transmission 

sans fil pour le lien montant de l'implant vers le controleur externe s'offrent alors : 

ultrasonore, infrarouge, electromagnetique et enfin radiofrequences. 
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La telemetrie ultrasonore ou infrarouge parait inadequate en raison de 

l'inefficacite de la transmission dans les tissus, Pencombrement et la consommation 

d'energie excessive de ces systemes. Le lien inductif, base sur le champ 

electromagnetique, est souvent utilise dans les stimulateurs implantables car l'energie 

necessaire a leur fonctionnement est vehiculee en meme temps par la porteuse du signal. 

Le lien montant est alors realise a l'aide d'une modulation de charge qui modifie 

l'amplitude des signaux a la bobine primaire. Ce procede de transmission necessite 

neanmoins la presence permanente d'un champ electromagnetique. Cette solution n'est 

done pas souhaitable pour les transmissions initiees a partir de 1'implant. Le lien 

radiofrequence, par contre, semble etre une bonne solution, de plus il offre une grande 

flexibilite de mouvement a l'utilisateur et lui evite toutes genes subsidiaires. La puissance 

dissipee peut cependant etre importante par rapport au lien inductif. Le defi est done de 

concevoir un transmetteur consommant quelques milliwatts seulement pendant la 

communication. Avec le developpement de batteries miniaturisees haute capacite, 

l'objectif est d'atteindre une duree de vie d'une dizaine d'annees. 

Ce transmetteur est destine a etre integre dans la partie implantable du systeme. 

La technologie CMOS 0.18um a ete choisie pour assurer la compatibilite avec les circuits 

digitaux de controle. La reduction d'echelle de ce procede de fabrication permet de 

realiser des circuits hautes-frequences puisque la frequence de transit des transistors 

MOS dans cette technologie est de l'ordre de la dizaine de Giga Hertz. 

Dans ce travail, nous avons propose un nouveau systeme de transmission faible 

puissance. La modulation est realisee directement en tirant partie de la deviation de 
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frequence de resonance possible en chargeant de facon capacitive le resonateur SAW. La 

comprehension du circuit a permis de proposer une methode d'optimisation afm de 

minimiser la consommation de puissance. 

Dans le premier chapitre de ce memoire, nous passerons en revue les systemes 

existants de telemetrie et leurs technologies associees puis nous detaillerons revolution 

des circuits de transmission pour les implants de stimulation et de mesure. 

Le chapitre deux introduit les bases des systemes de transmission radiofrequences, 

leurs principales caracteristiques, les architectures de modulation de frequence et enfin la 

theorie des circuits de base du transmetteur. 

Le chapitre trois couvre les contraintes plus specifiques liees aux systemes de 

communication biomedicaux. Les specifications du systeme et le budget de puissance 

associe a une transmission a travers les tissus sont exposes. 

Dans le chapitre quatre, nous presentons le systeme propose. Les composantes du 

transmetteur sont decrites ainsi que les techniques de minimisation de la puissance. 

Le dernier chapitre expose les resultats de simulation obtenus et un bilan du 

systeme de transmission. Les resultats de mesures viendront completer les simulations du 

circuit. Nous terminerons ce memoire en proposant plusieurs ameliorations possibles 

pour l'operation faible puissance et des pistes pour la poursuite de ce travail. 
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CHAPITRE 1 

LES SYSTEMES DE TELEMETRIE EXISTANTS 

Dans ce chapitre, nous allons presenter les types de telemetrie existants. Nous 

survolerons ensuite les differentes technologies utilisees selon les applications et leurs 

specificites. Enfin, nous ferons une synthese des circuits de transmission pour les 

implants biomedicaux 

Les types de telemetrie 

On peut distinguer deux types principaux de telemetrie. Le premier est relie au 

monitoring d'individus par la mesure d'electrocardiogramme (ECG) ou 

d'electroencephalogramme (EEG) [1]. II est employe entre autres pour la surveillance de 

populations d'animaux. Les donnees sont recueillies de facon externe puis transmises a 

un centre de traitement pour en faire l'analyse [2]. La transmission se fait generalement 

dans le meme milieu (eau, air, espace ou tissus) en utilisant des moyens de transmission 

varies comme les ondes electromagnetiques, les ultrasons, la lumiere infrarouge. Le 

systeme est alors generalement un transmetteur externe miniature alimente par batterie 

capable d'emettre sur une grande distance. L'environnement, les dimensions du 

transmetteur et de l'antenne ne sont pas un obstacle en soi. L'avantage d'avoir un 

transmetteur externe reside dans la souplesse de la solution en evitant de plus que les 

resultats soient alteres par l'anesthesie lorsque le patient doit etre immobilise. 
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Le deuxieme type de telemetrie concerne les systemes implantables. L'energie 

disponible est dans ce cas limitee et la duree de vie doit etre acceptable pour eviter les 

interventions chirurgicales multiples. La complexity de l'emetteur doit etre par 

consequent reduite pour minimiser la consommation. La source d'energie provient en 

general soit d'une batterie si elle est suffisante soit de l'exterieur par ondes 

electromagnetiques. Le milieu biologique impose egalement des contraintes sur la taille, 

l'emballage de l'implant et la nature de propagation de l'information. II doit etre en effet 

encapsule avec un materiau biocompatible tel que l'epoxy, du silicone ou autres 

polymeres. La portee d'emission d'un tel systeme est limitee a cause de l'attenuation du 

signal dans les tissus et de la faible efficacite de l'emetteur. 

1.2 Les technologies de la telemetrie 

Selon le milieu a travers lequel rinforrnation doit etre transmise et le type 

d'application, differentes technologies peuvent etre employees. 

1.2.1 La telemetrie infrarouge 

La telemetrie infrarouge (IR) a un large champ d'application. Les radiations IR 

permettent de transmettre differents parametres physiologiques d'un sujet en mouvement 

comme un patient en soin intensif, enfants, nouveaux nes dans un incubateur et animaux 

dans des laboratoires biologiques ou hospitaliers. Dans les systemes IR typiques, le 

patient porte un transmetteur alimente par batterie et une ou plusieurs diodes infrarouges 

(IRLED) qui envoient les donnees encodees a un recepteur distant base sur un 
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photodetecteur [3]. La radiation d'information IR peut se faire de deux facons 

differentes : un faisceau etroit (radiation directe) et la radiation IR diffuse. La radiation 

diffuse est unidirectionnelle et permet une grande mobilite du patient dans une piece. La 

couverture est assuree par les reflexions multiples et le rapport signal sur bruit qui doit 

etre suffisant a chaque endroit dans la piece. Dans cette technologie, la diode emettrice a 

1'inconvenient de consommer beaucoup d'energie. La modulation de frequence ou par 

impulsion est la mieux adaptee pour la transmission IR. Selon la distance et le milieu 

dans lequel la lumiere IR se propage, le signal subit une attenuation variable qui fausse 

l'amplitude des signaux recus. La frequence par contre n'est pas alteree sauf dans le cas 

d'un sujet en mouvement rapide (effet Doppler). La modulation par impulsion est celle 

qui permet la consommation la plus faible puisqu'elle minimise l'activation des LED. La 

distance de transmission a une influence sur la qualite de la transmission: a faible 

distance le signal est sature et a grande distance le bruit surpasse le niveau du signal. 

Telemetrie par Ultrason 

La telemetrie par ultrason est la mieux adaptee pour la transmission de signal dans 

le milieu marin conducteur et sur de longues distances en raison du moindre 

affaiblissement des ultrasons dans l'eau. Elle est utilisee en particulier pour l'etude sur le 

comportement, l'ecologie et le suivi de parametres physiologies d'animaux. Les 

frequences d'emission sont situees entre 20 kHz et 300 kHz, au dessus des frequences 

d'audition des animaux [4]. A cause des reflexions multiples qui provoquent a certains 

points une annulation du signal, la modulation de frequence, d'amplitude ou de phase 

n'est pas appropriee. La modulation par impulsion, basee sur les intervalles de temps 



7 

entre les pulses de meme frequence, n'a pas cet inconvenient et offre les meilleures 

caracteristiques pour le transfert de rinformation. Selon l'application, la methode de 

codage preferee est soit continue ou codee. Par ce dernier moyen, les erreurs peuvent etre 

rejetees grace a un algorithme de detection d'erreur et a un identificateur de source. 

Parmi les applications possibles, la telemetrie par ultrason permet de faire de la 

localisation en trois dimensions en utilisant les delais des pulses issus de plusieurs 

transmetteurs [4]. Elle sert egalement au positionnement de systeme de navigation [5] et a 

la mesure de la vitesse de nage de poissons [6]. Le transmetteur le plus simple, le Pinger, 

envoie des « salves » regulierement espacees dans le temps a cette fin [6]. Certains 

transmetteurs plus evolues sont identifies avec un code pour distinguer les individus [7]. 

Ces telemetres sont generalement codes en fonction de la duree entre chaque pulse. La 

logique inversee (delai des temps morts) est preferee pour les contraintes de puissance. 

Les recepteurs sont souvent concus pour ignorer les derniers pulses apres un temps mort 

superieur a 200 ms. 

1.2.3 La telemetrie par couplage magnetique 

L'avantage du couplage magnetique est de pouvoir transmettre, en meme temps 

que les donnees, l'energie necessaire au dispositif pour son fonctionnement. La porteuse 

est generalement modulee en frequence pour le lien du controleur externe a 1'implant 

(lien descendant) et en amplitude par modulation de la charge pour le lien dans le sens 

inverse (lien montant). Le point saillant du lien magnetique est d'assurer un bon niveau 

de couplage entre la bobine d'emission et celle de reception. Le debit atteignable est 

limite a cause du grand facteur de qualite des bobines pour garder une bonne efficacite de 
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transfert de Penergie. Enfin le niveau de couplage evolue rapidement avec la distance 

occasionnant des phenomenes d'evanouissement. La distance de transmission, qui 

depend des dimensions des bobines et de la puissance dans la bobine emettrice, est 

limitee a une dizaine de centimetres au maximum. 

La telemetrie radio 

Pour la transmission dans l'air et les milieux faiblement conducteurs, la telemetrie 

radio est tres utilisee dans les applications biomedicals. Elle permet, lorsque les 

enregistrements de surface ne sont pas possibles, de transmettre les mesures des signaux 

neurologiques ENG. L'information est propagee par ondes electromagnetiques autour 

d'une frequence fixe ou par etalement du spectre. La frequence d'operation est un choix 

important puisqu'elle influence la taille du systeme, les pertes dues a l'attenuation de 

l'onde dans le milieu et egalement les proprietes de propagation. Pour la biotelemetrie, la 

quantite d'energie absorbee dans les tissus sous forme d'agitation moleculaire est 

importante. On peut distinguer trois domaines de frequences [8]. 

• Les basses frequences et radio frequences entre 100 kHz et 20 MHz ou 

l'absorption dans le buste (partie superieure du corps) croit rapidement en 

augmentant la frequence. L'absorption est significative dans les membres ou le 

cou ou la section est plus petite. 
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• Les hautes frequences et tres hautes frequences (HF et VHF) entre 20 MHz a 300 

MHz, ou une absorption relativement elevee peut se produire dans le corps entier 

et en particulier pour certaines parties du corps mises en resonance comme la tete. 

• Les frequences ultra-hautes et micro-ondes, entre 300 MHz et plusieurs GHz, ou 

une absorption locale non uniforme substantielle peut se produire. Au-dela de 10 

GHz, l'absorption d'energie a lieu principalement a la surface du corps. 

Parmi ces frequences, seules quelques bandes sont disponibles a l'utilisation. Les 

reglementations nationales et internationales determinent avec precision les bandes 

passantes disponibles et les niveaux de puissance autorises. Le Tableau 1.1 recapitule les 

caracteristiques des differentes bandes avec les niveaux de puissance limite d'exposition 

autorises tels que definis par 1' «International Commission on Non-Ionizing Radiation 

Protection » (ICNRP). Les bandes Industrielles Scientifiques et Medicales (ISM) sont a 

utilisation libre et ne necessitent pas d'autorisations speciales pour les emissions 

inferieures a lOmW et lOOmW pour les frequences superieures a 2.45GHz. Les bandes 

ISM dans le monde sont repertories a la Figure 1.1. Les bandes universelles 

correspondent aussi a celles presentees au Tableau 1.1. 

De plus, une bande speciale pour les systemes de communication des implants 

medicaux (SCIM) entre 402 et 405 MHz a ete recemment etablie [9]. II s'agit d'une 

bande reservee a l'origine pour les services auxiliaires de meteorologie. Le partage de 

cette bande est a l'origine de la compagnie Medtronic qui petitionna dans le milieu des 



10 

annees 1990 le « Federal Communications Commission » (FCC) pour allouer une bande 

dediee specifiquement aux applications biomedicales. 

Tableau 1.1 Caracteristiques des bandes internationales autorisees par le FCC 
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Commission on Non-Ionizing Radiation Protection (ICNRP) 

Apres avoir gagne la cause du milieu industriel, la bande MICS a ete recommandee par 

l'institut universel des communications en 1998 (UIT-RSA.1346). La bande flit 

finalement attribuee en 1999 par le FCC. Le Canada dans sa politique des 

communications et de gestion du spectre a formule un cahier des charges defmissant les 
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exigences pour la certification des dispositifs dans les nouvelles technologies reliees au 

biomedical (Rss243f). 

— N F / L F — I H F/RF | - U / V N F - | — Micro-ondes-

Plafond 
de 
bruit 

Frequences 0/lMHz 1 10 100 ICHz 1.0 

Longueur 3000 300 30 3 0,3 0,03 metre 
d'onde 

Figure 1.1 Allocation des bandes ISM dans le spectre radio 

Des normes similaires ont ete etablies en Europe par l'institut des normes des 

telecommunications Europeen (ISTE) [10]. 

1.3 Historique et revue des circuits de transmission radio frequences pour 

implants electroniques. 

Les premiers systemes de telemetrie radiofrequences pour transmettre les ECG et 

les EEG ont vu le jour dans les annees 1960 [11][12]. Mackay et al [13] ont utilise ces 

techniques pour recueillir a distance des donnees sur la pulsation cardiaque, la pression 

sanguine, la pression intra-corticale, et la mobilite gastro-intestinale de patients en 

mouvement libre. Ce type de systemes de telemetrie est cependant restreint a la 

transmission d'un canal unique. En 1969, Frayer et al [14] ont developpe des systemes 

multicanaux capables de surveiller simultanement l'ECG, la pression sanguine et la 

0,135 6.8 13.5 40 
915 

433 869 2.45 5,8 24 



12 

temperature du corps. Leur consommation etait cependant trop importante et rendait 

impossible l'emploi de batteries, celles-ci constituant deja plus de la moitie du volume 

des dispositifs implantables. Les developpements subsequents ont permis de miniaturiser 

la taille des systemes avec l'utilisation d'un lien inductif lequel a la capacite d'alimenter 

l'implant avec un champ radiofrequence magnetique genere par une bobine externe [15]. 

En effet, l'utilisation double de la bobine comme element servant a capter l'energie 

magnetique et comme resonateur pour emettre les donnees a contribue nettement a la 

reduction de leur taille. La transmission des informations issues de l'implant se fait alors 

pendant que les radiations du champ d'alimentation sont interrompues [16]. D'autres 

systemes avec batteries rechargeables ont ete developpes par la suite [17]. La 

miniaturisation de ces dispositifs a permis 1'implantation du systeme chez des petits 

animaux de 5 a 10kg [18]. Plusieurs inconvenients subsistent cependant pour ce type 

systeme avec le lien RF vers l'exterieur. En effet, le debit binaire est faible du aux 

limitations de la bande passante imposee par le facteur de qualite des bobines pour une 

bonne efficacite du transfert de puissance et par decoupage du temps entre la 

transmission de la puissance et des donnees. Neukomm et al [19] ont expose en 1988 un 

nouveau principe utilisant le lien inductif de facon bidirectionnelle pour transmettre 

simultanement les donnees et 1'alimentation. II consiste a moduler la charge de la bobine 

receptrice pour transmettre le message binaire. Ce procede affecte cependant Pefficacite 

de transfert de puissance rendant critique l'energie disponible pour le fonctionnement de 

l'implant. De plus, les variations importantes de couplage suivant Palignement des 

bobines diminuent enormement le rapport signal sur bruit. Celui-ci est d'autant plus 
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faible que l'indice de modulation est grand, deteriorant substantiellement la qualite de 

transmission. 

Des techniques pour ameliorer la collecte des donnees comme l'utilisation d'un 

champ magnetique polarise [20] ou l'utilisation d'un rapport cyclique reduit ont ete 

envisagees pour augmenter le debit binaire sans affecter le transfert de puissance au 

detriment d'un volume plus encombrant du a l'antenne cubique necessaire pour generer 

le champ magnetique polarise. En 1999, Djemouai et al [21] ont propose de moduler le 

rapport cyclique du signal d'emission plutot que l'amplitude pour maintenir l'efficacite 

de l'amplificateur de puissance et continuer a operer a la frequence de resonance des 

bobines ou le transfert de puissance est maximal. 

D'autres types de modulations dont celle de phase ont ete investigues pour 

augmenter le debit binaire de la transmission [22]. Un debit de 27.75 kbps/s a ete obtenu 

avec une porteuse de 4MHz pour une consommation de 2mW [23]. De meme, 

Chaimanonart [24] a developpe un transmetteur double canaux utilisant la modulation de 

charge, Load Shift Keeing (LSK), et de phase, Phase Shift Keeing (PSK). Les debits 

atteints sont de 50 kbps et 2.5 Mbps respectivement en utilisant le meme lien 

radiofrequence avec une porteuse de 50 MHz. 

Afin d'ameliorer les performances du transfert de puissance, Hu et al ainsi que 

Wang et al [25] ont propose des systemes de retroaction via le lien montant pour ajuster 

la puissance transmise en fonction des variations de couplage et de charge. L'efficacite de 

transfert a ete amelioree substantiellement et elle varie de 37 a 65 % pour un espacement 

des bobines respectivement de 15 et 7 mm. La puissance maximale fournie est alors de 
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250 mW. Une autre alternative est de generer separement le lien montant. Cette solution 

est d'autant plus interessante dans le cas de signaux neuronaux qu'elle permet d'isoler 

completement le lien inductif des signaux de mesure et augmente par consequent leur 

rapport signal sur bruit. 

En 1996, Mc-Creesh et al, pour transmettre des mesures de temperature, modulent 

la duree d'une impulsion a 418MHz generee par un oscillateur discret a ondes 

acoustiques de surface [25][26]. Le transmetteur est constitue autour d'un amplificateur 

RF et d'un oscillateur SAW (Figure 1.2). II fonctionne avec une source de tension de 6 a 

10V et delivre de 5 a 13mW pour une efficacite de conversion de puissance maximum de 

8.5%. L'inductance du resonateur a la forme d'une epingle a cheveux de 14mm de long 

et 9mm de large. Un mode basse consommation est prevu en mettant le point X a la 
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Figure 1.2 (a) Diagramme fonctionnel du MXIO05 (b) circuit test 

Mohseni et al en 2001 publient un article sur un bio-telemetre servant a 

enregistrer le signal EMG issu de la langue [27]. Le transmetteur est articule autour d'un 
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montage Colpitts module en frequence entre 88MHz et 108MHz (Figure 1.3). La 

consommation est de 2mW pour une transmission en espace libre a 2 metres. 
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Figure 1.3 Schema du bio-telemetre 

Kettlewell et al [28] utilisent egalement un tel lien RF module directement par les 

signaux issus des capteurs. Celui-ci est constitue autour d'un oscillateur Colpitts resonant 

entre 173.2 MHz et 173.5 MHz. Aucun detail sur la puissance consommee et emise n'est 

fourni dans la litterature. 
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Figure 1.4 Diagramme bloc de ['architecture proposee 
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Kocer [29] regenere une nouvelle porteuse se synchronisant sur le signal incident. 

Ce systeme passif necessite neanmoins la presence continuelle d'un signal porteur pour 

son fonctionnement (Figure 1.4). Le systeme module en amplitude une onde continue 

(CW). II consomme 1.1mA sous 2.5V et delivre une puissance de 0.45mW soit une 

efficacite de 16.5%. 

Plus recemment, Valdastri et al [30], utilisent un circuit commercial 

(rfPIC12F675F) avec une modulation ASK pour tirer profit de 1'architecture numerique 

de controle des implants. Le transmetteur opere a 433.92MHz et est constitue d'un 

oscillateur a cristal, d'une boucle a verrouillage de phase, d'un amplificateur de puissance 

et de circuits logiques de controle (Figure 1.5). La puissance maximale de sortie pour un 

debit de 40Kbps est de 5.623 mW avec une tension d'alimentation de 3 V. 
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Figure 1.5 Diagramme bloc du transmetteur integre au rfPIC12F675 
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En 2005, D'Lima et al [32] proposent un systeme de telemetrie multicanal 

implantable base sur des circuits disponibles. Un microcontroleur PIC16C de Microchip 

est egalement utilise pour moduler par impulsion codee (PCM) l'oscillateur a ondes 

acoustique de surface (SAW). L'implant est alimente par l'intermediaire d'un lien 

inductif. Le PIC est configurable et permet de regler la puissance de sortie en cinq pas de 

-70dBm a 7.5dBm. Pour une utilisation typique a faible portee a -12dBm, la 

consommation est de 3.5mA sous 3V soit une efficacite, rapport de la puissance emise 

sur la puissance consommee par le transmetteur, de 0.54% 

Neihart et al [33], en 2005, ont propose un transmetteur integre faible puissance a 

modulation de frequences. Celui-ci est constitue autour d'un VCO differentielle avec un 

resonateur LC. La frequence d'oscillation n'est pas fixee precisement puisque la capacite 

est sujette a des variations. Apres fabrication, le decalage en frequence est de l'ordre de 

10MHz par rapport a la frequence centrale attendue de 433MHz. La derive en frequence 

avec la temperature n'est pas indiquee. La consommation pour une emission a un metre 

sans obstacle est de 465uW avec une tension d'alimentation de 3.3V. La puissance 

delivree dans ce cas est de 40uW (-14dBm), d'ou une efficacite de 8.6%. 
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Figure 1.6 Schema de principe du transmetteur propose par Neihart 
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Enfin, Chi et al, en 2007, ont realise un emetteur-recepteur bidirectionnel a 

2.4GHz en technologie CMOS 0.25um pour reduire les dimensions de l'antenne et 

faciliter 1'implantation. Le transmetteur module en amplitude a une puissance de sortie de 

-23dBm et un debit binaire de 1Mbps. II consomme une puissance de 5.6mA sous 2.5V 

soit 14mW. L'efficacite du transmetteur est de 0.036%. 

A la vue des circuits rapportes, nous voyons que la realisation de transmetteurs 

efficaces stabilises en frequence est toujours un defi. Un compromis est en effet 

necessaire entre la basse consommation et la precision du systeme de modulation. La 

frequence d'operation est aussi un choix important dans l'architecture puisque d'une part 

elle influe sur la taille de l'antenne, et de 1'autre elle influe sur la consommation et 

l'efficacite de la transmission. 

Dans cette etude, nous proposons un nouveau lien radiofrequence faible puissance 

base sur la modulation FSK. Deux versions differentes de ce transmetteur ont ete 

realisees en technologie CMOS 0.18)j.m de la TSMC. Nous cherchons dans ce travail a 

obtenir un systeme miniature qui aurait une faible consommation de puissance qui est 

stable en frequence et qui n'atteint pas la complexite des circuits industriels. Le 

transmetteur etant destine a etre implante, nous sommes en effet interesses a etendre la 

duree de vie de l'implant pour eviter d'avoir a operer les patients regulierement. Celui-ci 

tire en effet sa source d'energie d'une batterie rechargeable possedant une capacite 

limitee. 
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CHAPITRE 2 

ARCHITECTURES ET CIRCUITS DES SYSTEMES 

D'EMISSION 

Dans ce chapitre, nous allons decrire le principe d'un systeme de transmission et 

la theorie des communications liee au choix de notre architecture. Les caracteristiques 

importantes sur lesquelles repose une transmission de qualite sont ensuite exposees afin 

de cerner quels degres de complexity sont necessaires pour atteindre notre objectif. Nous 

exposerons enfin les architectures existantes et leurs performances en referant a des 

circuits pub lies dans la litterature. 

Principe des systemes d'emission 

La transmission d'un signal se fait par un canal de communication avec ses 

caracteristiques propres. Afin de conserver son integrite, ce canal doit se situer a une 

frequence adequate garantissant un faible taux d'attenuation et etre suffisamment large 

pour supporter le debit d'information escompte. Cette transposition s'effectue par le 

processus de modulation qui decale le spectre du signal original en bande de base autour 

d'une frequence fixe generee par un oscillateur local (LO). Elle necessite generalement, 

selon le codage utilise, un filtrage prealable pour reduire les lobes secondaires du signal 

module et ainsi limiter la bande passante sans corrompre le signal. En effet, dans le cas 

ou la modulation est le resultat du mixage du signal en bande de base avec la LO, des 

interferences sont generees aux harmoniques de la porteuse. Le filtrage permet d'eviter 
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toute emission en dehors de la bande allouee. Une fois cette operation achevee, le signal 

est amplifie puis transmis a l'antenne pour etre rayonne. 

Modulation 

Signal 
Bande de­

base 

Mise en 
forme 

Conversion HF 
Porteuse 

Filtrage Amplification 

Adaptation 
d'impedancef 

Y 

Figure 2.1 Schema de principe d'un transmetteur 

L'efficacite de l'amplificateur et le transfert de puissance sont des parametres 

essentiels dans la realisation de systemes faible puissance et necessitent un reseau 

d'adaptation d'impedance. 

Choix du type de modulation 

Selon les recommandations de l'UIT (Union Internationale des 

Telecommunications), une modulation numerique doit etre employee dans la bande 

SCIM (Systemes de Communication d'implant medicaux). L'avantage par rapport aux 

techniques analogiques est d'augmenter la capacite du canal et l'immunite au bruit. 

Cependant, les donnees numeriques encodees avec des transitions abruptes entre deux 

symboles produisent un spectre riche en harmoniques qui est moins bien adapte aux 

transmissions. Les modulations existantes sont nombreuses (ASK, OOK, FSK, MSK, 

CPFSK, GMSK, TFM, PSK, QPSK, DQPSK, JI/4 DQPSK, QAM) et possedent chacun 

leurs caracteristiques propres. Les symboles transmis represented dans chaque cas une 

succession finie de fonnes d'ondes. 
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Le choix de la modulation repose sur les performances attendues du systeme en 

termes de debit et bande spectrale occupee. La consommation varie alors pour chaque 

precede en fonction de son efficacite en puissance et de la complexity d'implementation. 

Pour les implants de mesures coinme l'implant urinaire, le nombre d'echantillons 

de mesure doit etre suffisant pour faire une analyse spectrale des signaux neurologiques. 

Le debit binaire n'est cependant pas une contrainte majeure puisque l'information est 

contenue majoritairement dans les basses frequences inferieures a 1kHz. Etant donne que 

les sources d'energie disponibles sont limitees, la consommation de puissance est plus 

restrictive. D'apres la Figure 2.2, il est preferable de privilegier les modulations M-FSK 

(ou M represente le nombre d'etat par symbole dans la modulation) avec une bonne 

efficacite en puissance plutot que la M-PSK qui sont plus adaptees pour des 

transmissions a tres haut debit. 

La limite de Shannon donne la capacite theorique du canal: 

C = 5„.log2 1 + R_ 
5 N„ 

(2.1) 

Bn : Bande passante du canal 

R/Bn : Debit binaire sur la bande passante (efficacite spectrale) 

Eb/No : Energie par bit sur la densite spectrale de bruit (efficacite energetique) 

Celle-ci est tres optimiste puisqu'elle ne prend en compte que le bruit thermique du canal. 

L'equation correspond a une pente unitaire sur la Figure 2.2. 

Les modulations ou les symboles sont representes par M bits, ou M est grand, 

possedent une meilleure efficacite en puissance dans la transmission mais necessitent une 
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architecture plus complexe et plus gourmande en puissance qui leur font perdre leur 

avantage par rapport aux modulations binaires. 

fb/W, bits/s/Hz 
A 

Pe=10"5 

6 + 

Limite de Shannon 
fb/W=log2[1 +(fb/W)(Eb/n)] 

QPR 

M=4 (QPSK.MSK) 

M = 8 <> M=2(BPSK) 

M=16s \ 
MFSK -o M=2 

'M=4 

QAM 
M=64 

MPSK 
M=16 

t o 5 

Asymptote pour M—>oo 

10 15 20 25 Eb/n, dB 

Figure 2.2 Efficacite spectrale (bits/s/Hz) versus efficacite energetique (Eb/tj) 

Concernant la complexite du systeme de transmission, elle depend principalement 

de 1'architecture choisie pour implementer la modulation. Les architectures les mo ins 

complexes sont celles liees aux modulations OOK ou FSK, pour lesquelles la 

transformation du signal porteur peut etre directe contrairement aux modulations de 

phase. Parmi les modulations existantes, peu sont synchrones. Comme la transmission 

dans les tissus humains peut etre sujette a des effets indesirables comme des reflexions 

multiples (fading), celles-ci sont preferables. Ces dernieres sont caracterisees par la 
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presence d'une horloge mixee avec les donnees. II est alors facile de recuperer l'horloge 

contenue dans la modulation. La modulation d'amplitude OOK est rendue synchrone en 

utilisant un codage Manchester, qui garantit periodiquement des transitions dans le signal 

au rythme de l'horloge. Cependant, avec ce codage, le debit binaire est divise par deux, 

impliquant un temps de transmission 2 fois plus long. Au niveau de la modulation de 

frequence, la modulation MSK est un precede synchrone. Ces deux derniers precedes 

sont equivalents dans le sens ou pour generer le meme niveau de puissance, la 

consommation est la meme (TOOK* POOK= 2*TMSK* POOR- TMSK* PMSK). La difference se 

trouve done uniquement au niveau de la complexite de 1'architecture et de l'efficacite du 

precede de modulation. 

La modulation a phase continue FSK (CP-FSK) a l'avantage de requerir une 

energie par bit 2 fois moins importante que la modulation OOK pour un meme taux 

d'erreur dans la transmission [37]. Nous retiendrons cette modulation pour 

l'implementation de notre systeme a la vue de ses avantages en terme energetique et de 

complexite. La modulation MSK peut etre vue comme une modulation CP-FSK avec un 

indice de modulation h = Af/fm = 0.5 ou Af designe l'ecart entre les deux frequences et 

fm, la frequence de modulation. II est done possible de generer un signal MSK a partir 

d'un circuit FM standard. Cependant, un systeme de retroaction peut etre necessaire pour 

maintenir un index de modulation constant [38]. 
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La qualite de la transmission est mesuree par le taux d'erreur dans la 

communication (Bit Error Rate - BER). Un taux d'erreur typique exige dans les systemes 

radio est de 10* [37]. La performance du demodulateur peut etre alors quantifj.ee par la 

mesure du signal rapport sur bruit (SNR) pour ce BER. 
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Figure 23 Probability d'erreur en fonction du rapport signal sur bruit maximum obtenu au 

detecteur 

Cette mesure n'est cependant pas toujours considered exacte puisqu'elle depend 

de la bande passante du bruit. Pour comparer des systemes avec des bandes passantes 

differentes, on utilise alors le rapport du niveau d'energie moyen par bit sur la densite 

spectrale de bruit (Eb/NO). Ces deux indices sont lies par la relation suivante : 

rS\(B ^ 
Nn RN, o vAO KRJ 

(2.2) 

S : Puissance du signal 

R : Debit binaire (Bits/s) 

No: Densite spectral de bruit (Watts/Hz) 

http://quantifj.ee
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Eb : Energie par bit 

Bn : Bande passante du canal 

Principales caracteristiques du systeme d 'emission 

Generalement, le spectre d'emission doit etre restreint a une bande unique sans 

porteuse. Cependant, en raison des non-linearites et autres imperfections, des lobes 

secondaires de la porteuse peuvent etre emis sans qu'ils soient filtres par les filtres RF 

subsequents [38]. Pour etre capable d'interpreter le signal emis, le rapport du signal par 

rapport aux bruits (SNR) dans la bande doit etre suffisant, imposant des specifications sur 

les niveaux de bruit et de non-linearite des circuits. 

Les non-linearites correspondent aux caracteristiques non-ideales des transistors 

(pincement du canal, saturation, ...). Elles sont importantes quand les amplitudes sont 

grandes dans la mesure ou le comportement du transistor n'est pas lineaire pour de larges 

variations. Elles se traduisent par une distorsion de la forme d'onde. 

Le bruit de phase de l'oscillateur est une autre caracteristique importante du 

systeme. Celui-ci provoque l'elargissement du spectre d'emission. II est du 

majoritairement au bruit 1/f et au bruit thermique des transistors de l'oscillateur. II est 

defini comme etant une mesure relative de la difference de puissance entre le niveau de 

signal maximum et le niveau de signal dans une bande de 1 Hz a un ecart de frequence 

Aco. Le spectre du bruit de phase s'obtient en integrant le bruit de l'oscillateur dans la 

bande passante du signal RF et a la forme caracteristique de la Figure 2.4. Acoi/f3 
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correspond ici a la frequence de coude ou la contribution du bruit en 1 /f et celle du bruit 

thermique sont egales. 

4Aro](IBc/H'/ 

2FAT • 

e(Aco) 

Figure 2.4 Allure generate du bruit de phase d'un oscillateur 

Lorsque le synthetiseur est une PLL, la phase est asservie sur l'oscillateur de 

reference. Le bruit de phase aux alentours de la porteuse depend alors surtout de la 

reponse de la boucle (bande passante) et des performances du comparateur. Plus loin en 

frequence, elle depend surtout du bruit de phase introduit par le VCO. 

BW 

Figure 2.5 Spectre caracteristique d'une boucle a verrouillage de phase- Tire de [39] 

Dans les architectures a conversion directe ou l'oscillateur local (LO) est mixe 

avec le signal modulant, le bruit autour des hannoniques de la LO, a un ecart AGO 

correspondant a la frequence de modulation, est converti en bruit de phase autour de la 
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porteuse comme illustre a la Figure 2.6. Le bruit de phase introduit par le VCO dans une 

boucle a verrouillage de phase est alors a considered 

1/f noise 

*>«) 

• co 

! < 0 ° ! 
(D0-A(i) fi)o+A(0 

* • ( . ' ) 

Figure 2.6 Conversion du bruit aux harmoniques de la LO en bruit de phase 

Une cause supplemental de bruit est celle reliee a ramplificateur de puissance 

Figure 2.7. 

P(dBc/Hz) Canal de 
transmission 

/ \ Bruit de I'AP 

/ \ } _ _ i i 
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•* f 

Figure 2.7 Bruit du transmetteur dans la bande d'emission 

Lorsque le bruit introduit depasse le bruit thermique, il contribue a 1'augmentation 

du plancher de bruit et il diminue la sensibilite du recepteur. Les non-linearites ou les 
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harmoniques du signal modulant peuvent causer des lobes secondaires dans le spectre 

d'emission (Figure 2.8). Ces lobes doivent etre attenues pour que la puissance emise dans 

les bandes adjacentes soit inferieure a un seuil suffisant pour ne pas interferer avec les 

canaux voisins. 

Signal Adjacent 
Channel Channel 

B 

(0 

Figure 2.8 Puissance emise dans la bande adjacente - Tire de [40] 

Les performances du transmetteur sont generalement specifiers en termes de 

niveau relatif du bruit de sortie par rapport au niveau de signal maximal en dBc 

(puissance relative par rapport a la porteuse). L'architecture du transmetteur et la qualite 

du design jouent un role fondamental dans la reduction du bruit de phase. 

Une derniere caracteristique a considerer est le « pulling » : il s'agit de mesurer la 

deviation en frequence de l'oscillateur local en fonction d'une variation de charge due par 

exemple a changement d'impedance de l'antenne. 

Les architectures de modulation de frequence. 

L'aspect important de ce transmetteur est la faible consommation de puissance. 

Cette notion doit etre prise en consideration en premier lieu dans le choix de 
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Farchitecture. II y a deux facons d'implementer le modulateur. La premiere consiste a 

multiplier ou mixer le signal issu de Foscillateur local par le signal module. La deuxieme 

est de moduler directement la porteuse 

Phi 
b4 b5, 

bO b1 b3 b6 b7 

Conversion 
• serie a 

parallele 

Retard 

H(OJ) 

Filtre 

pO . p6 

Melarigeur 

Oscillateur 

TT/4 

TT/4 

H(oo) 

Filtre elangeur 

p1 p3 p7 

Amplificateur Passe 
bande 

Figure 2.9 Modulateur MSK 

La premiere implementation (Figure 2.9) permet de controler precisement Fecart 

en frequence, puisque le signal modulant est genere separement. Cependant elle necessite 

beaucoup de blocs dissipatifs comme les mixeurs et des circuits de generation de signaux 

en quadrature [43]. De plus le dessin des masques doit etre soigneusement planifie pour 

eviter les dissymetries et par consequent des distorsions harmoniques d'ordre deux. 

Oscillateur 
controle 

Amplificateur Passe 
bande 

Figure 2.10 Modulateur FSK utilisant un oscillateur controle 
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La deuxieme solution peut etre realisee en modulant directement la frequence de 

l'oscillateur ou du synthetiseur (Figure 2.10). Dans le cas ou la porteuse est generee par 

une boucle a veiTOuillage de phase, la frequence synthetisee peut etre controlee en variant 

soit le rapport de division N dans la PLL, soit la frequence de resonnance du VCO 

(Figure 2.11). Enfin, une derniere possibility est de moduler la frequence d'oscillation a 

l'exterieur de la boucle en modifiant la reactance du resonateur de l'oscillateur de 

reference. 

Xtall 

Reference \~^j-
_ , , 

~X 
- < & 

• I N 

VCO 

N.Fref 

Figure 2.11 Schema d'une PLL 

La premiere approche est gourmande en puissance car elle necessite un diviseur 

fractionnel d'ordre trois pour limiter l'introduction de composantes parasites aux 

multiples de la frequence de reference dans le spectre. 

Detecteur de 
phase 

Filtre de boucle 

Diviseur par N 
OU N+1 

retenue f 

> k 

VCO 
tout 

Figure 2.12 Synthetiseur de frequence fractionnaire avec accumulateur sigma delta 
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Le diviseur modulaire avec une architecture de type sigma-delta consiste en effet 

a diviser par un nombre fixe N pendant 2k-K fois puis par N+l les K fois restantes 

(Figure 2.12). Le nombre k represente ici le nombre de bits du controleur sigma-delta et 

K, la valeur ajoutee a chaque iteration. Le facteur de division est alors un nombre 

fractionnaire. 

Nfrac = N + K/2k (2.3) 

L'erreur de phase est representee par la valeur dans l'accumulateur. Elle est 

corrigee des que l'erreur de phase est superieure a une periode. Cette rectification 

engendre un saut de phase responsable de la pollution du spectre. Pour un modulateur 

sigma-delta d'ordre 1, le bruit injecte est donne par l'equation suivante : 

N(f) = 2.erms.^f s i n ( ^ / / ) (2.4) 

Dans cette approche ou le plus petit increment en frequence correspond a la 

frequence de reference, la bande passante de la PLL doit etre inferieure a environ 1/10 de 

cette premiere pour eviter que les residus ne modulent le VCO et rendent la boucle 

instable. Ceci necessite des filtres actifs d'ordre eleve tres dissipatifs pour pouvoir suivre 

rapidement les variations en frequence et supprimer les harmoniques du signal de 

reference. Pour relaxer cette contrainte, l'erreur de phase peut etre corrigee en ajoutant a 

la tension de controle du VCO une tension de decalage proportionnelle a l'erreur de 

phase telle que representee sur la Figure 2.13. Un CNA sert alors pour generer cette 

tension d'offset au prix d'un accroissement de la complexite. 



32 

DATA TX 
250kps " 

REF 
16MHz 

Encodeur 
O-QPSK 

2Mchips/s 
code FSK Controleur 

modulation IA 

DAC 

Diviseur 
modulaire 

- * • > 

>CP/ 
PFD 

Filtre de 
boucle 

LPF VCO TX 
output 

Modulateur PLL IA du2eme ordre 

Figure 2.13 Modulateur sigma-delta avec correction de l'erreur de phase 

II est alors plus efficace d'utiliser un modulateur sigma-delta d'ordre superieur 

entierement numerique qui va repousser le bruit de quantification dans les hautes 

frequences tout en etalant aleatoirement les residus. L'avantage est de decoupler la 

frequence de reference de la bande passante. Cette derniere peut etre augmentee sans 

deteriorer l'integrite du spectre. Les capacites des filtres sont de ce fait integrables sur la 

puce. 

Enfin, sans utiliser necessairement une boucle a verrouillage de phase, la 

modulation peut etre realisee en chargeant de facon capacitive le resonateur, ce qui a pour 

effet de devier legerement sa frequence de resonance (Figure 2.14). 

— i 1 

V 

Resonateur Oscillateur PA 

Figure 2.14 Transmetteur avec modulation de la charge du resonateur 



33 

Le resonateur opere alors entre sa resonance serie et parallele. En effet, en 

ajoutant en parallele des capacites avec le resonateur, sa frequence d'antiresonance 

diminue et se rapproche de la frequence de resonance serie. L'ecart entre la resonance 

serie et parallele correspond au degre de reglage possible. Pour un resonateur modelisable 

par une branche RLC serie en parallele avec une capacite statique Co (Figure 2.15), 

l'ecart en frequence possible est 

Jdev ~ Ja~ Js = /") C J* ®"^> 

Pour un resonateur SAW typique a 403.55MHz ou Cs=2.9570fF, C0=2.75pF et 

fs=403.34726MHz, la deviation en frequence maximale est de 216.9kHz 

Co 

Figure 2.15 Modele simplifie du resonateur 

Les solutions hybrides 

Plusieurs architectures hybrides ont ete developpees pour atteindre des objectifs 

de faible consommation. La premiere consiste a deconnecter l'oscillateur reference et le 

diviseur de la PLL, en calibrant periodiquement la frequence du VCO. La tension de 

calibration est retenue dans une memo ire Figure 2.16. 
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Figure 2.16 Architecture avec calibration du VCO 

La modulation est realisee dans la boucle en changeant la tension de controle par 

l'intermediaire du CNA. Une memoire est alors necessaire pour etablir la forme de la 

modulation. Habituellement une gaussienne est utilisee pour limiter le spectre d'emission. 

Une deuxieme variante possible est d'utiliser le VCO pour rayonner directement 

la puissance au lieu d'un amplificateur de puissance. L'antenne fait alors partie de 

1'element resonnant de 1'oscillateur. L'inconvenient de cette derniere solution est d'etre 

sensible aux variations de charge. En effet, 1'impedance de l'antenne peut varier 

largement suivant les objets a proximite et faire changer la frequence de resonance. 

Circuits de synthese de frequence : I'oscillateur 

Deux approches sont communement considerees pour l'etude des oscillateurs 

(Figure 2.17). La premiere consiste a voir I'oscillateur comme un systeme a contre 

reaction avec un port de sortie, le deuxieme port ayant disparu lors du bouclage de la 
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sortie vers l'entree. La deuxieme est un systeme a deux ports ou le circuit de resistance 

negative contrebalance les pertes du resonateur. 
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Resonateur 
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negative 
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Figure 2.17 Modelisation de l'oscillateur a 1 port (a) et a 2 ports (b) 

Chaque representation a ses inconvenients. En effet, il peut etre difficile 

d'identifier clairement le circuit de retroaction ou de distinguer le circuit resonant du 

circuit a resistance negative. Dans la premiere, il est important de casser la boucle a une 

masse petit signal et de remplacer les impedances de charge des ports de mesure en 

boucle ouverte par l'impedance equivalente que verrait les noeuds en boucle fermee. De 

meme, dans la deuxieme representation, la partie reactive du circuit a resistance negative 

va influencer le point d'operation du resonateur et done les pertes a compenser comme 

nous le verrons plus tard. 

L'oscillateur peut etre decrit comme un systeme a contre reaction non-lineaire. 

Bien que les non linearites modifient le comportement du circuit, des techniques lineaires 

peuvent etre utilisees pour l'analyse comme premiere approximation pour le demarrage 

de l'oscillateur quand aucune saturation ne se manifeste encore. Le systeme peut etre 

represente par une fonction de transfert H(p) donne par 
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rr, s S(p) G(p) 
H(P)=-^LL = — (2-6) 

E(p) l-G(p).F(p) 

Pour le demarrage d'une oscillation, la fonction de transfert doit etre non nulle a 

une frequence coo pour une entree tres faible. Cela est possible uniquement lorsque le gain 

de la fonction de transfert est infmi c'est-a-dire lorsque le denominateur s'annule. La 

condition d'oscillation est done donnee par les poles du systeme : 

F(jco0).G(jco0) = l (2.7) 

II s'agit du critere de Barkausen qui consiste a avoir un gain de boucle unitaire 

lorsque le dephasage de 1'entree par rapport a la sortie est de 180 degres. Cette condition 

est necessaire mais non suffisante pour l'etablissement d'une oscillation. Si Poscillation 

est possible, le bruit ou la tension de demarrage a l'entree de la boucle est amplifie 

jusqu'a ce qu'un phenomene de limitation stabilise l'amplitude des oscillations. La 

condition suffisante pour l'oscillation est d'avoir les poles des lieux des racines a droite 

dans le plan complexe de Nyquist. 

La vision duale (pour les systemes a poles conjugues complexes) consiste a 

apporter une resistance negative superieure aux pertes du resonateur jusqu'a ce qu'elles 

soient exactement compensees en regime permanent ou que la transconductance du 

transistor |gm| soit superieure a la conductance de charge du resonateur GSAW- Cela se 

traduit par 1'equation suivante : 

\KircuuI ^ RSAW ou \gm| > GSAW, etXcircvit(co) + XSAW{co) = 0 quand co = co0 (2.8) 

file:///Kircuu
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Encore une fois cette condition est necessaire mais non suffisante pour 

l'etablissement de l'oscillation. La Figure 2.18 permet de visualiser le systeme a deux 

ports avec d'un cote le circuit actif modelise et de l'autre le SAW resonateur. 

SAW 

Figure 2.18 Modele de resistance negative 

Les deux mode les sont generalement equivalents. Les oscillateurs RF tombent en 

principe dans la categorie des systemes a contre-reaction. Habituellement, le modele a 

deux ports donne une vision plus intuitive du fonctionnement de l'oscillateur. 

2.5.1 Les topologies de base d'oscillateur LC 

II existe trois topologies d'oscillateur : Clapps, Pierce et Collpits/Hartley (Figure 

2.19). Elles utilisent les configurations de base du transistor drain commun, source 

commune et grille commune respectivement pour creer une impedance negative entre 

deux de leurs terminaux. Pour des frequences inferieures a 1 GHz, ces configurations de 

base ont un lieu de Nyquist avec une seule boucle autour du point -1, empechant les 

problemes de saut de mode et d'hysteresis lorsque plusieurs frequences d'oscillation sont 

possibles. La frequence d'operation est definie par la frequence de resonance du 

resonateur LC. 
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Figure 2.19 Topologies d'oscillateur : (a) Clapps, (b) Colpitts et (c) Pierce 

L'analyse simplifiee de ces circuits dans la litterature montre que la resistance 

negative equivalente fournie est la meme pour toutes les configurations. 
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Figure 2.20 Circuit actif a un port (a), Calcul de l'impedance d'entree (b) et Connexion en parallele 

sur le port d'une inductance (c) 

En effet, lorsque Ton derive l'impedance petit signal du circuit Figure 2.20, ou Ml est 

polarise en saturation, on trouve en sommant les courants selon la loi de Kirchhoff 

1'equation suivante : 

— - g + 
C, 

f I N 

V c i J 
C2s = Ix (2.9) 
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* • V g 1 1 
Sort -*- = &m

 2 +— + (2.10) 

Puisqu'aucune hypothese n'a ete emise quant a la place de la masse dans le 

circuit, cette equation est valable pour toutes les topologies. On observe alors que pour 

s=jco, l'impedance contient une partie reelle negative permettant au circuit d'osciller si 

une inductance placee en parallele annule la partie reactive. 

Circuits d'amplification de puissance 

Le foisonnement des classes d'amplificateurs dans la litterature reflete la diversite 

des besoins associes aux applications. Par exemple, les systemes de communication a 

haut debit qui utilisent l'emploi combine des modulations de phase et d'amplitude 

necessite un soin particulier pour la linearite. Parmi les amplificateurs de puissance (AP) 

on distingue principalement les amplificateurs lineaires correspondant aux classes A, B, 

AB, C et F, des non lineaires (tout ou rien) correspondant aux classes D et E. Les 

variantes soulignent le compromis entre linearite, gain en puissance et efficacite. Les 

classes se distinguent en particulier par leur angle de conduction et leur point de 

polarisation. Certaines classes plus perfectionnees comme les classes E et F permettent de 

plus d'ajuster en sortie la partie reactive de la charge pour ameliorer 1'efficacite en 

puissance en supprimant les harmoniques indesirables du signal. 

Deux types d'amplificateurs classe D se retrouvent dans la litterature : le current 

mode class D (CMCD) et le voltage mode class D (VMCD). Le CMCD se caracterise par 

une source de courant constant tout ou rien suivi d'un resonateur RLC parallele tandis 

que le VMCD est une source de tension tout ou rien suivi d'un resonateur serie RLC 
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(Figure 2.21-a). La version push-pull du montage classe D en tension est representee sur 

la Figure 2.21-b. 
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Figure 2.21 Circuit ampliflcateur VMCD : version differentielle (a), version push-pull (b) 

La tension Vds aux bornes des transistors evolue, idealement, comme un train 

d'ondes carrees entre Vss et VDD et peut etre representee en serie de Fourrier de la fa9on 

suivante : 

1 2V 

2 DD
 K 

1 1 
sm(2x ft) + - sm(67rft) + - sin(l On ft) + ... (2.11) 

La tension etant filtree par le circuit resonant serie, la tension aux bornes de la charge 

correspond uniquement a la fondamentale de la tension Vds soit 

2V 
V = 

out 

DD 

K 
sm(2n ft) (2.12) 

Le courant inoyen qui transite successivement dans les transistors est egale a 

/ = • 

2 V DD 

K 7C2.R 

La puissance dissipee dans ceux-ci est done 

2 V 
p =1 V = DD 

rms rms' DD 2 r> 
7t .-/vrt, 

(2.13) 

(2.14) 
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Deux mesures d'efficacite sont usuellement utilisees pour evaluer les performances des 

AP : l'efficacite de drain et l'efficacite en puissance ajoutee (EPA). La premiere 

represente le rapport de la puissance RF en sortie sur la puissance DC consommee et 

donne une idee sur l'efficacite de transfert de puissance de 1'alimentation vers la sortie. 

Ce rapport ne prend cependant pas en compte le gain en puissance de TAP. La deuxieme 

figure de merite, rapport de la difference entre la puissance de sortie et celle de l'entree 

sur la puissance DC consommee, est done plus couramment utilisee. L'efficacite de drain 

du transistor se deduit des relations precedentes : 

2K \ 2TV J
0 K .Rmi K .Rml 

p 
77 = - ^ ^ = 100% (2.16) 

P 
1 DC 

Circuits d'adaptation d'impedance 

Plusieurs configurations de reseau existent suivant les besoins. Les reseaux de 

base correspondent aux circuits d'adaptation en « L », le nom etant donne par leur forme. 

Selon leur arrangement, la resistance equivalente issue de la transformation est plus 

grande dans le premier cas (Figure 2.22-b) et reduite dans l'autre (Figure 2.22-a). 

L'inconvenient de ces reseaux et de n 'avoir que deux variables L et C. Lorsque le rapport 

de transformation et la frequence de resonance est fixee, le facteur de qualite en decoule. 
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(a) (b) 

Figure 2.22 Transformateur d'impedance Rp>Rs: elevation (a), reduction (b) 

En general puisque les rapports d'impedance ne sont pas eleves, le facteur de 

qualite est assez faible : 

«-£- (2.17) 

D'autres reseaux passe bande en % et T existent et permettent plus de flexibilite 

pour transformer les impedances. Le reseau en pi est plus adapte pour transformer des 

impedances resistives. On peut le voir comme la succession de deux reseaux en L passe 

bas (L2, C2) et passe haut (Li, Ci) (Figure 2.23). 

RinC^ R i ^ : Rc 

Figure 2.23 Reseau d'adaptation en n 

Leur assemblage procure un degre de liberty suppl6mentaire permettant de fixer Q 

a une valeur desiree. Celui-ci est relie a la bande passante du reseau. 

*-, xCeauche '*—-i gauche '^—•droit 
o^.(L]+L2)_ I ^ J J ^ j 

R, R, R 
(2.18) 
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CHAPITRE 3 

SYSTEME DE TRANSMISSION POUR APPLICATIONS 

BIOMEDICALES 

Dans ce chapitre nous allons defmir les specifications de notre systeme en lien 

avec les contraintes medicales et etablir un budget de puissance associe a ces contraintes. 

3.1 Definition du systeme 

Le lien montant du systeme de communication permet de transmettre des 

informations de l'implant vers l'exterieur. Les informations sont modulees en frequence 

dans la bande SCIM 402-405MHz pour les dispositifs biomedicaux. 

3.1.1 Specifications du systeme 

Les specifications ont ete determinees a partir des exigences du document 

Rss243f [42], pour la bande attribute aux SCIM. Les principales contraintes sont 

repertoriees ci-dessous : 

_ Bande de frequence comprise entre 402 MHz et 405 MHz partagee en dix canaux; 

_ Largeur de bande d'emission, 300KHz; 

_ Procede de modulation numerique; 

_ Limitation de la puissance emise dans les bandes adjacentes a -20dBc (par rapport 

a la porteuse); 
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_ Limitation de la puissance equivalente rayonnee de facon isotrope a 25uW; 

_ Stabilite en frequence de +/- 100 ppm pour des variations de temperature de 25 a 

45 degres et de tension d'alimentation de +/- 10%. 

3.1.2 Propagation du signal 

A l'interieur du corps, les tissus tiennent lieu de canal de communication a travers 

lequel se propagent les ondes radio frequences sous forme de champ electromagnetique. 

Les tissus, essentiellement constitues d'eau salee et de graisse, absorbent les ondes 

electromagnetiques. L'absorption represente la majeure partie des pertes de propagation. 

Des modeles de propagation dans les tissus ont ete recemment developpes [37][45]. La 

propagation depend des caracteristiques des tissus comme la conductivite (a = 1/p (S/m)), 

la permittivite ou constante dielectrique (e (F/m)) et la permeabilite (|x (H/m)). 

La constante dielectrique 8 pour les tissus a forte concentration en eau decline 

fortement a basse frequence et reste constante au-dela d'une centaine de Hertz pour 

chuter encore au-dela de 105 MHz. Ce comportement est du aux cellules membranaires 

qui se comportent comme une capacite court-circuitee a haute frequence. La resistivite, 

elle, est grande a basse frequence et diminue brusquement a partir de 1GHz. La 

conductivite et la permittivite sont relativement proportionnelles a la quantite d'eau dans 

les tissus [46]. 

Un indicateur a ete introduit pour mesurer la quantite de puissance absorbee sous 

forme de chaleur. II s'agit du debit d'absorption specifique (DAS) defini comme la 

puissance absorbe par unite de masse. Le DAS dans le champ proche depend 
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essentiellement du champ magnetique H et dans le champ lointain du champ electrique E. 

La limite entre champ proche et lointain correspond a la distance d = X/2.%. Dans notre 

cas la propagation dans les tissus correspond majoritairement a une propagation en 

champ proche. Le DAS maximal est done lie au courant maximal dans l'antenne plutot 

que la puissance d'entree. L'expression du DAS en champ proche est: 

DAS = Z , MC° (l + ccorrT)2Hj watts/Kg 
$Jc 2+£2Q)2 

(3.1) 

ou ^ est la densite du milieu, et ccon- le facteur correctif refletant le changement des 

proprietes de reflexion entre 1'antenne et le milieu de diffusion. 

Des mesures du DAS en fonction de la frequence pour des sujets d'age differents 

sont representees sur la Figure 3.1 [47]. 
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Figure 3.1 DAS moyenne sur le corps entier. Le champ electrique incident est de lV.m"1 (R.M.S) 
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On observe les maximums de DAS mo yen entre 40 MHz et 100MHz 

correspondant a une resonance du corps selon la corpulence des sujets. La bande de 

frequence reservee aux dispositifs biomedicaux est bien choisie puisqu'elle se situe au-

dela de cette zone. 

La profondeur de peau 5, definie comme etant la distance pour laquelle la densite 

de puissance diminue d'un facteur 1/e, donne une bonne idee de l'attenuation subie par le 

signal. Elle peut etre approxime par l'equation 3-2 dans un milieu bon conducteur [48]. 

<? = I , (3-2) 

La puissance effective rayonnee (PER) est celle obtenue en soustrayant les pertes 

obtenues dans le champ proche PNF et champ lointain PFF de la puissance transmise PT, 

so\tPERP-=(PT—PLoss).GT, ou GT est le gain de l'antenne emettrice. Dans notre cas 

PLOSS=PNF est la puissance calculee en integrant le DAS moyen sur la masse totale entre 

1'antenne et Pexterieur. 

Dans le champ lointain, a l'exterieur, la densite de puissance decroit en 1/d2 et vaut 

La puissance re9ue au recepteur est alors 

Pr=A-Pe (3-4) 
X1 

ou A = — GR, correspond a la surface effective de l'antenne. 
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3.1.3 L'antenne 

Le choix de la bande d'operation est un compromis entre la miniaturisation du 

systeme et l'efficacite de la transmission. En effet, l'efficacite de rayonnement est 

proportionnelle a la dimension de l'antenne. L'attenuation moderee des ondes dans la 

bande SCIM la privilegie comme bande d'operation. La longueur d'ondes a ces 

frequences est de 74.35 cm dans Fair et autour de 9cm dans les tissus musculaires. Elle 

est reduite dans les tissus car la permeabilite et la permittivite sont plus elevees que dans 

l'air. Les antennes typiques sont l'antenne dipole A/2, l'antenne circonferentielle A/2 et 

l'antenne magnetique boucle A/4 de rayon. La resistance de rayonnement varie alors de 

70fl (antenne dipole) a 0.9Q (antenne boucle 3 tours). Puisque le champ magnetique se 

propage mieux dans le champ proche, la boucle magnetique est plus adequate. 

Cependant, les forts courants provoquent des pertes ohmiques importantes et classent la 

boucle magnetique au meme rang d'efficacite que l'antenne dipole. Ces antennes ont 

toutes deux une directivite de 1.5dB. Pour diminuer les pertes, un isolant epais doit 

recouvrir l'antenne. L'isolant modifie la constante dielectrique er du milieu, imposant 

une taille de 18cm environ pour l'antenne dipole A/2. La boucle magnetique a l'avantage 

d'occuper un plus petit volume et a theoriquement un meilleur gain, d'ou la preference 

qu'on lui accorde. 

3.1.4 Budget de puissance 

L'Union Internationale des Telecommunication (UIT) a enonce des 

recommandations pour l'utilisation de la bande reservee pour les systemes de 
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communication des implants medicaux (SCIM). En particulier le document ITU-R 

SA.1346 discute des questions d'interferences avec le systeme d'aide meteorologique 

(Metaids). II inclut un calcul de budget pour les systemes SCIM (Tableau 3.1). 

3.1.5 Calcul des pertes de propagation 

Le gain de l'antenne est specifie en dB par rapport a l'antenne isotrope qui rayonne la 

meme puissance dans toutes les directions (gain de 1 ou OdBi). Le document ne definit 

pas le type d'antenne utilise mais specifie un gain de 2dBi correspondant a une antenne 

dipole (2.15dBi). Afin d'avoir une reciprocity de la liaison, les memes antennes sont 

utilisees a remission et a la reception. Le gain de l'antenne d'emission mentionne dans la 

Tableau 3.1 comprend egalement les pertes d'absorption dans les tissus. 

Tableau 3.1 Budget de puissance du lien montant d'apres le document du 1'UIT 

Lien montant de 1'implant vers l'exterieur 

Bande passante BW 

Puissance TX 

Gain de l'antenne d'emission 

Puissance Isotrope Rayonnee equivalente (PIRE) 

Pertes en espace libre sur 2 metres 

Marge de protection contre les evanouissements 

Surcroit d'affaiblissement 

Gain de l'antenne receptrice 

Puissance recue a la reception - sensibilite 

Facteur de bruit du recepteur 

Rapport signal/bruit requis pour la FSK 

Bruit a 1'entree du recepteur 

UIT 

200kHz 

-2dBm 

-31.5dBi 

-33.5dB 

30.5dB 

lOdBm 

15dBm 

2dBi 

-87dBm 

4dB 

14 dB 

-lOldBm 

Limite SCIM 

15.5dBm 

-16dBm 

-69.5dBm 
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La puissance isotrope rayonnee equivalente (PIRE) est definie par 

PIRE = Pt + GTmt [dBm] (3.5) 

Les pertes de propagation en espace libre Lp sont 

Lp = 20log(——) (3.6) 
A 

ou R est la distance de propagation et X la longueur d'onde en metre. 

La marge de protection contre les evanouissements correspond a une 

superposition de l'onde incidente a celle reflechie et occasionne une attenuation de lOdB. 

Le surcroit d'affaiblissement est relie a l'orientation du patient, le mauvais alignement 

des antennes, une obstruction sur le trajet direct principal et la perte due a la polarisation. 

Ces processus statistiquement independants peuvent etre modelises efficacement par 

l'adjonction d'une marge de 15 dB. Les pertes dues a la polarisation se produisent 

toutefois a des degres differents selon les configurations d'antenne. 

Le facteur de bruit correspond a la quantite de bruit introduit dans le « front-end » 

analogique du recepteur. II est defini par le rapport 

NF=^^. (3.7) 

La sensibilite du recepteur defini le niveau de signal minimum qui peut etre demodule 

correctement est Pinmin = Pnoise\dB + NF\dB + SNRmin\M +\Q.\o<g(BW) (3.8) 

Dans le budget de puissance de 1'IUT, il semblerait que les pertes de sensibilite 

dues a la figure de bruit aient ete oubliees. Dans notre calcul, nous ne tenons pas en 

compte les pertes de surcroit d'affaiblissement qui sont deja incluses dans le gain de 
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l'antenne d'apres les chiffres releves dans la litterature. II nous faudra done une puissance 

d'emission superieure a -8dBm pour une propagation sur 2 metres comme illustre sur la 

Figure 3.2. 

Distance = 2m 

V w 

Transmetteur 

Pt=-8dBm 

-39.5dBm 

Gt=-31.5dBi 

Front-end Demodulateur 

-85dBm 
-89dBm 

-101dBm 

-154dBm 

Laff+Lp=45.5dB 

Gr=-2dB 

Sensibilite du recepteur -85dBm 

; NF=4dB 

SNRmjn=14dB 

PBW=10log(BW)=53dB 

Plancher de bruit+20dB=-154dBm 

Figure 3.2 Bilan de puissance de la transmission 



51 

CHAPITRE 4 

SYSTEME DE TRANSMISSION PROPOSE 

Ce chapitre decrit dans un premier temps le systeme de transmission propose; 

Chaque bloc est detaille par la suite. Apres avoir compare les topologies de base des 

oscillateurs, nous proposons un nouveau circuit base sur la topologie la plus performante 

qui s'affranchit des limitations intrinseques de cette derniere. Nous decrivons ensuite une 

methode de conception pour optimiser le point de fonctionnement du circuit. Enfin, nous 

exposons la demarche utilisee pour concevoir l'amplificateur de puissance et le reseau 

d'adaptation. 

Presentation du systeme de transmission 

Le transmetteur propose est compose de trois blocs principaux : l'oscillateur, 

l'amplificateur de puissance (PA) et le reseau d'adaptation (Figure 4.1). 

Tune[1..0] 

Matching 
Network 

V 

Tune[1 ..0] 

Figure 4.1 Schema de principe du transmetteur 
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La modulation de frequence est realisee grace au signal "Tune" qui commute de 

facon egale les capacites (C4, C5) and (C4', C5') de chaque bord du resonateur SAW 

lesquelles sont ajoutees respectivement en parallele des capacites initiales CI et C2. 

L'ajout des capacites modifie la reactance du circuit et par consequent la frequence de 

resonance. Nous allons dans un premier temps comparer les circuits d'oscillation de base 

pour determiner la configuration la plus performante. 

Choix du circuit d'oscillation 

Les performances des oscillateurs de base (Clapps, Pierce et Collpits) different 

pour plusieurs raisons. La premiere est due au circuit de polarisation qui n'est pas inclus 

dans 1'analyse et qui vient charger differemment le resonateur (Figure 2.19). La deuxieme 

vient des capacites parasites des transistors qui limitent le gain a haute frequence. Parmi 

celles-ci, la capacite grille-source egale a environ 2/3WLeffCox est la plus importante en 

regime sature. La capacite grille-drain modifie egalement la reponse des circuits mais n'a 

pas le meme impact selon la configuration. Par exemple, Poscillateur Colpitts articule 

autour du montage grille commune ne subit pas l'effet Miller. Enfin, l'element reactif, 

selon la place ou il est insere charge differemment le circuit. Dans le cas de la 

configuration Pierce, la sortie n'est pas chargee par l'entree de l'etage puisque aucun 

courant DC ne passe a travers le resonateur. La consequence directe est un gain de boucle 

beaucoup plus important. De plus, les capacites parasites dues aux connexions externes 

du resonateur se repartissent uniformement aux bornes de CI et C2 et diminuent la 

sensibilite du circuit aux variations de frequence. 
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Une analyse des produits gain - bande en boucle ouverte des differents systemes a 

contre-reaction est toutefois necessaire pour comparer precisement les performances des 

differentes architectures. 

4.2.1 Analyse du systeme de contre-reaction 

L'oscillateur Pierce possede un reseau de contre reaction de type parallele-

parallele en 71 tel que le decrit a la Figure 2.14. Les pertes du resonateur sont en serie dans 

la boucle. Les inductances monolithiques en technologie CMOS ayant un faible facteur 

de qualite inferieur a 5 a 403.5 MHz du aux pertes importantes dans le substrat, leur 

utilisation n'est pas propice. 

1 

— ci — 
L 

= c; 

uuu 

Figure 4.2 Circuit Pierce avec sa configuration parallele apparente 

Pour diminuer les pertes, nous substituons l'inductance L par un resonateur a 

ondes acoustiques de surface (SAW) a 403.55MHz qui possede un facteur de qualite 

mille fois plus important. Celui utilise est de type 1 port: II se compose d'un transducteur 

a doigt inter-digite (TDI), lequel genere et recoit l'onde et de deux reflecteurs qui 

generent une onde stationnaire entre les deux reflecteurs (Figure 4.3). 
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Figure 4.3 Resonateur SAW a un port. 

Le modele du SAW utilise est presente a la Figure 4.4. Lorsque le SAW opere a la 

resonance serie, son impedance est sensiblement egale a la resistance serie rs. Elle est 

maximale a la resonance parallele et vaut Rp=l/rs(Coa>p)
2. La resonance serie correspond 

a la resonance de la branche principale; la resonance parallele a la resonance avec la 

capacite Co des armatures inter-digitees (Figure 4.4). 

m, I—II—^MJ^-AAA—, 
J J Cs Ls Rs 

CO 

(a) (b) 

Figure 4.4 Symbole (a) et modele electrique du resonateur SAW (b) 

L'impedance caracteristique du SAW est montree a la Figure 4.5. Entre sa 

resonance serie et parallele, l'impedance varie fortement avec une reactance positive qui 

lui permet d'operer comme une inductance. En dehors de ces frequences, la reactance est 

capacitive egale a la capacite des armatures du resonateur; la resistance, elle, est 

pratiquement nulle. 
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S-Parameter Response 
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Figure 4.5 Impedance du SAW resonateur de 403.55MHz 

Nous avons assume jusqu'ici que la capacite Co dans la contre-reaction 

n'influence pas le systeme. En pratique, elle modifie le gain de l'amplificateur et est la 

principale limitation de modulation de la partie reactive du SAW. II convient done 

d'etudier le systeme a contre-reaction en identifiant le gain de boucle ouverte, 

l'impedance de source et l'impedance de charge. 

Les trois topologies, Clapps, Colpitts et Pierce, etant des retroactions voltage-

courant, elles sont representees par un modele en « Y » tel que montre Figure 4.6. A 

partir de ce modele, on peut calculer le gain en boucle ouverte du circuit en evaluant par 

simulation le gain direct de ramplificateur Ro (Figure 4.6) et le produit de l'admittance 

Yn par le gain inverse Y12. 
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Figure 4.6 Reseau lineaire a 2 ports represents par un modele en Y 

L'evaluation du gain en boucle ouverte se fait grace a une simulation de stabilite 

(stb) en utilisant une sonde de courant telle que representee sur la Figure 4.7. 

>Md1 =t=c. 

M1 
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Figure 4.7 Circuits de test pour simuler la reponse en boucle ouverte 

On observe comme prevu (Figure 4.8) que le gain du montage Pierce est plus 

grand que les autres montages pour un meme courant de polarisation. La marge de gain 

(MG) est en effet de 3.12dB et inferieure a ldB dans les autres cas. Les montages Clapps 
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et Colpitis ont des performances sensiblement equivalentes. Le montage Clapps 

(MG=875mdB) est toutefois legerement meilleur que le Colpitts (MG=340mdB). 
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Figure 4.8 Reponse en boucle ouverte des circuits presented a la Figure 4.7 

Notre choix se porte done sur 1'architecture Pierce pour la realisation de 

l'oscillateur. Nous allons done decrire plus precisement son principe de fonctionnement 

puis l'optimiser pour diminuer la consommation initiale de 2mA. On observe en effet a 

premiere vue que le maximum de gain ne concorde pas avec le croisement a 0 degre de la 

phase. II serait done interessant de dissocier la phase et le gain du circuit actif pour 

fournir le maximum d'energie au resonateur. 

335 4.0345 
Frequence 
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Principe de fonctionnement et optimisation du montage Pierce 

Le montage Pierce est represents avec le modele petit signal du transistor 

responsable de 1'amplification Figure 4.9. 

I Cgd 
G, I ii 

|V 
4=Cgs ( 
1 Gm. V 

S_ 

? f 9° = 

• 

i . D | mi 

= Cdsi | ' = C2 = 

Cellule de 

=ci! 

Cellule d'amplification reaction 

Figure 4.9 Representation petit signal de l'amplificateur de l'oscillateur Pierce 

Si Ton considere que 1'impedance d'entree du transistor est infinie, 1'entree ne 

charge pas la cellule de reaction et il est alors possible de casser la boucle au point G. Le 

signal d'entree subit alors un dephasage de 180° et un gain A a travers la cellule 

d'amplification. La cellule de reaction dephase egalement de 180° et a un gain H=1/|G| 

pour obtenir un gain de boucle unitaire. En effet, puisque les tensions VQ et VD sont 

opposees, lorsque C2 se decharge, CI se charge et inversement (Figure 4.10). Les deux 

tensions aux bornes du condensateur sont done en opposition de phase. 
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-i/jcoC2 
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Figure 4.10 Schema de principe du resonateur 



59 

En realite cependant, les impedances non ideales d'entree de sortie du transistor 

telles que le reflete le modele petit signal Figure 4.9, ramenent les poles de la fonction de 

transfert dans les basses frequences et limitent le gain. Celui-ci doit alors etre tres 

superieur a 1/|H| pour maintenir un gain suffisant a 403.5MHz. Ces poles affectent 

egalement le dephasage dans la boucle : les capacites diminuees par la resistance de sortie 

et d'entree de ramplificateur doivent etre suffisantes pour maintenir un dephasage de 360 

degres. Cette approche intuitive, toutefois, revele mal comment les performances peuvent 

etre ameliorees. La cellule d'amplification doit etre analysee en tant que circuit a 

resistance negative fonction des parametres petits signaux (en particulier la 

transconductance gm du transistor) et des elements capacitifs. 

Le calcul de la resistance negative du montage Pierce, dans la litterature, 

correspond au cas ou 1'element resonant est purement inductif. Son expression est 

lineaire et inversement proportionnelle aux capacites Q et C2: 

v Sm _, • Zin = r2 + / 
0)2.CrC2 

y(O.CvC2j 

(4.1) 

Dans le cas du SAW resonateur, la capacite Co vient charger le circuit. La 

resistance negative fournie peut alors etre alors calculee en rattachant Co au circuit actif 

comme dans l'analyse de Vittoz et al. (Figure 4.11) [50]. La resistance negative est alors 

une fonction quadratique du gm du transistor : 

R = gm.CrC2 

- (gm.C0y+a>\ClX:2+C2.C0+Cl.Cty
 ( 4 2 ) 
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Figure 4.11 Modele de l'oscillateur a resistance negative 

Lorsque gm augmente, la resistance negative augmente premierement puis 

diminue decrivant un arc de cercle (Figure 4.12). La valeur optimale de transconductance 

pour obtenir la plus grande resistance negative correspond a tangente verticale a l'arc. 

Son expression est depend des capacites Q et C2 de la facon suivante : 

gmapi=co.(Cl+C2+^) (4.3) 

Puisque Ton cherche a diminuer gm pour restreindre la consommation, reduire les 

capacites C\ et C2 permet de diminuer cette valeur optimale a fournir et augmenter la 

resistance negative. Cependant, Q et C2 doivent etre suffisante pour resonner la partie 

reactive du SAW. Le gm necessaire est done superieur a une borne inferieure frxee par le 

dephasage a travers le circuit. L'obtention d'un tel gm plus important necessite de plus un 

transistor plus large qui compromet alors son fonctionnement dans un mode d'operation 

efficace comme nous le verrons plus tard. En effet, les capacites parasites associees aux 

dimensions du transistor affecteraient l'efficacite du circuit a haute frequence. 
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Figure 4.12 Resistance negative dans le plan complexe du circuit actif en fonction de gm 

Pour ameliorer le circuit Pierce nous proposons d'inserer un etage suiveur entre le 

circuit actif et le resonateur SAW comme illustre a la Figure 4.13. Ce circuit permet 

d'une part d'augmenter l'impedance de drain de Mi en l'isolant de la capacite C2, et par 

la meme occasion, 1'amplitude du signal qui peut maintenant pratiquement evoluer entre 

les deux tensions d'alimentation. L'efficacite du transfert de puissance au transistor M3, 

rapport de la puissance RMS fournie sur la puissance DC necessaire a la polarisation du 

circuit, est done amelioree. 

D'autre part, le suiveur apporte une marge de phase supplementaire qui relache la 

contrainte sur la valeur des capacites Q et C2 necessaire pour faire resonner le circuit. Par 

consequent, la valeur de transconductance optimale pour maximiser la resistance negative 

est plus faible. M3 augmente egalement la transconductance globale Gm. 
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Figure 4.13 Oscillateur Pierce ameliore 

En utilisant le schema petit signal du circuit on peut demontrer que la 

transconductance optimale est maintenant 

gm 
S™, 

\opl (4.4) 

Par exemple, avec des valeurs typiques de gni3 = 1mA/V et roi = 10KQ, la 

transconductance Gm est dix fois plus importante. Un compromis est necessaire entre une 

grande valeur de giri3 et une tension grille source moderee pour ne pas limiter l'amplitude 

de sortie. La plus faible impedance de source du suiveur Ro=i/gm3 + gmb3 a egalement 

une repercussion sur la charge du resonateur et par consequent son facteur de qualite 

charge comme nous allons de le voir ensuite. L'expression de la resistance negative 

optimale que fournit le circuit est identique a celle de 1'architecture de base cependant les 

valeurs de Ci et C2 pour resonner le SAW resonateur etant moindres, cette derniere est 

finalement plus grande. 

R* = 
-1 

2fl)C0(l + C0(C1+C2)/C1C2) 
4.5 
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Le facteur de qualite revele a quel point l'oscillateur est stable puisqu'il represente 

la pente du changement de phase (p dans le circuit a la resonance. 

_ 7Z.fn d(D , , 
QL - —— —- ou (p est en degres (4.6) 

360 df 

Une petite variation de la reactance du circuit actif lorsque £>Lest important 

produit alors une petite variation de frequence. Le bruit dans l'oscillateur est egalement 

reduit puisqu'il est inversement proportionnel a la racine carree de QL d'apres l'equation 

de Lesson: 

Y f ^̂  FkT 
! ( / " ) = 

IPs 
1+A 

v /.; 
f1 

4-a-/: 
oufk est la frequence de coude (4.7) 

En contre partie, les pertes d'insertion (PI) dans le resonateur sont plus 

importantes quand QL est eleve, c'est-a-dire quand la capacite en parallele avec le 

resonateur est elevee. Elles sont defmies par 

^ 
P/= -20 log I ̂  QL en dB (4.8) 

ou Qu est le facteur de qualite du resonateur non charge. 

Dans notre cas, nous voulons diminuer la consommation en faisant un compromis 

entre les pertes dans le resonateur et la valeur de resistance negative apportee par le 

circuit actif au detriment d'un grandQL. En fixant les valeurs de C\ et C2 telles que le 

rapport de la partie inductive sur la resistance equivalente serie du SAW soit maximal, on 

obtient le point d'operation optimal ou le rapport de la resistance negative sur la 

resistance de pertes est maximal. La capacite necessaire pour resonner le SAW est alors 



64 

optimal. RO ne doit pas etre fixee trop basse pour ne pas diminuer l'energie que peut 

fournir le circuit au resonateur. La capacite equivalente de C2 en parallele avec RO est 

diminuee quand RO est faible et doit de ce fait etre fixee a une valeur legerement 

superieure au besoin pour obtenir le maximum de gain lorsque la phase est nulle. 

Dans l'analyse de Vittoz, les pertes a compenser sont considerees constantes, 

independantes du point d'operation du resonateur. Seule la transconductance est utilisee 

comme une variable pour maximiser la resistance negative qu'apporte le circuit. La partie 

capacitive du circuit actif determine alors la reactance que le resonateur doit 

compenser. Le resonateur va alors s'eloigner de sa resistance serie pour presenter une 

partie reactive inductive opposee a celle du circuit. L'ecart en frequence par rapport a la 

resonance serie represente le dereglage ou pulling (p) de l'oscillateur, (eq.4-9). 

p = (co-Q)s)/a> (4.9) 

Cette deviation est directement liee a la partie imaginaire de l'impedance du resonateur. 

p = CS/2(C0 + C,C2 /(C, + C2)) (4.10) 

Au contraire des objectifs de Vittoz qui cherche a minimiser le pulling, nous voulons 

fixer le point d'operation ou les pertes sont minimales. 

Modulation de frequence avec l'oscillateur propose 

Comme cite precedemment, la modulation de frequence dans le circuit est realisee 

en commutant deux capacites supplementaires identiques C4et C4' (C5 et C5') connectees 

en parallele a Ci et C2 respectivement (Figure 4.14). En ajoutant ces capacites, on 

s'eloigne du point de fonctionnement optimal. II est alors necessaire de s'assurer d'avoir 
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une marge de gain suffisante pour que lorsque la capacite totale est commutee, 

1'oscillation puisse prendre forme. 

G 1 ^ - ^ 

= Cg W>! r0 > 

Gm.Vey ] 

4,. 

Cellule d'amp 

= t r Cout ^ > 

ification 

r 

i-i 

= C4.C5 ~ 

IUI 

Z C 2 = 

Cellule de reaction 

= C1 -

<H 

Figure 4.14 Oscillateur avec circuit de modulation de frequence 

Dans le circuit presente a la Figure 4.14, les capacites Cg et Cout peuvent etre 

negligees par rapport aux capacites Ci et C2. Nous allons a partir des relations de phase et 

d'amplitude developper une relation pour la frequence d'oscillation. 

En remplacant premierement le resonateur SAW par un circuit equivalent simplifie en 

utilisant le modele decrit a la Figure 2.15, on peut distinguer la partie resistive (Rs) de la 

partie reactive (Xs) tel que presente sur la Figure 4.15. 

On peut alors noter que Rs(f) et Xs(f) sont fonctions de la frequence : 

Rs(/) = 

Xs(/) = 

c \ 

\Xo) 

xm. 

2 

+ 
( X 

\ X 0 

•j Xm 

V ^ 

\ 
-1 

J 

i 

2 A 

r, 
Xm-XQ J 

(4.11) 

f .. \ 2 

K*oJ 
+ 

X 
(4.12) 

-1 
KXQ J 
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OuX, = et X_ = co.L --
a.Cn co.C. 

(4.13) 

La frequence de resonance serie est definie comme / = 
2?t.4L~Cs 

-403.34726 MHz 

-Vxs— « - V R s — 

V, out I out/ Ro 

l2 

:X2 

Rs 

d=Xi Vi 

I 
Figure 4.15 Circuit equivalent de l'oscillateur propose 

Les relations de phase entre les courants permettent d'etablir 1'equation pour la 

frequence d'operation de l'oscillateur (Annexe 1). 

/ = / , 1 + - c. 
2.(C0 + C£) 

f \ f 

c , 
V 2 V 

1+ 
R, o y 

+ — 

(4.14) 

(4.15) 

La capacite CL represente la capacite de charge de l'oscillateur. Dans les systemes 

industriels, le manufacturier adapte le resonateur pour avoir la frequence voulue pour une 

resistance de charge specifie. Dans notre cas, nous influons sur la capacite CL pour 

obtenir la deviation en frequence desiree. Pour les frequences ou Rs « R 0 , CL=C/2 d'ou 

1 
¥ = -f, (2C0+Cf 

AC (4.16) 

On a done, dans notre cas, pour une capacite C egale a 0.853pF et des capacites 

commutees C4=C4'=213,37fF, Af=l2.6kHz 



67 

On remarque de plus d'apres 1'equation (4.15) que plus Ro diminue, plus la 

capacite de charge CL diminue. La resistance Ro influe toutefois egalement sur la 

resistance negative que peut fournir le circuit actif. 

Operation faible puissance : regime faible inversion 

Le regime faible inversion est propice a l'operation basse consommation des 

circuits CMOS. Lorsque la tension grille-source du transistor descend en dessous de la 

tension de seuil, le courant decroit exponentiellement de la meme facon que dans les 

transistors bipolaires. Le rapport gm/Io lui croit jusqu'a ce qu'il atteigne un maximum 

1/n.Ui en regime faible inversion ou UT est la tension thermique egale a kT/q et 

n=(C0x+Cdep)/C0x represente la distribution de la capacite entre la grille, la surface et le 

corps du transistor, et Cdep est la capacite de depletion par unite de surface [50]. 

L'augmentation de l'efficacite de la transconductance par rapport au courant de 

drain est cependant obtenue au detriment de frequences de transit fr plus faibles. La 

frequence de transit est couramment utilisee comme figure de merite pour comparer la 

bande passante des circuits dans differentes technologies. Elle represente la frequence 

pour laquelle le gain en courant est unitaire, le drain etant a la masse, et vaut: 

fT= £* a ^P- (4.17) 
T 2x.(Cgs+Cgd) I? 

ou Cgs et Cgd correspondent respectivement aux capacites grille-source et grille-drain. 

La Figure 4.16 represente l'incompatibilite entre une transconductance efficace et une 

grande frequence de transit fr. Les donnees proviennent d'une simulation parametres-s 

avec un transistor NMOS de taille lum x 0.18um. 
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Figure 4.16 Caracteristiques gm/Ids et FT en fonction de Ids 

L'utilisation du coefficient d'inversion (IC) permet de determiner ou se situe le 

transistor dans sa zone de fonctionnement et de le polariser de facon a optimiser les 

performances desirees. II represente une mesure normalised du courant de drain ID par 

rapport au courant de reference au point polarisation considere. 

IC = - h 
2.n.ju.Cox(W I L).UT 

(4.18) 

Par simplification, le courant de reference utilise habituellement correspond au courant 

technologique Io au centre de la zone d'inversion (IC=1) 

10 = 2.n0.k0.UT
2, avec k0 - jU0.Cox (4.19) 

11 est independant des conditions de polarisation et des dimensions du transistor. Lorsque 

I C « 1 , le transistor opere dans sa zone d'inversion faible. Lorsqu'IC est compris entre 

l'unite et quelques dizaines, le circuit fonctionne en inversion moderee et au-dela en 

inversion forte. 
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Cet indice se revele efficace pour separer les differents criteres de performances 

attendus. Par exemple, la transconductance pour un courant ID donne, croit de facon 

inversement proportionnelle a-sfic alors que la bande passante intrinseque, elle, decroit 

dans le meme temps. Les resultats obtenus a la Figure 4.16 sont toutefois a moderer 

puisque le modele BSIM3v3 mis a disposition par la TSMC surestime le courant entre la 

zone d'inversion faible et forte ou une interpolation est realisee. Le modele EKV qui 

utilise le modele par diffusion de charge valide partout serait plus approprie (voir 

annexe). 

Nous cherchons ici a obtenir le facteur IC le plus faible et une bande passante 

intrinseque suffisante. On fixe pour cela premierement la longueur des transistors a leur 

valeur minimale pour obtenir la plus grande frequence de transition possible d'apres (3-

35) puis le coefficient d'inversion IC tel que la bande passante intrinseque des transistors 

soit superieure a la frequence d'operation de l'oscillateur. 

D'apres [51], son expression est: 

f g„, = y0.25 + /C + 0.5K.t/r 
JT 27T.(Cgs+Cgb) 27C.{Cg;+Cgb).L\C0X 

ou Cg^ = —^— =—,-,—, pour les regimes inversion faible, moyenne et forte 
W J—/ \ • J J J 

c 
et C h = 2 _ = 

sb WLC 

111 
3 ' 3 ' 3 

n 
, pour les regimes inversion faible, moyenne et forte 

Pour un transistor PMOS, on a k0 = \32juA/V2 et I0 = 69.6lnA d'apres (4-19) 

De plus, Cox = ^CsilKx = ° - 0 1 1 0 6 7 5 pF/jim2 en technologie 0.18[Jm. 
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On trouve que IC doit etre egal a environ 120 en faisant 1'approximation que, IC~ICo 

pour avoir une bande passante de 500MHz ce qui ne nous permet pas d'operer dans un 

regime ou le rapport gm/ID est le plus efficace. En utilisant un transistor NMOS, le 

resultat serait moins bon puisque IC devrait etre egale a environ 500. Apres avoir fixe la 

largeur de M3 tel que son impedance d'entree soit moins capacitive pour avoir un pole 

suffisamment eleve en frequence, on fixe le courant necessaire pour obtenir une 

l'impedance de sortie suffisante par rapport a la resistance equivalente du resonateur Rs a 

la resonance (un facteur dix est approprie) pour ne pas charger le resonateur et maintenir 

une excursion de tension acceptable. Pour le coefficient d'inversion trouve, il reste a fixer 

le courant dans Ml pour obtenir la transconductance Gm necessaire pour contrer les 

pertes du resonateur. La largeur de Ml est implicitement definie par l'IC fixe. 

Amplificateur de puissance 

Le design d'un AP est different de celui d'un amplificateur micro-ondes 

traditionnel pour lequel une documentation technique avec les impedances large signal 

d'entree et de sortie est fournie. Ici, le nombre d'etages et le type de chaque amplificateur 

doit etre fixe. Puisque le gain en courant de la technologie CMOS est relativement faible, 

plusieurs etages sont generalement necessaires. Dans notre cas une amplification tout ou 

rien est suffisante puisque nous utiliserons une modulation de frequence. L'efficacite de 

ces amplificateurs est generalement meilleure. En effet, en considerant 1'amplificateur 

comme un interrupteur ideal, le transistor ne dissipe pas de puissance et a done une 

efficacite theorique de 100%. En realite, a cause de la tension de saturation non nulle du 
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transistor, celui-ci dissipe de la puissance et l'efficacite du drain est moins importante. 

Parmi les amplificateurs non-lineaires, le montage classe E est moins bien adapte a la 

technologie CMOS a cause de la tension de claquage trop faible des transistors sub-

micron. La tension gate-drain peut en effet atteindre trois fois la tension d'alimentation 

impliquant trop de stresse. L'amplificateur classe D, par contre, est plus adapte pour 

l'integration puisqu'il ne necessite pas necessairement de bobine dans sa configuration 

push-pull d'ou des tensions grille-drain beaucoup plus petites. Notre choix s'est done 

porte sur ce type d'amplificateurs. Un preamplificateur classe AB est ajoute pour faire la 

jonction avec le PA classe D pour commuter plus rapidement le transistor. 

Les variables rentrant dans la conception de l'amplificateur sontla tension de 

claquage des transistors, la puissance de sortie necessaire Pout,i, la frequence de sortie fo, 

la bande passante relative Br=B/fo (ou B est la bande passante effective). La conception 

de TAP consiste en premier a presenter la charge adequate sur le drain du transistor. La 

charge conjuguee ne permet pas d'obtenir le maximum de gain en puissance a cause des 

capacites parasites du transistor qui empechent de le considerer comme une source de 

courant ideale dans un contexte grand signal. La resistance optimale pour la puissance 

desiree est calculee pour couvrir la plage maximale en tension soit entre VDD -VDSsat et 

VoSsat-

Ropt = —r- "" P' =600Q, avec VDS^+p =S0mV (4.21) 
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Elle est de l'ordre de 600 ohms d'apres l'equation precedente. En realite a cause 

de la dissipation de puissance lors de la commutation des transistors et de 1'impedance 

fmie de sortie, la resistance a presenter doit etre plus faible. 

Les dimensions des transistors sont fixees pour garantir un courant suffisant pour 

delivrer la puissance attendue dans la charge. Pour determiner une premiere 

approximation de la taille des transistors, on utilise l'equation du courant en regime de 

saturation. 

1 fW\ 

2 L 

n.P„, 2 ^ r _ — out,I 
> 1 .71 = 

V ^ Jn VDD 

I, =-.U.C . — (V -VnY>I .7C = 22i (4.22) 
ds„~ ' l r^ ox T V gs Th' rms Tr

 K ' 

rw\ 
L 

27C.P0ll0 
> «ii = 8 .5, avec^ .C =250nAIV\Vlh=5l9mV (4.23) 

V u C (V - V Y 

(W\ 2nP 
— > '-^ - = 38.25, avec u .C = 54juA/V2,V =502mV (4.24) 

En prenant Ln,p=0.18um, on trouve que Wn>1.53 jam et Wp>6.9 jam. En pratique, a l'aide 

de simulations transitoires, on affinera ces valeurs en choisissant Wn=4.88um et 

Wp=16um 

On peut en effet verifier par simulation l'influence de la taille des transistors lors 

des charges et decharges successives des capacites parasites responsables de la 

dissipation de puissance. La Figure 4.17 represente les transitions en courant et tension a 

la sortie du transistor. 



73 

\ 

I, 
1 

r 
\\ 

\ 
\ 
\ 

j \ 

1 t 

/ 
/ 

1 

N 

k 

1 

\ l0Ut 

y 

( 

Vds 

L 
/ 
/ 

\ 

7.5 7.6 7.7 7.3 7.9 8 8.1 8.2 8.3 8.4 
temps (s) x 1Q-e 

Figure 4.17 Tension de sortie Vds et du courant lout dans le temps 

La valeur de la charge optimale a presenter peut ensuite etre determinee plus 

precisement par une simulation «load-pull measurement» ou les parties imaginaires et 

reelles de la charge varient afin de trouver Pimpedance qui maximalise le transfert de 

puissance. Une simulation avec balancement des harmoniques permet en effet de prendre 

en compte les changements d'impedance de la sortie du PA en fonction de 1'amplitude et 

du courant de sortie. II suffit ensuite de tracer les contours a puissance constante pour les 

differentes valeurs d'impedance pour trouver la charge qui permet de delivrer le 

maximum de puissance dans celle-ci. 

L'allure des contours donne egalement une indication sur la facon dont la 

puissance delivree se degrade lorsque la charge varie legerement. lis sont representes sur 

un graphe de Smith normalise a 50 ohms (Figure 4.18). 
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Figure 4.18 Diagramme des contours de puissance dans le plan complexe 

Avec cette simulation, la charge optimale trouvee a la sortie du transistor est 

Z=375+j0.19. Celle-ci est beaucoup plus faible que la valeur trouvee par le calcul. On 

remarque egalement que la partie reactive n'est pas completement nulle a cause des 

capacites parasites de drain des transistors de TAP. 

L'ecart avec la valeur theorique trouvee precedemment est du aux pertes de 

puissance dans 1'amplificateur. Ceux-ci peuvent s'expliquer par trois mecanismes 

principalement: les pertes par conduction, les pertes de commutation et la puissance 

dissipee dans la grille. Les pertes par conduction sont predominates et correspondent a 
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la puissance dissipee dans l'impedance de sortie du transistor. La puissance statique est 

donnee par 

Pstat = lJ.R0„ (4.25) 

Puisque le transistor est principalement en regime triode apres commutation, 

R = (4.26) 

,2 

On a done Pstat = /, 2 (Ronp+*L.) fiy, v 
rms 

DD 

v*X-, 
(114.73 + 160.256) 

UO.ljuW (4.27) 

Les pertes par commutation correspondent premierement a la dissipation de 

puissance pendant la periode ou la tension et le courant de sortie sont non nuls. On peut 

evaluer cette puissance en integrant VdSIds sur une periode. Deuxiemement, lors de 

l'activation et la deactivation des transistors, les charges accumulees dans les capacites 

parasites sont dissipees. Ces pertes sont dynamiques reliees a la frequence de 

commutation par la relation 

Pdyn =Ecycle */o =\{Cds^ +CgdJ.VDD
2.f0=19.6liW (4.28) 

Enfin, les charges accumulees dans la grille et les courants de fuite provoquent 

egalement une dissipation de puissance a chaque commutation. Celle-ci est liee a la 

tension de grille Vgs et la frequence d'operation par la relation 

P.^1,2-2* =\^-UC
Ss

yJ^n =2-3^ (4.29) 

Deux mesures d'importance pour un AP sont la figure de bruit et la stabilite. La 

figure de bruit est surtout cruciale lorsque le transmetteur et le recepteur partage le meme 

substrat et que le signal en sortie du AP se propage a l'entree du LNA a cause de 
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l'isolation fmie du duplexeur qui separe le chemin d'emission de reception. Dans notre 

cas nous pouvons ignorer cet aspect. L'instabilite a cause d'une terminaison de charge 

inadaptee n'est par contre pas acceptable. Le manque d'isolation entre l'entree et la sortie 

du AP peut en effet ramener en entree une impedance negative et rendre instable le AP. II 

est alors necessaire de modifier la charge au detriment de l'efficacite ou ajouter une faible 

resistance en parallele avec la grille et la masse pour que celle-ci domine l'impedance 

d'entree. L'analyse de la stabilite se fait d'habitude en observant le facteur de stabilite K 

obtenu par simulation. Ce dernier doit rester superieur a un pour garantir la stabilite. 

Adaptation d'impedance 

La charge optimale est creee par 1'intermediate d'un reseau d'adaptation qui 

transforme l'impedance caracteristique Ro de 50Q (Figure 4.19). Les valeurs des 

composants modelisants le boitier sont issues des modeles fournis par la TSMC. 

Portl 
0 3750 

10fF 

Capacite Liaison 
des plots 

Port2 
I 50£i 

Boitier Reseau 
d'adaptation 

Figure 4.19 Reseau d'adaptation de l'impedance optimale a la charge normalise 50il 

En general, il est preferable de ne pas avoir un facteur de qualite tres grand pour 

que le reseau ne soit pas trop sensible aux variations des composants. II faut tenir compte 
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aussi que moins le reseau est complexe moins les pertes sont importantes. On choisira 

done le reseau d'adaptation en « L » qui fixe un facteur de qualite Q de 2 environ. 

Pour garantir une bonne adaptation, on remplace 1'impedance du port a gauche 

Figure 4.19, par la valeur optimale de charge trouvee. Celle-ci correspond a l'impedance 

normalisee Z=7.5+j0.04 et est representee par le point A sur l'abaque de Smith. 

Abaque de Smith 
COORDONNEES EN IMPEDANCE OU ADMITTANCE NORMALISEES 

Figure 4.20 Abaque de Smith pour adapter la charge Z=7.5+j0.04 

Ensuite, on transforme successivement l'impedance a travers les capacites et 

inductances en serie et parallele sur l'abaque de Smith pour atteindre l'impedance 
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normalise 50Q (1+j.O) tel qu'illustre a la Figure 4.20. Les lettres sur l'abaque 

correspondent aux 1'impedances-admittances vues aux points correspondant sur le 

schema Figure 4.19. L'adaptation d'impedance est realisee avec L=78nH et C=0.43pF. 

On verifie a l'aide d'une simulation parametres-s a quel point la charge est 

adaptee (Figure 4.21). Le coefficient de reflexion presque nul a 403.5MHz reflete une 

bonne adaptation. La bande passante du reseau correspond a celle du gain d'insertion 

S(2,l) et vaut fl-f2 = 503.8 MHz-308.8 MHz = 205MHz d'ou 
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Figure 4.21 Coefficient de reflexion aux bornes de l'impedance normalise (a) et gain du reseau (b) 

La puissance dans la charge 50fi avec un tel reseau d'adaptation est de 864(0,W. 
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CHAPITRE 5 

IMPLEMENTATION ET RESULTATS 

Dans ce chapitre, nous allons presenter les deux versions du transmetteur realise. 

Les performances obtenues par simulation seront detaillees. Nous presenterons ensuite le 

banc de test realise et les resultats de mesure obtenus lors de ces tests. 

Implementation du circuit de transmission 

Deux versions du transmetteur ont ete implementees en technologie CMOS 

0.18|Jm sous une tension d'alimentation de 1.8V. Cette puce mesure 620x920 urn2. 

Figure 5.1 Dessin de masques des deux transmetteurs proposes (620x920um2) 
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Le resonateur SAW utilise pour les simulations est le SR5501. Sa frequence 

d'oscillation est comprise entre la frequence resonance serie 403.347MHz et la frequence 

d'antiresonance (avec la capacite de couplage) 403.564MHz. Ces caracteristiques sont 

une capacite de couplage Co=2.75pF, une branche principale avec RM=16-23£1, 

L M =52.6379 |JH et Cvf=2.9579fF (Figure 5.2). Le facteur de qualite du resonateur charge 

50 Q. est del 150. 

KM LM C„ 

Co 

,,»»»««, 
mpddance 
de source 

50Q 

• l!«W»»W*!f»Be 

Vers 

„. charge 
50O 

2 6 
Modele equivalent LC Circuit test 

Figure 5.2 Modele equivalent et circuit de test du resonateur SAW SR5501 

La premiere version du transmetteur est basee sur un circuit inverseur CMOS. Le 

meme courant de polarisation est ici utilise pour obtenir une transconductance globale 

plus importante (Figure 5.3). En effet, le transistor M4 polarise en regime d'inversion 

faible presente entre la grille et le drain de Ml une grande impedance qui force Ml et M2 

en regime actif. Dans ces conditions, on peut assimiler la paire de transistor NMOS et 

PMOS comme un seul transistor equivalent avec une tension de seuil Vlh =V,h~Vp [53]. 

La transconductance est done amelioree par rapport a un transistor simple et vaut: 

gm{_2=2.Ker(ygs_eq-Vlh_eii) (5.1) 
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(a) (b) 

Figure 5.3 Schema des deux oscillateurs proposes : version A (a) et version B (b) 

En utilisant cette paire CMOS, le gain et la dynamique de sortie est plus importante 

reduisent le bruit equivalent en entree du transistor. 

Dans la version B, un transistor PMOS seul genere le gain de transconductance. 

La charge neanmoins est rehaussee grace au transistor cascode M2. En effet, celui-ci 

multiplie 1'impedance de drain initiale du transistor de polarisation par gm2.ro2. Cette 

augmentation est relative puisque l'impedance de drain de M2 est en parallele avec roi et 

Zin3. Toutefois, le transistor cascode connecte au drain de Mi etant plus petit, le produit 

du gain (gm.RD) par la bande passante est beaucoup plus grand. 

Dans les deux versions, la sortie est prelevee au drain de Mi, puisque l'amplitude 

evolue pratiquement entre VDD et un peu plus que la tension Vgs-Vth du transistor de 

polarisation. Un inverseur CMOS de petite taille pre-amplifie legerement le signal pour 

ne pas ramener une capacite de grille trop importante et diminuer considerablement la 
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bande passante de l'oscillateur. La dynamique du signal d'entree pour l'amplificateur 

classe D est alors la plage complete de la tension d'alimentation. 

Les capacites pour moduler la frequence de resonance de l'oscillateur sont 

realisees dans la puce avec des capacites MIM-CAP. Deux capacites de 213fF peuvent 

etre ajoutees a une capacite initiale de 853fF de chaque cote du resonateur grace a deux 

signaux exterieurs tune<0> et tune<l> qui commutent respectivement les deux transistors 

PMOS. La taille de ces transistors est fixee assez large (L=0.35um et W=2um) par 

rapport au courant qui les traverse pour diminuer la resistance drain-source; la capacite de 

drain des transistors est negligeable par rapport aux capacites de 213fF. 

Vdd 

tune- 0> 

Figure 5.4 Schema des bancs de capacites commutables 

Resultats de simulation 

Une des caracteristiques importantes presentees dans le deuxieme chapitre est la 

linearite. Les resultats de simulations avec les capacites extraites indiquent que le 

deuxieme oscillateur est plus lineaire : sa distorsion harmonique d'ordre trois (DH3) est 

de 21.45dB compare a 14.43dB pour le premier (Figure 5.5). Les harmoniques, plus 

marquees dans le premier cas, sont dues a l'inverseur CMOS qui introduit plus de non-
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linearites lors des transitions de niveau. Cependant, celles-ci ne sont pas trop penalisantes 

puisque les multiples impairs de la frequence de resonance permettent de commuter plus 

abruptement 1'entree de l'amplificateur classe D. Par consequent, l'efficacite de 

1'amplification en est par consequent d'autant meilleure. Par la suite, les harmoniques 

sont filtrees par le reseau d'adaptation et l'antenne. 

Periodic Steady State Response 

-•- v /I88*iet95; pss dB20(Xl 
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1.21GHz. -11.41dB. 

V 

- j , , . I 
500 .750 

freq (GHz) 

soe. 5MHz.-14.64dB 

1.0 

Figure 5.5 Spectre de sortie de l'oscillateur - version B 

Une deuxieme mesure d'interet est le bruit de phases bien qu'il ne soit pas crucial 

pour notre systeme. La particularite de l'oscillateur est d'integrer un montage suiveur qui 

introduit une source de bruit additionnel. On constate pourtant que le bruit des deux 

circuits est toutefois tres bas. L'effet de cette source de bruit est reduit par la 

maximalisation de la dynamique de sortie et du facteur de qualite charge du resonateur 

telle que le reflete l'equation (5.2) de Lesson. 

http://5MHz.-14.64dB
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kJfJ 
FkT 

IPs 7L 
1 + -

4-a2-/; 
(5.2) 

fK : Frequence de coude, transition entre le bruit 1/f et le bruit thermique 

Ps : Puissance du signal 

fm : Frequence d' « offset » a laquelle le bruit de phase est considered 

F : Facteur de bruit du circuit 

Periodic Noise Response 
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10" 10° 
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Figure 5.6 Spectre de bruit de phase de l'oscillateur - version A 

Les performances en terme de bruit de phase sont meilleurs pour la version A. Son 

spectre de bruit est represents a la Figure 5.6. La frequence de coude est environ 7kHz. 

Les performances des oscillateurs sont recapitulees dans le Tableau 5.1. Comme 

attendu, le bruit de phase de l'oscillateur A est plus faible que celui de la version B. Le 

bruit de phase simule parait meilleur que ceux des autres oscillateurs reportes dans la 

litterature. 
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Tableau 5.1 Comparaison des oscillateurs existants 

Frequences (MHz) 

Procede CMOS ((am) 

Tension d'alimentation (V) 

Puissance consommee (|aW) 

Bruit de phase @100kHz 
(dBc/Hz) 
Figure de merite (FOM) (dB) 

Measured 
[43] 

434 

0.5 

1 

230 

-96 

175.1 

[54] 
1900 

0.13 

1.2 

300 

-120 

210.8 

[29] 
900 

0.25 

2.5 

450 

-103 

182 

Simulated 
A* 

403.5 

0.18 

1.8 

407.5 

-147 

223.0 

B* 
403.5 

0.18 

1.8 

195.4 

-141 

220.2 

L'expression de la figure de merite (FOM) utilisee pour comparer la performance des 

oscillateurs est 

F<3M = 101og '1? l 

C(¥)-Pd dB 

(5.3) 

ou PdB : Puissance consommee par l'oscillateur 

et £(4/") : Phase noise at Af 

Une simulation pseudo periodique est enfin utilisee pour trouver precisement la 

frequence d'oscillation en fonction des capacites commutees. Les frequences 

d'oscillation sont reportees dans le Tableau 5.2. La difference de deviation en frequence 

par rapport a la valeur theorique est de 0.4kHz pour (C4-C4') et 1.6 kHz pour (C5-C5'). 

Tableau 5.2 Frequence d'oscillation en fonction des capacites ajoutees a C1-C2 

Capacites connectees 

Frequence (MHz) 

Aucune 

403.494 

C4-C4' 

403.481 

C5-C5' 

403.483 

C4-C4' et C5-C5' 

403.415 
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Lorsque (C4-C4') et (C5-C5') sont connectees en meme temps, la deviation en frequence 

est de 79kHz par rapport au 25.2kHz attendues. Cette difference s'explique par le fait que 

la relation (4.16) est valide uniquement pour des petites variations de C. Lorsque les 

capacites ajoutees sont importante, la resistance Rs varie fortement en fonction de C et 

doit etre pris en compte dans le calcul de la deviation de frequence. 

Nous avons enfin simule le comportement du circuit post-layout en regime 

transitoire. L'oscillation des circuits a la sortie de l'amplificateur peut etre observee a la 

Figure 5.7. La puissance dissipee dans la charge 50Q est de 864jxW. 
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Figure 5.7 Tension a travers la charge de sortie de 50£l: Version A (a) et Version B (b) 
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Le transmetteur a une efficacite TX de 19.5% (A) et 25.8% (B). Le Tableau 5.3 compare 

les performances des transmetteurs existants. La version B est la plus performante. 

Tableau 5.3 Comparaison des transmetteurs existants 

Frequencies (MHz) 

Output Power (mW) 

TX efficiency (%) 

Measured 

[43] 

434 

1(10) 

17 (38) 

[54] 

1900 

1.4 

16.5 

[29] 

900 

0.455 

16.5 

Simulated 

A* 

403.5 

0.864 

19.5 

B* 

403.5 

0.864 

25.8 

' A= First version; B= Second version 

Resultats de mesures 

1 Caracterisation du SAW oscillateur 

Les proprietes electriques du SAW resonateur sont testees grace au circuit de test 

decrit a la Figure 5.2. 
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Figure 5.8 Amplitude du coefficient S(2,l) du SAW resonateur 
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On observe Figure 5.8 que l'attenuation est la moins elevee a la resonance serie 

(403.395 MHz) et la plus elevee a l'antiresonance (403.635 MHz). On trace la partie 

reelle et imaginaire de 1'impedance du resonateur (Figure 5.9) grace a la relation (5.4). 

'o 1-5, 
(5.4) 
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Figure 5.9 Partie reelle (a) et imaginaire (b) de Pimpedance du resonateur SAW 

On verifie qu'a la resonance parallele, la partie reelle de l'impedance est 

maximale et la partie imaginaire est nulle. On constate quelques differences par rapport 

au modele ideal. La plus importante est une resonance parasite a 404.055MHz qui 

correspond a un mode d'excitation secondaire du SAW dependant des dimensions des 

doigts inter-digites et de leur espacement. La resistance du SAW a la resonance serie 

(403.395MHz) est de 26.5Q, contrairement au 20£2 pris en compte dans notre modele. 

En repetant les memes mesures avec le circuit integre (CI) connecte avec les 

capacites CI et C2, les valeurs obtenues sont legerement differentes (Figure 5.10). On 
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constate que les pertes d'insertion sont plus importantes puisque le gain de transmission 

est de -4.95dB contre -2.25dB precedemment. La frequence de resonance serie est moins 

elevee(403.26MHz). 
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Figure 5.10 Amplitude du coefficient S(2,l) du resonateur SAW connecte au CI 
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Figure 5.11 Partie reelle (a) et imaginaire (b) de l'impedance du SAW charge 
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is. 

Resultat de mesure du transmetteur 

Pour caracteriser le circuit integre, nous avons realise un circuit de test dedie dont 

l'empreinte est en annexe 3. Celle-ci a ete concue pour pouvoir mesurer le gain en boucle 

ouverte chargee de l'oscillateur tel que decrit a la Figure 5.12. Le deuxieme circuit 

integre comportant un transmetteur identique a celui teste permet de recreer la charge que 

verrait le resonateur SAW s'il etait reboucle en circuit ferme. Le circuit d'adaptation a ete 

regie pour obtenir le maximum de puissance en sortie en presentant une charge en sortie 

equivalente a celle du point G (Figure 4.20). Ne disposant que de certaines valeurs 

normalisees d'inductances (56nH, 68nH, 82nH), nous avons opte pour un reseau 

d'adaptation en % plus souple pour les reglages puisque C7 offre la possibilite de varier la 

partie reactive de la charge et done de diminuer ainsi la valeur de 1'inductance 

equivalente du montage en L (Figure 5.12). 

Les appareils utilises pour les tests sont: 

• Le generateur de signal Aeroflex IFR3413; 

• L'analyseur de spectre HP3580A; 

• L'analyseur de reseau RF Agilent 8753E ; 

• Une alimentation DC regulee. 

Pour realiser les tests, nous avons regie premierement le reseau d'adaptation. En 

injectant un signal (433.55MHz, -20dBm) a l'entree du circuit (Figure 5.12). Ceci a 

permis d'ajuster les valeurs de C6 et C7 afin d'obtenir l'amplitude maximale a la sortie 
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Vant- Les valeurs des composants du reseau sont finalement: Cg=410fF, Li=69.5nH 

(Qs=22) et C7 =30pF. La charge de sortie correspondante est Z=224-0.361j. 

Vin 

R) 50"Hh--
N ^403.55MHz 
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T"1 ^ 
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Figure 5.12 Schema de test du transmetteur sans capacites et inductances parasites 

Nous avons ensuite mesure, pour differentes puissances Pin (dBm) et valeurs de 

signal Tune (Vto,i), le gain du circuit en boucle ouverte charge par les impedances des 

appareils de mesure. Le courant de polarisation est fixe par une alimentation DC regulee 

externe grace a la tension Vgst,. Nous avons egalement mesure la consommation de 

courant des transmetteurs. Les resultats de mesure pour VgSb= (0.51V; 0.52V; 0.53V) 

sont recap itules dans le Tableau 5.4. Les valeurs des courants refletent la consommation 

des deux circuits additionnes. Le signal Tune servant a moduler la frequence fonctionne 

en logique inverse : lorsqu'il est a 0, une capacite additionnelle de 213fF est connectee en 

parallele de chaque cote du resonateur SAW. 

file://-/QQC-
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Tableau 5.4 Resultats de mesure du transmetteur version A pour Vgsb = 0.50V, 0.51V, 0.53V 

Reglage de l'analyseur de spectre : Balayage=2sec; BW=300Hz, Plage couverte 3MHz 

Frequence du generateur de signal: 403,55MHz 

Vt0 vt, Pin 

(dBm) 

Vgsb(V) 

0 

0 

1.8 

1.8 

0 

1.8 

1.8 

0 

-40 

-20 

-10 

-5 

-40 

-20 

-10 

-5 

-40 

-20 

-10 

-5 

-40 

-20 

-10 

-5 

Grout (dB) 

0,51 

-9,3 

-10 

-12,9 

-13,6 

-3,4 

-9,5 

-13,4 

-13,9 

-3,5 

-7,8 

-12,9 

-13,9 

-4,6 

-10,1 

-13,3 

-13,8 

0,52 

-3,1 

-9,5 

-12,5 

-13,5 

-2,7 

-9,2 

-12,7 

-13,7 

-2,7 

-7,7 

-12,8 

-13,7 

-8,1 

-9,5 

-12,5 

-13,6 

0,53 

-7,5 

-8,8 

-12,5 

-13,2 

-7,1 

-8,5 

-12,2 

-13,2 

-6,6 

-8,3 

-12,1 

-13,4 

-10,1 

-10 

-12,6 

-13,3 

GTa„t(dB) 

0,51 

-71,4 

-54,6 

-44,9 

-39,8 

-69,5 

-53,9 

-44,5 

-39,5 

-75,0 

-62,9 

-53,4 

-39,8 

-69,6 

-54,5 

-44,7 

-39,7 

0,52 

-71,4 

-54,6 

-44,7 

-39,8 

-71,4 

-54,5 

-44,7 

-39,6 

-68,5 

-54,7 

-44,8 

-39,8 

-68,2 

-54,7 

-44,8 

-39,7 

0,53 

-71,4 

-54,5 

-44,8 

-39,6 

-70,5 

-54,5 

-44,5 

-39,6 

-69,5 

-54,6 

-44,7 

-39,7 

-71,3 

-54,6 

-44,8 

-39,7 

I(mA) 

0,51 

1,20 

1,21 

1,31 

1,32 

0,35 

0,36 

0,35 

0,32 

0,34 

0,35 

0,34 

0,31 

1,25 

1,25 

1,30 

1,30 

0,52 

1,29 

1,24 

1,29 

1,29 

0,39 

0,38 

0,39 

0,39 

0,39 

0,38 

0,38 

0,38 

1,30 

1,23 

1,28 

1,29 

0,53 

1,19 

1,19 

1,29 

1,26 

0,43 

0,45 

0,51 

0,52 

0,51 

0,46 

0,51 

0,52 

1,19 

1,19 

1,28 

1,26 
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On constate que selon le nombre de capacites cornmutees, le point de polarisation 

du pre-amplificateur change. C'est le cas pour Vto,i=(l-8,0) et Vto,i=(0,0) ou un courant 

RMS important est consomme. Cet effet est du a la nature de ramplificateur constitue 

autour d'un circuit inverseur. La difference des resultats obtenus pour Vto,i=(0,1.8) et 

Vto,i=(1.8,0) peut s'expliquer par des tallies des transistors qui commutent les capacites : 

celui commande par Vti a une taille deux fois plus grande que celui commande par Vto. 

Cet ecart n'est pas intentionnel et provient du fait que le systeme avait ete pense 

initialement pour commuter une capacite deux fois plus importante avec Vti. Ce 

transistor devrait etre dimensionne un peu plus grand pour reduire l'impedance en serie 

avec la capacite. 

D'autre part, on observe que la puissance delivree est peu sensible a la tension de 

polarisation VgSb. Le gain du circuit est plus eleve lorsque VgSb =0.52V. Ceci concorde 

avec la valeur VgSb de 514mV fixee lors de la conception. Le gain du circuit charge est 

alors compris entre -2.7dB et -13.7dB selon la valeur de Vin. II diminue 

proportionnellement a 1'amplitude du signal d'entree. Le gain du circuit est plus faible en 

raison de la charge de 50Q des instruments de mesure a l'entree et la sortie. II est done a 

comparer avec des simulations post-layout dans les memes conditions. Le faible ecart 

avec les OdB attendus laisse penser que les conditions sont presque reunies pour que 

l'oscillateur fonctionne correctement. Les pertes du resonateur plus importantes que 

prevues combinees avec celles induites par la carte de test et par la modelisation 
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approximative du «bonding » associe au package sont la cause du non respect des 

conditions pour declancher l'oscillation. 

Le courant mesure lorsque Vto,i=(0,1.8) et Vto,i=(l-8,1.8) est compris entre 

380uA et 390uA pour Vgsb=520mV (soit 190-195uA pour un transmetteur) correspond a 

la consommation attendue pour l'oscillateur tel que decrit precedemment. 

Nous avons reitere la meme procedure pour le transmetteur B. Les tests revelent 

un gain tres faible entre V;n et Vout. Les performances ne sont pas assez bonnes pour que 

l'oscillation prenne forme. 
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CONCLUSION ET RECOMMANDATIONS 

Ce travail vient enrichir les developpements precedents du laboratoire en matiere 

de telemetrie. L'une des preoccupations majeures est maintenant la flexibilite pour 

permettre au patient de bouger librement. Cette dimension etait exclue du lien inductif 

puisqu'il requiert que les deux bobines soient correctement alignees pour transmettre des 

donnees. Ce systeme actif consomme cependant une puissance plus importante que la 

modulation de charge. Le transmetteur radio-frequence propose est une premiere version 

d'un systeme d'emission sans fil, miniaturise et qui a une faible consommation, 

permettant d'emettre sur plusieurs metres et repondant aux contraintes medicales. 

Dans cette etude, apres avoir passe en revue les systemes d'emission existants, 

nous avons identifie l'architecture et la modulation la plus adaptee a nos objectifs. La 

porteuse a 403.5 MHz a ete choisie pour son faible taux d'affaiblissement dans les tissus. 

De plus, la bande de frequence 402MHz-405MHz est disponible a utilisation libre et fait 

l'objet d'une norme specifique aux systemes de communication medicaux. 

Afm d'eviter un systeme complexe de division de frequence comme une PLL, 

nous avons utilise un resonateur SAW fixant directement la frequence d'oscillation. Un 

soin particulier a ete apporte pour minimiser la consommation de l'oscillateur. Une 

amelioration du montage Pierce a ete proposee a cette fin. Pour reduire au minimum la 

consommation de puissance, nous avons cherche a definir le point d'operation en 

frequence pour lequel les pertes a contrer sont minimales. Une methode a ete egalement 

proposee pour fixer le mode d'operation des transistors afin d'augmenter leur efficacite. 
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Enfin, un montage classe D a ete con9u pour amplifier le signal ainsi que le reseau 

d'adaptation pour transmettre le maximum de puissance a Pantenne. 

Ce travail contribue au developpement de nouveaux systemes de telemetrie a 

plusieurs niveaux. Premierement, il approfondit la comprehension des oscillateurs. 

Deuxiemement, il apporte une nouvelle solution, respectant les contraintes exigees pour 

les systemes de communication medicates, consommant moins de 5mW. Enfin, bien que 

l'oscillateur ne demarre pas spontanement, les resultats observes sont prometteurs. 

L'ajout d'un circuit de demarrage et une marge de gain supplemental pour contrer les 

pertes plus elevees qu'estimees dues aux imperfections du resonateur SAW, du circuit de 

test et des fils de liaison suffirait pour que 1'oscillation prenne forme. Une modelisation 

plus fidele des elements parasites et leur influence sur les performances permettrait de 

mieux evaluer les marges necessaires. En outre, plusieurs ameliorations sont a apporter 

pour la reussite de ce projet. 

En effet, en ce qui concerne l'oscillateur, la limitation principale du gain est la 

bande passante du systeme inferieure a la frequence de resonnance du SAW resonateur. 

La solution plus simple est done de se diriger vers une technologie plus petite avec un fp 

plus grand ou essayer d'augmenter la marge de gain en augmentant le courant. 

Deuxiemement, le point de fonctionnement du circuit pourrait etre mieux controle 

avec un systeme de contre-reaction pouvant servir par la meme occasion de circuit de 

demarrage pour apporter une resistance negative plus importante initialement afin que 

1'oscillation prenne forme. Le suiveur pourrait etre mis a contribution pour diminuer 

l'impedance RO qui charge le SAW en augmentant son courant de polarisation. L'effet 
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serait de diminuer temporairement le facteur de qualite charge et d'accelerer le demarrage 

de l'oscillateur. 

Troisiemement, le montage classe D tel qu'il a ete defini consomme beaucoup de 

courant pendant les transitions. Un autre circuit d'amplification, comme un oscillateur 

controle par verrouillage de phase sur l'oscillateur, serait preferable. L'avantage serait de 

se servir du courant de polarisation pour fournir directement la puissance a l'antenne 

d'emission. Une autre solution serait un amplificateur de type C ou un point de 

polarisation configurable pourrait controler le courant et done la puissance de sortie. 

Enfin, l'integration du resonateur SAW en utilisant un procede CMOS MEMS 

serait la meilleure solution pour supprimer les inductances parasites des fils de liaison. A 

defaut, connecter le resonateur sur le cote du circuit integre le plus etroit, permettrait de 

diminuer la longueur de la liaison et done son inductance. Une solution finale pourrait 

etre de connecter directement le de de silicium sur le circuit d'application pour 

s'affranchir des effets parasites et diminuer la taille du circuit. 
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ANNEXE A 

Tension 

x,=x,-xx 

Figure A.l Diagramme de phase en tension (a), courant (b), et impedance (c) 

Sur ce diagramme, Figure A.l (a), la tension Vi est en retard de phase de 90 

degres par rapport a Ii, Xj etant capacitif. Iout est en opposition avec Vj d'apres 

l'hypothese. VXs' correspond a la partie reactive de la tension Vout d'apres la loi des 

mailles. Le dephasage de Vout par rapport a Vxs est defmi par la tangente de la partie 

imaginaire Xs' sur la partie reelle Rs. Sur le diagramme des courants, Figure A.l (b), Io 

est en phase avec Vout =RoIo- I2 est en avance de 90 degres par rapport a Vout, X2 etant 

capacitif et Iout est la somme opposee des courants Io, Ii, I2. 
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En prenant cette derniere equation des courants sommes au nosud de sortie et en 

les projetant selon Ii, on peut trouver une relation independante de iout (Figure A.l (b)) : 

(A.1) 

En rempla9ant cos 0 et sin 6 par leur valeur, on trouve 

I2 cos 9 = IX+IQ sin 6 

L 
X. 

•h+h 
R 

JR,+K ' ° A + X 

Puisque Vout = /, ̂ Rs+X's et VoM = I0R0 = I2X2, 

(A.2) 

T X R 

X2 R0 

Deplus, X;=XS-X, 

(A.3) 

D ' o u ^ = X 2 . 

En posant, 

1 

l3 + X, 

X=-
1 

coCL a>C2 

f 
On obtient CL = 

1 + 

1 

+— 

C 
1+ 

Rn 

^ , v1 

+- i_ 
c, 

En simplifiant l'expression (3-22) de la partie reactive du resonateur, on a 

(A.4) 

(A.5) 

(A.6) 

(A.7) 

Celle-ci est egale a Xc . En remplacant Xs par Z c , on a Xm.X0 = X c (X0 - X m ) 
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D'ouX = 
XcL

Xa 
XQ+XCL O){C0 + CL) 

(A.8) 

En remarquant que Xm = coL - 1 1 
coC. coC 

\a>-<as){a>+msj\ 2((o-(a,) 

s \ (o; co2C, 
(A.9) 

On obtient 

/ = / , 1 + -2.(c0 + q) (A.10) 
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ANNEXE B 

Trois niveaux de liberte sont laiss^s au concepteur afin de choisir le transistor 

optimal pour l'operation desiree. Habituellement il s'agit du courant de drain ID, de la 

largeur W et la longueur L du transistor. Cette representation n'est cependant pas tres 

pratique pour determiner le point de fonctionnement du transistor. Une methodologie 

basee sur le courant de drain, le coefficient d'inversion (IC) et la longueur L du transistor 

est preferable. L'utilisation de l'IC permet en effet de determiner ou se situe le transistor 

se situe dans sa zone de fonctionnement. II represente une mesure normalisee du courant 

de drain ID par rapport au courant au centre de la zone d'inversion moderee. 

Lorsque la tension Vgs est bien inferieure a Vth, l'inversion de charge sous la 

grille ne se pfoduit pas, empechant la creation du courant de diffusion. Le courant de 

drain correspond alors uniquement au courant aleatoire des porteurs de charge : 

W V 
ID = f-C0X.j(VGS-Vth-^).VDS (B.1) 

Dans la zone intermediate entre l'inversion forte et le regime faible inversion, 

l'inversion du canal se fait progressivement. Le modele de diffusion de charge est alors 

utilise pour predire avec precision le nombre de porteurs de charge dans le canal [52]. 

a=-C„.(YeB-VPB-Vrs+^-) (B.2) 
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Ou VFB est la tension de fermi, ysest le potentiel a la surface du silicium et g^represente 

les charges dans la region de depletion. 

A partir de cette expression il est possible de deduire en inversion faible la valeur du 

courant de drain ID : 

W 
ID=—.Io.exp 

rVgs-Vth^ r 
1-exp 

f-V ^ 
y UT j 

(B.3) 
nUT 

Ou, n = facteur de pente 

UT = kT/q : tension thermique 

Io = 2|J .no.CoxUx2 courant specifique 

L'utilisation du modele par diffusion de charge permet d'obtenir des resultats 

valides pour toutes les regions d'operations. Ce modele, plus complique, n'etait pas 

necessaire jusqu'a peu puisque la technologie n'offrait pas de frequences de transit 

suffisamment grande pour pouvoir operer dans ces zones. 

Le modele BSIM3v3 utilise par la TSMC malheureusement n'emploie pas encore 

cette approche. Une interpolation est effectuee entre la faible inversion et la forte 

inversion. 
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ANNEXE C 
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Figure C.l Empreinte du PCB de test 
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Figure C.2 Couche superieure du PCB de test 
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Figure C.3 Couche inferieure du PCB de test 


