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Introduction générale

La miniaturisation de I'électronique permet sonligsdtion croissante dans le domaine
médical, en particulier dans les applications liaex implants cardiaques. Ces applications
permettent d’améliorer le diagnostic et le traitaingu patient. Afin d’assurer un service de
qualité croissante, les nouvelles générations dantp cardiaque intégrent une téte
radiofréquence. Cette derniere permet de transndds données meédicales au médecin a
travers une station de base. Cette téte radiofraguerésente une consommation réduite pour
garantir une durée de vie suffisante a la battées. spécifications sont alors relachées et la
portée du dispositif est réduite. Malheureusemiensysteme, en particulier I'antenne, est
fortement affecté par les tissus humains et p@okition du corps humain. L'impédance de
'antenne va alors varier et des pertes de désaii@pt entre l'antenne et la téte
radiofréquence vont réduire le rendement du disiboBarce que les spécifications sont déja
réduites pour garantir une durée de vie maximal&a datterie, il arrive que la téte
radiofréquence ne puisse plus transmettre aucdomriation en cas de désadaptation.

Des études ont démontré qu’il était tout a faitgilae de pallier ce probleme sans avoir a
sur-spécifier la conception du dispositif en déppknt des tétes radiofréquences auto
adaptatives a la variation de l'impédance de I'amée Par exemple, une premiere étude
menée par J. de Mingo [MVCO04] a démontré gu’enrarséun coupleur bidirectionnel dans
la chaine de transmission radiofréquence, il ¢t@sible de détecter toute désadaptation pour
ensuite la réduire par une méthode logicielle efagen itérative. Cependant, cette étude a
utilisé un coupleur difficilement intégrable sulidum. De plus, la méthode itérative est lente
et la consommation du dispositif est importantee dauxieme étude a été menée par H. Song
[SOAQ07]. Cette étude a aussi utilisé un coupleuurpdétecter toute désadaptation.
L'information détectée est traitée par une méthodéerielle et de facon itérative. Les pertes
ont été réduites et le rendement a été amélionger@ant cette méthode utilise un coupleur
difficilement intégrable. De plus, la méthode itéra lente a I'inconvénient de consommer et
la partie matérielle additionnelle est complexe.bilan de ces études montre qu'il est tout a
fait possible de concevoir des tétes radiofréquenpéimisées en faisant de I'auto adaptation
d'impédance. Cependant les études menées sortildiffent intégrables et présentent une
consommation trop importante pour nos applicatig@iest ce qui justifie cette étude qui
consiste a développer une téte radiofréquence méETen intégration, en consommation et
auto adaptative quelque soit I'impact que peut ravei milieu de fonctionnement sur
I'antenne, en particulier I'impact du milieu humaiar I'antenne.

La démarche a consisté a développer une méthodelieod’auto adaptation d'impédance
d’antenne efficace et intégrable pour les applicetide télémétrie médicale. Cette méthode
est basée sur une détection vectorielle et pertoptishiser le dispositif en une seule itération
ou encore de facon directe. Des informations isgieeda chaine d’émission d'une téte
radiofréquence sont détectées et traitées de fémmicielle pour permettre la mesure
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d'impédance et en particulier celle de I'antennen@issant I'impédance de I'antenne a
adapter a celle du front-end radiofréquence, neaasaensuite développé un algorithme pour
adapter ces deux impédances et de permettre ainsamnsfert de puissance optimisé de la
source vers la charge. Les premiers résultats obtent clairement démontrés la faisabilité
d’un tel dispositif, mais néanmoins, une étudenst synthése du réseau d’adaptation variable
a eté nécessaire dans le but de proposer uneosotigicalcul de la configuration optimale du
réseau d’adaptation de facon simple et d’optimasesi le temps de calcul et la taille mémoire
requise pour son implémentation dans un proces&ses. études complémentaires sur le
rendement et la reconfigurabilité des réseaux gad@n d'impédance ont également été
menées pour mieux appréhender sa realisation. Heoss par exemple démontré qu’un
réseau d’adaptation peu sélectif a faibles factdarqualité fournit un rendement meilleur en
présence de composants a pertes. A ce stade de démarche, la réalisation d’'un
démonstrateur hybride dans la bande médicale MI@8&rmis de valider nos études mais la
longueur importante des lignes radiofréquencesaaport a la longueur d’'onde du signal en
conception hybride a montré un intérét fort deiséalun démonstrateur intégré. Nous nous
sommes alors orienté vers la réalisation d'unetwoluntégrée en utilisant la technologie
CMOS 0.13m de chez ST Microelectronics. Sa conception incélie des blocs principaux
de la radiofréquence comme les amplificateurs despaoce, les mélangeurs ou encore les
filtres GmC a temps continu. Les résultats de satrhs ont démontré que lI'impédance de
I'antenne est extraite avec une erreur faible iatéra 5%. Suite a I'exécution du processus
de calibration automatique d’'impédance, nous obitgnen systeme parfaitement calibré
atteignant des coefficients de réflexion jusqu'@dB avec un temps de calibration réduit et
une consommation faible. Ces travaux de recherobété valorisés par deux brevets, par
trois articles dans des revues internationales gims de cing articles dans des conférences
internationales.

Ce mémoire est sub-divisé en cing chapitres. Emijerelieu, une bréeve présentation des
limites liées a la télémétrie médicale et des smhst existantes est abordée pour mieux
positionner le nouveau concept d’adaptation veelleriautomatique d’'impédance que nous
proposons. Le second chapitre propose une ardmiéectle I'adaptation vectorielle
automatique d’impédance. Cette architecture esstitode d’'une partie matérielle et d’'une
partie logicielle. C'est donc dans ce chapitre goas justifions les choix techniques liés a
I'architecture et analysons les imperfections lidesa conception. Des simulations systemes
sont présentées afin d’illustrer les premiers téssill Le troisieme chapitre consiste en une
étude théoriqgue du réseau d’adaptation d'impédararéable. Nous proposons dans ce
chapitre une méthode de synthese nouvelle de réBadaptation d'impédance qui facilite
son étude et 'implémentation de I'unité de cordrdé notre architecture. Une étude détaillée
du rendement des réseaux d’adaptation est eégalgmgmbsée pour mettre en évidence les
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parameétres qui sont a l'origine de sa dégradatdette étude va permettre de mieux
appréhender sa réalisation future et le choix liea aechnologie a utiliser. Le quatrieme

chapitre présente un démonstrateur hybride rédisé le but de valider le concept dans un
environnement réel, d’identifier les problémes awelg nous serons confrontés lors de sa
réalisation, et de permettre ainsi de proposerstdstions les mieux adaptées. Un dernier
chapitre est consacré a la conception du dispa@aitifiveau transistor en tenant compte des
contraintes de faible consommation et d’intégratiequises par les applications des implants
cardiaques. Des résultats de simulations sont mésalans ce chapitre ; mais aussi des
résultats de mesures réalisées sur un premieitcitcium.
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Chapitre 1. Limites et solutions aux problemesdiés télémétrie médicale

1.1 Limites de la communication sans fil dans les i mplants
cardiaques

1.1.1 Généralités sur les stimulateurs cardiaques

Depuis la fin du XVIlleme siécle, il est démontnéegla stimulation électrique d’'un nerf
provoque la contraction du muscle relié a ce ndfibrp4, Duc72]. Des stimulations
électrigues du cceur par voie externe ont ensuietéttées depuis 1872. Grace a la
miniaturisation croissante de I'électronique, lesnpiers modeles de stimulateur cardiaque ou
pacemaker totalement implantable voient le jouradtip des années 1950. Le premier
stimulateur cardiaque a été implanté en octobré,186 Suéde, par le Dr EImqvist et le Dr
Ake Senning. Il s’agit d'une pile logée sous laypea chargée de stimuler un cceur trop lent
grace a des sondes reliées au coeur (Figure 1gBErniet chaque année de sauver des milliers
de vie.

- '\
Oreillette g "W5%
droite

Figure 1. 1. Modeéle d'implantation de stimulateardiaque

Depuis les années soixante, les pacemakers ontgqunsieurs évolutions majeures avec
I'apparition des sondes endocavitaires et I'inventiles premiers appareils avec fonction
d'écoute. Dans les années 1970, les premiers atmows programmables par un boitier
externe ont été mis au point ainsi que les prensgnsulateurs double-chambre (avec une
sonde dans l'oreillette et une dans le ventriclde)premier défibrillateur implantable est créé
en 1985. Un défibrillateur est un stimulateur cagdie qui permet en plus une prévention de
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la mort subite par 'administration d'un choc éliegte fourni au niveau d'une électrode située
dans le ventricule droit.

Grace a une diminution de son volume et de son, cdiidues possible par la
miniaturisation de I'électronique, les stimulatecasdiaques commencent a avoir un véritable
développement clinique vers 1985. De nos joursstiesulateurs cardiaques sont les organes

artificiels les plus au point et les plus répandpselques 30000 stimulateurs cardiagues sont
implantés chaque année en France.

Face a la demande croissante et afin d’offrir unise de qualité croissante, les implants
cardiaques sont rentrés, depuis le début dui¥iécle, dans I'ére de la télésurveillance. La
télésurveillance des implants cardiaques (Figu® fiermet aux patients de recevoir des
soins de haute qualité, peu importe ou ils se gouvElle permet d’améliorer I'efficacité
clinique et de réduire les colts associés auxegigiliniques pour les patients.

Implant @)
(&)

Patient avec implant
* Le dispositif du patient regoit
des données techniques

Télémétrie RF

J Explant

!

{

Dispositif du patient
» Transmet et recoit les
données via son réseau de
téléphone cellulaire

Télémétrie RF
Téémétrie RF
Médecin

« Evalue le rapport cardiaque et

décide de la thérapie a suivre Centre de service

— * Les données sont
% | automatiquement décodées

o % et envoyées au médecin
-

Figure 1. 2. Principe de télésurveillance des inmpgacardiaques

Cette nouvelle génération d’'implant médical intedes tétes radiofréquences, transmet
des données de diagnostic, de traitement et degdseriechniques a un récepteur externe qui,
en retour, les achemine a un serveur sécurisépiagessionnels de la santé peuvent ensuite
accéder en toute sécurité a cette information,adopt dans le monde, en vue de procéder a
une analyse précise et opportune de I'état durdagiede poser un diagnostic de suivi.
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La conception et le développement de tels dispesiiectroniques dédiés aux implants
cardiaques sont régis par des regles trés strietedermes de santé humaine et de
performance. Ces regles sont en outres établieslgmmorganismes de régulation tels que
« World Health Organization » [WHOO03], ou encord’Agence Francaise de Sécurité
Sanitaire des Produits de Santé » [AFSSAPS].

Des contraintes fortes sont ainsi appliqguées awldppement de la téte radiofréquence
permettant la télésurveillance des implants cargiag Sa conception, le choix de son
architecture et celui de la technologie doivenbréfse aux conditions suivantes :

» Réduction de la consommation et de la taille ;
Réduction du codt de la matiere (nombre de pucesreposants) ;
Réduction des performances mais avec un rendeimrent f
Contrainte forte en consommation et en intégration
Délai d’arrivée sur le marché réduit.

YV V V V

1.1.2 Téte radiofréquence

Une téte radiofréquence est développée pour peemate « communication a distance »
par voie hertzienne. Elle est souvent composée dametteur et d'un récepteur
radiofréquence afin de transmettre et/ou de recawoisignal, porteur d’information, via un
canal de transmission comme l'illustre la Figui@ 1.

Source de
bruit

. - .

— S Propagation : , .
Emission F=--- (Canal de -----9 Reéception
:Signal |  transmission) | Signal:
© émis regu :

Message : : Message

Source de
I'information

Figure 1. 3. Topologie d’'une transmission

La source d’information est transmise via I'émettdans un canal de transmission. Le
signal électromagnétique porteur d’information iséilla voie hertzienne comme canal de
transmission. Son utilisation est soumise a dedeséglictées par des standards de
télécommunication. Lors de sa propagation, le sigeat étre soumis a des perturbations ou a
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des « sources de bruit ». Aprés avoir traverséalelcde transmission, le signal porteur
d’'information est finalement capté par le réceptetutraduit en un message compréhensible
par l'utilisateur.

1.1.2.1Les standards de télécommunication

Une communication utilisant un canal de transmissiertzien est soumise a des standards
de télécommunication établis par la « Federal Comaations Commission » (FCC) aux
Etats-Unis et par I' « European TelecommunicatiStendards Institute » (ETSI) en Europe
pour une meilleure régulation des télécommunicatidin France, les télécommunications
sont régulées par I' « Autorité de Régulation desm@unications Electroniques et des
Postes » (ARCEP).

Il existe aujourd’hui des bandes de fréquencesatiles pour les applications dédiées aux
implants cardiaques : la bande « Medical Implantm@anications Service » (MICS)
[FCCO02] et les bandes libre « Industrielles, Méldisat Scientifiques » (ISM) [CFR47].

La norme « Medical Implant Communications Servi@ wu le jour dans les années 1990
afin de répondre au développement et aux contsiiaiges lices a la télémétrie médicale
dans les implants médicaux. Cette bande allouéermpbants médicaux est comprise entre
402MHz et 405MHz et est divisée en 10 canaux d&BBA0Des regles strictes en termes de
puissance d’émission ou d’occupation spectrale dpnab a transmettre doivent étre
appliguées afin d’éviter d’endommager le tissu hmnoar de générer des interférences dans
les canaux voisins :

> La puissance d’émission isotrope rayonnée (EIRRimmude est de 3BV ;

> L’occupation spectrale est limitée a 300kHz ;

> Les transmissions hors bande ou dans la bandergiutaspectrale supérieure a
300kHz sont soumises a condition et doivent étémaeées ;

> La téte radiofréquence doit garantir une stabiété fréquence de +/-100ppm
autour de la frequence de fonctionnement.

Les bandes « Industrielles, Médicales et Scieni#g» sont aussi ciblées par la télémétrie
médicale, et en particulier les bandes ISM 860MIEM 910MHz et ISM 2.4GHz. Ces
bandes de fréquences sont utilisées librement sbnepas soumises a des reglementations
strictes. Seules la puissance d’émission et I'esioaren fréquence doivent remplir certaines
conditions selon 'application. Il est important deter gu'’il n’existe pas a ce jour de régles
dédiées aux implants médicaux dans les bandes ISM.
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1.1.2.2Emetteur radiofréquence

Une téte radiofréquence [Raz97] comprend un émettent I'architecture simplifiée est
représentée sur la Figure 1.4. Il est utilisé goamsmettre un signal porteur d’'informations
dans un canal de transmission hertzien via unexaete

Filtre  Mélangeurs
anti-repliement Antenne

&

S | [pAc) .

= X ® Réseau
= % d’adaptation
5 | pacy|— @ d'impédance
[%)]

(¢

o

Figure 1. 4. Architecture simplifiée d’un émetteadiofréquence

La chaine d’émission comprend des convertisseunsérigues analogiques (DAC), des
mélangeurs, un amplificateur de puissance (PA) [BZCet un réseau d’adaptation
d'impédance entre I'amplificateur de puissanceagiténne. Le signal a transmettre est codé
et modulé de facon a occuper efficacement la badedeéquence allouée par les organismes
de régulation des télécommunications. L'onde éestrignétique porteuse d’information est
ensuite envoyée dans un canal de transmissionidreriza puissance d’émission du signal
électromagnétique rayonnée a la sortie de I'anteshdonnée par :

I:)EIRP = I:)PA - I:?nsertion'l)( + Gantenne (1-1)

ou Ppa représente la puissance de sortie de 'amplificade puissance en dBMisertionTx
les pertes d’insertion du systeme émetteur en dB.ginele gain en puissance de I'antenne
en dB.

1.1.2.3Canal de transmission

Un canal de transmission hertzien est le suppdisaitpar une liaison radiofréquence.
Cependant, dans un canal de transmission hertZien,signal porté par I'onde
électromagnétique est soumis a des perturbatioessais :

> Atténuation ;
> Fading;
> Interférences.
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Une atténuation dans le canal de transmissioni@ertorrespond a un affaiblissement de
la puissance du signal électromagnétique lorseuiadircourt une distance. Elle dépend des
propriétés du milieu de propagation, telles quidibalissement et I'absorption, mais aussi de
la distance de communication. L'expression de ceti&nuation est donnée par la formule
suivante [COST99] :

Attenuatia(dB) =10n log(d) +[-10log(K ) +10b log( f )] (1.2)
avecn I'exposant d’affaiblissement la distance au transmetteur enknet bdes pseudo
constantes qui dépendent du milied letfréquence du signal en Hz.

Dans le vide, et pour des distances de communitate courtes portées, c'est-a-dire
inférieures ou égales a 8m, comme dans le cas tékmétrie médicale, onre2, b=2 et
K=(c/4x)?, avecc=3.10m.s’. L'expression de I'atténuation devient alors [M&jr9

Attenuatia(dB) = 20 Iog(A'/]Ldj sid <8m (1.3)

ou A=c/f est la longueur d’onde du signal radiofréquencmen

Le «fading» est un phénoméne d'évanouissement du signal rédiegnce. Ce
phénomene de fading est principalement di aux fém®rces destructrices entre trajets
(Figure 1.5) arrivant simultanément au réceptewcades phases opposées. Bien qu'il soit
difficile de quantifier ce phénomene aléatoirecdacepteur doit en tenir compte lors du bilan
de la liaison radiofréquence.

‘ Trajet 1 ‘

EmeMpteur
Trajet 2

Figure 1. 5. Transmission multi trajets

Des interférences peuvent affecter notre signalesElcorrespondent a toutes les
perturbations externes provoquées par des digigo&itictionnant dans la méme gamme de
fréequence. On distingue deux types d’interférences

> Des interférences dans les canaux adjacents ;
> Des interférences de co-canal.

Les interférences dans les canaux adjacents somafement filtrées par le front-end du
récepteur radiofréquence. Les criteres de séleetisbnt dictés par les standards de
communication selon les applications. Contrairemamt interférences dans les canaux
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adjacents, les interférences de co-canal ne sanfilpg@es. Leurs impacts sur la qualité de
I'information peuvent étre réduits lors du traiterhdu signal recu en bande de base.

1.1.2.4Récepteur radiofréequence

Le récepteur radiofréquence [Raz97] dont une achite simplifiée est représentée sur la
Figure 1.6 est utilisé pour capter le signal partEunformation.

) Filtre
Mélangeurs
Antenne g canal RSSI —

3
- QH| o Hii £

éseau X
d’adaptation RF IF |~ X Limiteurs| S
d'impédance @ %W §
s

RSSI —
oL

Figure 1. 6. Architecture simplifiée d’un récepteadiofréquence

La chaine de réception comprend un réseau d’adapidtmpéedance entre I'antenne et le
front-end du récepteur, un amplificateur faible ib(lLNA), des mélangeurs, un filtre de
canal, des limiteurs et des indicateurs RSSI (Redebignal Strength Indicators) et/ou des
convertisseurs analogiques numeériques (ADC). Lgrsasix recus par le récepteur sont traités
en bande de base afin de décoder I'information.

On définit un plancher de bruit du coté du réceptadiofréquence. Il s’agit d’'un bruit
blanc gaussien dont la puissance est uniforméngeartie dans toute la bande du canal. Tout
signal dont la puissance est inférieure a ce pkmndh bruit est noyé et ne peut étre détecté
par le récepteur. Ce plancher dépend du bruit tigelende la bande passaiten Hz et de la
figure de bruitNF du récepteur en dB :

KT
107

Plancherdéruit (dBm) = 10Iog( j + NF +10log(B) (1.4)

avecK la constante de Boltzmann égale & 1,38 10-23 8tK la température en Kelvin.

La figure de bruiNF de la chaine de réception est obtenue a parta ttemule de Friss.
Soit une chaine de réception composér émges caractérisés chacun par son facteur de brui
Fi et son gain en puissanGe(Figure 1.7).
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— Fu,G1 H FuGy p-—---- Fri, Gna M FnnGn —

Etage 1 Etage 2 Etage n-1 Etage n

Figure 1. 7. N étages en cascade

Selon la formule de Friss, le facteur de bRiipourn étages en cascade est donné par
[Frid4] :
F, -1 Fe -1 (F,-1)

F=F + Fot—— ... +—n 7 (1.5)
Gl Gy.....Grg GGy

La figure de bruitNF de la chaine de réception radiofréquence est obtpar la formule
suivante :

NF (dB) = 10log(F) (1.6)

Les formules (1.5) et (1.6) démontrent toute I'imtpace du premier étage d’un récepteur
radiofréquence sur les performances du systemerares de bruit. Le role du LNA dans la
chaine de réception est de réduirélfedu récepteur grace a un facteur de bruit faibke @t
gain en puissance éleve.

Le signal recu par le récepteur doit étre de poissauffisante par rapport au plancher de
bruit afin de pouvoir étre traité avec un taux éer binaire (BER) faible. On définit alors un
rapport signal sur bruit minimé&@NR,, en dB comme la difféerence de puissance minimal
entre le signal et le plancher de bruit. La sehilgui correspond a une puissance au dessus
de laquelle tout signal peut étre détecté correetépar le récepteur est donné par :

Sensibilié (dBm) = Plancherdéruit + SNR,. (1.7)

1.1.2.5Bilan de liaison radiofréquence

Le bilan de liaison est une synthése de ce qué alé&mnontré précédemment et a pour but
d’estimer la qualité de la liaison radiofréquenoenme l'illustre la Figure 1.8. Dans le cas
d’'une transmission radiofréquence, il s'agit d'uwathése en puissance des gains et des
pertes subies par la liaison radiofréquence lousi&’communication entre un émetteur et un
récepteur.
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Puissance
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N Antenne
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Figure 1. 8. Bilan de liaison

Le signal est soumis a des pertes entre I'ampldigade puissance et I'antenne. Il s'agit de
pertes d’'insertion lorsque le systéme est parfataradapté. A ces pertes d'insertion peuvent
s’ajouter des pertes de désadaptation d'impédanice ke front-end radio et I'antenne. Ces
pertes de désadaptation peuvent étre importanias ISmpédance de I'antenne. Le signal est
ensuite amplifié par le gain de I'antenne et rayodans le canal de propagation hertzien.

Lors de la propagation du signal entre I'émetteur le récepteur, le signal
électromagnétique est atténué et est soumis awptedre deading défini précédemment.
Un signal de puissance faible est détecté pardiard du récepteur.

Comme lors de la phase d’émission, le signal détest amplifié par le gain de I'antenne.
Il subit également des pertes qui peuvent étresdition et de désadaptation avant d’atteindre
le front-end du récepteur radiofréquence.

Le bilan d’une chaine de transmission radio peaet @ilisé de différentes fagcons. On peut
citer par exemple :
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> Evaluation des marges de puissance du systeme ;

> Evaluation de la portée de la liaison radiofréqeenc

La portée d’'un dispositif radiofréquence est aksimée grace a la puissance d’émission
de I'émetteur radio et a la sensibilité du réceptBour des communications radiofréquences
de portée inférieure a 8 metres, la distance denuoricationd est donnée par la formule
suivante :

( PEIRP—SensibiIié—Fading)

A 20

d(m)="—x10"

. (1.8)

1.1.3 Impact des tissus humains sur la téte radiofr ~ équence

Un stimulateur cardiaque est traditionnellement posé d’'un condensateur plus ou moins
important (selon qu’il soit un pacemaker ou u ddfdieur), d’'une pile, d’'un connecteur et
d’'un support hybride recueillant tous les circudlsctroniques qui sont également utilisés
pour I'interconnexion des composants. Pour permddtmise en place de la télésurveillance
des implants cardiaques (Figure 1.2), les futuréaémtions de stimulateur cardiaque
integreront aussi une téte radiofréquence et utemnaa miniature (Figure 1.9).

Antenne,
Connecteurs

Electronique
Haute Tension

Condensateur A F:adre pour Composants

Haute Tension

Batterie
Electronique flexible

Taille de I'électronique Electronique flexible pliée sous la batterie

Figure 1. 9. Description technique du stimulateurdiaque

La conception de la téte radiofrequence est régie ges regles trés strictes en
consommation afin de ne pas dégrader la duréeeddevia batterie estimée a sept ans. Ainsi,
une consommation en courant de I'ordre de 5 mAib#te que ce soit lors de la transmission
ou lors de la phase de réception. Puisque la puiesdiémission ou la sensibilité en réception
sont réduites, les blocs radiofréquences sont opgur fonctionner a un fort rendement afin
d’atteindre les performances visées. Cependant nmntrerons qu’une téte radiofréquence
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implantée dans le corps humain est soumise a de=ufa environnementaux qui vont venir
dégrader les performances et par voie de conségulenendement du systeme.

1.1.3.1Antenne

Une antenne miniature de type loop (boucle) peanttie transmettre et/ou de recevoir le
signal porteur d’information par voie hertzienneét fabriquée par le CEA LETI en
collaboration avec ELA Medical du Groupe SORIN. énission, I'antenne est utilisée pour
transformer le signal électrique en onde électraorégue. L'onde électromagnétique se
propage dans le canal de transmission hertziereavibesse voisine de celle de la lumiere.
Inversement, en réception, 'antenne permet dectitene onde électromagnétique et de la
transformer en signal électrique.

Un prototype du stimulateur cardiaque incluant tésume a ensuite été fabriqué (Figure
1.10).

Antenne
boucle

Couchede, ___——>

silicone

Boitier en
titane

Figure 1. 10. Prototype de stimulateur cardiaqueluant I'antenne boucle

L’antenne est recouverte d'une couche de silicorecompatible puis intégrée au
stimulateur cardiaque dont le boitier est en titégalement biocompatible. Des études
menées par le CEA LETI en collaboration avec ELAdMal du Groupe SORIN ont permis
de mettre en évidence que les propriétés diéleesigles tissus humains, ainsi que leur
épaisseur, affectent I'antenne a travers une vamiate son impédance. Cette variation de
'impédance de Il'antenne engendre des pertes deddgstion réduisant [I'efficacité
énergétique de la téte radiofréquence en émissien ception.

1.1.3.2Tissus et modeles humains

Le stimulateur cardiaque est placé sous la peadessous de la clavicule ou sous le
muscle pectoral (Figure 1.1). Il est relié au cqear des sondes introduites par le systéme
veineux jusqu’au ventricule droit. De part le pmsihement de I'implant cardiaque dans le
corps humain, les tissus proches de I'implant, ¢eis le muscle, la graisse et la peau, vont
principalement impacter sur le comportement det¢ane.
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C'est pourquoi, des études in vivo [GG96] ont pernmid’extraire les propriétés
diélectriques des tissus humains en fonction deetguence [GGM99]. Celles du muscle, de

la graisse et de la peau a 403.5MHz et a 2.45GHizrésumées dans le Tableau 1.1.

Fréquence 403.5MHz 2.45GHz
Permittivité Conductivité Permittivité Conductivité
(&) (o, S/Im) (&) (o, S/m)
Air 1.000 0.000 1.000 0.000
Muscle 58.482 0.851 52.791 1.705
Peau 45.753 0.709 38.063 1.441
Graisse 5.561 0.042 5.285 0.102

Tableau 1. 1. Propriétés diélectriques des tissumdins a 403MHz et a 2.45GHz

Cette connaissance des propriétés diélectriquedisies proches de l'implant a permis
d’étudier et de modéliser avec précision au seilC&8& LETI différents modeles humains
réalistes (Annexe 1), comme :

> Le modéle «homogene »:
constantes ;
» Le modele « hétérogene » : empilement de tissuscleugraisse, peau, dont les

milieu dont les propriétdiglectriques sont

propriétés diélectriques sont différentes ;
» Le modéle « humain + main » : modéle expérimenitable ou le stimulateur
cardiaque est plagué contre la poitrine avec laanmai

Ces differents modéles humains seront par la sxoités afin de comprendre et de
caractériser I'impact du milieu humain sur 'anten@omme tout individu est différent par sa
morphologie, il sera intéressant de prendre enidération des parametres aléatoires tels que
I'épaisseur des tissus, mais aussi la positionodpisc

1.1.3.3Atténuation du signal dans le tissu

La communication radiofréquence a travers le miheamain engendre une atténuation du
signal électromagnétique. Des études [CDO07] ontr&ggé par une équipe du CEA LETI ont
permis de quantifier cette atténuation dans la @anédicale MICS et dans la bande ISM 2.4
GHz. Ces études consistent a placer le pacemaksruwamodéle humain de type homogeéene
représenté par un cylindre de diametre 292mm dtadeur 300 mm modélisant le torse
humain sous lequel est implanté le stimulateuriaguee comme le montre la Figure 1.11. Les
propriétés diélectriques utilisées sont celles ddére homogéne [HK84] avec :

> &=718ettgd=0.89 a403.5 MHz ;
> & =060.2ettdd=0.32 a 2.45 GHz.
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La simulation du rendement du signal rayonné paupacemaker placé dans un milieu
homogene a deux profondeurs différentes (1.5 cn2 em), comme dans le cas d'une
implantation de stimulateur cardiaque dans le cbrpsain, a permis de déterminer la valeur
de I'atténuation en fonction de I'épaisseur du enildans la bande médicale MICS et dans la
bande ISM 2.4 GHz.

D =292 mm

A
v

H =300 mm
&,1g90d

C

Figure 1. 11. Modéle humain homogeéne utilisé pawdractérisation des pertes

Les résultats du rendement rayonné sont synthétisds le Tableau 1.2. Deux
configurations de pacemaker ont été simulées, lufiissant une alimentation équilibrée a
I'aide d’un céable différentiel et l'autre utilisanne alimentation non équilibrée a l'aide d’'un
seul cable coaxial. La valeur de I'atténuation @senue en étudiant la différence entre le
rendement rayonné a une profondeur de 1.5 cmleta@ cm.

Alimentation équilibrée Alimentation non équilibrée

Profondeur| n,, a 403,5 MHz Nray @ 2,45 GHz Nray @ 403,5 MHz Nray @ 2,45 GHz
15cm | 0,045%- -33,47dB| 0,23% - -26,38dB| 0,091%- -30,41dB| 0,19% - -27,21dB
2cm 0,042%- -33,77dB| 0,13% - -28,86dB| 0,082% - -30,86dB| 0,11% - -29,59dB

Différence 0,30dB 2,48dB 0,45dB 2,38dB

Tableau 1. 2. Efficacité rayonnée pour différemiesfondeurs dans le modéle humain
homogene
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Les atténuations théoriques pour une onde plarmragageant dans les deux milieux a
pertes sont de 2.1 dB/cm a 403.5 MHz et de 5.2rdB/@.45 GHz. En simulation, on obtient
des atténuations de 0.6 a 0.9 dB/cm dans le ntieenogene a 403.5 MHz et de 4.76 a 4.96
dB/cm dans le milieu a 2.45 GHz. Les différencetenbes entre les valeurs théoriques et les
valeurs simulées a partir du modele proviennentladgrésence de deux milieux de
propagation dans la simulation (milieu homogénar}adors que la théorie ne tient compte
que du milieu homogene.

1.1.3.4Caractérisation de I'impédance d’antenne

La liaison radiofréquence peut en plus étre sourhisdes pertes supplémentaires de
désadaptation qui sont dues a des variations mi@ddance de I'antenne immergée dans son
milieu. La caractérisation de I'antenne effectu@éadles différents modeles humains décrits
précédemment a permis d’identifier de facon réaliss plages de variation de son impédance
dans les bandes de fréquence MICS et ISM 2.4GHgtriles respectivement Figure 1.12 et
Figure 1.13.

1400

— f:ﬁ((_zz)) - (b)p | Danslabande miCS

1000 L et \ | (a):Zam=220+j4700Q ||
L (b) : Zant =50 +] 250 Q
(C): Zant =50 +370 Q

Zant (Q)

Fréquence (GHz)

Figure 1. 12. Simulation de I'impédance d’antenaeslla bande MICS, (a) modele
homogene (lignes noires), (b) modele humain + niaeues), et (c) modéle hétérogene
(rouges)
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Figure 1. 13. Impédance d’antenne dans la bande 23M5Hz pour différents modéles : air,
modéles humains hétérogenes, modele humain homaygesere humain + main.

En prenant une marge de 25% approximativementsiome que I'impédance de I'antenne
peut étre amenée a varier entre 30 et12@ partie réelle, et entre 45 et 28n partie
imaginaire dans la bande de fréquence ISM 2.4GHzmBme, dans la bande de fréquence
MICS, on estime que I'impédance de I'antenne paetamenée a varier en partie réelle de 30
a 34 et en partie imaginaire de 180 a 600

1.1.3.5Pertes de désadaptation

La variation de I'impédance de I'antenne se tragaitdes désadaptations d'impédance au
niveau de la chaine d’émission et au niveau déhédne de réception. La liaison radio ne
fonctionne plus a son rendement optimal. Cela aguit au niveau de I'émetteur par une
dégradation de la puissance du signal rayonné {iéqui 1) par I'antenne pouvant atteindre
jusqu’a 10dB. En présence de pertes de désadaptbéiguation (équation 1.1) devient :

I:)EIRP (dBm) = I:)PA + I:)lnsertion'lx + Gantenne_ PdésadaptaOnTX (1-9)

Cette désadaptation d'impédance de I'antenne engaghlement une dégradation de la
chaine de réception réduisant la sensibilité daptezr au niveau de I'antenne jusqu’a 10dB.
A l'expression de la sensibilité d'une liaison déception radio parfaitement adaptée
(équation 1.7) viennent s’ajouter des pertes dedigsation d'impédance. On obtient alors
I'expression de la sensibilité en présence de peieedésadaptation :

Sensibilié (dBm) = Plancherdéruit + SNRyi, + Pyssadaptaonrx (1.10)

L’efficacité énergétique du dispositif est réduitecause de la réduction de la puissance
d’émission (équation 1.9) et celle de la sens#il{gquation 1.10) du dispositif. Des
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conségquences désastreuses peuvent affecter lassitifspradiofréquences a courte portée
comme ceux intégrés dans les implants cardiaquesetite ainsi en danger la sécurité du
patient. En effet, des pertes globales de commtioicatrop importantes dues a
'accumulation des pertes d’insertion, des pertassdle tissu et de celles liees a la
désadaptation d’'impédance peuvent rendre toute cwrnication impossible et le systéme
radiofréquence défaillant.

- 38 -



Chapitre 1. Limites et solutions aux problemesdiés télémétrie médicale

1.2 Limitations des solutions existantes

Des solutions existent pour faire face a la rédactdes performances de la téte
radiofréquence due aux désadaptations d'impédamactedne. Elles seront identifiees dans
cette partie du manuscrit afin de définir leursrasges et leurs inconvénients. Rappelons que
des contraintes fortes en termes d’intégration eetcdnsommation sont appliquées aux
dispositifs développés dans les implants médicaux.

1.2.1 Spécification du cahier de charge

Pour faire face a la baisse des performances titdaradiofréquence liée aux pertes de
désadaptation que ce soit en émission ou en récepine solution serait de sur-spécifier le
cahier des charges lors du développement de laaéiafréequence dans la limite des normes
fixées par les autorités de régulation des téléconications. Cela se traduit c6té émetteur
par une augmentation de la puissance d’émissiofiad®lificateur de puissance et coté
récepteur par une augmentation de la sensibilitdepteur au travers d’'une contrainte forte
sur la réduction de la figure de bruit de 'amglfieur faible bruit.

En effet, une augmentation de la puissance d’'éanigsermettrait de compenser les pertes
induites par la désadaptation d'impédance et denterar la portée du dispositif (équation
1.8) forte au détriment de la consommation de ll#oateur et donc de la durée de vie de la
batterie.

Par ailleurs, la sensibilité du récepteur est foget dépendante des spécifications de
I'amplificateur faible bruit (équation 1.5). En rddant sa figure de bruit et en garantissant un
gain fort au premier étage de la chaine de réagpba obtiendrait un meilleur NF, un
plancher de bruit plus faible et donc une meillese@sibilité du récepteur. Cependant la
conception d'un premier étage a faible NF et a daih implique I'utilisation de transistors a
forte transconductance et par conséquent avecams®mmation en courant plus importante.

Cette solution qui consiste a sur-spécifier le ealtie charge lors de la conception de
circuit RF a souvent été retenue par le passéwtgreore étre retenu pour des applications
pour lesquelles la consommation ne constitue pascantrainte majeure. Pour les dispositifs
portables, tels que les implants médicaux a trddefaonsommation d’énergie nécessitant
une autonomie de la batterie supérieure a septatis,solution ne peut étre retenue.

1.2.2 Adaptation automatique d’'impédance d’antenne

L’adaptation automatique d’impédance d’antenne pérdiadapter une antenne, dont
'impédance est inconnue ou varie, a I'impédancentgde d’'une téte radiofréequence. Elle
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permet d’optimiser I'efficacité énergétique dedskms radiofréquences en concevant une
unité de calibration appelée aussi « Antenna-impeglaTuning Unit» (ATU). Son
architecture est essentiellement composée dedimsents clés (Figure 1.14) :

> Un détecteur de désadaptation ;

> Un module de contréle ou unité centrale;

> Un réseau d’adaptation d'impédance variable.

Source RF Réseau ] Antenne
——) dadaptation =) Détecteur de —
P désadaptation
variable
Processeur

Figure 1. 14. Schéma synoptique d'un ATU

Le détecteur de désadaptation est placé avantres Epréseau d’adaptation d'impédance
variable. Il a pour but d’extraire des informatiag la qualité de la liaison radiofréquence.
Ces informations sont transmises au module de @endu au processeur pour étre analysées
afin de lui permettre de trouver la configuratigatimale du réseau d’adaptation d'impédance
variable réduisant ainsi les pertes de désadaptatio

L’état de I'art [SS05, The83, MVC04, ITTO04, SOAGBA09, BJC08, NLLO6] exploite
la puissance du signal pour décider de la bonne&leola mauvaise adaptation de la téte
radiofréquence. On distingue deux grandes familesréseaux d’adaptation automatique
d'impédance d’antenne analysant de la puissancsighal en transmission. Elles seront
décrites dans les paragraphes suivants.

1.2.2.1 Adaptation sans coupleur

Le premier concept analyse la qualité de I'adaptagn détectant le signal transmis a
'antenne lors de la phase d’émission. Un détectmirinséré en parallele sur la chaine
d’émission [SS05] (Figure 1.15).
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Source RF Réseal
——) d’adaptation

T

Module de ,
~ K—— Détecteur
contrble

Antenne

Figure 1. 15. Schéma synoptique de I'adaptatiom@astique d'impédance sans coupleur

Le détecteur exploite le signal électrique transml@ntenne. Le détecteur peut étre tout
simplement un détecteur d’enveloppe, parfois aésaciun RSSI et/ou un convertisseur
analogigue numerique, utilisé pour mesurer I'ampkt du signal électrique. L'amplitude du
signal est analysée afin de permettre au modulecatdrole de balayer toutes les
combinaisons et de ne retenir finalement que lafigoration qui procure la meilleure
performance, c’est a dire I'amplitude du signalplas forte. L’architecture du systeme
développé par P. Sjoblom [SS05] est représentéla pagure 1.16.

Réseau
d’adaptatior Antenne
variable)

Cswiteh Q7

Détecteur

Ay,
/1

Figure 1. 16. ATU développé par P. Sjoblom [SS05]

Ce processus de calibration d'impédance d’anteonetibnnant de facon itérative est
résume par le diagramme simplifié de la Figure 1.17
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| n=0 k=0
<

|
| Configuration (n) |<7
|

-
| Mesure V(n)

| Configuration (k) |

Figure 1. 17. Diagramme de calibration du systémappsé par P. Sjoblom [SSO05]

Ce concept a l'avantage d’étre simple. Cependamspuffre de plusieurs inconvénients
majeurs tels que :

» Un probleme d'isolation : une partie importante ldepuissance du signal est
perdue dans le détecteur et contribue a dégraafécdicité énergétique du systeme ;

» La recherche de la meilleure configuration du reséeffectue de facon itérative.
Procéder de facon itérative requiert un temps dlbration important. En effet, la vitesse
est fortement dépendante de la constante de teenpBalige/décharge du condensateur du
détecteur d’enveloppe, mais aussi du temps nécessda stabilisation du signal porteur
d’'information entre chaque changement de configumatu réseau d’adaptation variable ;

» La consommation totale dépend de celle du PA denhps requis par le systéme
pour calibrer le dispositif. On peut estimer quectmsommation est importante car le
processus de calibration est lent.

1.2.2.2Adaptation avec coupleur

Le deuxieme concept présenté ici utilise en plusampleur directionnel [The83] pour
faire face au probléme lié a lisolation et a lag@elation de l'efficacité énergétique du
systéme. Comme tout ATU, il comprend un module dtedation constitué d'un coupleur
directionnel et d’'un détecteur de puissance, unuieode contrdle et un réseau d’adaptation
d’'impédance variable comme le montre la Figure.1.18
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Source RF Réseal Antenne
——) d'adaptation ——4 Coupleur ——>
variable

T, AT

K—
Module de Détecteur de
contréle .| Puissance
K—

Vv,

Figure 1. 18. Schéma Synoptique d’'un ATU avec eoupl

Le coupleur directionnel [MBB99, SWLT99] illustréurs la Figure 1.19 permet de
récupérer une partie de la puissance du signalentiet du signal réfléchi tout en isolant la
chaine radiofréequence du module de détection. drimftion sur la puissance réfléchie est
obtenue au niveau du port €t I'information sur la puissance incidente est &w niveau du
port P,.. Ces données sont traitées par le détecteur dsgnae et transmise au module de
contrdle afin d’adapter le systeme.

— A4 —
Port d’entrée Port de sortie
P, e > ® P,
1 2
Port couplé Port isolé
P; @ < > ® P,
3 4

Figure 1. 19. Coupleur directionnel

Des informations sur I'onde incidente et I'onddé&éliie sont récupérées par le coupleur,
puis envoyées au détecteur de puissance qui e fetarnit une information sous forme de
tension continud/; etV; au module de contrdle. Le module de contréle aealgs tensions
incidenteV; et/ou réfléchie/, afin de les comparer a des seuils fixés par igatieurVi, et V.

Le processus de calibration, dont le diagrammeegstsenté par la Figure 1.20, se termine
soit lorsque les seuils fixés sont atteints ou kwgque le nombre maximum d’itération de
traitement est dépassé.

-43 -



Chapitre 1. Limites et solutions aux problemesdiés télémétrie médicale

n=0

Mesure V, el V,

-

Calibration

n=n+1

(VIZ Vio & VrS Vro]
Ou (n>Max)

Figure 1. 20. Diagramme de calibration automatigliesystéme avec coupleur

Pour les systemes de calibration automatique avegpleur, nous distinguons
principalement deux types de systeme, selon quefi@snations détectées par le module de
contréle soient traitées de fagon logicielle [MVCQ4ilisant un processeur ou de fagon
matérielle [ITTO04, SOA07, SBA09] a base de ciélectroniques.

1.2.2.2.1Adaptation basée sur une meéthode algorithmique

Les études menées par J. de Mingo [MVCO04] utilise aoupleur directionnel afin
d’extraire des informations sur les puissanceddartie et réfléchie, qui sont ensuite traitées
par le module de contrdle de facon logicielle (Fegl.21).
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Coupleur + Attenuateur

F antenne

S1 S2 S3

ey
w
\ 4

e EA~AO T
o

Figure 1. 21. Schéma du systeme d’adaptation auiqoead’impédance d’antenne proposé
par J. de Mingo [MVCO04]

La solution logicielle initialement proposée esteuméthode générique. Elle consiste a
balayer I'ensemble des configurations du réseadagiation variable jusqu’a ce que les
seuils concernant la puissance incidente et/ouisance réfléchie soient atteints.

Des solutions plus judicieuses utilisant des atbores de recherche de configuration
optimale du réseau ont aussi été proposées eedefitd/C04]. On peut par exemple
identifier :

> L’algorithme de Hooke et Jeeves [GGC81]: la recherdémarre a partir d’'un
point de départ arbitrairement choisi. L'algorithreplore les points périphériques a ce
point de départ et ne retient finalement que aplisprocure le meilleur résultat, dans ce cas
le plus petit rapport entre le niveau de la puissaréfléchie et la puissance incidente. Le
point retenu devient alors le nouveau point de dégta’optimisation continue jusqu’'a ce
gue le résultat ait atteint un seuil satisfaisantossque le nombre maximum d’itérations est
atteint. Le résultat et la vitesse de convergegpeddent fortement du point de départ, mais
aussi du pas d’incrémentation utilisé pour expltesralentours ;

> L’algorithme de Powell [GGC81]: la méthode de Phbwest basée sur une
fonction de minimisation utilisant plusieurs directs. Il y a autant de directions que
d’éléments variables dans le réseau d’adaptatiarta®t d’'une configuration de départ,

- 45 -



Chapitre 1. Limites et solutions aux problemesdiés télémétrie médicale

'algorithme recherche la configuration offrant uminimum d’erreur en utilisant une
direction initiale, ce qui revient a balayer toutes possibilités d’une branche variable du
réseau d’adaptation pour ne retenir que la cordigum offrant le meilleur résultat. Selon le
résultat obtenu, I'algorithme va choisir une nolesalirection d’optimisation et ainsi de
suite. Comme précédemment, le processus d’optimisatarréte lorsque le résultat obtenu
est satisfaisant ou lorsque le nombre maximumrdiikgns est atteint ;

> La méthode simplexe [GGCB81] : cette méthode dduttsn géométrique est tres
populaire dans certaines applications. Elle coasastiéterminer de facon géométrique la
configuration optimale de chaque branche varialaamgissant le meilleur résultat. Cette
méthode d'optimisation a été testée sans succes dantype d’application liee a
I'optimisation de réseau d’adaptation d'impédance.

Il est a noter que la recherche de la configuratiptimale peut nécessiter un nombre
d’itérations important qui dépend de la résoluteinde la plage de variation des éléments
variables du réseau d’adaptation. Les algorithmésemtés précédemment sont utilisés pour
réduire le nombre d'itérations et le temps nécessaila calibration. Cependant, ils sont
souvent limités et fortement dépendant du tempsiiseg la commutation et aux effets
transitoires du réseau d’adaptation variable.

1.2.2.2.2Adaptation privilégiant une solution matérielle

Les études menées par I. Ida [IITO04], ainsi queHhaSong [SOAQ07, SBAQ9] utilisent
aussi un coupleur mais préférent I'option matéigibur déterminer de fagon automatique la
configuration optimale du réseau d’adaptation \deale bloc diagramme du systeme
proposeé par |. Ida est représenté Figure 1.22.

Détecteur

Réflexion V.
‘J; détectée

Antenne ‘I\ H l

‘7 Réseau d’adaptation

| Me§ ure ‘de “* Source RE G
la réflexion
Générateur de Contrdle du

constante de temps l_ switch

Controlé de la méme Y Source de
facon que V., &2 tension
sonq ¢l Switch constante

l

Figure 1. 22. Schéma de I’ATU proposeé par |. [dd @04

- 46 -



Chapitre 1. Limites et solutions aux problemesdiés télémétrie médicale

Son module de détection qui comprend un couplewctibnnel associé a un détecteur
d’enveloppe bien connu est utilisé pour mesureriofgmationV, sur la puissance réfléchie.
Cette information va étre exploitée par le modutecdntrble matériel afin de calibrer le
réseau d’adaptation passe basrecomprenant une self fixe et deux branches capasiti
variablesC; et C, commandées respectivement par les tensiaset Ve,. Le module de
contrdle contient un comparateur commandant unmruggeur permettant d’augmenter ou de
réduire la tension/c; ou Ve, en chargeant ou en déchargeant le condensateduigest
associé, lors de la phase de calibration du comtkmsC; ou C,. Le diagramme de
calibration associé a cette architecture est reptég-igure 1.23.

(" Mesure de V,(n) a la fin de la A
L trame Vc: )
¥
Démarrage de la trame V¢,

+

Augmentation de la tension V¢,
en chargeant le condensateur C

-

Mesure de V,(n+1), aprés 14

oui Désactivation du switch et
chute de la tension V¢,
jusqu’a la fin de la trame V¢,

non

Augmentation la tension V¢,
jusqu’a la fin de la trame V¢,
+

Fin de la trame V;, ¢

v

e - N " -
Blocage de la tension V¢, avec Méme procédure
un échantillonneur/bloqueur et pour V¢ puis retour

désactivation du switch ) alatrame V¢,

Figure 1. 23. Diagramme de calibration associé gsté&me proposé par |. Ida [IITO04]

Prenons le cas d'un processus de calibration a&ss0¢t;. Le processus démarre a un
instantty par une mesure de la tension réflédfig) et par une augmentation de la tension
Vc1 en fermant l'interrupteur contrélawt;. Apres un délar, la tension réfléchi®,(n+1) est
mesureée, puis comparée/gn). LorsqueV;(n+1) est supérieure ¥ (n), ce qui correspond a
une augmentation de la puissance réfléchie, le taadii contrble ouvre l'interrupteur et la
tensionV¢; décroit jusqu’a la fin du processus. Par conir&/(®+1) est inférieure a/(n),
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alors la tensionVc; continue d’augmenter jusqu'a la fin du procesdiss.processus de
calibration associé ¥, démarre a la fin de celui d&;, et inversement.

Il apparait dans cette approche un probleme deergance évident car a tout instant, la
configuration optimale peut étre obtenue tandis bpgrocessus continue a travers une
augmentation ou une diminution des tensivgs et Vc,. Pour faire face a ce probleme, le
processus de calibration est désactivé et lesaes8t; et Ve, sont bloquées des lors qu’un
coefficient de réflexion inférieur a un seuil figé -8.5dB est obtenu. Ce seuil fixé a -8.5dB
constitue un bon compromis ; car un seuil trop léaitend la convergence difficile, alors
qu’un seuil trop fort rendrait la qualité de I'adaipon insuffisante.

Le bloc diagramme du systeme d’adaptation automatdjiimpédance d’antenne proposé
par H. Song [SOBACO07, SBA09] est illustré FigurA4l.

Antenne .
Réscau Coupleur
d’adaptation Directionnel
Entrée RF
/H' - PA |t—
| —
I R ol R g M R i R
4 Circuit de détection de !
Ir H désadaptation analogique *
p 4 !

H Détecteur de
"_-‘: puissance RF

I } Vv

' RLI

s —

(|

LEE Détecteur de
_I—-.

H uissance RF
i P Vi
1 [ruma l-a'.r\..l:.rar\.:.a..ll.'nal.rl.a_r\.rﬂﬂ.al'\.ar
I Circuit mixte de recherche :
I' 1 d’¢état du réseau d’adaptation |
|} !

e el e i e a H §
i + :

| Comparateur

rrmm

Y s l 1
Controleur ' - i .
Central o—=| MSM i Vo o o —

Figure 1. 24. Schéma de I’ATU proposé par H. S@QBACO07, SBA09]
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L’architecture proposée est assez proche de célldd [IITO04]. La différence majeure
réside dans l'architecture du détecteur de désatiaptd’impédance. Il est composé d’'un
coupleur directionnel, de deux détecteurs de poneEsaesurant la puissance incidente et la
puissance réfléchie et d'un soustracteur. La diffée de tensiofVg; entre la tension
incidente V; et la tension réfléchie/; est utilisée comme source d’information de la
désadaptation du réseau. Comme pour l'architegiimeosée par I. Ida [IITO04], le module
de contrble ou de calibration est composé prineipaht d’'un comparateur, d’'un interrupteur
et d’'un contrdleur commandant le réseau d’adaptatoonfigurable. Le réseau d’adaptation
reconfigurable est un réseau passe-basta@omprenant une self fixe et deux branches
capacitives variables commandées par le contréleur.

Le diagramme de calibration associé a I'architecfunoposé par H. Song est représenté
Figure 1.25.

Stockage de I'état initial du
réseau d’adaptation dans MSN
Stockage de I'état initial des
pertes Vg ¢ au S/H

-

Application d’'une nouvelle
configuration de réseau
d’adaptation

-
Mesure des nouvelles pertes
VRL1

non

oui

Sauvegarde la configuration du

réseau d’adaptation dans MSN

Application de I'état courant des
pertes au S/H (VRLO= VR“)

Plus d’état a chercher ?

Application du I'état optimum
sauvegardé dans MSN au
réseau d’adaptation

Figure 1. 25. Diagramme de calibration associé gst&me proposé par H. Song [SOBACO07,
SBA09]
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Le processus de calibration démarre par une iisigitdbn du réseau d’adaptation variable
et une mesure de la tensigg 1, appelée/ro a l'instantty. Le systéme balaye alors toutes les
combinaisons du réseau d’adaptation reconfigurgiulies, compare de facon systématique la
nouvelle tensioVg, 1 issue du module de détection a la tension deené@Vr o SiVgi 1 est
supérieure a/grLo Ce qui correspond a une amélioration du syst&dwes Vg o prend une
nouvelle valeur égale ¥r,; et le processus continue. Au contraireYii est inférieure ou
€égale a VgL, cette derniere ne change pas. Le processus dbratah s’arréte
automatiquement lorsque toutes les configurationsréseau d’adaptation d'impédance
d’antenne ont été testées de facon itérative. Lidleme configuration est alors appliquée au
réseau d’adaptation d’impédance par le controleur.

Les limitations de ce systéme sont nombreusediliBaiun coupleur directionnel, intégre
un nombre conséquent de modules additionnels,iéomet de facon itérative et présente une
consommation importante.
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1.3 Proposition d’'une approche vectorielle de I'ada  ptation
automatique d'impédance

L’objectif de mes travaux de recherche est de mepdes solutions alternatives afin de
faire face aux limitations des systémes existardsgntés précédemment. Ces limitations se
résument en une augmentation de la puissance coms®meduisant la durée de vie des
batteries, et en une mauvaise isolation. Lorsquaoupleur directionnel est utilisé,
I'intégration totale du dispositif est remise enesgtion. Une solution itérative lente de
I'adaptation n’est pas non plus optimisée en tedmeonsommation.

Dans notre démarche de concevoir un dispositieestient intégrable sur silicium et peu
gourmand en consommation, nous proposons de netipasr de coupleur directionnel pour
la détection, et de s’orienter vers un dispoditidement intégré. Nous proposons aussi de ne
plus résoudre le probléme lié a la désadaptatigpluesieurs itérations, mais de facon directe,
ce qui permet de réduire de fagcon considérablentgs$ ainsi que la consommation associée a
la calibration du réseau d’adaptation d'impédariaatdnne.

1.3.1 Inconvénient de la détection scalaire

Selon I'état de I'art, les systemes d’adaptatiotv@uatique d'impédance sont axés sur une
méthode de détection scalaire. La puissance ere stut PA est détectée pour optimiser
I'adaptation de la téte radiofréquence.

La Figure 1.26 présente une téte radiofréquencmiddon comprenant un amplificateur
de puissance, un réseau d’adaptation et une antémmédance complexe.

Poa Antenne
\ Réseau

d’adaptation

q lup X

Zopt lea Zant

Figure 1. 26. Schéma simplifié d’'une téte d’émissariofréquence

L’'expression analytique de la puissance du sidfial a la sortie de I'amplificateur de
puissance est fonction de la puissance de sorttenale de I'amplificateurPps de
I'impédance optimale de I'amplificateidyy; et de 'impedancépa (équation 1.11) :
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4REZ ]

I:1pa = fl(zlpa): IDPAX 2 X Re[zlpa] (1-11)

‘Zopt + lea‘
: _ -0 -
Si Zpa = Zopt, alors By, = Pea.

A partir de I'equation (1.11), il est évident queup une puissand@,, mesurée, il peut lui
étre associé un ensemble d'impédariigs comme lillustre I'abaque de Smith de la Figure
1.27.

Lieu d'impédances correspondant
a une puissance donnée

Figure 1. 27. Exemple d’ensemble d'impédances igecorrespondant a une puissance
donnée

La détection de la désadaptation d'impédance qfaisde facon scalaire ne permet pas de
calibrer le systeme de facon directe, car a unammdtion en puissance donnée correspond
une infinité d'impédances. A partir de ce condttalibration ne peut se faire que de fagon
itérative et lente a travers une augmentation pgsive de la puissance incidente et une
diminution progressive de la puissance réfléchie.

1.3.2 Principe de la détection vectorielle

La détection vectorielle consiste a extraire uriermation sur I'amplitude du signal et une
information sur sa phase. Une détection de typeovietle pourrait alors nous permettre
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d’envisager d’optimiser la liaison radiofréqueneefdcon directe. En effet, comme le montre
les simulations de la Figure 1.28 (a), lorsqu’osoage une information en phase au lieu
d'impédances correspondant a une puissance doonéejesure alors une et une seule
impédance de charge. De méme, comme lillustradare 1.8 (b), en exploitant I'amplitude
et la phase (donc de fagon vectorielle) du rapeonte la tensiom et le courant a la sortie
du PA, on pourrait mesurer directement I'impédarcece point précis de la liaison

radiofréquence.

arg (u/i) (deg)

9:

arg (u/i) (deg)

9:

100
] B Im[Z]=150Q
50
1 A
- ===
0
E Re[Z] 7\ ieu d’i -.0 >€
-50_:
E "' Im[Z]=0Q
'1[":' T | T T I T | T | T | T | T | T | T
28 28 27 OB 28 24 23 22 D
Pipa (dBm)
(a)
100
7] N Im[Z]=150Q :

- Ay \'. . - e e II
RN o
=== //\/

o i ey e e T S (.

I:I_ P gt il .__,-" ¥ /_.-' /_r r.. II'.I

’ s Re[Zy/L L

: i _.' é ; .//ﬁ.-' JII."I ll
_5|:|—_ ! JIII(./ r # I,'FI 1 /.: ! I,' B
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B e i o e

0 20 40 B0 B0 100 120

amplitude (u/i)
(b)

Figure 1. 28. Simulation vectorielle (a) illustrati puissance+phase donnant une impédance
(b) illustration amplitude+phase donnant une impeécka

Une mesure vectorielle de I'information électricluein nceud peut donc nous renseigner
sur une impédance précise en ce nceud contrairémamtétection scalaire qui nous donne un
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ensemble d'impédances. Selon la Figure 1.28 (apeah donc écrire que 'impédangg, a
la sortie du PA est fonction de la puissafg a la sortie du PA et de la pha8entre la
tensionu et le courant a la sortie de ce méme PA :

lea = fZ(Rpa'H) (1.12)
avec,
8= arg(Z,pa) =arg(u/i) (1.13)

De la méme maniere, il est intéressant de condateie méme résultat peut étre obtenu
de facon plus simple en exploitant 'amplitudeaphase des informations en tensioet en
couranti a la sortie de PA. Selon la Figure 1.28 (b), out@erire que 'impédancap, a la
sortie du PA est fonction de la tensioet du couranita la sortie de ce méme PA :

Zipa = fa(u,i) (1.14)

Cette derniere approche représentée par I'équétidd) semble plus intéressante car elle
offre une complexité moindre comparée aux équat{@rk?) et (1.13). A partir du moment
ou l'on a acces a la valeur de I'impédarfg, on peut alors mettre en place une fonction
permettant de déterminer la valeur de I'impédareBahtenne :

Zant = f4(lea) (1.15)

Une synthése du réseau d’adaptation permet erdsadapter 'impédance d’antenég,; a
I'impédance optimaleZ,, de I'amplificateur de puissance et d'optimiser aifefficacité
énergétique de la liaison radiofréquence. Le psacesie calibration se fera donc de fagon
directe et est résumé par le diagramme de la Figa&e:

lea=f3(u 1)
-
Zant:f4(zlpa)
v

Synthése du réseau
adaptant Zan @ Zopt

L

Figure 1. 29. Diagramme de calibration directe pospe
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1.4 Conclusion

Les implants cardiaques sont rentrés aujourd’huisdéere de la télésurveillance a
distance. Cette nouvelle ére s’accompagne d'unldgpement de la téte radiofréquence
fonctionnant dans les bandes de fréquence MICS4862MHz et ISM 2.4 GHz avec son
intégration dans les dispositifs existants. La tétiofréquence comprend un émetteur et un
récepteur radiofréquence afin de transmettre etdl®u recevoir un signal porteur
d’'informations via un canal de transmission. Ledisdéiés a son développement sont
nombreux, on peut par exemple citer :

> Une faible consommation: les performances sontuitésl au bénéfice de la
consommation d’énergie afin de garantir une dugéeiel maximale a la batterie ;

> Une taille optimisée : I'intégration totale du disjitif est visée afin de réduire la taille et
le colt de I'implant cardiaque ;

» La conception d’'une antenne miniature capable desrgoplusieurs standards et en

particulier la bande de fréquence MICS 402-405 Mitiza bande de fréquence ISM 2.4

GHz.

Il a été déemontré qu’une fois implanté dans leauilhumain, I'efficacité énergétique de la
téte radiofréquence peut étre affectée par legstisemains, en particulier par leurs propriétés
diélectriques et leurs épaisseurs. Ces tissus mntifimpédance d’entrée de I'antenne et
génerent des pertes liees a la désadaptation dimmgé entre I'antenne et le front-end
radiofréquence pouvant atteindre plus de 10dB.

Des solutions sont proposées dans la littératurg pallier ce probleme a travers la
conception de dispositifs a détection scalaire p#&lant une adaptation automatique de
'impédance de I'antenne. Cependant, les dispesitXistants sont lents car ils procédent de
facon itérative et sont donc gourmands en consoiamadténergie, ils utilisent en plus des
coupleurs directionnels non intégrables dans lesiémde fréquence MICS 402-405 MHz et
ISM 2.4 GHz, et présentent souvent une mauvaisatisn.

Afin d’optimiser l'efficacité énergétique de la éétadiofréquence, nous avons identifié les
limitations de I'approche scalaire et nous nousreesiorientés vers une approche vectorielle
de I'adaptation automatique d'impédance. Cette @ consiste a détecter I'information sur
la désadaptation en amplitude et en phase poureteerd’adapter le systeme de facon
directe et non plus de fagon itérative.
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2.1 Introduction

L’adaptation automatique d’'impédance permet d’os#n I'efficacité énergétique des
tétes radiofréquences. Nous avons démontré qu'ypproehe scalaire de l'adaptation
automatique d'impédance ne permettait pas d’addjim@pédance de I'antenne a celle du
front-end radio en une seule itération. L'objedif ce chapitre est de présenter une méthode
nouvelle d’adaptation automatique d’impédance p#aned’aboutir & une solution optimisée
faisant face au probléme de désadaptation d'immedde facon vectorielle et procédant de
facon directe.

Afin de ne pas augmenter le nombre de composatgsnes limitant la miniaturisation des
implants cardiaques, la solution proposée devra éttierement intégrable et ['utilisation
d’'un coupleur directionnel est a proscrire. La débm sera assurée par un condensateur
inséré dans la liaison radiofréquence. Les infoionatissues de ce détecteur seront analysées
pour permettre le calcul de I'nmpédance de I'anteigui va servir a déterminer le réseau
d’adaptation optimale, dont la topologie utilisés en passe bas enqui doit permettre de
couvrir une plage d'impédances suffisante.

Une architecture d’auto adaptation vectorielle gggdance sera ensuite dégagée et étudiée
pour mieux appréhender sa réalisation future. Ndugierons en particulier les imperfections
qui pourraient nuire au bon fonctionnement de ndispositif, a savoir les problemes liés au
bruit, a la non linéarité des composants radiofedéges, a la sensibilité et a la plage de
dynamique du systeme de détection. Ces étudestappurdes réponses quant a la faisabilité
et a la démarche a suivre lors de la réalisatipéementale.

L’'unité de contrble analyse les informations pras@ndu front-end radiofréquence dans le
but de calculer I'impédance de I'antenne et d’aeafat téte radiofréquence. Son architecture
sera aussi présentée et détaillée dans ce chapitre.
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2.2 Systéme auto adaptatif vectoriel d'impédance

2.2.1 Description

Il a été démontré dans le chapitre 1, que I'étudaraplitude et en phase de la tension et
du courant a un nceud, nous permettrait de mesurgrédance équivalence en ce noeud.
Pour extraire ces informations, en particulier féimation en courant, il est nécessaire
d’insérer un dipble dans la chaine et plus préctsdrantre I'amplificateur de puissance et le
réseau d’adaptation variable comme le montre largig.1.

Antenne

lea ZTant Zant

Réseau L

d’adaptation
variable

Signal 1 Signal 2

Analyse des signaux

Figure 2. 1. Schéma simplifié de I'adaptation veeite automatique d'impédance d’antenne

Le dipbleZge: constitue le module de détection de notre systéme.analyse des tensions
v; et v, aux bornes d@&ge: et du courant traversant ce dipdle, nous donnerait la valeur des
impédanceg,, et Zran respectivement. En effet, ces impédances sontégsnpar :

V, V;
Zipa = L =Zgex L (2.1)
' Vdet
et,
V. V.
Ztant = _2 = Zget X 2 (2.2)
Vdet

La connaissance des impédanZgsetZran Va nous permettre de mesurer 'impédance de
I'antenneZ,n; et ainsi de calibrer le réseau d’adaptation vagiald facon directe. L'objectif
est d’adapter I'impédance d’antenZg,; a l'impédance optimale de I'amplificateur de
puissanc&,p: afin d’optimiser I'efficacité energétique de lad@&adiofréquence.
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Le concept de la solution choisie est illustré lpaFigure 2.1. A partir de ce concept, une
architecture du systeme finale et optimisée sevpgsee. Nous allons détailler et justifier la
démarche qui va nous permettre d’aboutir a undisaloptimisée. Nous nous focaliserons en
particulier sur les points suivants :

> Le choix du dipdle de détection ;

> Le choix du réseau d’adaptation variable permeti@ntouvrir une large gamme
de variation de I'impédance de I'antenne ;

» Le module de mesure et de contrdle analysant fesmations aux bornes de ce
dipéle et calculant la configuration optimale dae@u d’adaptation variable.

2.2.2 Module de détection

Le module de détection constitue un des élémeéssdg notre architecture. Il nous permet
de recueillir des informations sur la qualité dedBptation. Il s’agit d’'un dipdle inséré entre
I'amplificateur de puissance et le réseau d’adaptatariable comme le montre la Figure 2.1.
Le choix de ce dipble, ainsi que sa valeur seusttfiés dans cette partie du manuscrit.

2.2.2.1Choix du dipbéle de détection

Il est important de rappeler que le module de di&®cchoisi doit étre totalement
intégrable et présenter une partie active négligedévant sa partie réactive pour limiter de
facon évidente les pertes de puissance active.uissgnce active aux bornes d’'un élément
résistif est dissipée sous forme de chaleur emtndirune dégradation de [I'efficacité
énergétique de la liaison radiofréquence. L'idéedmsic d'utiliser une réactance qui soit
inductive ou capacitive.

La particularité d’'un élément inductif sans pert& @u’en régime fréquentiel, une
inductancelger S& comporte comme une impédance de valelge. Les inconvénients
majeurs de la solution inductive sont d’'une partaske et d’autre part son coefficient de
qualité réduit en technologie intégrée. En effes toefficients de qualité des inductances
intégrées disponibles aujourd’hui dans la technel@MOS 0.18m sont faibles et chiffrés a
12 environ a la fréquence 2.4 GHz.

L’élément capacitif constitue la solution la plyspeopriée. Sa taille est petite comparée a
une inductance et son coefficient de qualité edt f@environ 100) dans les technologies
CMOS avancées. Nous optons donc pour cette solatinoernant le dipble de détection. En
régime fréquentiel, 'impédance d'une capaciig.: est égale al/jaCqe Etudions les
informations en tension et en courant aux bornesotdlensateur de détection représenté par
la Figure 2.2.
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Zipa Ztant
L i Cdet L
Ay
J1
%
V,
Vi det Vs

Figure 2. 2. Module de détection capacitif

Soit i le courant traversant le condensat@yg. L'expression du couran(t) dans le
domaine temporel a la pulsatiap est donnée par :

i(t)=1 codant +¢) (2.3)

Si I'exploitation de I'information temporelle du e@nti(t) n'est pas directe, celle de son
image a travers la mesure de la tension engendréegycourant aux bornes d'un dip6le
s’avere tres pratique. En effet, 'expression deelasionvge(t) aux bornes du condensateur
Cget NOUS renseigne sur le courgt et son expression analytique est donnée par :

1 2ir
Vger(t) C_ j t) dt = K¢ sin(at + 9) (2.4)
to

avecKc = 1/(Caettd).

A partir des équations (2.3) et (2.4), I'exploitetidu signalge(t) aux bornes de la capacité
Cqetdonnera a traveisc et gl'image du couranit).

2.2.2.2Valeur de la capacité de détection

La valeur de la capacité de détectitq; doit étre choisie avec précaution. L'ajout d’'une
capacité entre I'amplificateur de puissance eteleau d’adaptation variable peut entrainer
une dégradation de la liaison radiofréquence l@sspn impédance équivalente est forte et
donc équivalente a un circuit ouvert. Au contraioesque son impédance équivalente est trop
faible, la capacité serait semblable a un fil &dra lequel il serait impossible de mesurer
toute information relative gt) carvge{t)=0. Une stratégie permettant de fixer la valeur de la
capacité de détectidDye; €St Nnécessaire et a été degagée comme suit :

> Pour ne pas dégrader le rendement de l'adaptafionpact de la capacité
additionnelle de détection sur le coefficient dengformatiorQ du réseau d’adaptation doit
étre d’'une part limité ;

> D’autre part, sa valeur doit garantir une qualitéisante de la détection.
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2.2.2.2.1Coefficient de transformation Q

Comme il a été démontré par Y. Han [HPO06], le doiefiit de qualité optimaD associé a
la transformation d’'une impédance de chaRyeen une impédance de soumRetelle que

Rs>R_ est donné par :
R,
Q= |-S-1 (2.5)
R

En présence de la capacité de détectipg, la nouvelle expression de la résistance
équivalente de source est obtenue suite a unefdrareion série parallele [LBO8] comme
I'illustre la Figure 2.3.

Cdet
|/
I\
RS ( 1 J 1 _Cdeta'b
< Rg|lt——"+ T 1+(R<C 2
(CdetRwa)z ( S deta'b)

Figure 2. 3. Schéma équivalent de la 'impédancealece en présence de la capacitg,C

L’expression du coefficient de transformation ogir(2.5) devient alors :

RS(1+1 ZJ

Q= (CdetRSa'b) -1
R

Une augmentation du coefficie@t se traduirait par une diminution du rendement [6]PO

de I'adaptation en présence d’'un réseau d’adaptatipertes. Afin de limiter 'impact de la
capacitéCgyet sur le coefficient de transformation optinf@ldu réseau d’adaptation, il est

(2.6)

préférable que sa valeur soit supérieuté(Rs ).

2.2.2.2.2Sensibilité de la détection

La sensibilité de la détection a toute variatioomgédance d’antenne va dépendre de la
valeur de la capacit€qe: Il est évident qu'une capaci; de forte valeur est équivalente a
un circuit fermé ; il en résulte que les tensienstv, aux bornes d€; sont égales. En effet,
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la capacité du systéme a détecter une informatiomasqualité de I'adaptation dépend de la
valeur de la capacité de détection comme l'illukrEigure 2.3.

1
__ L [ Cgmo  Ciu=
%t 10x(Rg ) Rg oy Rs

(a) (b)

Figure 2. 4. Plage de variation du rappog/w dans le plan polaire pour Refd] /7
[10,300] et Im[Zan] £/[-100,100]

La simulation de la sensibilité de la détectioniltgstrée en Figure 2.4 pour différentes
valeurs du condensateur de détectit@. Pour un condensateur de faible valeur égale a
Cget = 1/(10Rs ayy) et de valeur forteC o =10/(Rg apy), la plage de variation du module et

de la phase du rappogt/v; simulée pouRdZ;,,] compris entre I et 30@ et Im[Z1 4]

compris entre -100 et 10 est limitée (Figure 2.4 (a)), et ne permet dors g distinguer
facilement tout changement d’'impédaiZsgn:

Il est plus aisé de distinguer tout changement gddanceZr,: & travers des mesures
d’amplitude et de phase du rappestv; qui offrent une diversité de valeurs a exploiter
comme le montre la Figure 2.4 (b) ; c’est a dimsdo’'une valeur de la capacité de détection
choisie est voisin d€4.; = 1/(Rg ).

En prenant en considération la sensibilité de taa@n, et afin de limiter 'impact d€qe:
sur la valeur du coefficient de transformation éseau d’adaptation donné par I'équation
(2.6), il est souhaitable de choisir la valeuiGdg suivante :

2

2.7
R (2.7)

Cdet =
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2.2.3 Réseau d’adaptation d'impédance variable

2.2.3.1Principe de I'adaptation d'impédance

Un réseau d’adaptation d'impédance est concu pansfiormer une impédance de charge
en une impédance égale au complexe conjugué deddance de la source. Cette démarche a
pour objectif d’optimiser le transfert de puissamieela source vers la charge et de limiter
I'énergie réfléchie et perdue dans la source. Deakniques sont largement utilisées [Abr85]
de nos jours :

> La premiere utilise des composants passifs tels dpge inductances ou des
condensateurs montés en série ou en parallele sdaptation a réaliser ;

> La seconde est basée sur l'utilisation de lignegrdesmissions d’impédance
caractéristique et de longueur bien déterminée éesren série ou en parallele.

Dans le cadre de nos applications radiofréquermadgibnnant a des fréquences allant de
400 MHz a 3 GHz, la technique d’adaptation d’impégautilisant des lignes de transmission
de longueur d’onde importante représente une limifgortante a son intégration. Nous nous
limiterons alors a la technique privilégiant I'emopdl'inductances et de condensateurs.

L’'objectif étant de transformer I'impédance de ¢waren une impédance égale au
complexe conjugué de la source, il est nécessaimaitriser 'impact des éléments utilisés
sur la transformation d’impédance. Le diagramm&uhéth de la Figure 2.5 résume I'impact
de ces éléments sur la transformation. Lorsqu’@meéht est placé en série, la transformation
d'impédance se fera dans le diagramme des impéslanMmnté en paralléle, le diagramme
des admittances est préfére.

- 65 -



Chapitre 2. Adaptation vectorielle automatique giédance d’antenne

Inductance L en série Condensateur C en série

Figure 2. 5. Impact d’une inductance et d’'un corsigaur sur la transformation
d'impédance partant de la charge vers la source

Ainsi comme le montre les diagrammes de la Figube Brsque qu’'une inductance en
série est insérée dans le réseau d’adaptation édanxe, la rotation se fera dans le domaine
des impédances dans le sens des aiguilles d’'un&renaalors que lorsqu’elle est placée en
parallele, la rotation se fera dans le plan desits@imses et dans le sens inverse des aiguilles
d’'une montre.

De méme, un condensateur en série va correspondree aotation dans le plan des
impédances dans le sens inverse des aiguilles dhm#re. Lorsqu’'un condensateur est
utilisé et placé en parallele, la transformatiorfiesa dans le plan des admittances dans le sens
des aiguilles d’'une montre.

2.2.3.2Architecture du réseau d’adaptation d'impédance vaiable

Le choix de l'architecture du réseau d’adaptatismpédance va conditionner la capacité
du réseau a pouvoir adapter ou non deux impédaRkeoesffet, en prenant comme exemples
des réseaux d’adaptation d'impédance LC sérielpbera(circuit en L) illustrés sur la figure
2.6, il apparait clairement pour chaque configoratiles régions interdites ou I'adaptation
d’'impédance est théoriquement impossible.
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Figure 2. 6. Régions interdites liées a la strueten L du réseau d’adaptation

Par exemple, pour adapter une impédance de chat§ez a une impédance de source
Zs=500, et si I'architecture du réseau d’adaptation dhess celle de la Figure 2.6 (a), alors
'inductance en paralléle avec une charge prodo# totation dans le sens inverse des
aiguilles d'une montre dans le plan des admittafeegu’'au cercle de résistance constante
passant par l'origine. Le condensateur monté el €5t ensuite utilisé pour rejoindre le
centre de 'abaque de Smith. Cela implique queetolgs impédances de charges situées dans
la région sombre appelée région interdite ne peldtea adaptées a la source par ce réseau.

Le choix et la conception d’'un réseau d’adaptatianable doivent tenir compte de cette
spécificité liee a la région interdite du réseaaddptation variable. La gamme d'impédance a
couvrir doit étre exclue de cette région. Le chdixne architecture de réseau d’adaptation
d'impédance emtou en T comme lillustre la Figure 2.7 permet diptér presque toutes les
impédances et apparait plus adaptée a nos appfisati
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Réseau d’adaptation Réseau d’adaptation
passe haut en passe bas enn

A
J1

Zs Z, Zs J‘ o J‘ Z
[ 1

(a) (b)

Réseau d’adaptation Réseau d’adaptation
passe hauten T passe basen T
Ayl AY
J1 J1

ZS Z|_ Zs f ZL
(d)

(c)

Figure 2. 7. Réseaux d’adaptation d'impédancemten T

Une seule de ces architectures sera retenue pswgtades, cherchons alors a dégager les
limitations de chacune et de choisir la plus adapd nos applications. Les réseaux
d’adaptation d'impédance de type passe hautemt passe pas en T représentés
respectivement par la Figure 2.7 (a) et la Figuie (8) sont composés de deux branches
inductives et sont a exclure. En effet, les induoés occupent une taille importante en
technologies intégrées. Elles présentent des camfts de qualité limités réduisant le
rendement du systeme et sont difficilement recamégles.

L’architecture du réseau d’adaptation de la FigRré (c) utilise deux condensateurs
montés en série et celle de la Figure 2.7 (b) demdensateurs montés en paralléle. Bien que
théoriquement ces deux architectures permettemtagtar n'importe quelle impédance, le
réseau d’adaptation d'impédance de la Figure 2)7c@mvient mieux a une réalisation
pratiqgue. En effet, comme les deux branches capesit I'entrée et a la sortie du réseau
d’adaptation sont en paralléle, les capacités fiasagssues des quadripbles connectés en
entrée et en sortie du réseau peuvent étre congeefe®lement, ce qui n'est pas le cas pour
le réseau en T. De plus, la reconfigurabilité ddendensateur monté en parallele est simple et
sera abordée dans le chapitre 3. Le réseau d'dadeptdimpédance variable retenu pour
notre étude est donc celui illustré par la FiguBe 2
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Réseau d’adaptation

d’'impédance reconfigurable
l_ _______________ A

L |

N
n

|
|
|
|
: Z
:
|
|

Ctrl1 Ctrl2

Figure 2. 8. Réseau d’adaptation variable passedrag

Il est composé de deux branches capaciti@gset C, pilotées parCtrll et Ctrl2,
respectivement, et d’une inductaricele valeur fixe. Les sighaux de contr@&ll et Ctrl2
sont issus d'un processeur dont l'architecture s#taillée. Ce réseau doit permettre
d’adapter n’importe qu’elle impédance de chatge I'impédance de sourae.

2.2.4 Systeme de mesure de la désadaptation

La mesure de la désadaptation consiste a dévelapgetechnique capable d’extraire les
informations vectorielles sur la désadaptation dkpakitif. Elle doit étre simple et tenir
compte des contraintes et des imperfections liéss réalisation future. Les erreurs de phase
et d’amplitude doivent étre limitées afin de ne gégrader la précision de la détection.

Deux techniques sont introduites dans cette pak@epremiéere technique utilise une
détection matérielle, c'est-a-dire une techniqueébasur 'utilisation de blocs analogiques
radiofréquences afin d’extraire le module et I'argaunt du courani(t) a travers une analyse
de la tension aux bornes de la capacité de détetttoseconde technique analyse les tensions
aux bornes de la capacité de détection, puis Taktraction du courani(t) de facon
analytique.

2.2.4.1Extraction matérielle

Selon les équations (2.1) et (2.2), les impédadggset Zran peuvent étre extraites en
analysant le courant et les tensions; et v, respectivement. Les tensions et v, sont
accessibles en amont et en aval de la capacitétdetibn. L’extraction du courantpeut se
faire a travers une analyse de la tensiga (équation (2.4)). Ainsi, une technique de
récupération de la tensiowe est étudiée utilisant un soustracteur comme $ilel la
Figure 2.9.
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lea ZTant

) /I\
Vi + S Vs

Figure 2. 9. Exemple d’extraction de la tensigg aux bornes de

Cette technique fonctionne parfaitement en simufatsystéme. En pratique, cette
architecture utilisant un soustracteur RF et expiiles signaux a la sortie d’'un amplificateur
de puissance, s’avere difficile a réaliser et swégration dans le systéme peut étre source de
mismatch car on perd la symétrie entre les tensigaset v, contribuant & dégrader la
précision de la détection.

2.2.4.2Extraction algorithmique

L’extraction du courani de facon algorithmique analyse les tensign®t v, afin de
déterminer les composantes en amplitude et en please tensionvge. En effet, exprimons
dans un premier temps les tensiog($) etvy(t) par :

vi(t) = A codant) (2.8)

et,
V(t) = Ap codapt +a) (2.9)

Nous obtenons I'expression de la tensig(t) égale a la différence de tension em)
etvy(t) :

Vget(t) = w(t) = vo(t) = Recodeut + o) (2.10)

Le coefficientR et I'angle o ne dépendent que des amplitudesA,; et du déphasage
provenant des expressionsvdé) etvo(t) :

R=1/(A - A, cosa)? +(#, sina)? (2.11)
et,
o= arcta{ﬂj (2.12)
A - A, cosa
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L’extraction de la tensionge Nne nécessite que I'exécution des formules mathéuoest
(2.11) et (2.12) par le processeur. Elle est simplearait plus adaptée aux besoins futurs qui
tendent vers une numeérisation des architecturasfraguences. Nous focalisons ainsi nos
études futures sur cette méthode basée sur I'¢ixinaet I'analyse des signawx(t) et vi(t)
pour permettre la mesure finale de I'impédance tétameZ, ...

2.2.5 Architecture du systeme vectoriel auto adapta  tif d'impédance

Le traitement des signaux(t) et vo(t) a la fréquence porteudg requiert des interfaces
analogiques numériques et des processeurs uliidesapontribuant a un accroissement de la
consommation. Afin de contourner ce probleme, tireésessaire d’effectuer un changement
de fréquence aux signaux a traiter avant d’étrdyaésa par le processeur. Cependant, les
signaux issus de la capacité de détection sons foatr ils proviennent directement de
I'amplificateur de puissance, alors que la linéades mélangeurs est souvent limitée. Par
conséguence, il est nécessaire de réduire la pgssdes signauy; et v, dans un premier
temps en insérant un atténuateur radiofréquence kentiétecteur et le module de changement
de fréquence. L’architecture de notre systeme addptatif d’impédance est alors représentée
par la Figure 2.10.

Antenne
Zopt Zlap ZTant SRR RRRREEEEE Zam
: Réseau d’adaptation variable
dbLi c N L
PA € : ahee :
Vi VDet Vo
rr C C,:
L Z; Zy | L : L L :
Source ANUALEUE| -+ vceverenreneennenae T
Atienuateur :Mélangeur _Filtre :
§ V2 |F
12k

RF : U |IF Processeur
I@H~]

5 Vi
oL @ Changement
de fréquence

Figure 2. 10. Architecture du systéme vectoriebadaptatif d'impédance

Il est important de préciser que cette architectorésente un gros avantage d’étre
insensible aux perturbations extérieures telleslgsienterférences. En effet les signaux qui
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sont détectés a la sortie de I'amplificateur desgance sont de forte puissance comparés aux
eventuelles interféerences. De plus, la présencéltde dans le module de changement de
fréquence va contribuer a les supprimer.

Le module de changement de fréquence est composgéiiengeurs et d'un filtre
analogique afin d’éliminer les harmoniques inddsdes. Les mélangeurs sont pilotés par un
oscillateur local OL de fréquence égali#;, avecf; la frequence intermédiaire choisie. Les
expressions des signaux i(t) etv, |£(t) recupérés a la sortie du filtre sont données par :

vi e (t) =By coday t) (2.13)
et,

Vo e (t) =B, codwi t-a) (2.14)

Les coefficientd3; etB, sont respectivement donnés par les amplitudesigeauxv,(t) et
Vo(t) multipliées par un coefficiedd comme le montre les formules suivantes :

A&xGmf
=—=Kx 2.15
B Ao A (2.15)
et,
AZ XGmf
B,=—=Kx 2.16
2 Ao A (2.16)

Avec Gy le gain en tension du module de changement deidréme égal au produit du
gain de conversion des mélangeurs et du gain tta &halogique, e, s« I'atténuation telle

que‘Av,att‘ <<1l.

Nous remarquons bien évidemment que les rappatamlitude entre les signaux avant et
aprés changement de fréquence n'ont pas changé&oRte, le déphasage entre les deux
signaux a subi un changement de signe dont notisrefrons compte, mais sa valeur absolue
est conservée. Ces données seront traitées paodespeur dans le but de déterminer la
valeur de I'impédance de I'antenne a adapter.

Il est intéressant de remarquer que le module daggment de fréquence peut utiliser le
récepteur d’'une téte radiofréquence pour sa réalisaDans ce cas, seul la capacité de
détectionCyet €t I'atténuateur est a rajouter a I'architectuessique d’une téte radiofréquence
bidirectionnelle.
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2.3 Analyse des imperfections

L’objet de cette partie du chapitre est d’analyiesr imperfections liées a la réalisation
future de l'architecture du systeme auto adapwdifhpédance. Parce que tout systéeme
radiofréquence est soumis a des perturbationsstglie le bruit ou encore les problemes liés
a la non linéarité des dispositifs radiofréquenedies seront analysées afin de dégager leur
impact sur le dispositif pour permettre de propakesr solutions a ces probléemes.

2.3.1 Analyse du bruit

Le bruit limite le niveau minimal d’'un signal qu'wsysteme peut traiter avec une qualité
acceptable. Son analyse est importante, c’est poyrgous chercherons a comprendre dans
cette sous-partie son comportement dans un atg&nubyperfréquence et son impact sur
I'architecture de notre systeme auto adaptatif pédance d’antenne.

2.3.1.1Bruit dans les atténuateurs hyperfréquences

Un atténuateur a été inséré dans notre archited®rta Figure 2.10 afin d’adapter la
puissance du signal issu de la chaine de trangmisasia linéarité du module de changement
de fréquence. Analysons le comportement du bruéz(R] a la sortie d’'un atténuateur
hyperfréquence a I'aide du modéle de la Figure.2.11

Atténuateur

A\/, att

2 2
Vn,in Vn,out

R4Zin] Re[Zout]

Figure 2. 11. Modele de bruit d’'un atténuateur

Dans le cas d'un atténuateur sans perte, la comfmoda bruit a la sortie de I'atténuateur
est égale a la tension de bruit en entrée dedadtieur multipliée par le factelA\%att auquel

on additionne le bruit généré par les étages aval :

& out = 4T REZi [ A g + 4T RAZy (2.17)
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Si I'atténuation est trés petite devant 'unig.x<<1, alors la tension de bruit a la sortie de
I'atténuateur est approximativement dominée parigt généré par les étages en sortie de

latténuateure? . J4kT RgZ,]. En conséquence, le rapport signal sur bruit sotée de

I'atténuateur est donné par :

Q/in,att/\/i)x A att
€h.out

SNRyt,out = (2.18)

avecVin ot 'amplitude de la tension du signal a I'entréd’ddénuateur.

Les équations (2.17) et (2.18) démontrent alors|@tE&nuateur se comporte comme un
canal de transmission ou le module de changemeinégieence serait alors I'équivalent d’un
récepteur radiofréquence. Il s'agirait alors d'uama& de transmission sans pertes et non
soumis aux interférences et dont I'affaiblissemdats le canal est donné par.. Il serait
ainsi intéressant de déterminer le niveau du pkande bruit et la sensibilité du systeme a
I'entrée des mélangeurs comme dans le cas d'urpteiaeradiofréquence abordés dans le
chapitre 1 et résumés par les équations (1.4) 8t (1

2.3.1.2Bruit du systeme auto adaptatif d'impédance

L’analyse du bruit aux différents points de notreh#tecture a pour but de mettre en
évidence l'impact en bruit que peut engendrer chdrjoc de notre architecture. Analysons le
modele de bruit simplifié du systéeme auto adapthitiipédance représenté Figure 2.12.

Antenne

SNR1 \/

PA Iy

Cde1

Rs A1 €1
Atténuateur Mélangeur Filtre IF
@ Vin AqNR2 ‘QNR-’)J % kS(NR'i

e

P— Ry
A2 &2 Az &3 A4 na

Figure 2. 12. Modele simplifié de bruit du systeanto adaptatif d'impédance

-74 -



Chapitre 2. Adaptation vectorielle automatique giédance d’antenne

Chaque étage du dispositif peut contenir des seuteébruit telles qu’un transistor ou une
résistance qui vont contribuer a une déegradatiomagport signal sur bruit. Nous pouvons
exprimer la tension de bruit aux différents nceudsysteme par I'équation suivante :

m m—— m

2 _ 2 2 2

Vim = 4KTRs[] A’} +> ey % [ A (2.19)

i=1 j=1 K=]

Nous pouvons aussi exprimer le rapport signal suit Bux différents nceuds du dispositif

comme le rapport de la tension efficace sur laioende bruit. Il est donné par la formule
suivante :

(i vy /42) ﬁ A

SNR, = =L (2.20)
Vim

Le rapport signal sur bruit & la sortie de I'anmphteur de puissance est fort ; il n’est pas
nécessaire de I'analyser d’autant plus que le Briat sortie de I'atténuateur est indépendant

du bruit amont donc du bruit généré par le PA loesd\, | <<1. Par conséquent, la tension

de bruit et le rapport signal sur bruit aux difftieenceuds situés apres l'atténuateur pourraient
étre approximativement donnés par les équationastas :

Vs DY €2 % |‘| Aok (2.21)

j=2
et,

(K v /V2)x]
SNRp U \/

Aym

s

[

(2.22)
Ak

. B

m —
2

j=2 k

Le rapport signal sur bruit est dépendant de haisdion du signal. En effet, si
I'atténuation est trop forte, le signal peut sea@ter noyé dans le bruit. Pour éviter gu’un tel
scénario ne se produise, nous verrons plus tard@uwaleur sera choisie avec précaution en
fonction de la linéarité des mélangeurs. De pltsprés les équations (2.21), (2.22) et celle
de la formule de Friss (1.5), il serait égalemea@férable de concevoir des mélangeurs a fort
gain de conversion afin de limiter la contributiem bruit des étages en aval et donc la figure
de bruit du module de changement de fréquenceilisatton d’'un amplificateur faible bruit
inséré entre I'atténuateur et le module de changenhe fréquence est a exclure car, méme
s'il va contribuer a augmenter la sensibilité datégne, il va augmenter de facon importante
la consommation de notre dispositif.
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2.3.2 Etude de la dynamique et de la sensibilité du  systeme

La variation de I'impédance de I'antenne entraine variation des amplitudes des signaux
a analyser. Le module de changement de fréquenne|albut est de transposer les signaux a
traiter a une fréquence intermédiaire, doit dispatane plage de dynamique suffisante
capable de couvrir cette plage de variation. Il aets important d’évaluer la dynamique
requise, ainsi que les phénomeénes responsableslid@tation dans notre dispositif.

2.3.2.1Evaluation de la dynamique nécessaire

La variation de I'impédance de I'antenne a pourségpuence de modifier 'impédance de
charge Z,, de I'amplificateur de puissance et de modifier &mplitudes des signaux a
détecter aux bornes de la capacité de détectiogvaliation de la plage de variation
d’amplitude de ces signaux permettra de fixer Egelde dynamique nécessaire de notre
dispositif. Afin de faciliter son évaluation, nobbaserons notre analyse sur le modele linéaire
simplifie de la Figure 2.13, ou les capacités pwasissues de latténuateur et les
phénomeénes de non linéarité sont négligés.

lea
CDet

3|
J1
Vo ZTant

Zopt

L

Figure 2. 13. Modele d’évaluation de la plage deayique

On peut exprimer le module des tensiongt v, en fonction de la tension de soungeet
de I'impedance de char@g, par :

_ Zipal
va| =|vs| T+ 2] (2.23)
et,
|V2| :| 1| ‘lea ]/deeta)‘ (2.24)
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La plage de dynamique nécessaire est alors dorarde papport entre la valeur maximale
et la valeur minimale que peuvent prendre les dog#s des tensiong etv,. Son expression
en dB est :

max Qv1|,|v2|)

DRrequise(dB) =20log (2.25)

min iv1|,|v2|j

2.3.2.2Sensibilité et dynamique au point de compression&dB

Le plancher de bruit et la sensibilité de notre mledde changement de fréquence sont
respectivement donnés par les équations (1.4). 8t (lout systéme non linéaire possede une
zone de fonctionnement linéaire caractérisée paigmal de sortie proportionnel a un signal
d’entrée, et une zone non linéaire pour un sigredttee grand et un signal de sortie qui tend
vers sa limite de saturation. Le point de compogssi 1dB qui caractérise la limite du
fonctionnement linéaire d’un circuit est défini point de puissance pour lequel I'écart entre
la puissance de sortie et son extrapolation lieépatit signal atteint 1dB. On peut alors
définir la dynamique du systeme au point de congiwasa 1dB par :

DRygg = CPL- Sensibilie (2.26)

Selon (2.26), pour améliorer la plage de dynamagueoint de compression a 1dB, il faudrait
evidemment réduire la sensibilité et/ou augmerddiniéarité des mélangeurs par exemple,
sachant que l'utilisation d’'un amplificateur faibbeuit est a exclure pour économiser de
I'énergie. La plage de dynamique du systéme daitviip la plage de dynamique requise
DReequise donnée par (2.25). Il n'est pas a exclure que mmaroitre la dynamique d'un
systeme, l'on utilise des techniques de reconfijpumades éléments du systeme tels que
modifier le gain de 'amplificateur de puissanceemgeore celui I'atténuateur.

2.3.2.3Distorsions AM/AM et AM/PM

Il est insuffisant de définir la plage de dynamiglesnotre dispositif a 1dB. En effet, les
signaux a traiter n'ont pas forcément la méme aog#i comme le démontrent les équations
(2.23) et (2.24). Par conséquent, l'intégrité desrbes peut étre fortement dégradée par des
phénomenes de distorsion d’amplitude AM/AM et deageh AM/PM des systemes non
linéaires. En effet, en représentant I'expressiorsignal en sortie d’'un systeme non linéaire
par le polynbme suivant :

y(t) = By + BuX(t)+ Bo X2 (1) + Bz X3 (t) + -+ (2.27)

pour un signal d’entréex(t) = pcodwt) et suite a des transformations trigonométriques,

I'expression au fondamental est donnée par :
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+3B 2,585 4,35B 6,
/81:0(1 4ﬂ1p 55" 64ﬂ1p jCOS(wt) (2.28)

Pour une non-linéarité d’ordre 3, I'expression dgnal a la sortie d’'un systeme non
linéaire affectée par les distorsions AM/AM et ANMRest réduite a :

,81,0[ 3|'Z3| 2jcos(a)t) (2.29)

Les systemes non linéaires présentent un companteznenplexe qui affecte 'amplitude

et la phase du signal. En considérgit= |,6’]jej"’1 et B; = |,83|ej¢3, la relation (2.29) devient :

|,81|ej¢1p(1+ 3184 el? 2]cos(a)t) (2.30)
418
ou 8 = ¢3 — ¢,. En séparant les parties réelles et les partiagimaires, nous obtenons :
|,[>’1|ej¢1,0(1+ AP + sz)cos(a)t) (2.31)
avec,
3|83
A= cos(9) (2.32)
4|y
et,

|ﬂq ——sin
" a|A (6) (2.33)

La phaseqp(t) engendrée par la distorsion AM/PM sy(t) est donnée par :

1+ Aa?

ot) = tan_l[ Qa” ] (2.34)

Les signaux en entrée des mélangeurs sont donnésspaquations (2.8) et (2.9) atténués
par le facteuA, o Nous pouvons exprimer le rapport d’amplitude @ signaux. (t) et
vi_e(t) & la sortie du module de changement de fréquenmtdimeaire par :

‘VZ_IF (tX _By
‘Vl_IF (t)‘ B,

L’expression (2.35) correspond au rapport d’amgbtudes signaux issus d’'un systeme
linéaire donnés par les équations (2.13) et (2.¢#)ltiplié par un coefficienty. Ce

Xy (2.35)
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coefficient } représente le facteur d’erreur d’amplitude du adistorsion d’amplitude

AM/AM et qui affecte l'intégrité des informationstraiter. Son expression est donnée par :

(1+ A A\%att A22)2 + (Q A\%att A22)2
(1+ A A\%att A&Z)Z + (Q A\%att A12)2

De méme, la distorsion AM/PM dans les systémeslinéaires affecte le déphasage entre

les signau;_(t) etvy x(t) :
ar{LF(t)J =a+x (2.37)
vi i (t)

La phasen correspond au déphasage initial entre les signgtxet w(t) a mesurer et a

y= (2.36)

traiter plus tard par le processeur, alors gueprésente I'erreur de phase provoquée par la
distorsion AM/PM du systeme non linéaire dont I'exgsion est donnée par :

O A2 A2 O A2 A2
y=tan? —A"’aztt % > |-tan™ —Av’ztt A > (2.38)
1+A A an A 1+AA o A

Parce que les amplitudes des signaux a I'entrésystéme non linéaire de changement de
fréequence sont différentes, nous avons démontré (p&5) et (2.37) que le rapport
d’amplitude et le déphasage ene(t) et v =(t) peuvent étre fortement affectés par les
conversions AM/AM et AM/PM. Afin de limiter les esurs d’amplitude (2.36) et de phase
(2.38), le systeme non linéaire doit fonctionnerdessous de son point de compression a
1dB. Cette marge utilisée pour réduire les distmsid’amplitude et de phase est encore
appelée « backoff ». En appliquant un backoff aplage de dynamique au point de
compression a 1dB donnée par (2.26), nous obteaioss la plage de dynamique de notre
systeme illustrée par la Figure 2.14 et donnédagpimrmule suivante :

DR(dB) = CP1- Sensibili¢ — backoff (2.39)
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Figure 2. 14. Dynamique du systéme auto adaptatfpdance

La valeur de l'atténuatio, o du dispositif sera ainsi fixée en fonction de lage de
variation de lI'amplitude des tensiong(t) et vo(t) et de la plage de dynamiqu2R du
dispositif. Il est a noter qu’en cas de dynamiquauffisante, il existe évidemment différentes
techniques pour I'améliorer, comme augmenter laalité du dispositif ou réduire la
sensibilité du systéeme de transposition de frégeieridne autre technique consiste a
commuter I'atténuation d’une valeAy; o & une autre valeu,, o €n fonction de I'amplitude
du signal, ce qui permet de maintenir le signdindékieur de la plage de dynamiq@dR du
dispositif.
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2.4 Unité de controle

L’'unité de contréle constitue un élément importaet notre architecture d’adaptation
vectorielle automatique d’'impédance d’antenne (FEg2110). Elle a pour réle de traiter les
informations issues du front-end radiofréquencen afe calibrer le réseau d’adaptation
variable. Son architecture est représentée paglad-2.15.

Antenne

Registre de Réseau
R Reset R .
controle — d’adaptation ﬁ

variable
|| Coe i)
I PROCESSEUR [Cotoma] |
| PROCESSEUR

% de phase |arg

d’antenne

Calculateur || [Vz 'FJ

Vi F

I
I
Vl_—|—-—”: | Calculateur V2_IF Syntheése du |
—1 d’amplitude hl Vi réseau |
: ’ _ d’adaptation :
Ly Calculateur 4
| d’impédance Re(Zam) Im(Zam) |
| Lz i
Vo k| Calculateur |
d’impédance |
|
|

Figure 2. 15. Architecture de l'unité de contréle

Il a pour role d’analyser les tensions s et v, ¢ dans le but d’extraire I'impédance de
'antenne et de calculer la configuration optimdie réseau d’adaptation variable. Il est
composé de trois parties principales :

> La détection qui mesure 'amplitude des signaue@t déphasage ;

> Le calcul d'impédance dont le but est dextrairevieur de I'impédance de
'antenne ;

> La détermination du réseau d’adaptation d'impédamtenal.

Les techniques de mesure d’amplitude et de phadecennues et largement utilisées dans
la démodulation numérique des signaux radiofrégeenblous ne rentrerons pas dans les
détails, quelques techniques de réalisation saabatdées dans les chapitres 4 et 5. Nous
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focaliserons cette partie du manuscrit sur les estajpgicielles permettant d’atteindre
I'objectif fixé, a savoir traiter les données deda simple afin d’extraire I'impédance de
I'antenne qui va servir a calibrer le réseau d’salégn variable de facon directe.

2.4.1 Calcul des impédances

L'analyse des amplitude,; et B, des signaux,_i(t) et v, (t) associés au déphasame
entre ces signaux, doit nous permettre de mesurgrédance de I'antenne. Rappelons que la
tensionvge(t) aux bornes de la capacité de détecignest donnée par la formule (2.10). Or
selon les équations (2.15) et (2.16), nous adns K x A et B, = Kx A,. Les expressions

de I'amplitudeR et de la phase du signalvge(t) exprimees précédemment respectivement
par les équations (2.11) et (2.12) sont donc égatenionnées par :

R= %\/(Bl - B, cosa)® + (B, sina)? (2.40)
et,
o = arcta _ Bpsina (2.41)
B, — B, cosa

Ainsi, a partir des équations (2.1), (2.8), (2.12)40) et (2.41), I'expression analytique de
'impédanceZ; en amont de la capacité de détection est donmée pa

Z, =|z,| ! ¥~ (2.42)
avecg,
Jl [l A
2 iCoot® |Vawt| RCye@  KRCyo@
det det Bl et det (2_43)
Cao|(By ~ B, cosa)? + (B, sina)?
et,

argz,) = arg( L v j: o-7, (2.44)

jCdetw Vet

De fagon similaire, & partir des équations (2.2)9) (2.10), (2.40) et (2.41), nous
obtenons I'expression de I'impédargeen aval de la capacité de détection :

Z, =|Z,|xe! % (2.45)
avec,
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1| [l A B,

deetw‘ ‘Vdet‘ B'jcdetw KRCdetw (2.46)

) Cdeta)\/(Bl - B, cosa)? +(B, sina)?

w{

et,

1 \%
arg(Zz):arg{_ X—Zj =a+o-7 (2.47)
JCdetw Vdet 2

A partir de ces impédanc@s ou Z,, il est aisé de calculer 'impédance de I'anteene
exploitant la technique bien connue de « de-emingdditres utilisée en caractérisation et en
modélisation de circuit. Le plan des impédancesughbsé lorsqu’'un élément est placé en
série, alors que le plan des admittances est pr@i@ur un élément en paralléle. Utilisant le
modéle simplifié de la Figure 2.16, correspondald enodélisation des éléments passifs et
des parasites entre le front-end radiofréquentargenne.

noeud 1 nceud 2
Cdet \ L X Y
| YY)
NI B
Z; Zy N Ztant c C, ;ﬁ Zant

lea 4 N
Cin,att Cin,att

Figure 2. 16. Modélisation des éléments passifedatfront-end radio et I'antenne

L’admittance au noeud 1 est ainsi obtenue en rdteamides admittances des capacités
Cin.att €tC; & 'admittancel/Z :
1 .
Ynoeud = Z_ - )X (Cin,att + Cl)a) (2-48)
2

Dans le plan des impédances, nous soustrayonstetisnpédance de l'inductance L et
obtenons I'impédance au nceud 2 :

Znoeud = -jlw (2.49)

Ynoeud

Nous obtenons finalement I'admittance de I'antenne

Y = - jCw (2.50)
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Les calculs ci-dessus sont basés sur des élémasgdfgpsans perte. Il est évident qu’en
présence d'éléments a pertes, comme par exemplesalts intégrées CMOS dont le
coefficient de qualité est faible, il est souhdiatbe prendre en considération les résistances
parasites dans les calculs afin d’améliorer la ipige de nos calculs. La valeur des
résistances parasites est obtenue approximativeaneattir des coefficients de qualité des
composants, dont les valeurs sont connues et fertedépendantes de la technologie utilisée.

Un des objectifs majeurs fixés, qui consiste ardéteer 'impédance de I'antenri#;, est
atteint. Cette démarche constitue une innovatiopomante dans la thématique de
'adaptation d'impédance d’antenne. En effet, atipatu moment ou I'on connait les
impédances a adapter, on peut réussir a calibmé&skau d’adaptation d'impédance variable
de facon directe.

2.4.2 Calcul du réseau d’adaptation d’'impédance opt  imal

Le principe de I'adaptation d'impédance consist&terminer la configuration du réseau
permettant d’adapter une impédance de chZggea celle de la sourcg,,. Sa complexité
dépend fortement de la configuration du réseauagtadion d’impédance. Un des premiers
réflexes est de calculer la configuration optimala réseau d’adaptation de fagon
mathématique a l'aide d’outils de résolution mathtique tels que Matlab ou Mathematica.
En effet, on sait que I'impédance de charge opgmal présenter a I'amplificateur de

puissance est égale%ompt En se basant sur la topologie de la figure 2.t@ux capacités

variablesC; et C,, on pourrait ainsi étre amené a résoudre I'équnatiovante dans le but de
trouver la valeur d€; etC; :

Zopt = f (Zam,Cl.Cz) (2-51)
Cependant cette méthode de résolution aboutit &aleals d’'une complexité importante
et qui vont contribuer a augmenter le temps deut&tde calibration de notre systeme. Il
serait alors intéressant de dégager une métho@ottgiconception de réseau d’adaptation
d'impédance dans un nouveau chapitre dans le bbbdtir a des calculs simples.
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2.5 Simulation systeme du réseau d’adaptation d'imp  édance

L’analyse compléte de la solution d’adaptation matique d'impédance a été étudiée
avec la plus grande précaution. L'impact des ingmidns sur le dispositif, telles que le bruit
ou la non linéarité, a été analysé et une architeale la partie logicielle a été également
développée.

Nous simulons dans cette partie le systéme congpletitilisant des modeles de blocs
disponibles dans les bibliotheques standard d’ADSbjectif de ces simulations est de
mettre en évidence les premiers résultats obteausqgtre solution.

2.5.1 Co-simulation ADS Designer — Ptolemy

La simulation du systéme vectoriel auto adaptatifiplet a été effectuée en utilisant I'outil
ADS RF Designer pour la modélisation comportementd¢s blocs analogiques et ADS
Ptolemy pour la partie digitale du dispositif comhikustre le schéma de la Figure 2.17.

Simulateur

ADS Designer transitoire

V1 IF | | Vo IF T T
|

Interface
| | wve] Jve2

ADS Ptolemy

Source flux de données

Simulateur dé

Figure 2. 17. Synopsis de la co-simulation ADSgtesi— ADS Ptolemy

Un signal source de référence issu du module ngpnérest injecté au module analogique.
Les signauws ik etv, ik, dont la fréquence intermédiaire IF fixée a 3,5Mi3us du module
analogigue sont traités par l'unité de controleliséa sous ADS Ptolemy et dont
I'architecture est décrite par la figure 2.15. #t emportant de souligner que l'unité de
contrdle que nous avons réalisé sous ADS Ptolerayeoge fagcon asynchrone.

L’acquisition et le traitement des données vontrtre de déterminer la configuration du
réseau d'adaptation variable la mieux adaptée sig¢se. Suite au calcul de la configuration
optimale du réseau d’adaptation, I'unité de coetid mettre a jour les nouvelles valeurs des
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tensions de commande VC1 et VC2 pilotant les deardhes capacitives variables du réseau
d’adaptation.

2.5.2 Résultats de la co-simulation

La mise en place du banc de simulation nous perimsi de mettre en évidence des
résultats importants du concept nouveau d’adaptatitmpédance d’antenne comme
I'illustre la Figure 2.18.

100

] f Feal (21
7~~~ ) g a)
G s I / - | Real{Zant) (
= T 5 B Calcul
5 ettt/ i d'impédance
8 D= ; , )
g X | i!::'—;il | 1) d antenne .
& . Avant . Aprés Zant=70+j 10Q
- : e Y A calibration
-100— , : : T
i 1 2 3 3 § B
temps (ns)
ﬁ -
-
Ua.‘ g | 2
\g Apres (b)
2 4 calibration CE_“CUI d.e la
% Avant | configuration du
5 x . :
T g . _ L réseau optimale
o]
O -
2 _I T 11 T_; T 00 | T T
0 1 z 2 3 5 :
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g
m U 3
=
g 25— |
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< o Evolution de la
S0 A5 ' ' — calibration . .
o puissance de sortie
O N
Q g5 i ! | }
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Figure 2. 18. Résultats de simulation du procesksusalibration de la téte radiofréquence
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L'impédance de l'antenne est extraite et illustpée la Figure 2.18 (a) et va servir au
calcul de la configuration optimale du réseau daton variable. Le résultat issu de ce
calcul est représenté par la Figure 2.18 (b) quafgparaitre une modification de la valeur des
condensateurs variables du réseau d’adaptatiorespmndant au systeme optimal. Cette
calibration du systeme se traduit alors par unemamgation de la puissance du signal
transmis a l'antenne. La Figure 2.18 (c) fait apfie¢ une amélioration importante du
dispositif. En effet, avant la calibration, il ebdi des pertes de puissance de plus de 5dB dues
a la désadaptation d'impédance d’antenne et queedss ont été réduites a la suite du
processus de calibration vectorielle automatiquempidance. Un temps de calibration de
seulement 3ns a été nécessaire pour atteindreblestits fixés utilisant une méthode de
calcul asynchrone. Il est évident que ce tempsitsgias important lorsque le processeur
serait synchrone et va dépendre de la vitesseldd de calcul du processeur.
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2.6 Conclusion

Le concept de l'adaptation automatique d'impédad@ntenne utilisant une méthode
vectorielle a été abordé dans ce chapitre. Il eigples amplitudes et phases des signaux en
amont et en aval d'un détecteur dans le but d'aetrEimpédance de l'antenne pour
permettre une adaptation du systeme de facon éirect

Une architecture qui tient compte des contrairitesla I'intégration et a la consommation
a eté proposée. Elle est constituée d'un détecéalisé avec un simple condensateur placé
entre I'amplificateur de puissance et le réseawdapation variable, d’'un module de
changement de fréquence pour permettre le traiterdes données a une fréquence
intermédiaire faible dans le but de réduire la com®ation, et d’'une unité de contréle qui
calcule I'impédance de I'antenne et la configumatibu réseau d’adaptation adaptant son
impédance a celle du front-end radiofréquence.

L’étude des imperfections liée a 'architecture isfeoa permis de mettre en évidence des
probléemes qu’on pourrait rencontrer lors de saigétbn future. En effet, cette étude a
démontré que les imperfections liées au bruit let @on linéarité du systeme ne doivent étre
en aucun cas négligées. De méme, le dispositifaniplace, en particulier le module de
changement de fréquence, doit garantir une dynamsgtfisante capable de couvrir la plage
de variation de I'impédance de I'antenne.

L’'unité de contréle a été aussi introduite et déaidans ce chapitre. Nous avons mis en
evidence la complexité reduite liee au calcul dapédance de I'antenne et d’autre part nous
avons insisté sur le fait que la synthese de résé&alaptation peut étre complexe selon
I'architecture du réseau choisi et doit faire letod’'une étude plus approfondie dans un
chapitre nouveau.

Une modélisation complete de notre architecture ¢ddS RF Designer et ADS Ptolemy a
finalement permis de mettre en évidence a traveesco-simulation des résultats importants
tels que I'extraction de I'impédance de I'antenteecalcul de la configuration optimale du
réseau d’adaptation reconfigurable et la réductilms pertes liées a la désadaptation
d'impédance. Le processus de calibration est gdksfacon directe et nécessite un temps de
calibration de seulement 3ns lorsque I'algorithreecdlibration est exécuté par un processeur
asynchrone.
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3.1 Introduction

Les réseaux d’adaptation automatique d'impédance développés pour adapter tout
changement d'impédance de charge a limpédance algces dans les applications
radiofréquences. Nous avons présenté dans le ohapitin concept nouveau d’adaptation
automatique d'impédance de facon directe. La méthigdative étant évitée, nous ciblons un
temps nécessaire a la calibration faible et unes@mmmation globale du processus d’auto
adaptation d'impédance réduite. Cette approchaieXimpédance de charge ou de I'antenne
et calcule les parameétres du réseau d’adaptatios bl but de trouver la configuration
optimale du systeme.

Nous avons montré dans le chapitre 2 que le cdlcuéseau d’adaptation d'impédance est
complexe. Nous proposons ainsi de développer atétller une approche nouvelle pour
réaliser la synthése aboutissant des expressi@hgigones simples. En effet, en réduisant la
complexité de calcul, le temps nécessaire a labregion est fortement réduit lorsque
l'algorithme d’adaptation automatique d’impédancgt émplémenté sur un processeur
synchrone tel qu’'un microcontréleur, un DSP, unl@®%u un FPGA. De plus, cette
démarche va contribuer également a réduire laetaifiémoire nécessaire pour son
développement que ce soit sur un processeur symelowasynchrone.

Le coefficient de qualité et I'efficacité énergétigdes réseaux d'adaptation d'impédance
variable sont également présentés dans le but Id&vdes performances du réseau
d’adaptation d'impédance obtenues. Les parametresmgpactent sur le rendement globale
du réseau seront identifiés dans le but d’améliaemrésultats et de proposer de nouveaux
axes de recherche dans cette thématique liéea@platibn d’impédance.
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3.2 Méthodologie d’adaptation automatique d'impédan  ce

Nous proposons dans cette partie une nouvelle miéthde conception de réseau
d’adaptation dimpédance. Notre étude utilise lesests d’adaptation d’'impédance
reconfigurable passe-bas @n La conception utilise des techniques de transdtion de
réseaux d’adaptation et une exploitation nouvetl€abaque de Smith.

3.2.1 Description du réseau d’adaptation

Dans les applications de calibration automatiquengédance, un réseau d’adaptation
reconfigurable est nécessaire afin d’adapter uagept’impédance de charge a I'impédance
de source.

Le réseau d’adaptation d'impédance variable paaseshrtillustré par la Figure 2.8 est
utilisé pour notre étude car, il a la capacité daveir couvrir une plage d'impédances de
charge importante, présente une bonne capacitégfation et de reconfiguration comme
nous lI'avons déja décrit dans le chapitre 2. lloeshposé d’une self de valeur fixe et de deux
branches capacitives variables.

3.2.2 Transformation du réseau d’adaptation

Dans les applications radiofréquences, les impétade source et de charge a adapter
sont souvent complexes. Pour faciliter la synttdiseéseau d’adaptation, la premiére étape
de la méthodologie proposée consiste a transfoumeeseau d’adaptation a impédances de
source et de charge complexes en un réseau équigaimpédances de source et de charge
réelles comme lillustre le schéma de la Figure 3.1

L

C]_ CZ
Rs+j*Xs RL+*XL

(b)

Figure 3. 1. Transformation du réseau d’adaptatibimpédance
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Une telle transformation a pour but de simplifiardonception du réseau d’adaptation
d'impédance optimal du systéeme, I'analyse de sefficeent de qualité et celle de I'efficacité
du transfert énergétique de la source vers la ehdrg transformation est principalement
divisée en trois étapes :

> Extraction des facteurs de qualité des branchegea ;
> Détermination des impédances de source et de chasjeransformation ;
> Analyse de I'expression des nouvelles branchescdapes variables.

Nous pouvons définir le coefficient de qualité séle la source complexe et de la charge
complexe par :

_~Xs
Qs Re (3.1)
et,
_— XL
QL= R, (3.2)

L’'impédance de source aprés transformation estrésistanceRes en parallele avec un
condensateUCes:

Rps = Rs(1+ Qé) (3.3)
et,
_ Qs
Cps = Ros @ (3.4)

De méme, I'impédance de charge apres transformasbmine résistand®_ en parallele
avec un condensateGps :

Rp =R, (1+QE) (3.5)
et,
_ Q
CpL = Ro, @ (3.6)

Les capacités equivalent€s; et Cp, de la Figure 3.1 (b) sont alors exprimées dedarfa
suivante :

Qs
Cpy =Cps+C; = +C 3.7
P =Gt = ot (3.7)
et,
Cpp =Cp +Cy = A +Cy (3.8)
Rp w
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3.2.3 Choix de la valeur de I'inductance L

Le réseau d’adaptation étudié (Figure 3.1) possaue région interdite ou lI'adaptation
d'impédance est théoriguement impossible comme datra la Figure 3.2. Cette région
interdite dépend de la valeur des composants fikeséseau d'adaptation. Il est donc
nécessaire de les choisir correctement. Soit Iérsahde la Figure 3.2 qui illustre la plage de
dynamique du tuner d'impédance simulée a la frece@y GHz :

Plage de variation de
'impédance de charge
transformée normalisée

Plage de variation de
'impédance de charge
transformée normalisée

7

Plage de variation du
complexe conjugué
de 'impédance de

charge normalisé

Région
interdite

-

min[rp |

Figure 3. 2. Plage de dynamique du tuner d'impééamn®.4 GHz fonction de I'inductance
(a) L=2.4 nH (b) L=1.7 nH

Deux simulations ont été réalisées a partir duasd#adaptation d'impédance de la
Figure 3.1 (a) utilisant respectivement une induo¢ade valeur 2,5 nH et 1,7 nH. Les
capacitép; etCp, varient de 0,2 pF a 10 pF avec une résolution 2i@b. Toute impédance
de charge normalisée dont le complexe conjugudoestisé dans la partie pointillée de
I'abaque de Smith peut étre théoriqguement adaptém@édance de source, alors que toute
impédance normalisée dont le complexe conjuguénekts dans la région interdite ne peut
étre adaptée a I'impédance de la source localis€ertre de 'abaque de Smith.

Notons respectivemengs etrp. les impédances normaliséesRig et Rp. ou I'impédance
caractéristique choisie est 'impédance de soRegmbtenue apres transformation comme le
montre la Figure 3.1. Un exemple de plage de varniat’impédance de charge complexe
normalisée est représenté sur les abaques de Senith Figure 3.2 par un demi arc. Nous
remarguons qu’une partie de ce demi arc se retralares la région interdite sur la
Figure 3.2 (a). La transformation de cette plageat@ation d'impédance de charge complexe
nous donne une plage de variation d'impédance degehréellep, représentée par un trait
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compris entre mimp.] et maxfp.]. Il apparait tout naturellement qu’une partieceééte plage
de variation d'impédance de charge réelle se reer@galement dans la région interdite de la
Figure 3.2 (a).

Le cercle interdit ou I'impédance de charge ne @t adaptée a la source dépend de la
valeur de I'inductance et son diameétr® est donné par :

2
D= [ﬁj (3.9)

Rps

La valeur de I'inductance devrait étre fixée aveécpution afin de pouvoir couvrir toutes
les valeurs que peut prendre I'impédance de chawgene dans le cas de la Figure 3.2 (b).
En effet, le diamétre du cercle interdit devraieénférieur a :

min(Re, )

(3.10)
Rps

Dinax = Min(rp ) =

Dans le cas d'une architecture a structure noremdifitielle, I'expression de la valeur
maximum de I'inductance est obtenue en exploitau®) (et (3.10) :

R min(R
Lmax = PS A = L (3.11)
w PS

ou Rps, I'impédance de source réelle aprés transformatienconstantd’p,, I'impédance
de charge réelle apres transformation, peut avo@& waleur comprise entre miRy) et

max(ReL).

3.2.4 Technique de conception du réseau d’adaptatio  n d'impédance

Cette partie du chapitre décrit une technique nikeivéduisant fortement la complexité
liée a la conception de réseau d’adaptation d’irapéd et utilisant des calculs simples. Cette
technique exploite 'abaque de Smith représentdégplaigure 3.3 de facon nouvelle.
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Figure 3. 3. Diagramme de transformation d’impédada réseau d’adaptation

Nous simplifions l'analyse du réseau en utilisamtréseau d’adaptation d’'impédance
transformé de la Figure 3.1 (b), ou les valeursidg®dances de source et de charge sont
réelles. Le but de cette analyse est d'adapterpéuance de charge normalisge a
'impédance de source normaligge égale a 1 et localisée au centre de I'abaque digSm

Les étapes pour I'adaptation de I'impédance degehaormaliséep. a I'impédance de
source normalisées sont les suivantes :

> Parce que&Cp; est en shunt avec la charfgeg, d’aprés la Figure 2.4, 'impédance
de charge normalisée tourne dans le sens deslesgdilne montre dans le plan des
admittances jusqu’au poiRb ;

> L’élément suivant est I'inductandeen série. De méme, d’aprés la Figure 2.4, la
rotation a partir du poin®, se fait alors dans le sens des aiguilles d’unetraatans le
plan des impédances jusqu’au pdt

> Finalement, la capacit€p; en paralléle est utilisée pour permettre d’atteind
I'objectif recherché, a savoir le centre de I'abage Smith.

Nous allons détailler les expressions analytiqguesmpttant de calculer les valeurs
optimales du réseau d’adaptation d'impédance viaiidbomme le montre la Figure 3.3, le
point P, est sur la courbe 1. Si le coefficient de qualitécondensatep; est fort (ce qui est

- 908 -



Chapitre 3. Etude et synthese des réseaux d’adaptatriable

souvent le cas), sa résistance parasite est néglagéles expressions analytiques de la
courbe 1 dans la plan des admittance ngiég et dans le plan des impédances naiée
sont données par :

y1(X) =1~ jx (3.12)
et,

1
1-jx

z(x)= (3.13)

Notons I=L/Rps I'expression normalisée de linductanteet r_ sa résistance parasite
normalisée. La courbe 2 est obtenue a partir deolarbe 1 a laquelle on retranche
'impédance normalisée de I'inductanceSes expressions dans le plan des impédamies
et dans le plan des admittangg) sont :

2,(X)=z(X) - jlw-r, (3.14)
et,

yo(x) = (3.15)

25(x)

Or, nous remarquons que le poitappartient a la courbe 2. De plus, la partie eced
I'admittance du poinP, est égale a I'admittance de la charge normaliséeNous obtenons
ainsi I'équation suivante :

Ry, (x)] = R{%} (3.16)

PL

Lorsque le coefficient de qualité de I'inductanséferteQ_>>1, alorsr, peut étre négligée
et (3.16) est réduit a I'équation du second dsgir¢ante :

(1-1xw)f +(1w)=rp, (3.17)

L’équation du second ordre (3.17) possede deuxeagiotéeg, etxy :

2
_L+yrp (lw) (3.18)

| w

Xo

et,

1-4rp ~(10)?
lw

Xg = (3.19)

Il est intéressant que noter que les solutions8f3et (3.19) de I'équation (3.17) ne
dépendent que de limpédance de source normaligéede la valeur de l'inductance
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normaliséel et de la pulsationu Commexy, peut conduire a des solutions négatives des
valeurs optimales des condensatéliretC, a déterminer, seule la solutignsera retenue.
En exploitant les équations (3.12), (3.15) et (B.h8us obtenons ainsi les admittances des
pointsP; etP; :
Ye1 = Ya(X0) =1 i % (3.20)
et,
Yp2 = ¥2(Xo) (3.21)

Comme nous avons montré précédemment, les condars@p; et Cp, permettaient de
passer respectivement du pditares et derp. au pointP,. De fagon réciproque, connaissant
maintenant les admittances des poiRiset P, données respectivement par les équations
(3.20) et (3.21), nous obtenons alors les valews chpacitép; et Cpp a partir des
expressions suivantes :

1

Im[rSJ - Im(yPl) _ Im(y )
Cpi = P = Pl 3.22
1 o R (3.22)

et,

e D IR
CpH = PL/ _ P2 3.23
P2 Ros Rog (3.23)

A partir des équations (3.7), (3.8), (3.22) et 83.2n en déduit les valeurs des capacités
C, etC; correspondant a la configuration optimale du nésBadaptation d'impédance :

C, = Cpy - Qs _- Im(yp;) - Qs (3.24)
Rps w Rps w
et,
C2 — CP2 _ QL — Im(yPZ) _ QL (325)

Rep@w  Rps@w RpLw

Nous avons ainsi mis en place une méthodologie gitant la synthése de notre réseau
d’adaptation d'impédance. Suite a une transformadio réseau et un choix justifié de valeur
de I'inductance. capable de couvrir la plage de variation d'impé&gate charge, I'exécution
des formules analytiqgues (3.18), (3.20), (3.24)3*R5) par une unité de calcul suffit a
calculer la configuration optimale du systeme. @asnules peuvent aussi bien servir a
déterminer la plage de variation des capactést C, capable d’adapter la plage de variation
de I'impédance de charge a une fréquence donnée.
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3.2.5 Réseau d’adaptation a plusieurs étages

Un réseau d’adaptation d'impédance a plusieurseétagt parfois utilisé dans le but
d’améliorer le rendement de I'adaptation [HPO6].usl@roposons dans ce cas la solution
illustrée par la Figure 3.4.

Non reconfigurable Reconfigurable

\\F ;
\\F ;

[

[

|

|

|

[

[

[

|

<

Z
%&4_

Rs*j*Xs Ri4j*X,
RS7 RP2 RSn-1 RPn

Figure 3. 4. Réseau d’adaptation d'impédance vdeaabplusieurs étages

Elle est constituée d'un réseau d’adaptation d'idapée variable suivi par des réseaux
d’adaptation d’impédance fixes. Le réseau d’adaptatariable posséde une structure passe
bas enrt décrite par la Figure 3.1 (a) et est concu powptet la plage de variation de
'impédance de charge a une impédance réelle igiaite notéeRp, en exploitant la
technique de conception de réseau décrite précedatnm

Les réseaux d'adaptation d’impédance fixes soneld@pés pour adapter I'impédance
intermédiaire choisidRsn.1 OU Rpy, & I'impédance de source. Pour un réseauéages, les
valeurs des impédances intermédiaires sont obterneshoisissant les coefficients de
transformatiorQi de tous les étages égaux a :

S

Q= (—mi”(RPL)j -1 (3.26)

Rps

Ainsi, a partir de I'équation suivante, nous déteons les valeurs des impédances
intermédiaires de chaque étage :

o[ T e

De la méme fagon, comni®=Rsk.;, NOUS pouvons écrire :
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(BT e

En exploitant les équations (3.27) et (3.28), nobtenons finalement I'expression des
impédances intermédiaires comme suit :

Ret = (Q2 +1f " Ros (3.29)

et,

Rev = (@7 +1 Res (3.30)

3.2.6 Calculs et résultats de simulation

Afin de valider la théorie, nous avons élaboréstrecénarios utilisant initialement la
topologie de réseau d’adaptation de la Figure &),10u nous nous proposons d’adapter des
impédances de charges complexes de valguégales a 100-j2Q, 200+j40Q et 150+j100
Q aux impédances de source de val@drnsgales a 50+j3Q@ a 400MHz, 60-j2@ a 900MHz
et 100Q a 2,4GHz, respectivement. L’algorithme de conceptiu réseau d’adaptation
d’'impédance illustré par le diagramme de la FigiBeest calculé pour déterminer les valeurs

optimales de notre réseau.

Transformation de la
source et de la charge
+
Calcul de xq
<+
Détermination des
admittances
normalisées yps et ypo
<+
Calcul des
condensateurs C; et C»

—

Figure 3. 5. Diagramme de I'algorithme d’adaptatidiimpédance

L’'impédance de source réelRys et 'impédance de charge réelRp. sont calculées en
utilisant les formules (3.3) et (3.5) respectiveimésa valeur maximalé. .« de I'inductance
est calculée a partir de I'équation (3.11). Deswa d’inductance de 32,8nH, 14,4 nH et
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6,63 nH sont calculées pour des valeurs d’'impédadeecharges réelles minimales rRin|
égales a 10D, 50Q et 10@, respectivement. Les valeurs des inductances iekai®ivent
étre inférieures &nax Les valeurs dey sont données par (3.18): par (3.20) elyp, par
(3.21). Les valeurs des condensatélirgt C, sont finalement extraites & partir des équations
(3.24) et (3.25), respectivement. Les résultatsériques sont résumeés par le Tableau 3.1.

Impédances Impédances
complexes initiales | réelles L o Y1 Yp2 G | G
transforméeg (PF) | (PF)
Freq Zs Z Res | Re. | Lmax | Choisie
(GHz) | () (©) Q) | () | (nH) | (nH)
0.4 50+j 30 100-j 20 68 104 3218 30 1.40 1-1]40.638j1.25| 11.68 6.40
0.9 60-j 20 200+j 40| 66.7 208 144 10 3.01 1-j300.32+j1.76| 7.09| 4.8%
2.4 100 150+j100 100 216J7 6.63 5 3.00 1-j3.00466.2.10| 1.99| 1.54

Tableau 3. 1. Calcul des parametres optimums deanésl’adaptation d'impédance

Les réseaux d’'adaptation d'impédance obtenus osiitenété simulés en paramétres S
avec l'outil ADS (Advanced Design System). Les dmg illustrant les coefficients de
réflexion des trois scénarios calculés sont reptéss sur la Figure 3.6.

35 [m1 @2 3

Coefficient de réflexion (dB)
)
T

30
freq=401.2MHz ! freq=2.399GHz
40 dB(S(1.1))=-42.780 m2 H B(S(5,5))=-49.237
-4V freq=898.1MHz i
dB(S(3.3))=-35.652 {
=45 i
v
-50 |
1E8 1E9 1E10

Fréquence (Hz)

Figure 3. 6. Simulation des coefficients de rétlagiobtenus apres I'exécution de
I'algorithme d’adaptation d'impédance. Les configtions optimales des réseaux
d’adaptation d'impédance obtenus sont résumées lganableau 3.1
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Dans tous les cas de configuration étudiés, nowsnohs un coefficient de réflexion
inférieur a -35dB a la fréquence ciblée, ce quesaét du bon fonctionnement de notre
algorithme de calcul de réseau d’adaptation optirepkésenté par le diagramme de la
Figure 3.5 et basé sur l'utilisation de formulegmamatiques simples.

La synthése de réseau d’adaptation d'impédancerisé&it il existe un besoin de
compréhension fort sur les pertes d’insertion geuvent affecter le réseau. En effet, un
réseau peut étre parfaitement adapté mais lorsggt'inal concu, ce qui est malheureusement
souvent le cas aujourd’hui, il peut générer desepate puissance considérables. Nous allons
alors étudier dans le paragraphe suivant le rendiedweréseau d’adaptation afin de mettre en
évidence les parameétres qui sont a I'origine deéegmadation.
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3.3 Analyse du coefficient de qualité et du rendeme  nt du réseau

L’analyse du facteur de qualité et du rendemem daseau d’adaptation doit permettre de
mieux appréhender ses pertes d’insertion [Gil7%. ngaitrise doit a terme permettre au
concepteur d’optimiser son design et ses choixi@olgiques.

3.3.1 Définition du facteur de qualité nodal

L’étude présentée dans cette partie consiste sande coefficient de qualité du réseau
d’adaptation d’impédance et son rendement. Ellewa pbjectif de permettre au concepteur
d’évaluer l'efficacité du réseau d’adaptation audtique d’impédance pour une plage de
variation d'impédances de charge.

Soit un nceud P d’adaptation. A chaque noeud P preuagsocié une impédance ou/et une
admittance normalisée :

Zp =Ip+ | Xp (3.31)
et,
Yp=0p + jbp (3.32)

Le facteur de qualité nod&r [LBO8] peut étre obtenu comme le rapport entrgakeur
absolue de la réactance normaligget sa résistance normalisée correspondante

Qp =" (3.33)

De la méme manier&p peut aussi étre calculé comme le rapport entk@lieur absolue
de la susceptance normalis®esur la conductance normalisge:

ZM

Q
PgP

(3.34)

Dans le cas de notre réseau d’adaptation d'imp&ddada figure 3.1 (b), il existe deux
coefficients de qualité noda@; et Qp, associés respectivement aux nodegdst P,. Avant
de les exploiter dans les paragraphes suivantensajue le facteur de quali@ de notre
réseau d’adaptation d'impédance est par définiionné par la plus grande valeur des
facteurs de qualité nodaux :

Q= ma)‘(Qpl, sz) (3.35)
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3.3.2 Analyse du rendement du réseau d’adaptation d ’impédance

Dans le but d’évaluer les pertes du réseau d’atlaptd'impédance, le réseau &rnnitial est

divisé en une section L passe bas et une sectmasse haut comme l'illustre le schéma de la
Figure 3.7.

P . R P . P
P Ru Xs=jelg 2 Xgp=jalsy R 2

o guuEaEy, \ I.\ﬂ( .".IL ’g_\\
: : A et hata)
I's1 A4 FEN 2, S0 '4%%; 'u‘i: |
Iy < e I TEE L
s YRR Tro B RS
f rati, : ol 1
: s uiils R Eie ‘F o B i |
il WAL e £ RS g 31
2 bR wtlimnr 1 T Pt g : ‘|:_| ;_ [
; TR % TS
SN e GEEE R
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S2 5 ¥, S Aty 'J:_;E:'r;’-’
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3 *-;ﬂ; B R O ‘J_?;‘.-/
— H—q S Al
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(c)

Figure 3. 7. Réseau d’adaptation passe bagramertes divisé en deux sections : (a) Section
passe bas en L, (b) Section passe haut en L, @jubde Smith démontrant la
transformation d'impédance
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Cette étape permet de faciliter 'analyse du tremisfle puissance de la source vers la
charge. La section passe haut en L de la Figuréb3.#ansforme I'impédancBp, en Rs;
avec un facteur de qualité nod@,. La section passe bas en L de la Figure 3.54a¥torme
'impédanceRs; en Rp; avec un facteur de qualité nod@;. La Figure 3.5 (c) illustre la
transformation d'impédance sur I'abaque de Smith.

Pour faciliter I'étude du rendement du réseau (pgateon, nous allons considérer que les
résistances parasites des inductances et des canel@rs sont négligeables. Dans ce cas, les
rapports de puissandes, sur Ps; et Ps; sur Pp; sont évalués [HPO6] par les formules
suivantes :

1-@
|PP2| - QL2 (336)
|P52| 1+ QPZ
Qcp2
et,
Pyl 1- Qp1
P~ Qcpr
= (3.37)
|PP1| 1+h
Qui

Notre réseau d’'adaptation d'impédance passe bas @rrespond a l'association d’'un
réseau passe bas en L et d'un réseau passe hduregmésentés respectivement par les
Figures 3.7 (a) et 3.7 (b). Nous pouvons alorsréayue le rendement de notre réseau est

donné par :
(1_ szj(l_ Qp1 J
_|Peal y Pa| _ ' Quo Qcp1

[7 = =
Psa|  |Ppy (1+ Qp2 J(h QPlj
Qcp2 Qu1

(3.38)

Ayant divisé le réseau d’'origine eren deux réseau en L, nous pouvons considéreregue |
coefficients de qualités des inductances sont é@auQ,,=Q,. Dans le cas ou le rendement
est fort, c'est-a-dire 0Qp1/Qcp1<<1, Qp/ Qcpo<<l, Qp/Q1<<let Qp/QL2<<1, NOUS pouvons
alors simplifier (3.38) par :

= (1_ Qpr1_ Qm J[l_ Qp2 _ Qp2 j (3.39)
QL Qcm QL Qcp2

De plus, lorsqueQcp1>>Q. et Qcpx>>Q, alors seules les pertes inductives sont a
considérer. Dans ce cas, I'équation (3.39) peeta@tproximativement donnée par :
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n= (1—%}(1—%] (3.40)
L L

Aussi, lorsque toutes les inductances ont un coeffi de qualité identique et égalg,
nous pouvons généraliser que tout réseau d’'adaptatplusieurs étages comme celui de la
Figure 3.4 réalise un rendement global qui essapproximativement donné par :

Al gL

o)l a) "o U o)l & (3.41)

(1-Qm)(;_Qe2)] (1_&
Qu Qu/)i4l Q

ou Q; aQ,.1 sont les facteurs de qualité des réseaux d’adaptabn variables a section L
et Qp1, Qp2) sont les facteurs de qualité nodaux du résealagtation variable passe bas en
.

3.3.3 Calculs et résultats de simulation

Les résultats de calcul et de simulation ont étérals a I'aide des outils ADS et Matlab.
lIs nous permettent de valider et de mettre eniquatpar la simulation les formules
démontrées préecédemment pour évaluer le rendemegsdau d’adaptation d’impédance.

3.3.3.1Comparaison entre la théorie et la simulation

L’étude du rendement est utilisée pour estimepttes du réseau, en particulier les pertes
d’'insertion, et pour permettre de décider de l@etiiure du réseau d’adaptation
d'impédance, a savoir le nombre d'étages, la vadegrcomposants ou encore le choix de la
famille et celui de la technologie des composabésrendement d’'un réseau d’adaptation
passe bas em est estimé a partir de la formule (3.40). Il dépeles facteurs de qualité
nodauxQp; etQp,, et du facteur de qualit@_ de I'inductance dans I'hypothese ou les facteurs
de qualité des condensateurs sont forts comparé@siiede I'inductance Qc>>Q,.

Pour le calcul et la simulation du rendement desaéx d’adaptation d’impédance, nous
exploitons les résultats précédemment obtenusetmés par le Tableau 3.1. Les admittances
nodales normaliséas; etyp, sont utilisées pour évaluer les facteurs de agsahibdauxQp;
et Qp, respectivement grace a la formule (3.34). Lesesmahts obtenus sont évalués a partir
de I'’équation (3.40) pour un facteur de qualitéadlictance. Les résultats obtenus sont ensuite
comparés a ceux issus de la simulation. Le TakB®c2umontre que les rendements obtenus
pourQ_ =60, Q.=200 et Q. =100 sont en accord avec les résultats de simulation.
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Yp1 Yp2 Q1 Qr2 Q Neatcuis (%0) Nsimuie (%)
. _ 60 94.4 94.7
14 1.40 0.63+ 1.25 1396| 1981 700 96 6 96 8
200 98.6 98.4
. . 60 86.3 87.2
200 95.8 95.9
| | 60 87.8 88.5
1 3.00 0.46+210 | 3.003| 4545 7199 926 929
200 96.3 96.3

Tableau 3. 2. Comparaison des rendements calctigimelés des réseaux d’adaptation
d'impédance

Nous remarquons que le rendement est compris @¥eet 98%. Il est important de noter

que plus le facteur de qualité de lI'inductageest fort, plus le rendement obtenu est grand.

3.3.3.2Plage de variation du rendement

Un exemple d’évaluation de la plage de variatiorehdement d’'un réseau d’adaptation
automatique d'impédance a été calculé et reprépamt@ Figure 3.8.

088 ~."

0.7
06 4
095
0.94 - 2 o 5P -

0.93 4

Rendement (%)

0.92 .-+

0.91

0-93--""“ i
100

100

0 (®)

200

RelZ

Figure 3. 8. Plage de variation du rendement d’@sgau d’adaptation automatique
d’'impédance fonction de Re[zet Im[Z,]
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Nous avons calculé la plage de rendement d'un wésBadaptation automatique
d'impédance congu pour adapter une plage de vamiatimpédance de charge, dont la partie
réelle varie de 60 a 26Det la partie imaginaire de -100 a TG4 une impédance de source
de 10@ opérant a la frequence 2,4GHz. Pour obtenir @ttduation, nous avons dans un
premier temps adapté I'ensemble des impédancehalgec a celle de source en utilisant
I'algorithme de conception de la Figure 3.5. Lecablde la plage de rendement est ensuite
effectué sur les réseaux optimisés en analysafadtsurs de qualité nodaux obtenus et pour
un facteur de qualité). d’inductance égal 100. Les résultats montrent bueaéseau
d’adaptation automatique d’'impédance étudié attded valeurs de rendement comprises
entre 90% et 98%.

3.3.3.3Rendement d’'un réseau a deux étages

Le rendement d’'un réseau a deux étages a aussilétdé et simulé sous ADS dans le but
de valider la théorie. Ce réseau d’adaptation estposé d’'un réseau d’adaptation variable
passe bas emet d’'un réseau d’adaptation fixe en L comme Isthe la Figure 3.9.

Réseau d’adaptation Réseau d’adaptation
non reconfigurable variable
L, L
L YT
R X x
Rs Cr — N N R;
Rp1 Rs1| |Rp2 Cr1 Cr:

Figure 3. 9. Réseau d’adaptation a deux étages amecsource et une charge réelles

Pour adapter une impédance de charge réelle @& &dkine impédance de source réelle
égale a 50, nous avons utilisé successivement un réseau matilzn a un seul étage
représenté par la Figure 3.1 et un réseau d’adaptatdeux étages illustré par la Figure 3.9.
Les résultats de calcul et de simulation sont résudans le Tableau 3.3.
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Nombre ; L (nH)
o Rs | RR/minR) | Rs: —— Qp1 | Qp2 Q Q Neal Nsimu
d'étage(s) ) Q) o Lmax | Choisie (%) (%)
1 50 | 5K/4.8K 325/ 30 | 0581 11.52 60 | 80.0 | 825
200| 940 | 942
2 50 | 5K/4.8K | 490/ 102 100| 0603 3H9 29680 | 885| 905
200| 965 | 97.0

Tableau 3. 3. Comparaison du rendement estiméreti&€id’un réseau d’adaptation a un
étage et a deux étages

L'utilisation d’'un seul étage nous permet d’obtemir rendement approximativement égal
a 82,5% pouf =60 et 94,2% pou =200. L'utilisation d’un réseau a deux étages implique
dans un premier temps I'adaptation de la chargeedmapédance intermédiaiRg; calculée a
partir de (3.30), suivi de I'adaptation de cettgpédance intermédiain@s; a la source. Aux
deux facteurs de qualité nodaux initiaQx; et Qp> utilisés pour le calcul du rendement, vient
ainsi s’ajouter un troisieme facteur de qualité alaibtéQ,. Le rendement obtenu avec un
réseau d’adaptation a deux étages est approximaivieégal a 90,5% po@ =60 et 97%
pour Q=200. Les performances obtenues sont dans ce disumes que celles d’'un réseau
d’adaptation a un seul étage. Nous remarquons gquedes résultats de calcul correspondent
aux résultats de simulation ; la différence est@palement due a I'approximation que nous

nous sommes autorisés pour établir la formule §3déhnant le rendement global du réseau a
n étages.
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3.4 Discussion des choix liés au réseau d’adaptatio  n variable

Nous avons démontré qu’il est possible d’améliteeendement d’'un réseau d’adaptation
en optimisant les facteurs de qualité nodaux dea®t en améliorant le facteur de qualité
des composants radiofréequences utilisés pour sa&eption. Avant de procéder a la
réalisation du systeme d’adaptation automatiquapkidance, il est important d’identifier les
différents composants qui peuvent servir a la satbn du réseau d’adaptation d'impédance
variable afin de discuter de leurs avantages etledes inconvénients. On identifiera
principalement les différentes technologies de amgapts intégrés ou de composants montés
en surface (CMS), les condensateurs variables @étdieictances variables.

3.4.1 ldentification des technologies existantes

3.4.1.1Technologie CMS

La technologie CMS a été introduite dans les and&80 et utilise des composants
externes soudés sur un circuit imprimé ou PCB. t@sdensateurs céramiques sont tres
répandus et disposent d’'un excellent facteur dditqu&®Quant aux inductances CMS, on
dispose sur le marché d’'inductance de facteur @ditgude 60 a des fréquences comprises
entre 900 MHz et 3 GHz.

La technologie CMS présente des performances ss@&nées en terme de facteur de
qualité des composants et donc parfaitement adageéésonception d’un réseau d’adaptation
d'impédance a bon rendement ; cependant, bienegudiinensions des composants aient été
fortement réduites, ils présentent un encombrenmemt négligeable et constituent une
limitation certaine a la miniaturisation. Il eshater I'importance de prendre en considération
aux hautes fréquences les lignes de transmissiomeft@ant de connecter les composants.

3.4.1.2Technologie CMOS intégré

La technologie CMOS ou « Complementary Metal-Ox&#sniconductor » est largement
utilisée pour réaliser des circuits intégrés. Desposants passifs sont disponibles, tels que
des condensateurs MIMs (Metal-Insulator-Metal) affrune bonne densité d’'intégration et
des condensateurs a fort coefficient de qualit€atdre de 80, et des inductances intégrés
dont le facteur de qualité est limité & des valeomprises entre 10 et 20 a 2.4 GHz,
contribuant ainsi a dégrader le rendement desugsEadaptation d'impédance.
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3.4.1.3Technologie IPAD

La technologie IPAD [STmicro] ou « Integrated Passiand Active Device » est
développée par STMicroelectronics pour faire facenabesoin croissant d’intégration des
applications radiofréquences. A long terme, cetthmologie, compatible avec la technologie
CMOS, mettra a disposition des composants passifsaront fabriqués sur le substrat des
composants actifs au dessus des métallisationsnftpee above-IC). Des inductances IPAD,
dont le coefficient de qualité avoisinerait la walele 40 a 2.4 GHz, devraient contribuer a
ameéliorer les performances et I'intégration du aésé’adaptation d’impédance.

3.4.2 Condensateurs variables

Le condensateur variable est un élément clé dawédadaptation d'impédance variable.
Il doit posséder une plage de variation suffisaaggable de couvrir la plage d'impédances de
charge a adapter a la source. Nous avons ideptifiéipalement la varactor et la banque de
capacités commutées.

3.4.2.1Varactor

La varactor est largement utilisée dans les oseila et les réseaux d’'adaptation
d'impédance variable. C’est une diode fonctionremtinverse dont la capacité variable de
déplétion est contrblée par la tension a ses boresontrdle en tension implique l'insertion
d’un convertisseur numérique analogique capabl@étierer la plage de tension requise pour
commander la varactor.

3.4.2.2Banque de capacités commutées

La banque de capacités commutées semble étre dhjoiula solution la mieux adaptée a
la réalisation de condensateurs variables. Nousmsd’'une capacité €lémentaire de valeur
Cmin €gale a la résolution de notre condensateur Jarigh construisons les autres
condensateurs de telle sorte que :

C,=Cli, avecr=1 (3.42)

Les commutateurs radiofréquences [EIBak09] utiliséms la réalisation du banc de
capacités commutées ont été étudiés avec précawgiorparticulier leurs résistances et
capacités parasites, et leur consommation. Par preres transistors CMOS utilisés en
commutateurs commandés par la tension de grillseptént une consommation nulle mais
des capacités parasites non négligeables et distané®s parasites qui vont contribuer a
dégrader le rendement du réseau d’adaptation ddempEe. Les diodes quant a elles
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présentent peu de parasites mais engendrent uiserooration importante représentant un
frein a I'optimisation de I'efficacité énergétiqde la téte radiofréquence. L’état de I'art tend
vers l'utilisation de commutateurs MEMS [BJCO08, LRBB] qui ont 'avantage de présenter
une consommation nulle et des parasites faibles.

3.4.3 Inductances variables

Selon M. El Bakkali [EIBak09], l'utilisation d’indttances variables dans la réalisation du
réseau d’adaptation d'impédance variable permetifaptimiser le rendement a travers une
exploitation optimisée des facteurs de qualité nmddu réseau d’adaptation. Mais la
réalisation d’inductance variable est complexeatigrpeut contribuer d’'une part a augmenter
de facon importante la taille du silicium, et di@upart a dégrader son coefficient de qualité
déja faible. Nous avons cependant retenu deuxigotuintéressantes, a savoir la réalisation
d’inductance variable a base de J-inverters ou B¥IS\.

3.4.3.1J-Inverter

Cette technique de réalisation d'inductance vagigbbase de J-inverters a été présentée
par J. de Mingo [MVCO04] puis étudiée [EIBak09] ainsdu CEA LETI. La réalisation d’une
inductance variable est obtenue en utilisant deinvekters et un condensateur variable
comme l'illustre la Figure 3.10.

ak 1B
& e ||
1k d8
P L :

L}
i
L}

Figure 3. 10. Inductance variable a base de J-ltfesr

L’expression de I'inductance équivalente obtenysadir de la topologie de la figure ci-
dessus est donnée par :
C

32 (3.43)

I-equiv =

Comme nous le montre I'équation (3.43), la varigbitle I'inductance equivalenteguiv
est assurée par celle du condensaielra réalisation des J-inverters peut étre asquaiédes
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lignes de transmissiok/4 ou en utilisant des composants discrets. Lee$igle transmission
A/4 ont I'inconvénient de présenter une longueur mégligeable a nos fréquences de travail ;
nos études précédentes ont alors privilégiéesdagpasants discrets plus facile a intégrer.
Cependant, selon [EIBak09], pour obtenir une ingluice variable avec un coefficient de
qualité supérieur a 12, les deux J-inverters daiétre réalisés en utilisant au total quatre
condensateurs et deux inductances possédant Urtiepegfde qualité fort supérieur a 40.

3.4.3.2Inductances MEMS

Des inductances variables de type MEMS sont dépélep au sein du CEA LETI qui
dispose aujourd’hui de plusieurs architectures eidétes. Celle qui offre le meilleur
coefficient de qualité et la plus grande variaéil@st le modéle solénoide représenté par la
Figure 3.11.

Electrodes supérieure et inférieure

4 tours de Cu de
I'inducteur solénoide

Noyau ferromagnétique FehfN
(100%200%1pm)

Pont PZT de largeur 400nm

Figure 3. 11. Inductance MEMS variable de type rsoide

Le modéle solénoide consiste en une structure ligé®lsur laguelle un mince film
magneétique est déposé. L'inductance de la struchgtallique peut varier en raison des
propriétés de la perméabilité du film magnétiqua.partie centrale du pont piézoélectrique
peut se contracter ou se dilater suivant le signéadension DC (allant de 1 a 10V) qu’'on
appligue a chaque électrode, transférant ainsiresse(V) au noyau ferromagnétique dont la
perméabilité est contrdlée via un parameétre magélé@iique qui n’est autre que la pression.

Bien que cette structure solénoide soit encoreuadifiui en phase de recherche amont,
elle présente un intérét certain pour nos apptinaticar elle propose des inductances
variables allant par exemple de 2nH a 5nH avecoefificient de qualité supérieur ou égal a
10. Le coefficient de qualité est voisin de celes dnductances intégrées, mais sa variabilité
permettrait d’optimiser le rendement a travers wptimisation des facteurs de qualité
nodaux.
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3.5 Conclusion

La synthése du réseau d’adaptation d’'impédanceialua de simplifier son analyse et son
exploitation. Une méthodologie de conception d'éeelau d’adaptation d'impédance passe
bas entt a été dégagée, réduisant la complexité de sorysmat de son implémentation
future. Cette méthodologie utilise des techniquestnsformation de réseau, maitrise
'impact de l'inductance sur la région interdite etploite de facon nouvelle I'abaque de
Smith dans le but de déterminer les valeurs opésdl réseau d’adaptation variable.

Nous avons aussi démontré que le rendement d’eauwuébadaptation n’est pas seulement
dépendant des facteurs de qualités des compodiisssunais aussi des facteurs de qualité
nodaux du réseau d'adaptation d'impédance. Ainsyrpes coefficients de qualités de
composant donnés, il est tout a fait possible dimme¥ le rendement d'un réseau
d’adaptation par la réalisation d’'un réseau peecsi¢la faibles facteurs de qualité nodaux
Cette démarche doit nous permettre de concevoirrélesaux d’adaptation d’impédance
performants et ouvrir de nouveaux axes de recheadene le but d’améliorer le facteur de
qualité et la variabilité des composants.

Cette maitrise du rendement nous a finalement gedaimener une discussion sur les
choix des technologiques existants et du futulededue la technologie CMS, CMOS, IPAD
ou MEMS et de dégager leurs avantages et leurswéoents. La technologie IPAD présente
un avantage certain car elle offrira des inductanngégrées avec un coefficient de qualité
voisin de 40 a 2.4 GHz. De méme, la technologie MEMoit a terme offrir des
commutateurs radiofréquences performants et uni@biié intéressante aux inductances
intégrees.
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dans [a bande médicale MICS

- 119 -



- 120 -
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4.1 Introduction

La réalisation d’'un démonstrateur hybride a poyedif premier de valider la faisabilité
de notre concept auto adaptatif d'impédance d’aretans un environnement de travail réel
et de le valoriser auprés des nos partenairesllabomateurs. Son développement utilise des
composants discrets, nous permettant d’obtenir@gdtats en un temps réduit et de fagon
peu colteuse.

Nous fabriquons le démonstrateur pour fonctionrersda bande de fréquence MICS. Elle
est choisie pour la réalisation du démonstratebritig car il s’agit d’'une bande de fréquence
utilisée par les applications d’'implants cardiagaeglle est parfaitement adaptée a la plage
de fréquence des composants discrets disponibteke snarché du semi-conducteur grand
public.

Le standard MICS impose une fréquence comprisee eti?2 et 405 MHz. Pour notre
démonstration, nous fixons la fréquence porteusenatee dispositif a 403 MHz. Nous
rappelons également que la puissance d’émissioimméxdans cette bande de fréquence est
fixée a 25mW.

La description de l'architecture du démonstrateuleesynoptique des principaux blocs
radiofréquences sont ainsi détaillés dans cettdepdu manuscrit. Le réseau d’adaptation
variable est une structure eénavec une branche inductive de valeur fixe et dewaxches
capacitives variables réalisées a base de varat®rhangement d'impédance d’antenne est
modélisé par un jeu de commutation d'impédancesdlesde notre dispositif est d’offrir une
solution capable de compenser ce changement d’iamgéd

Les mesures obtenues vont mettre en évidence demtions importantes liées aux
radiofréquences. Les lignes de transmission impacier le réseau, tout comme le modéle
équivalent des commutateurs RF. La modélisationctrélmagnétique des lignes
radiofréquences sous Momentum a permis de contolempeobleme pour finalement obtenir
un coefficient de réflexion aprés calibration dapdisitif inférieur a -30dB avec un temps de
calibration mesuré a 0.9ms.
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4.2 Architecture du démonstrateur

Nous décrivons dans cette partie I'architecturedémonstrateur hybride d’adaptation
automatique d'impédance. C’est dans cette partie nous allons justifier nos choix
technologiques et la structure des différents mexialés de notre dispositif.

4.2.1 Description

Le réalisation du démonstrateur utilise des compussdu marché pour la mise en ceuvre
d’un circuit d’auto adaptation d'impédance a lagtrénce 403 MHz (bande MICS : 402-405

MHz). Son architecture est représentée par la Eigur.

for = 403,256MHz

Module de changement

de fréquence

Bloc PA : Module RAV / :
| .
I C | nbits | ¥
I det : Réseau | //
PA , ) I @ r— d’adaptation Q |
| frr = 403MHz I variable Antenne I
_____ I I I
e e e e — ] L Jd
RN R - e _
I Module Buffer
| Attenuateur
I X 2
| Buffer + Buffer + : ]]E)etelcteur
I Atténuateur Atténuateur | nveloppe
[ S | — fir = 256KHz
Det
i i -
fRF = 403MH=z : clangeur utre : pl1
' i
v LHRHA~! |
| ~U |i microcontréleur
: ® — ~C >—f— —
]
| ]
bbb ——— 1 |

Cmp

L’étage d’émission comprend un PA fonctionnant dsaglage de linéarité et délivrant
0dBm pour une impédance de charge optimale d& & réseau d’adaptation variable est

S

Comparateur

Figure 4. 1. Architecture du démonstrateur
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inséré entre le PA et l'antenne afin d’adapter pédance de I'antenne a I'impédance de
charge optimale du PA.

Pour modéliser le changement d'impédance de I'aenous avons initialement mis en
place un jeu de commutation de trois charges coraplde valeurs égales a(0100+j4@
et 100-j4@. Un connecteur permettant de brancher directerfiantenne destinée aux
implants médicaux au démonstrateur est disponildechoix de la charge ou de I'antenne se
fait de facon manuelle grace a un jeu d’interruggeu

Le réseau d’adaptation d’'impédance variable a tmetare errt composée d’'une branche
inductive et de deux branches capacitives variatdlabsées a base de diode varactors. Les
tensions DC de polarisation des varactors sontnfesrrpar des convertisseurs numériques
analogigues commandées par le microcontroleur.

La partie détection utilise le condensat€l4g; calculé selon I'équation (2.7)suivi de
I'architecture d’un front-end RX classique. Lesrgigx aux bornes de la capadiig: seront
étudiés pour adapter I'ensemble du réseau. Un meaffénuateur va permettre d’isoler la
chaine d’émission et d’atténuer les signaux afiredeadapter a la plage de dynamique du
front-end RX.

L’ensemble mélangeur-filtre fait partie intégradtel'architecture classique des récepteurs
radiofréquences et va permettre le passage deétpudnce porteuse a une fréquence
intermédiaire IF faible fixée a 256kHz. Les signaont ensuite amplifiés en fonction de la
dynamique et de la résolution du module d’acquisiten temps réel puis traités par le
microcontréleur.

4.2.2 Photographie du démonstrateur

Le démonstrateur hybride a été fabriqué sur untmathde type FR4 ou « Flame Retardant
4 » (Figure 4.2).

Les mesures préliminaires que nous avons effecteedhistrées sur la Figure 4.2 ont
permis de valider des fonctionnalités importantesdispositif. Nous avons par exemple
vérifié le bon fonctionnement de l'atténuateur, spuious avons comparé les rapports
d’amplitude et de phase des signaux a traiter aurds de la capacité de détection et a la
sortie de changement de fréquence.

Suite a cette réalisation, nous avons conclu quidisation de composants discrets ne
permet pas d’optimiser la longueur des lignes desimission radiofréquence et la conception
du réseau d’adaptation d'impédance variable. Egt, dfddaptation d'impédance est tributaire
de la ligne RF, il est important de maitriser sowpact sur I'adaptation. Il est cependant a
noter que ce probleme n’existe pas lorsque la leagdes lignes est réduite comme lors de la
conception de circuit intégré.
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Sortie MixertFiltre

Sortie Amplificateur

Figure 4. 2. lllustration du démonstrateur hybrideadaptation vectorielle automatique
d’'impédance

4.2.3 Modélisation électromagnétique de la ligne de  transmission

4.2.3.1Description du support FR4

La ligne de transmission requiert une étude comeidaire, en particulier une
modélisation électromagnétique, car son impact 'agdaptation d’impédance n’est pas
négligeable. Parce que I'étude électromagnétiqurt iompte du support sur lequel est réalisé
la ligne RF, nous allons débuter cette étude pardascription rapide du support utilisé pour
son implémentation afin d’identifier les propriétéslectriques et physiques importantes pour
une modélisation réussie.

Le démonstrateur est réalisé sur un substrat FRRgerhent utilisé en conception de carte
électronique. FR4 désigne un composite de rési@goay renforcée par de la fibre de verre
tissé. La permittivité de ce matériguest égale a 4.6 et sa tangente de @edst voisine de
0.02 a 403MHz. Nous avons opté pour un supportcauthes de cuivre espacées par un
substrat FR4 dont les fonctionnalités électriquedes épaisseurs sont résumées par la
Figure 4.3.
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Epaisseur Types de signal Couches

CUIVRE 3Eum Plot signa RF1 1 s

FR4 360 um

FR4 Epglsseur

libre

CUIVRE 17 5um Alimentatior 3 e

FR4 360 um
Total 1 6mm + 10%

Signaux RF

Figure 4. 3. Fonctionnalités et épaisseurs des hea@hysiques du support FR4

4.2.3.2Modélisation électromagnétique sous Momentum

La modélisation électromagnétique de la ligne R réslisée a l'aide de [Ioutil
Momentum et intégre les propriétés diélectriquekegtgrandeurs physiques du support sur
lequel est réalisée cette ligne. Pour facilitextfaction du modele électromagnétique et
réduire le temps de simulation, nous avons progéélélablement a une simplification de la
ligne RF pour aboutir au schéma de la Figure 4.4.

Vers PA

Figure 4. 4. Modélisation électromagnétique deigmé RF sous Momentum

Afin d’aider le simulateur, nous avons divisé lgni en deux parties notées « bloc 1 » et
« bloc 2 ». Leurs modélisations électromagnétiggmss Momentum ont permis d’extraire
leurs modeles respectifs. Cette modélisation sséitée par une caractérisation précise des
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commutateurs RF utilisés pour choisir la chargeirélésafin d’en dégager des modeles
équivalents en position ON et en position OFF. f€agux ont abouti & un modele simplifié
de la ligne radiofréquence compléte représentéadagure 4.5.

Modele Switch ON

Modéele Switch OFF

r-—-————>""~>""~>"="=—+= 1
> L |
L 1,2pF
Modéledu — vy Yy 50T
Blocz | 1 | |TTTTT-—--=-
c14 Modeéle du =
\ Bloc 2
. C13
Vers Buffer-Atténuateur \1 |/
C12 1'2pi

S9P S9P
C21
Cil1 c21

Vers PA
‘ 1,2pF

Cc22 C23

Vers Buffer-Atténuateur

Figure 4. 5. Modele complet de la ligne radiofréngce

Pour valider la précision des résultats de modéisanous décidons de comparer une
mesure effectuée sur la carte a une simulationebasg# le modeéle. Pour cela, une
configuration de réseau d’adaptation a été initi@et appliquée au démonstrateur et a permis
de faire une mesure du coefficient de réflexiorpaule PA. La méme configuration a ensuite
été simulée sous ADS en se basant sur le modelendsare est finalement comparée a la
simulation comme l'illustre la figure 4.6.

Simulation
Y Mesure
u]
04 —_
_ ] Q
m ] k)
T Mesure = 51
. ~
= @ o /
iz ] ; 1 m53 maT
=07 Simulation frad=400 MHz freq=400.0MH
. S(E050)=013/ 6554  [S(49.49)=0.0% /-26 540
] impedance = 54 .04 - j12 92|impedance 51011 - 0511
L I B I By L N L B N
oo 01 02 03 04 05 05 07 08§ 08 1.0 v

Fré H
requence (GHz) Fréquence (50MHz & * GHz )

Figure 4. 6. Comparaison des coefficients de rélesimulé et simulé
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Les résultats obtenus en Figure 4.6 atteste deddélisation réussie de la ligne de
transmission RF. L’erreur entre les mesures esitesilations s’explique par la tolérance sur
la valeur des composants discrets utilisés et parsimplification nécessaire de la ligne a
modéliser car sa modélisation électromagnétiqus séomentum exige un temps de calcul
trop important.
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4.3 Ouitils de synthese

L’'unité de contrble est réalisée en utilisant lenmcontréleur ADUC 7026 de chez Analog
Device. L’algorithme de contrdle comprend princgraent une phase d'initialisation, une
phase d’acquisition et une phase de traitement.

4.3.1 Microcontroleur ADUC 7026

L’ADUC 7026 a été choisi pour développer l'unité ctntréle du systéeme auto adaptatif
d'impédance d’antenne. Son diagramme fonctionrtelepsésenté par la Figure 4.7.

apce (F— ' 'l1z-BIT nn?—:}{l‘ DACD
| f |
| —— ADuC70268" | 3
: T R
I Mux —< " 12-BIT DAT i ) DAY
12-BT ADC| | ' i
Apc (- — '4{x i
I i i A [
il TEMP 12-BIT oACH >+ ) DAC2
S — | "
ATt SENSOR | | 4’) | T
CMPR b3 | - L
cmpt () ] | 12-BIT DAC ) DAC3
= BANDGAP| | Sl
Wiy LM e Ly 000 s EE=TEs
Ve O : ' () PWMIH
B ; ) PWMOL
P S R S S S S e e = i | Three- Fay
XCLKI["osc |1 ARMTTOMI-BASEDMCUWITH | | phase > dbitisdad
xcLko ()| BPLL || ADDITIONAL PERIPHERALS BT S
' 2kX32 SRAM ' L B
PSP ||atkxis Fuashieeeram || 5T | e
I
g '\ 2 GEN.FUR. SERIAL 10 i | ExT. MEMORY
]
RST L FOR | poseTmers || vart se e || TTA% | | mnTerFace
| N

Figure 4. 7. Diagramme fonctionnel du microconttdl&DUC 7026

Il s’agit d’'un microcontréleur basé sur un coeur ARNDMI intégrant sur une méme puce
12 ADCs 12-bits 1MIPS, 4 DACs 12-bits, un comparatde tension, 64kB de mémoire
Flash EEprom et 8kB de RAM, des interfaces seriRUAI2C et SPI, d’'un port JTAG pour
le téléchargement et le débogage, 4 timers, 40hbsod’entrées/sorties digitales et de la
logique programmable sur puce. L’horloge du CPUt peurner jusqu’a 40.96 MHz grace a
une horloge a quartz et a une PLL intégrée suuta p
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4.3.2 Développement de I'unité de contréle

La programmation de I'algorithme du contréle sumnierocontroleur ADUC 7026 utilise
I'environnement de développement KigVision (Annexe 2). Il comprend principalement
trois étapes, a savoir une initialisation, une &itjon et un traitement des données
(Figure 4.8).

Processus d’adaptation

Initialisation — - | Acquisition — -~ Traitement

VRN l

Module  Phase Impédance
d’antenne

i

Callcul Tolérance sur Calcu! réseal
es composants optimal

Figure 4. 8. Schéma simplifié du logiciel de cadition

Une phase d’initialisation est réalisée pour petraetde déterminer la déviation
technologique appliquée aux composants passifisadil Cette phase a pour but principal
d’améliorer la précision de nos calculs futurs, pamticulier le calcul de I'impédance de
charge ou de l'antenne. Cette étape peut étregaééglorsque la tolérance sur la valeur des
composants est faible et/ou les valeurs des comissant peu affectées par les phénoméenes
de résonance comme dans le cas des composants GlS EHz. Elle doit faire I'objet
d’une étude future plus approfondie en intégré.

La phase d’acquisition est une étape importanteadee application. C’est au cours de
cette étape que sont mesurées les amplitudes @tdses des signaux a traiter. La mesure de
'amplitude se fait a travers l'utilisation de dewonvertisseurs analogiques numériques
intégrés dans le microcontréleur ADUC 7026. Les umes des valeurs maximales et
minimales vont nous renseigner sur les amplitudsssignaux; = et v, ¢ a traiter. Parce
que les convertisseurs analogiques numeériques rimrg disposons sur le microcontréleur
sont peu rapides et limités a 1MIPS, la mesureadehbse se fait grace a un Timer intégré
dans le processeur, cadencé a plus de 40MHz eédots d’'un processus d'interruption. Les
signaux ¥ i et w_r sont numeérisés sur 1 bit. Un front montant duaign - numerisé active
I'interruption ainsi que le Timer, alors qu’un fiomontant de ¥ = numérisé sur 1 bit stoppe
I'incrémentation du Timer puis met fin a I'intertigm. Les techniques d’acquisition utilisées
sont illustrées par la Figure 4.9.
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Mesure valeurs
maximales et minimales

12 bits
ADC
-
12 bits
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Interruption
VAV LI
gl tiNE]
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2~ Interruption
Activation  Arrét du

du Timer Timer

Amplitudes

— Phases

Figure 4. 9. Technique d’acquisition des amplitudedes phases

La phase de traitement consiste a exploiter lesliaies et les phases dans le but de
calculer I'impédance de l'antenne et la configunatioptimale du réseau d’adaptation
d’'impédance variable utilisant la méthodologie getisese de réseau décrite dans le chapitre
3. Son diagramme est représenté par la Figure 4.10.

Calcul des impédancep
ZletZ2

v

Calcul de I'impédance
d’'antenne £,

v

Synthése du réseau
d’adaptation

Figure 4. 10. Diagramme de la phase de traitemenituhité de controle
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4.3.3 Performances de l'unité de controle

L’évaluation des performances de notre unité derotnest basée sur une évaluation du
temps nécessaire au processeur pour exécuter iBa#tau des données, le calcul de
'impédance de l'antenne et celui du réseau d’atapt d'impédance optimal. Pour cela, le
début du processus s'accompagne par une mise @nlpdtt de sortie et la fin du processus

par sa mise a 0 et un changement de la tensionrdmande des varactors comme le montre
la Figure 4.11.

File Contol Setyp Measuwe  Analyze Utilities
Requiz it ion Iz stopped.

0.0 H8als BRvge: 4 e x
o EmE: 0
v

Help 3:19 PM

0 ECKm -

| | —

Tension initiale de Tension finale de
contréle des varactors | contréle des varactors

EEEEES

Tcalibratior

7 <

Début Fin

ole =& Hjso0us,  [RERERE 1 1557400000 -« [RIEMCAERTHO OV B

Figure 4. 11. Temps de synthése de I'adaptationraatique d'impédance

Le temps nécessaire a l'adaptation du dispositifeséimé a moins de 0.9ms. Cette
réduction du temps de calibration est le résul@tl’dssociation d’'un concept nouveau
d’adaptation automatique d’impédance non itéraével’'une synthése de réseau optimisée.
Cette réduction du temps de calibration s’accomeadjune diminution importante de la
consommation globale du dispositif auto adaptaiihparé au dispositif existant comme le
résume le Tableau 4.1.
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de I'adaptation

Notre travail De Mingo Ida

Temps de calibration 0.9 150 100
(ms)

Consommation PA 24 24 2.4
(mW)

Consommation 2 0 2
additionnelle (mW)
Consommation globale 4uW 36QuwW 44QuW

Tableau 4. 1. Estimation et comparaison de la comsation du dispositif d’adaptation

Nous obtenons ainsi des performances en consonmuaticsont bien meilleures que I'état
de l'art. Parce que le temps nécessaire a I'adaptast réduit, la consommation totale du
processus de calibration fortement dépendante peissance de I'amplificateur de puissance

est alors faible.

automatique d’'impédance
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4.4 Banc de test et mesure

L’objectif de cette partie est d’assembler leséiights modules décrits précédemment, a
savoir le démonstrateur hybride, le microcontréletirune antenne. Un banc de mesure
expérimental sera alors mise en place et sa proeéthutest sera décrite afin de valider le
dispositif dans un environnement réel.

4.4.1 Banc de mesure expérimental

Suite a la réalisation du démonstrateur et la @mgnation du microcontrdleur, nous
avons mis en place un banc expérimental du systenteadaptatif d'impédance d’antenne
illustré par la Figure 4.12.

Figure 4. 12. Banc expérimental du systéeme aut@tadia d'impédance a 403MHz incluant
le prototype de I'antenne ELA Medical implanté dandiquide homogéne

Il est composé du démonstrateur hybride pilotél@amicrocontréleur ADUC 7026. Une
antenne dédiée aux implants cardiaques est immeagéeun liquide homogene, modélisant
les tissus humains a 403 MHz, est connectée dimerteau démonstrateur.

4.4.2 Procédure expérimentale

L’'approche expérimentale pour trouver la configiorabptimale des branches capacitives
variables du réseau d’adaptation d'impédance niéed&de d’'un simulateur exploitant le
modele de la ligne de transmission RF étudié pefoéukent.
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La partie matérielle du démonstrateur hybride cégdesignaux aux bornes de la capacité
de détection, les atténue et leur fait subir unngkaent de fréquence de la fréquence
porteuse a 403 MHz vers la fréquence intermediai256kHz. Les signaux sont ensuite
traités par le microcontréleur utilisant les inteds d’acquisition décrites précédemment.
L’étude des amplitudes et des phases va permettreattuler les impédanced et Z,
présentées aux bornes de la capacité de détection.

Malheureusement, tester toute la procédure de faxp@rimentale s’avere difficile a cause
de la ligne de transmission radiofréquence compl&ee modélisation mathématique est
longue et son utilité future est limitée car lecas d’adaptation qui sera ultérieurement utilisé
sera compact avec des lignes RF de longueurs $p@idte rapport a la longueur d’onde
C’est pourguoi on fait appel au simulateur ADS lesprécisément au modeéle de la ligne de
transmission RF obtenue par simulation électromizgyne® et caractérisation. A l'aide du
modele de la ligne RF décrite par la Figure 4.5 qiartir des impédances ou Z, le
simulateur est capable de calculer 'impédancéantdnne, puis la configuration optimale du
réseau d’adaptation d'impédance variable. La pno@diécrite est représentée par la
Figure 4.13.

Modele ligne de
transmission RF

O
Réseau 2
d’adaptation ﬁ
variable .
Impédances

ZletZ2
Buffer I

Atténuateur —| 7

Char]gement Microcontréleur Simulation ADS
de fréquence |_| . ,
- Impédance d’antenne

- Réseau d’adaptation
optimale

>~ 0

PA

Figure 4. 13. lllustration de la procédure de tdatdémonstrateur auto adaptatif
d’'impédance a 403MHz

4.4.3 Mesure du coefficient de réflexion

Afin d’évaluer la qualité de I'adaptation, nous agsanesuré le coefficient de réflexion du
dispositif a la sortie de I'amplificateur de puissa. L'idée consiste a trouver la configuration
optimale d’'un dispositif initialement désadapté.rég le processus de calibration, on doit
logiqguement obtenir une mesure du coefficient dexdn faible a la fréequence désirée
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centrée a 403MHz. Les courbes de la Figure 4.14tilk ainsi la mesure du coefficient de
réflexion du dispositif avant et apres le proceskusalibration.

i Avant calibration

m 7 |
= g !
- _: ['\
© ] [ Apreés calibration
307 [
-40-

1 | 1 | 1 | I I I | I I I | 1 I I | 1
00 01 02 03 04 05 0B 07 08 09 1.0
freq, GHz

Figure 4. 14. Mesure du coefficient de réflexioarswvet apres le processus de calibration

La Figure 4.14 démontre une amélioration importahtecoefficient de réflexion obtenue
aprés le processus de calibration directe. En affas mesurons un coefficient de réflexion
inférieur a —33dB a 403MHz, soit une amélioratioa plus de 29dB comparé a la
configuration du réseau initialement désadaptéetelneps nécessaire a la calibration du
réseau d’adaptation d'impédance variable est edéd 0.9ms.
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45 Conclusion

Ce chapitre a permis de présenter le premier démadexsr hybride du concept
d’adaptation automatique d’'impédance variable dmradirecte. Elle est réalisée pour la
bande de fréquence médicale MICS a 403 MHz, baerdeéduence fortement utilisée dans
les applications des implants médicaux.

La réalisation comprend la partie matérielle gpdatie logicielle du concept d’adaptation
d'impédance de facon directe décrit dans les clexpt et 3. Elle a pour objectif de valider
dans un environnement réel des fonctionnalités itaptes de notre dispositif, et plus
globalement son concept. Ainsi, grace a ces réalisg nous avons pu observer que les
informations utiles a l'adaptation, mesurées auxné® de la capacité de détection sont
conservées apres atténuation et changement deefiéggguDe méme, l'unité de contréle a pu
étre réalisée et testée sur un microcontrbleuretasmt utilisé dans les applications
embarquées.

De plus, cette réalisation a permis de nous mettrgarde sur des aspects de la conception
des lignes de transmission radiofréquence. Le vedealaptation d'impédance variable doit
étre compact pour minimiser I'impact de la longueer ligne de transmission entre deux
branches du réseau. Pour faire face a ce probléenuemtré dans notre démonstrateur, nous
avons extrait le modéle de la ligne de transmisgilinfréquence sous Momentum pour étre
utilisé dans une simulation ADS.

Cependant, ce premier prototype ne permet pas ciéxetout le processus de calibration
a cause de la ligne de transmission non optimiséénpacte sur le réseau d’'adaptation. Le
processus de calibration doit une fois que les dapéesZ; etZ, aux bornes de la capacité de
détection sont extraites, faire appel au simula#dd® pour calculer I'impédance de I'antenne
et la configuration optimale du réseau d’adaptatianable. Cette approche scientifique nous
a quant méme permis de montrer de facon expériteeqteiun coefficient de réflexion
inférieur a —30dB a 403MHz est obtenu aprés cdldmmapour un temps de calibration
inférieur a 0.9ms.
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Chapitre 5

Conception du circuit intégré en CMOS
0.13um dans la bande ISM 2.4GHz
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Chapitre 5. Conception du circuit intégré en CMOB30m dans la bande ISM 2.4GHz

5.1 Introduction

Dans les chapitres précédents, nous avons propuséalution innovante d’adaptation
automatique d’'impédance d’antenne, rapide et pretise étude théorique du concept a été
suivie de simulations au niveau systeme, mais adisie premiere réalisation d'un
démonstrateur hybride qui nous a conforté danera#marche au travers de I'obtention de
résultats intéressants.

Le but de ce chapitre est de se focaliser surdaeqion du circuit intégré qui constitue la
finalité de ce projet. En effet, ce dispositif iliteent est destiné a étre implanté dans des
systemes radiofréquences réalisés sur siliciunestirees aux implants médicaux. Il s’agit ici
d’'une étape importante dans le processus de déeartognt de notre produit.

La technologie CMOS 0.168n de chez STMicroelectronics est utilisée pourdaception
de notre circuit. Ce choix technologie constitue aompromis intéressant, offrant de tres
bonnes performances a des prix trées compétitifisstGlonc avec cette technologie que nous
allons concevoir les modules du front-end radimoiee systeme qui comprend entre autre un
amplificateur de puissance, des mélangeurs, ure fitmC, et un réseau d’adaptation
d’'impédance variable.

Ce chapitre commence par une synthése des prixciglaas radiofréquences que nous
avons congus. Nous présenterons ensuite les risdikasimulation, suivis des premieres
mesures expéerimentales réalisées sur un siliciunmtagre une partie du systéeme.
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5.2 Architecture et synthese des principaux blocs r adiofréquences

L’architecture du systeme différentiel d’adaptatiantomatique d'impédance d’antenne
présentée dans cette partie est décrite par lag-ga.

C det
): Réseau
PA> |_) d’adaptation |_>
ol variable
V) Cdet V; ZTant T T Zant
Atténuateur Processeur

|
RF JF@:%: IF
! ~
|
]

— — [
Module de changemant
OL de fréquence

Figure 5. 1. Architecture du circuit différentieldiaptation vectorielle automatique
d’'impédance

Il n'est plus a démontrer les avantages d’un systdiffierentiel, qui comparé a un systeme
non différentiel, présente par exemple une meileguiage de dynamique et une meilleure
immunité vis-a-vis du bruit.

La simulation du systeme complet incluant la patiggtale utilise une co-simulation ADS
Ptolemy. La partie analogique dont la vue de desstisllustrée par la Figure 5.2 a été
principalement développée sous ADS Designer et i@adeElle contient des entrées pour
venir connecter les sources RF, des entrées poumaader le réseau d’adaptation variable,
une entrée de connexion de I'antenne, et des saytiefourniront au processeur les signaux a
analyser afin de permettre la calibration du system
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Controle du réseau
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Figure 5. 2. Vue de dessus du circuit réalisé sadence

Le front-end de notre dispositif est entierememnigeoen utilisant la technologie CMOS
0.13um. Il comprend un amplificateur de puissanoeiéseau d’adaptation variable a base de
banque de capacités commutées, un atténuateuritdapac mélangeur de fréquence et un
filtre passe-bas GmC d’ordre 6.

Le logiciel ADS Ptolemy est utilisé pour I'implémation de I'unité de contrdle de notre
dispositif centrée autour de l'utilisation de fapas digitales €lémentaires et d’'un algorithme
mathématique. Le simulateur ADS Ptolemy permetamsimulation avec les simulateurs RF
et analogique d’ADS.

5.2.1 Amplificateur de puissance

Il n'existe a ce jour aucune réglementation imposés applications des implants
cardiaques dans la bande de fréquence ISM 2,4Geéfzer@ant, pour des raisons de sécurité
sanitaire et pour économiser la durée de vie dbalterie, nous décidons de limiter la
puissance de sortie de I'amplificateur de puiss@an@dBm, puissance suffisante pour garantir
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une distance de communication comprise entre 3 etetes conformément au bilan de
liaison décrit dans le chapitre 1.

Pour une puissance de sortie fixée a 0dBm et spastansion d’alimentation de 1.2V,
nous avons choisi de ne pas utiliser de self de eimcombrante et nécessairement externe.
En effet, pour une puissance faible de 0dBm, nagmodons d’'une plage de tension de sortie
suffisante pour une plage de variation du couraitilé. Ce choix représente un avantage
important dans des applications miniatures desantplcardiaques. Nous avons opté pour la
conception d'un amplificateur de puissance difféetrde classe AB dont I'architecture est
représentée par la Figure 5.3.

Vbb
Matching
R12 J network
N T N
+ » * o 4
J Ti1 l
L ct
R11 Ep
Vin I Vour
R22 »‘j
| c2
cL2 T T22 T
- H > * o -
‘J T21 evedl
R21 H']

Figure 5. 3. Amplificateur de puissance 0dBm défiftiel de classe AB

Il est composé de deux inverseurs montés en claBseet congu pour fournir une
puissance de sortie différentielle de 0dBm. L'opgmtion de son cycle de charge (Figure 5.4)
associée a la technique load-pull a permis de méter, a travers un compromis entre
puissance, rendement et linéarité, son impédanaehdee optimale qui correspond a une
résistance de 38Den paralléle avec une réactance de¥ 4@ transformation paralléle série
nous donne ainsi une impédance de charge optirgale & 286+j 138.
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Figure 5. 4. Cycle de charge de I'amplificateurpessance

Un réseau d’adaptation d'impédance est ensuiteséifdour transformer I'impédance de
sortie optimale différentielle de notre amplificatede puissance a 1Q0 Les performances
de I'amplificateur de puissance ainsi con¢u sostuimgees dans le Tableau 5.1.

Puissance de sortie 0 dBm
ICP1/IIP3 -18 dBm /-8 dBm
Gain en puissance 20 dB
Consommation 2.93 mW
Rendement PAE 34 %

Tableau 5. 1. Caractéristiques de I'amplificatewr puissance

5.2.2 Module de changement de fréquence

La conception du module de changement de fréquesicaxée autour d’'un mélangeur et
d’'un filtre. Ce module devra disposer de la dynarmiguffisante pour couvrir la plage de
variation des tensions a son entrée issues du madutiétection. Selon les simulations de la
Figure 5.5, le module de changement de fréqueneeaitieetre capable de couvrir une
dynamique d’au moins 20dB.
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Figure 5. 5. Simulation de la dynamique requises@)éma de simulation, (b) plage de
variation du signal y; (c) et celle du signakv

5.2.2.1Mélangeur

Un mélangeur actif différentiel a base de celldeGilbert [CY08] a été implémenté pour
assurer le changement de fréquence de la fréquemteuse a 2,4 GHz vers une fréguence
intermédiaire fixée a 3,5 MHz. L'utilisation de @iit actif permet d’optimiser son intégration
d’'une part et d’obtenir un gain de conversion éatnparé aux mélangeurs passifs. Le schéma
du mélangeur que nous avons congu est représaritéfigure 5.6.
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Figure 5. 6. Schéma du mélangeur actif différentiel

Il est composé d'un étage de commutation de codioamé par les transistors (M1-M4) et
d’'un étage de transconductance (M5-M6). Selon fendite de Friss (équation (1.5)) et le
chapitre 2, il est important de concevoir cet étaggin fort afin d’optimiser la figure de bruit
(1.6) et la sensibilité (1.7) du systeme. Pour,cetais avons décidé d’optimiser le gain de
conversion de notre mélangeur au détriment den&altité ou les transconducteurs (M5-M6)
sont polarisés en faible inversion. Aussi, noudisotis des charges actives formées par
I'association des transistors (M7-M8) et des résists (R1, R2). Les résistances R1 et R2
sont fortes pour ne pas dégrader le gain du mélarejesont utilisées pour auto polariser la
grille des transistors (M7, M8) a la tension detisddC de mode commun, de telle sorte que
les transistors (M7, M8) fonctionnent comme degaeaide courant.

Pour des besoins de consommation globale réduitdighositif, nous avons limité la
consommation en courant du mélangeur 3460l est tres difficile dans ce cas de faire un
compromis entre la consommation, le gain de converte bruit et la linéarité du mélangeur.
Nous avons cependant décidé de privilégier une aromstion faible et un gain de
conversion fort au détriment du bruit et de ladiri&. Un gain de conversion fort limite ainsi
'impact du bruit des étages avals. Les courbesladé-igure 5.7 illustrent le gain de
conversion, le point de compression et le poinitdlimodulation d’ordre 3 du mélangeur.
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Figure 5. 7. Simulation des performances du mélangea) Gain de conversion, (b) et
linéarité du mélangeur

Un résume des performances du mélangeur ainsi @st@ynthétisé dans le Tableau 5.2.

Gain de conversion 20 dB
Fréquences RF / IF 2.4 GHz / 3.5 MHz
ICP1/1IP3 -39 dBm/-29 dBm
NF 19 dB
Consommation < 500uW

Tableau 5. 2. Caractéristigues du mélangeur

5.2.2.2Filtre GmC faible consommation

Les filtres analogiques GmC sont des filtres a ®mpntinus les mieux adaptés aux
contraintes de faible consommation. L'utilisatiaafdtres a temps continu permet d’opérer a
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des fréquences plus élevées que les filtres a taelispeet, mais souffre généralement d’'un
probleme de précision relatif a la dispersion tetbgigue des composants. La réalisation
d'un filtre GmC est centrée autour d’intégrateuéslisés a partir d'un amplificateur a
transconductance et de condensateurs d’intégration.

Nous avons congu un amplificateur a transcondueté®d A), puis un filtre GmC passe-
bas Butterworth d’ordre 6, dont la frequence depcioe est fixée a 5.7 MHz afin de filtrer les
harmoniques indésirables géenérées principalemdat sortie du mélangeur. Le choix de
I'ordre du filtre et celui de la fréquence de corgobéissent en particulier aux criteres de
Nyquist et de sélectivité dans les canaux adjacéets criteres de sélectivité requis dans les
bandes de fréquence ISM 2.4 GHz sont issus d’unéstamte entre différents standards, tels
que le 802.15.4, 802.11b ou encore 802.15.1. Lejneadu filtre & concevoir est représenté

par la Figure 5.8.
Filtyge idéal
~
- /

Gain
F

Cana
MN--2
T T -
F"_.' F"r - SMHZ F“; + 10MH= Fréqueﬂce

Figure 5. 8. Gabarit du filtre passe bas d’ordreéalisé

5.2.2.2.1Amplificateur a transconductance basse consommation

Nous avons développé un amplificateur a transcdadoe (OTA) haute performance et
trées basse consommation, basé sur une architettumglificateur différentiel a un seul étage
et représenté par la Figure 5.9.
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Figure 5. 9. Amplificateur télescopique différehtigec dégénération de la source

Il s’agit d’amplificateur télescopique différentigbnt I'architecture a été choisie pour son
efficacité en consommation car aucun courant sopghaire autre que le courant de
polarisation n’est requis pour fournir un slew ratetension et une bande passante au gain
unité élevee.

Il est constitué d’'un étage a transconductance dopar les transistors (M1, M2), d’un
étage cascode (M5, M6), d’'une charge active casc@d&- M10), d’'une source de courant
réalisée grace a (M3, M4) et d’'un transistor M1lddgénération de la source fonctionnant en
triode améliorant ainsi la linéarité en entréeiritant la génération d’harmoniques pour un
signal d’entrée de forte amplitude. Pour faire fada variation technologique et a I'impact de
la température, la transconductance de I'ampldigatpeut étre ajustée en contrblant la
tension de grilleVtunedu transistor M11. Les transistors (M5, M6) et (NI#8) montés en
cascode combinés a une technique de gain-boostimgettent d’augmenter I'impédance de
sortie et le gain de I'amplificateur.

Une contre-réaction en mode commun (CMFB) hautéopaance est nécessaire pour
stabiliser les tensions en mode commun de I'ancplifiur différentiel. Une tension de contre-
réaction en mode commun (CMFB) va alors contréengiille des transistors (M9, M10).
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Pour sa réalisation, nous avons opté pour un CM#HBant une structure d’amplificateur
différentiel de différence qui présente I'avantadge ne pas utiliser de résistance pour la
mesure de la tension en mode commun, et limite Erdégradation de la bande passante de
I'amplificateur. Son architecture est illustrée f@mFigure 5.10.

Voo
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o
]
£T7
=

W e i

i

Figure 5. 10. Contre réaction en mode commun

L’optimisation de la consommation de I'amplificateéutransconductance est réalisée selon
la démarche présentée dans [CFMO09]. Les courbedad€&igure 5.11 résument les
performances de gain, de phase et de linéarit®©dé\l
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Figure 5. 11. Performances de 'OTA, (a) gain eagd en boucle ouverte, (b)
transconductance et linéarité
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Nous obtenons en figure 5.11 (a) un gain en booglerte égal a 51 dB, une marge de
phase de 100° et une bande passante au gain edZ0dVIHz. L'OTA est congu pour avoir
une transconductance égale pbet présente une linéarité en entrée de 220 m¥ aréréte
comme l'illustre la figure 5.11 (b). Le courant pelarisation de I'amplificateur télescopique
est de §1A. Sous une alimentation de 1.2V, nous obtenonsconsommation totale égale a
12uW, qui inclut la consommation de I'amplificateutetgcopique, celle des amplificateurs de
stimulation du gain et celle de I'étage CMFB.

5.2.2.2.2Filtre Butterworth GmC passe bas d’ordre 6

Le module de changement, en particulier le filtee chnal, peut réutiliser celui qui est
intégré dans le récepteur de la téte radiofréqueae conséquent, nous avons décidé de
concevoir un filtre qui respecte parfaitement lesitaintes de sélectivité dictées par les
standards de communication dans la bande ISM 2.4Sglpn le gabarit du filtre représenté
par la Figure 5.8, nous concevons un filtre passeButterworth d’ordre 6 dont la fonction de
transfert est donnée par :

(5.1)

6
Hlp(s): %
g
i Q2 Qs

avecay = 27rx57MHz = 358142x10° rad.s™, Q; =1.9320, Q, =0.7071, Q3 =0.5176.

Cette fonction est réalisée a partir de I'assommatie trois filtres biquadratigues comme
I'illustre la Figure 5.12.

Biquad 1 Biquad 2 Biquad 3
—»| o =358142x10° rad.s? [P w,=358142x10° rad.st [P o =358142x10°rad.st [
Q, =19320 Q,=0.7071 Q;=05176
—»> > > >

Figure 5. 12. Bloc diagramme du filtre Butterwodlordre 6

Dans le cas de notre implémentation, la structigadaratique est un filtre passe bas de
second ordre dont la fonction de transfert est derpar :

Hip(8)= ——2 (5.2)
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L’architecture d’un filtre différentiel GmC passesbde second ordre correspondant a la
fonction de transfert (5.2) est illustrée par lgufe 5.13.

0 +

VO uT

/s
— e

/2N

Figure 5. 13. Structure biquadratique du filtre GmC

Sa fonction de transfert dépend des parameétregjuel la transconductanGg et la valeur
des condensateu@ etCg. Elle est donnée par la formule suivante :

Ga
H (S) — \\//out((s)) - CAi CBI 5 (53)
in\S 82 + Gm S+ Gm
Cgi  CaiCpi

Pour une valeur de transconductaizeégale a S et une pulsation de coupuig €égale
a 35.814210° rad.s', les valeurs des condensateurs calculées pouruehbiguad sont
résumeées dans le Tableau 5.3. Il est importantir ue ces valeurs sont faibles et doivent

donc tenir compte des capacités d’entrée et deestuttransconducteur pour une meilleure
précision.

oy (rad.s) Q 2 G (fF) 2 G (fF)
Biquad 1 35.814x10° 1.9320 173 647
Biquad 2 35.814x10° 0.7071 473 236
Biquad 3 35.814x10° 0.5176 647 173

Tableau 5. 3. Parametres du filtre GmC Butterwgéisse bas d’ordre 6

Le filtre GmC présente une trés basse consommatidérieure a 150W. Elle est
optimisée pour ne consommer gue la puissance rad@fEKPT03] dans le but de fournir un
rapport signal sur bruit supérieur @NRspec=30dBune plage de dynamique utilisable
UDR=40 et une tension de sortie d’amplitude maximalg,.=0.141 V. Le gain et
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'impédance de sortie élevée de I'amplificateur ransconductance ont pour effet de
minimiser les erreurs sur la réponse fréquentohlidiltre. La réponse en fréquence et le taux
de distorsion harmonique (THD) du filtre ont éténsliés, offrant des performances tres
intéressantes et représentées respectivement lpigule 5.14 (a) et la Figure 5.14 (b).

40

O -
] 50
. -50 . .
m ] o 60
AN AN
c 100— a _70_,
®© ] I _80
O 150 = .
] _90i
-200 [ | 00—
1E5 1E6 1E7 1E8 0.00 0.05 010 0.15 020 0.25 0.30 0.35 0.40
Fréquence (Hz) Amplitude du signal d’entrée (V)
(a) (b)

Figure 5. 14. Performance du filtre (a) réponsef@guence, (b) taux de distorsion

harmonique

La fonction de transfert est obtenue avec seulerBe2dB d’erreur sur le gain et la
fréequence de coupure est mesurée a 5.7 MHz. Le @Hbiltre est de -60 dB pour une
tension d’entrée différentielle de 0.2 V créte ater Nous avons résume les caractéristiques
du filtre dans le Tableau 5.4.

Gain -0.2 dB
Fréquence de coupure 5.7 MHz
Linéarité en entrée / THD >200 mV /-60 dB a200mV
NF 30 dB
Consommation 150w

Tableau 5. 4. Caractéristiques du filtre passe Batterworth d’ordre 6

5.2.2.3Linéarité et sensibilité

Suite a la conception du module de changementédgiénce, nous avons évalué la plage
de dynamique de notre dispositif qui doit étre oome au cahier de charge que l'on s’est
fixé. Pour se faire, commencons par évaluer I'implada conversion AM/AM et AM/PM sur
notre dispositif afin de déterminer leackoff requis. Les courbes de la Figure 5.15
représentent la conversion AM/AM et AM/PM du disibs
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Figure 5. 15. Conversion AM/AM et AM/PM

Pour minimiser I'erreur sur le gain (2.36) et laapl (2.38), nous allons appliquer un backoff
de 8 dB a notre dispositif dont le point de comgi@s d'ordre 1 en entrée est évalué a
-39 dBm. Quant a la sensibilité, elle est calc@gmrtir des caractéristiques du mélangeur et
du filtre. Avec une bande passante de 5.7 MHz,NIRegylobale de 22 dB calculée selon la
formule de Friss (1.5), et un rapport signal switbminimal SNR,;=12 dB, & partir des
équations (1.4) et (1.7), nous calculons une séitéide -73dBm. Nous obtenons ainsi la
plage de dynamique (DR) de 26 dB illustrée pardaré 5.16 conforme aux besoins de notre
dispositif.
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Figure 5. 16. Linéarité et plage de dynamique
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5.2.3 Atténuateur différentiel

L’atténuateur doit permettre d’adapter la puissades signaux détectés a la plage de
dynamique du module de changement de fréquencli®ippicisément celle du mélangeur.
Cette fonctionnalité est réalisée grace un divisapacitif intégré (Figure 5.17).

ClP,Att C3P,Att
o | | o
+ T T +
~
C2P,Att
IIN I IOUT
QJCZM,AH
—x
. | | 0 -
AN AN
ClM,Att C3M,Att

Figure 5. 17. Atténuateur capacitif différentiel

La valeur du condensateQGip v o1t €St faible pour assurer une bonne isolation, aoesla
valeur du condensate@sp m art €St forte et congue pour controler I'atténuati®ina valeur du
condensateurCsp v ot €St faible et égale &ipman I'expression de l'atténuation est
approximativement donnée par :

2 ClP,M ,att ~ 2 C1P,M ,att

att (5.4)

Cipmat *Copmat  Copmat

A partir de I'équation (5.4), nous concluons quevkdeur de l'atténuation peut étre
modifiée en changeant la valeur @g v as Il est intéressant de noter que I'impact de la
variation technologique sur l'atténuatidg . est limité, car elle affecterait de la méme fagon

Cipm,att €t Cop M ate

5.2.4 Réseau d’adaptation variable intégre

Une version de réseau d’adaptation variabletdasé sur un systeme de commutation de
banque de condensateurs a été réalisé et repr@seréeFigure 5.18.

- 156 -



Chapitre 5. Conception du circuit intégré en CMOB30m dans la bande ISM 2.4GHz

L1
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Figure 5. 18. Réseau d’adaptation variable a bandaeondensateurs commutés

Cette solution utilise des inductances, des coradenss et des transistors CMOS. La
variabilité des branches capacitives est baséars@ysteme de commutation de banque de
condensateurs, parfaitement adapté a la technoiogigré CMOS. Les commutateurs RF
sont réalisés a partir de transistors et préseatemtonsommation statique tres faible comme
le montre la Figure 5.19, uniquement due aux cdsrate fuite. Cette technique est
parfaitement adaptée aux applications basse conatiorm

Position ON : rds,, = dV4./dl, faible
|

100
80—

60—

40—

Id, A

04 06 08 1.0 1.2
Vds, V

Zone de polarisation

du transistor
Position OFF : rds.s = dVg/dly fort

Figure 5. 19. Point de fonctionnement des commutst& transistor

Cependant, le rendement du réseau d’adaptatiaifesté par le coefficient de qualité fini
des composants utilisés et en particulier celui defictances et des transistors de
commutation dont les résistances équivalentes repnésentées p&lon et Rorr en position
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OFF et ON respectivement. Ces derniers sont ajaimizés afin de limiter leur impact sur
les branches capacitives variables.

La modélisation en petit signal du commutateur MQfis a permis d’aboutir a des
modeles simples et représentés par la Figure 5.20.

1 L

1~ Copn=———— Corr =Cad
TN ON rd%Nngag N OFF g

~ rdsOFF
RON = I’dSON ROFF (rdsoFF ng%)z

Figure 5. 20. Modeles simplifiés petit signal duncoutateur MOS, (a) en position ON, (b) en
position OFF

Cette démarche nous a permis de comprendre unncedmbre de phénoménes liés aux
parasites induits par les commutateurs. Lorsqueafesistor est en position ON, son modele
simplifié en petit signal est représenté par laifeéd.20 (a), avec :

1
rdsoy = W (5.5)
Hn COXT (VGS —V1y )
et,
Coa =V EC 1w, (5.6)

ou C,y représente la capacité de chevauchen@ntla capacité d’'oxyde de grillay la
largeur du canal ét la longueur du canal.

Lorsque le transistor est en position OFF (Figug9 gb)), la résistancalsy; est forte et
par conséquent la résistariRe-r est relativement faible comparée a I'impédancevaignte
de la capacitéCorr. Focalisons nous plutbt sur cette capacgr €gale aCyq dont
I'expression est donnée par :

Cga =WCy, (5.7)
En analysant les figure 5.18, 5.20 et les équatibriy, (5.6) et (5.7), il est évident qu’un

compromis entre les résistances et capacités pegatoit étre fait lors de la conception du
réseau d’adaptation. En effet, en position ON, daistanceRoy doit étre faible devant
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'impédance formé par le condensateur de la bramcmsidérée pour ne pas dégrader le
rendement du réseau d’adaptation d’'impédance @gitrle 3), alors que la valeur @gy doit
étre suffisamment forte pour étre considérée coméugtigeable. Dans ces conditions, selon
(5.5) et (5.6), il est donc préférable de fixetdagueurL du transistor faible et sa largedy
forte. Or, en position OFF, la valeur de la cagaCiprr doit étre la plus petite possible.
Cependant, pour réduire la capacitgr, il est nécessaire selon I'équation (5.7) de méediai
largeurW du transistor. La nécessité de trouver un com@orous a conduit a obtenir les
parametres du réseau d’adaptation variable ci-desso

Cli/Cc21 Cl2/C22 C13/C23 Cl4/C24
Valeur du condensateur 0.2 pF 0.4 pF 0.8 pF 1.6 pF
Dimension des W=12pum W=12pum W=12pum W=12pum
commutateurs a L=130 nm L=130 nm L=130 nm L=130 nm
transistors Gate =12 Gate=12 Gate=12 Gate=12
m=4 m=8 m=16 m=32

Tableau 5. 5. Parametres du réseau d’adaptatiomp@&dance variable

Le paramétragyate représente le nombre de doigts du transistor @joesn représente le
nombre de dispositifs en paralléle.
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5.3 Résultats de simulation

Nous allons valider a travers les simulations séaé dans cette partie un certain nombre
de propriétés abordées dans ce manuscrit. Il gsbriant de vérifier par exemple que les
signaux récupéres a la sortie du module de changaheefréquence ne sont pas trop affectés
par les erreurs d’amplitude et de phase. Nous slédmsi mesurer l'intégralité des données,
comparer I'impédance extraite a la valeur réellenpeésentée, et simuler le coefficient de
réflexion obtenu apres calibration.

5.3.1 Intégrité des données

Il a été démontré dans le chapitre 2 que les sigaatnaiter peuvent étre soumis a de la
conversion d'amplitude et de phase pouvant affeteerésultat final. Parce que des
précautions ont été prises pour éviter ces erré@ss;ourbes représentées par la Figure 5.21
montrent que les informations relatives aux amgéti et phases des signaux sont bien
conservées apres le processus de changement derfeéqg

Signaux détectés (V)
o
T

04— '
] vz (1)
-06 T | T | T | T | T | T ‘ T | T | T
u] 100 200 200 400 500 600 FOO 200 900
Temps (ps)

(a)

-40 LI e e B
8] 100 200 300 400 500 G600

Signaux aprées changement
de fréquence (V)

Temps (ns)

(b)

Figure 5. 21. Signaux détectés (a) a I'entrée daummde détection, (b) a la sortie du module
de changement de fréquence
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Ces signaux sont analysés par le processeur ré&alise ADS Ptolemy conformément au
modele représenté par la Figure 2.16. Les calalbifis aux amplitudes et phases des
signaux a la sortie du module de changement dedrag sont comparés a ceux des signaux
d’origine situés au niveau du module de détecttoe@sumé dans le Tableau 5.6.

VYA Vi gl Vo e erreur
Module 0.6693 0.6695 y=1.0003
phase (deg 29.1246 -29.1249 Ix] = 0.0003

Tableau 5. 6. Evaluation de I'erreur sur 'amplite@t sur la phase avant et apres la
procédure de changement de fréquence

Comme le montre les résultats du tableau 5.6,rkesis sont trés faibles. Il est cependant
important de noter que la précision des calculdiest sir dépendante du format de donnée
utilisé par le processeur (par exemple codé suts®h 16 bits). Un simulateur 16 bits réalisé
en langage C a été testé et nous a permis d’obtesr résultats avec une précision
intéressante et une erreur inférieure a 1%.

5.3.2 Reésultat de calcul de 'impédance d’antenne

Les résultats issus du Tableau 5.6 sont par la sxjtloités par le processeur pour extraire
les impédance&, Z,, et surtout I'impédance de l'antenne a la fréqeeduwtilisation de
2.44 GHz. Les résultats obtenus de ce calcul gsnimés par le Tableau 5.7 :

Valeur extraite Valeur exacte erreur
Z, (Q) 58.47-] 74.50
Z, (Q) 58.47-j 24.52
Zant (Q) 159.4+j 40.6 160+j 40 <5%

Tableau 5. 7. Résultats d’extraction d'impédananténne

Les impédances,; etZ, extraites a la fréquence 2.44 GHz sont égales4v5pB74,5Q et
a 58,47+ 24,522, respectivement. L'impédance d’entrée de I'anteasialors extraite a
partir de Z2, et sa valeur complexe est obtenue awe erreur inférieure a 5% sur la partie
réelle et sur la partie imaginaire.

5.3.3 Coefficient de réflexion et pertes d’insertio n

bY

La démarche conduisant a l'extraction de l'impédarde l'antenne est une étape
importante considérée maintenant comme une étapaisac Sa connaissance va nous
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permettre d’adapter I'ensemble de la téte radiofeége en réalisant une synthése du réseau
d’adaptation d'impédance d’antenne dont I'architeetest maintenant connue (Figure 5.18).
L’algorithme de conception de réseau d’adaptatiimpédance développé dans le chapitre 3
est exploité par le processeur pour calculer Idigoration optimale du réseau d’adaptation
d'impédance variable. Cette nouvelle configuratest ensuite appliqué au dispositif afin
d’optimiser l'efficacité énergétique de la téte icdlequence. Deux simulations ont ainsi été
réalisees :
- L’une utilisant un réseau d’adaptation parfait saee ;
- La seconde utilise des composant de la technolo§®©S 0,13m avec des
inductances a coefficient de qualité limité (enmif®) et des transistors resumeés
dans le Tableau 5.4.

51
10— -
20— _
-25—

-30 I I O B O
1.0 1.5 20 25 3.0 35 4.0

o

a

(gp) uomesul,p seped

Coefficient de réflexion (dB)
!

—
(93]

Fréquence (GHz)
(a)

— s
X

Coefficient de réflexion (dB)
|
I
(gp) uomasul,p seped

_15 Illllllll‘\\IIlIIIIl\IIIlIIII_14
1.0 1.5 2.0 25 3.0 35 4.0

Fréquence (GHz)
(b)

Figure 5. 22. Simulation du coefficient de réflexat des pertes d’insertion, (a) réseau idéal
sans perte, (b) réseau utilisant des éléments tepet a base de commutation de banque de
condensateurs
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Les courbes de la Figure 5.22 illustre un systearéapjement adapté a la fréquence de
fonctionnement centrée autour de 2,44 GHz. Compané@ réseau d’adaptation idéal sans
perte (Figure 2.22 (a)) avec une perte d’insertioiie et un coefficient de réflexion de
-27 dB, notre systéme utilisant des éléments &pettdes commutateurs a transistor (Figure
2.2 (b)) présente 2 dB de pertes d’insertion etagfficient de réflexion de -14 dB. Comme
démontré dans le chapitre 3, ces résultats étaitartdus, car il est maintenant évident que les
facteurs de qualité limités des composants assoeids résistances parasites des
commutateurs a base de transistor dégradent lemerd optimal de notre systéme.

5.3.4 Evaluation de la consommation

Nous savons que résoudre le probleme lié a la dptattbn d'impédance de facon directe
contribue fortement a réduire la consommation dspasitif. Les blocs du front-end
radiofréquence ont tous été congus utilisant lartelogie CMOS 130nm. La consommation
de chaque bloc radiofréquence a été quantifiée Bsn$ableaux 5.1, 5.2 et 5.4. Le temps
nécessaire a la calibration a été également meselodh que l'on utilise une méthode
asynchrone (réalisée sous ADS Ptolemy et estimeéidsnde 3ns selon la Figure 2.18) ou une
méthode synchrone utilisant un microcontroleuriséat 40MIPS qui nécessite un temps de
calibration avoisinant les 0.9ms. Grace a ces ds)nm®us avons estimé la consommation du
processus de calibration de notre ATU dans le Babe8.

Asynchrone Microcontrbleur
(ADS Ptolemy) (ADUC 7026)
Temps de calibration 3ns 0.9ms
Consommation PA 2.93 mW 2.93 mW
Consommation 1.3 mwW 1.3 mwW
mélangeur + filter
Consommation de 'ATU <13 pW <3.9pW

Tableau 5. 8. Estimation de la consommation dutfesd de notre ATU

Nous obtenons ainsi des consommations qui sonefilklles sont inférieures a 13pW
pour un temps de calibration de 3ns lorsque qupréeesseur est développé sous ADS
Ptolemy et procede de facon asynchrone. Le tempeseaire a la calibration est supérieur et
mesuré a 0.9ms lorsqu’un microcontréleur fonctionirza40 MIPS est utilisé. Dans ce cas, la
consommation du processus de calibration est estémine valeur inférieure a p\.
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5.4 Reésultats expérimentaux

Avant la réalisation du circuit complet vectorieladaptation d’impédance, il a été
nécessaire de résoudre un certain nombre de preblemncontrés lors du test du
démonstrateur discret. Nous avons donc décidéalseg un premier circuit sur silicium en
single-ended, qui comprend le circuit de détecebrle réseau d’adaptation d’'impédance
variable comme Tl'illustre la Figure 5.23.

Circuit silicium réalisé

I |
Source RF ! . ' Antenne
|:L; Module de N g Zesetatl{ |
| détection [——/] ©adaptation )
! variable |
I |
e | ST § S
Module de .
changement [ ) Unité de

. — contréle
de fréquence

Figure 5. 23. Représentation du circuit intégréligadans le systeme

Ce circuit doit permettre de valider que I'impaetsdignes en intégré est réduit ; il doit
aussi servir de support de base pour permettradiééet le développement logiciel d’'un
algorithme de calcul qui sera utilisé pour corrijenpact de la variation technologique. En
effet, contrairement aux composants passifs CMBb gl possible de trouver des composants
avec une tolérance de +/- 1% sur la valeur du ceamo en circuit intégré les imprécisions
sur la valeur des inductances et surtout des caatkeurs MIMs (tolérance +/- 15%) sont loin
d’étre négligeables.

En effet, a partir des équations (2.43) et (2.48)s pouvons écrire que la partie réelle et
la partie imaginaire de I'impédangZe sont données par :

ReZ,) = A (5.8)
Rcdetw\/l'*' tanz(— lsz

et,
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A x tar(a - ﬂj
Im(z,) = 2 (5.9)
RCﬁeta)\/1+ tanz[a - ;Tj

De méme, a partir des équations (2.46) et (2.47altie réelle et la partie imaginaire de
'impédanceZ, sont données par :

RZ,) = & (5.10)
RCdetw\/l'*' tanz(a ~0- 727j

et,

|m(22)= AZXtar(a—J—;Tj

Rcdetw\/l'*' tanz(a -0~ ;Tj

(5.11)

Selon les équations (5.8), (5.9), (5.10) et (5.1 imprécision sur la valeur de la
capacité de détectidbye entrainerait une erreur sur le calcul des impésncet Z, et par
conséquent sur la valeur de 'impédance d’anteBneeffet, une imprécision de 10% sur la
valeur deCgye: engendre une erreur de 10% sur la partie réella partie imaginaire des
impédanceg; etZ,. Pour un design robuste, il serait important desttgpper un algorithme
qui calcule I'imprécision sur la valeur des pasfs particulier les condensateurs MIMS. I
est cependant intéressant de noter que grace aaddgrale fabrication des condensateurs
intégres MIMs, la méme imprécision affecterait toles condensateurs correctement
dessinés, ce qui doit faciliter nos études futures.
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La photographie du circuit intégré ainsi réalisereprésentée par la Figure 5.24.

Sortie détection

0.948 mm
< — >
N
Commande DC
des
commutateurs 3
transistor
0.918 mm
WV
/
Condensateur de
détection

Entrée connectée a la source Sortie connectéelrige

Figure 5. 24. Photographie du circuit intégrantdatection et le réseau d’adaptation
variable

Des premiéres mesures sous pointe ont été réafigédss circuit intégré pour permettre de
vérifier son bon fonctionnement et de comparer ressures obtenues aux résultats de
simulation. La Figure 5.25 présente des résultatmesure et de simulation réalisés avec des
configurations de réseau particulieres.
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Port 3 Port 4
Pomtes
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Figure 5. 25. Configuration du banc de mesure gmiste du circuit
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Figure 5. 26. Mesure et simulation des parametrels S22 et S21 du circuit
(a) configuration 000 000 (b) configuration 111 111
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Le banc de test sous pointes de la Figure 2.5 aéétésé pour mesurer le circuit. Ces
mesures sont ensuite exploitées sous ADS et corgat résultats de simulation. La Figure
5.26 représente les mesures et simulations réslisésque tous les commutateurs sont en
position OFF (a) et en position ON (b). Pour leaxdeonfigurations, nous avons mesuré les
coefficients de réflexion S11 et S22, et le coédfit de transmission S21. Les mesures sont
obtenues avec une erreur réduite, comparées aultatésde simulation, ce qui atteste de la
bonne fonctionnalité du circuit silicium.

Pour une configuration du réseau d’adaptation dédamce initiale donnée (cf. Tableau
5.10), nous avons placé a sa sortie une chaggégale a 70+j4@. Les courbes de la Figure
2.27 illustrent les tensiong(t) etv,(t) qui ont ensuite été détectées au niveau des deitd.

1.0
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QL ]
(&]
QJ ]
@© 00
-c —
X - Vo(t)
© |
|y
=y g
n 05—

_10 II\\‘II\\‘I\II‘\\II|\I\Il\l\\lll\lll\l\‘l\l\

0 100 200 300 400 500 600 700 800 900

time, psec
Figure 5. 27. Tensiong ) et »(t) au niveau des ports 3 et 4
L’exploitation de ces courbes selon le chapitrai2rdanuscrit a permis d’extraire la valeur

de I'impédance Zpuis celle de la charge avec une erreur faiblériefire a 5% comme le
résume le Tableau 5.9.

Valeur mesurée Valeur exacte Erreur
Z; (Q) 27.26-) 34.82
Zant (Q) 68.61+j 39.32 70+j 40 < 5%

Tableau 5.9. Résultats d’extraction d'impédancentBane bases sur les mesures
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Suite a cette mesure de I'impédance de charge, aeoiss poursuivi la procédure de
calibration qui consiste a calculer la configuratioptimale du réseau d’adaptation
d'impédance. Cette configuration optimale du résdadaptation est synthétisée par le

Tableau 5.10.

Ctrl10 Ctrl11 Ctrl12 Ctrl20 Ctrl21 Ctrl22
Réseau initial ON ON OFF OFF OFF ON
Réseau optimal ON OFF OFF ON ON ON

Tableau 5.10. Configuration du réseau avant et smadibration

Afin de valider la bonne adaptation, nous avonssai@cé sur la Figure 5.28 le coefficient
de réflexion S11 et le coefficient de transmisss@1 avant et apres la calibration.
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Figure 5. 28. Coefficient de réflexion S11 et Goigfiit de transmission S21 (a) avant la
calibration et (b) aprés la calibration
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Il apparait une nette amélioration du coefficierd céflexion et du coefficient de
transmission. En effet, avant la calibration d’ida@ce, le coefficient de réflexion S11 était
d’environ de seulement -3dB a la fréquence 2.4Gdiare lillustre la Figure 2.28 (a). Suite
a la calibration vectorielle, nous obtenons un ficeht de réflexion S11 qui avoisine les -
16dB a la fréquence égale a 2.4 GHz. Une seulatiér a suffit pour optimiser notre
dispositif. Il est a noter que le réseau d’adaptatptimal du systéme présente des pertes
d’insertion égales a 1.3dB. Comme nous l'avons a#réodans le chapitre 3, ces pertes
s’expliquent par I'utilisation d’éléments a coeféint de qualité fini, qui associés aux facteurs
de qualité nodaux du réseau d’adaptation, somtr@gihe des pertes d’'insertion mesurées.

Pour clore ce chapitre, la Figure 5.29 résumerbgstix a mener sur le silicium avant le
layout du circuit complet et la fabrication de ssiticium. Une partie des travaux est
maitrisée, il reste cependant une étude a mende séveloppement d’'un algorithme de prise
en compte de la variation technologique des comyssair le calcul. Le développement d’'un
tel algorithme doit permettre d’améliorer encorepl&cision de calcul de I'impédance de
I'antenne.

Algorithme de calcul de la .
. . Travaux a
variation technologique
mener
sur les composants
Détection des signaux au Maitrisé
niveau des ports 3 et 4
Extraction impédance N
) Maitrisé
d’antenne ou de charge
Synthése de réseau Maitrisé
d’adaptation d’impédance

Figure 5. 29. Résumé des travaux a mener suritausil
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5.5 Conclusion

Nous avons ainsi congu I'ensemble du circuit frentt du systeme utilisant la technologie
CMOS 0,13um fournie par STMicroelectronics. La apton inclut des blocs clés des
applications radiofréquences, tels qu’'un amplicatde puissance délivrant une puissance de
sortie de 0dBm, un mélangeur et un filtre GmC d'eré tres basse consommation.

Suite a la conception de I'ensemble du systemesifealations réalisées nous ont délivré
des résultats satisfaisants conformes a nos afeotgnme par exemple I'extraction de
l'impédance d’antenne avec une erreur inférieuts¥@ Apres le processus de calibration
automatique, des coefficients de réflexion infériau25 et -14 dB, et des pertes d’'insertion
de 0dB et 2dB ont ainsi été simulés, utilisantéseau sans perte et un réseau a perte réalisé a
partir des composants du design kit, respectivenemntconsommation de notre dispositif
pour calibrer de fagcon optimale le réseau d’adaptad’impédance variable est faible. Elle
est estimée a une valeur inférieure a 13pW et j@V83.Brsque qu’un processeur asynchrone
et processeur synchrone fonctionnant a 40 MIPSregpectivement utilisés.

Avant la fabrication du systeme complet vectorigioanatique d’adaptation d'impédance,
nous avons réalisé un premier circuit silicium imédiaire pour permettre de comprendre
certains phénomeénes et d'y apporter des solutiGespremier circuit silicium a aussi été
réalisé intégrant une partie clé du dispositif aogale module de détection et le réseau
d’adaptation variable basé sur un systéme de coatibatde condensateurs. Les premieres
mesures obtenues sont tres satisfaisantes, masawons démontré qu'’il serait intéressant de
développer un algorithme qui calculerait 'impaa h variation technologique sur notre
dispositif afin d’en tenir compte dans le calcul lilmpédance d’antenne et la synthese du
réseau d’adaptation.
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Les applications des implants cardiagues conndissee révolution importante avec
l'intégration prochaine d’'une téte radiofrequencd’iatérieur de l'implant, capable de
communiquer avec une station de base. Ce challentp@ologique ouvre une ere nouvelle
permettant la télésurveillance médicale du pattyguis son domicile. Cependant, il a été
prouvé gu’'une fois implanté dans le corps humais,dropriétés diélectriques et I'épaisseur
des tissus vont contribuer a modifier I'impédaneel’dntenne et générer ainsi des pertes de
désadaptation d’impédance qui vont dégrader lsdiaradiofréquence.

La puissance consommée par la téte radiofréquesidaible pour garantir une durée de
vie maximale a la batterie. Cette contrainte nolmige a concevoir des dispositifs
radiofréquences de courtes portées dont la dis@@mo®mmunication est estimée a environ 3
metres pour une téte radiofréequence fonctionnamis da bande ISM 2.4 GHz. Par
conséquent, les phénomeéenes de désadaptation damgedsont critiques dans les
applications des implants cardiaques, car ils psiue@entribuer a rendre le systeme défaillant
lorsque les pertes sont trop fortes. Des solutexistent pour faire face a ces pertes de
désadaptation, mais ne sont pas adaptées a nqdlieadipn car elles présentent une
consommation importante et sont difficilement iméddes. Nous avons ainsi proposé dans ce
manuscrit un nouveau concept permettant une adaptatectorielle automatique de
'impédance de I'antenne a I'impédance optimaldrdat-end radiofréquence.

L’adaptation vectorielle automatique d'impédance qous proposons est rapide, précise,
peu gourmande en consommation et présente la piésibiétre entierement intégrable.
Cette méthode consiste a insérer un dipdle de tiitezntre I'amplificateur de puissance et le
réseau d’adaptation variable. L’analyse vectorige informations en tension présentent aux
bornes de ce dipdle permet de calculer les impésdaacses bornes et par la suite de calculer
'impédance de I'antenne. Connaissant ainsi I'ingréxe de I'antenne, nous avons démontré
gu'il est possible de I'adapter a 'impédance ojpiiendu front-end radiofréquence de facon
directe.

Une architecture a ainsi été proposée et étudiés.ihformations détectées aux bornes
d’'un condensateur de détection, dont la valeuclesisie judicieusement, sont transposées a
une fréquence intermédiaire a la sortie d’'un modelehangement de fréquence, puis traitées
par un processeur. Une analyse détaillée de aeftéecture a permis de mettre en évidence
que des études de bruit, de sensibilité, de litdaant importantes pour garantir une plage de
dynamique suffisante au systéme capable de counérplage de variation d'impédance de
I'antenne

L’architecture du processeur a été présentée péataillde dans ce manuscrit. Ce
processeur exploite les signaux détectés en amalgsabord leur amplitude et leur phase
pour ensuite calculer I'impédance qui se trouveasrmont ou en aval du condensateur de
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détection. L'utilisation de la technique de « debedding » permettrait alors de remonter
jusqu’a I'nmpédance de I'antenne. Une synthéseésdeau d’'adaptation a ensuite été étudiée
afin de permettre d’adapter 'impédance de I'angean front-end radiofréquence de facon
simple.

La synthese du réseau d’adaptation passe bas exrploite une méthode d’analyse
nouvelle de I'abaque de Smith. Cette méthode a igediaboutir a des calculs de la
configuration optimale du réseau d’adaptation déagnce utilisant des formules analytiques
d’'une complexité réduite. En réduisant la comptexides calculs, nous réduisons
automatiquement le temps utilisé par le procespewr I'exécution de l'algorithme de
calibration du réseau, mais aussi la taille mématite pour son implémentation physique.

L’étude de lefficacité des réseaux d'adaptatiorégalement été réalisée pour mieux
comprendre les pertes d’insertion. Il a été miséeidence que le rendement d'un réseau
d’adaptation ne dépendait pas seulement du facteujualité fini des composants passifs
utilisés, mais aussi des facteurs de qualité noddwxréseau lui-méme. En présence
d’éléments a pertes, un réseau sélectif a forefmatle qualité engendrerait plus de pertes
d’insertion et donc un rendement plus faible quéseau peu sélectif. Ainsi, pour optimiser
le rendement du réseau, il est possible de s’@liesdrs des composants offrant un coefficient
de qualité meilleur, mais aussi de concevoir ureag@sd’adaptation moins sélectif qui
posséderait des facteurs de qualité nodaux faibles.

L’étude théorique de notre architecture d’adaptatiectorielle automatique d’impédance
d’antenne a été suivie d’'une étude systeme réatisae ADS, puis de la réalisation d’'un
démonstrateur fonctionnant dans la bande de fréguenédicale MICS 402-405 MHz.
L’'unité de contrdle a été réalisée utilisant le nméontréleur ADUC 7026 de chez Analog
Devices. Un banc expérimental, qui comprend I'amede I'implant cardiaque implantée
dans un milieu humain homogéne et connectée aurtsrateur piloté par le microcontréleur
a finalement été testé. La calibration du réseadaptation a permis d’obtenir un coefficient
de réflexion de -30dB a 403 MHz avec un temps dibradion inférieur a 0.9ms et une
consommation bien inférieure a I'état de I'art. t€Ea€alisation a permis de valider dans un
environnement de travail réel le concept vectatiatiaptation d’impédance proposé.

Le concept validé, nous nous sommes alors oriegr® & conception au niveau transistor
de notre architecture d’adaptation vectorielle matique d’'impédance fonctionnant dans la
bande de fréequence ISM 2.4 GHz en utilisant larteldgie CMOS 0.18m et en prenant soin
de satisfaire aux contraintes de faible consommadiges aux implants cardiaques.

Les résultats de simulation ont montré que 'immédade I'antenne est calculée avec une
erreur inférieure a 5%. Nous avons simulé un coiefit de réflexion égal a -14dB, des pertes
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d’insertion de 2dB en présence d’éléments a parbsgue les inductances CMOS intégrées
a faible coefficient de qualité. Nous obtenons norsommation faible estimée a 13pW en
présence d’'un processeur asynchrone développéAd8sPtolemy et une consommation
estimée a 39, lorsque l'algorithme de calibration est dévelémur un microcontrdleur
fonctionnant & 40 MIPS.

Un circuit intégré qui comprend le module de dévecet le réseau d’adaptation variable a
été réalisé sur silicium. Les premiéres mesuresnamitré que I'impédance de I'antenne a été
extraite avec une bonne précision mais qu'il sénéfressant de développer un algorithme de
calcul de la variation technologique qui affecteraseau d’adaptation variable intégré et de
les prendre en compte dans nos calculs pour uttaémeilleur. Nous parvenons finalement
a calibrer le systeme de facon directe aboutissamt coefficient de réflexion S11 atteignant
les -16dB et un coefficient de transmission S21 @da3dB en présence d’éléments a perte.

Outre le développement d'un algorithme de calcullalevariation technologique, les
perspectives de recherche liees a ce travail somibreuses. Premiérement, il serait
intéressant d’améliorer la qualité et la variabilites passifs intégrés qui constitue un frein
important a la recherche d’'un rendement fort deaésl’adaptation. Les travaux de recherche
actuels sont orientés dans ce sens, avec le d@esigmt des passifs IPAD ou celui des
inductances variables a base de MEMS ; ce qui masse envisager une améelioration
importante du rendement maximal des tétes radioééces du futur.

Deuxiémement, le concept que nous avons proposépaghitement adapté aux
architectures radiofréquences du futur. Il seraisiantéressant de s'intéresser de plus pres a
son intégration dans les architectures radiofrégeemrexistantes. Une premiere solution est
ainsi proposée par la Figure 6.1.
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Figure 6. 1. Exemple d’intégration du systéme wiggitd’adaptation automatique
d'impédance dans une architecture radiofréquence

bY

Contrairement a I'état de l'art, qui nécessite digj de nombreux modules pour la
réalisation de leur systeme d’adaptation automatdjimpédance, la Figure 6.1 illustre que le
nombre d’éléments a apporter a notre architecttilisamt le concept vectoriel d’adaptation
automatique d'impédance est limité. Outre les n@sebadaptation variable, il faut ajouter a
une architecture radiofréquence classique seulelegmondensateurs de détectiqp; €t un
atténuateur. Une des particularités importantda delution proposée est que la connaissance
de l'impédance de l'antenne va permettre non seamérde calibrer la chaine d’émission,
mais aussi la chaine de réception en utilisanesseiht un processus de calibration.

Nous proposons aussi une deuxiéme architectunadéeétreprésentée par la Figure 6.2 qui
propose l'intégration de notre travail dans undigecture radiofréquence du futur capable de
couvrir plusieurs bandes de fréquence comme dacadedes applications liees a la radio
logicielle ou a la radio cognitive.
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Figure 6. 2. Architecture du systéme vectoriel djgtdtion automatique d’impédance dans
une téte radiofréquence multi bandes

Les deux architectures présentées en Figure @R ahontrent ainsi que le travail réalisé
et présenté dans ce manuscrit n'est pas seulemplitable aux applications des implants
meédicaux, mais constitue également une solutiodréssante pour tous les systemes
radiofréquences existants, dans le but d’optimiser efficacité énergétique pour aboutir a
des dispositifs a fort rendement.
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Annexe 1 : Modélisation du tissu humain

Cette annexe illustre les modéles humains dévetoppé le LETI en collaboration avec
ELA Medical et qui ont été utilisés pour la caraistdtion de I'impédance de I'antenne dans
les bandes MICS et ISM 2.4 GHz.

A. Modéele homogéne

%-m
A - S
Milieu a pertt

1lcm

(a) (b)
Figure A.1.1 : Modele humain homogeéne, (a) élecarpnétique, (b) expérimental

B. Modele hétérogene

Peat ———>
Graisss ———> llcm

Muscle —>

Figure A.1.2 : Modéle électromagnétique du milieunain hétérogéne

C. Modéle humain + main

Figure A.1.3 : Modele expérimental humain + main
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Annexe 2 : Le logiciel Kielwvision

Le logiciel Kiel pvision est un environnement de développement eétdegage qui nous
permet de créer et de tester rapidement des appiiseembarquées sur les microcontroleurs
ARM?7 en particulier. Une illustration de cette ifitee de développement est représentée par
la Figure A.2.1.

[ k2 prisenmain - pvision3 - [CKeil ARM GNU\Evamples\ ADIdemo’ pat.c] =0l =
[E1Ele it bisw Project Debug Flgsh Pegpherals Tools S¥CS5 Window Help =18}
AEHE v eR(ne|E=s s anm 0 SaM
=3 8lq @ g W7 g
& (B B |9 s Target T EE g
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51 Source Group L 153; ‘P #% Datéct phase igterrupticn X7/
i @ startup s o e T
= [#] pote 155 void IRQ Hamdler (void)  dirg
L[] sduc7oze h 156 //void My IRQ Funstion ()
] iroh 1571
[ tmerH 158 if {{IRQSTA & PLAL IRCO BIT) == 0x00080000) // PLATROO
] dach 159 i
] uart.h 160 TL1CON = Dx3zi180; A7 oatart Timerl., captuie PLATROI
oh 181 IRQCLE = OxB0000; / ablz PLA TROQ
182 IRQEN = Dx00100000; /¢ smapls PLA IR0
. gpioh 163 /# PLAELMB=0x003E
- [ Flash.h 164 3 J
] pamh 155 if {{IRQSTA & PLAL IRQL BIT) == 0x00100000) // PLATROL
166 i
167 signal_shift = T1CAP;
168 IRQCLE = 0x00100000; /¢ disable PLA TROL
189 TALD = 0x00; Lok
17 TICON = OxCO;
171 TICON = 0
172 S PTALTR=0%35 »
173 GPOCON=0x01001000;
174 i
175 return ;
176
7 -
[« | >
E|W (%= | pote [B) RAH (B TIMERH|E UARTH (B 12CH (B PLAH | GRIOH |2 FLASHHIE) PwhH |
*|Build target 'Target 1' j
assenhl ing startup:s...
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Program Size: data=4388 const=24 code=860
3 creating hex file from "prisenmain"...
2| "prisemmain’ - 0 Error(s). 0 Warning(s).
=
Sy :
AR, Buita A Coiminand J Find in Filss /. [N |>
DI Interface Driver I [Litancito o [ R

Figure A.2.1. Outil de développement Kiel

Il combine tous les aspects de développement dojetdogiciel et permet I'édition de code
source en C ou en assembleur, I'organisation ge$éion de projet, le débogage, la
simulation. Cet outil a été choisi car il présdideantage important de nous permettre de
valider I'unité de contréle de notre systeme eneimps réduit.
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Glossaire

ADC : Analog to Digital Converter.

ATU : Antenna-impedance Tuning Unit.

BER : Bit Error Rate, ou taux d’erreur binaire. &'de nombre de bits recus erronés par
rapport au nombre de bits transmis.

CMFB : Common Mode FeedBack, ou encore contre idraeh mode commun.

CMOS : Complementary Metal-Oxide-Semiconductorstigne technique de fabrication de
composant électrique faible consommation.

DAC : Digital to Analog Converter ou plus simplemeonnvertisseur analogique numeérique.
DR : Dynamic Range ou plus simplement plage de mhymae.

EIRP : Equivalent Isotropically Radiated Power aispance isotrope rayonnée equivalente.
ETSI : European Telecommunications Standards lrestiu Institut Européen des normes de
télécommunications. Il s’agit d’'une organisatiomlépendante et a but non lucratif dont la
mission est de définir des normes de téléecommuaitat

FCC : Federal Communications Commission ou ComuorisEédérale des Communications,
est une agence indépendante du gouvernement désUgia chargée de réguler les
télécommunications.

IF : Intermediate Frequency ou fréquence intermeésdia

ISM : Industriel Scientifique et Médical, sont dbandes de fréequences qui ne sont pas
soumises a des reglementations nationales et quepeétre utilisées librement.

LNA : Low Noise Amplifier ou amplificateur faiblerbit.

MICS : Medical Implant Communication Service, ihgit de bandes de fréquence allouées
aux applications médicales.

OL : Oscillateur local. Signal de référence mongfieénce de grande pureté.
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Glossaire

OTA : Operational Transconductance Amplifier, c’esh amplificateur différentiel de
courant.

PA : Power Amplifier ou amplificateur de puissance.

RF : Radio Fréquence. Utilise les ondes hertziepoas la diffusion d’'un programme.

RSSI : Received Signal Strength Indicator, il ajun circuit qui indique la puissance du
signal entrant.

SNR : Signal to Noise Ratio, il s’agit de la diféce en décibels entre le signal et le bruit
d’un dispositif.

THD : Total Harmonic Distorsion ou Distorsion hamgue totale. Il s’agit de la mesure de
la somme des harmoniques apportés par la distorsamportée a I'amplitude du signal,
généralement exprimée en %.
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Résumé

L'impédance d'entrée d'une antenne miniature edenfient affectée par des facteurs
environnementaux a l'origine de pertes de puissagthgsant I'efficacité énergétique des tétes
radiofréquences dans les applications RF, en péeicdans la télémétrie des implants
cardiaques. Le but de mes études est de dévelopmgeunité de calibration d'impédance
d'antenne tres faible consommation capable d'adaptte variation de I'impédance d'entrée
de l'antenne a l'impédance de la source radiofréspud.a premiere partie de mon étude est
axée sur la conception au niveau systeme d'unecmppmouvelle de calibration vectorielle
automatique du systéme. Un réseau d'adaptatiomatitpue d'impédance sans coupleur et
fonctionnant de facon directe est étudié et peudtogitimiser la taille du dispositif, la vitesse
de l'adaptation, la consommation d'énergie et é&gBopnances globales. Deuxiemement, une
nouvelle méthode de synthése du réseau d'adaptetigable est proposée pour réduire
fortement la complexité globale de I'algorithmeddjatation. La troisieme partie de mon étude
est axée sur la fabrication d'un démonstrateuritigkfionctionnant dans la bande médicale
MICS afin de valider le concept auto adaptatif gédance. Un banc expérimental qui
comprend une antenne immergée dans son milieu ctagmau démonstrateur piloté par un
microcontréleur a été mis en place et a permiseitalre un coefficient de réflexion jusqu'a -
30dB avec un temps de calibration inférieur & limasderniére partie de mon travail consiste
a concevoir le circuit d'adaptation automatiquempé&dance d'antenne tres faible
consommation fonctionnant dans la bande ISM 2.4@Haitilisant la technologie CMOS
0.13um.

Mots clés. Réseau d’adaptation d'impédance, Calibratiomt@iane, Implant cardiaque,
Télémétrie médicale, Faible consommation, Optirosade I'efficacité énergétique.

Abstract

Antenna input impedance is highly affected by emvinental factors increasing the losses or
reducing the power efficiency of the radiofrequetreynsceiver in many RF applications such
as in implantable pacemaker device telemetry. Turpgse of my study is to develop a low
power fully integrated antenna-impedance tuning tonimatch any variation of the antenna
impedance to the source. The first part of my sigdpcused on the system-level design of a
new approach to automatically match the system.oliplerless single step automatic
matching network is investigated to optimize the size, the speed, the power consumption
and the overall performance. Second, a new metbodyhthesizing an automatic matching
network is developed reducing strongly the overathplexity of the matching algorithm. The
third part of my study is focused on the fabricataf a hybrid demonstrator operating at the
Medical Implantable Communication Service (MICS®)duency band to validate the concept.
An experimental set-up including the antenna tuning, a microcontroller and a pacemaker
antenna connected to the demonstrator was donevauhia reflection coefficient up to -
30dB, an overall tuning time less than 1ms. The past of my work is to design the entire
automatic matching network circuit in 0.13um CMO&hnology including a front-end
transceiver designed under ultra low power condgaand operating at 2.4GHz ISM
frequency band. The additional items overall pows@nsumption is less than 1.5mW under
1.2V supply voltage.

Keywords Impedance matching network, Antenna tuning utmplantable pacemaker,
Medical telemetry, Low power consumption, Powercghcy optimisation.



