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INTRODUCTION GENERALE 

Dans un environnement d’intelligence ambiante le déploiement de réseaux de capteurs 

communicants constitue un défi majeur. Ces capteurs dans la majorité des cas devront être 

autonomes et la gestion de l’énergie revêtira alors une importance capitale. Cette thèse 

s’inscrit dans le cadre du projet IRCICA « réseaux de capteurs » développé en étroite 

collaboration entre le LIFL et l’IEMN. La gestion optimale de l’énergie nécessite une double 

approche : 

Optimiser les algorithmes de routage pour minimiser la consommation énergétique 

(LIFL) 

Concevoir des modules radio millimétriques à consommation minimale (IEMN) 

Ce sujet concerne le dernier point mais l’architecture radio devra être développée en 

étroite synergie avec les architectures logicielles pour optimiser le bilan de liaison en terme 

d’énergie/bit et de qualité de liaison 

Les nœuds de réseaux de capteurs sont souvent déployés dans un environnement 

physique dur, fonctionnent sur batterie et certains réseaux sont constitués de centaines voire 

de milliers de nœuds de réseaux de capteurs. Ces grands réseaux distribués physiquement 

accroissent la difficulté de changer les piles et il est presque impossible de recharger les 

nœuds au cours des opérations. Ce problème a forcé les développeurs de tels systèmes à 

apporter des changements dans l’architecture basique des réseaux de capteurs afin de réduire 

au minimum la consommation d'énergie pour augmenter la durée de vie d’un point de vue de 

la couche physique et de la couche MAC. 

En même temps avec le développement de la technologie, le besoin de bande passante 

est insatiable. La montée à des fréquences plus élevées permet d’isoler physiquement des 

systèmes existants et de réduire la taille de l’antenne. L'exploration du spectre autour de 60 

GHz est particulièrement intéressante. En effet, la bande millimétrique autour de 60GHz 

connaît depuis plus 10 ans. Un regain d’intérêt pour les communications sans fil haut débit et 

aussi bas débit (l’application des réseaux de capteurs). Des bandes de fréquence très larges 

sont disponibles dans de nombreuses régions du monde : 



 

 

Etats-Unis : 7 GHz entre 57 et 64 GHz. Cette bande peut être utilisée pour des 

applications « mobiles » WLAN sans disposer de licence FCC. 

Japon : 7 GHz entre 59 et 66 GHz. Cette bande est prévue pour des applications sans 

fil générales avec ou sans licence. Par ailleurs, une bande ISM (applications Industrielles, 

Scientifiques et Médicales) est définie de 61 à 61,5 GHz. 

Europe : 9 GHz entre 57 et 66 GHz. l’ERO (European Radiocommunications Office) 

propose de réserver la bande [59-62] GHz pour les applications WLAN. La bande [57,2-58,2] 

GHz est également proposée pour des applications à faible puissance et courte portée. Les 

bandes [62-63] et [65-66] GHz sont quant à elles réservées pour les systèmes mobiles large 

bande « Mobile Broadband Systems, MBS ». 

Une solution émergente est la technique appelée Ultra Large Band (ULB) basée sur 

des impulsions courtes (typiquement sub-nanoseconde) conduisant à une largeur de spectre 

qui permet de s’affranchir des problèmes liés aux évanouissements sélectifs du canal. 

Cependant les pertes liées à l'absorption de la molécule d'oxygène à 60 GHz limitent la portée 

de telles liaisons à quelques dizaines de mètres. 

Les réseaux de capteurs utilisant une technologie IR-ULB sont de plus en plus 

prometteurs pour minimiser la consommation d’énergie du système de communication. Les 

avantages d'une telle technique sont une architecture simple, une robustesse aux effets de 

propagations multiples et une très bonne résolution temporelle permettant des applications à 

la localisation. 

Le projet présenté dans ce manuscrit s’adosse aux travaux développés par le Groupe, 

sur les réseaux haut débit de proximité multi supports, multimédia et sur les objets mobiles 

communicants (OMC) à 60 GHz. L’objet de notre travail était de démontrer la faisabilité d'un 

système radio Ultra Large Bande impulsionnel (IR-ULB) non cohérent transposé à 60GHz 

pour des applications réseaux de capteurs ultra faible consommation et très faible 

encombrement. Pour minimiser la consommation nous avons développé une architecture 

d’émetteur basée sur un oscillateur IR-ULB déclenché par un générateur d’impulsion sub 

nanoseconde et un amplificateur de puissance (MPA) de sortie dont les alimentations sont 
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déclenchées par un générateur d’impulsion. Cette architecture permet d’obtenir un émetteur à 

dynamique ON/OFF infini permettant de minimiser l’interférence entre multi-utilisateurs, 

d’être faible consommation, d’être peu sensible au bruit de phase de l’oscillateur et aux non 

linéarités de l’amplificateur. 

Pour la réception nous utilisons une détection non cohérente, dont la méthode de 

synchronisation est basée sur la sélection du maximum de l’énergie, ce qui permet d’obtenir 

une architecture de faible complexité et de faible consommation d’énergie.  

Plan du manuscrit 

Le chapitre 1 présente de façon générale les réseaux de capteurs, et nous y détaillons 

les différentes raisons qui ont motivées notre choix d’architecture du module radio. 

Le chapitre 2 présente l’étude système du module radio IR ULB en 

gamme millimétrique pour des applications aux réseaux de capteurs 

Le chapitre 3 illustre les différents circuits conçus, les résultats expérimentaux et 

l’implémentation sous FPGA de la synchronisation, de la détermination du seuil et de la 

démodulation des données. 
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1.1 Introduction  

Initialement mis en œuvre de manière relativement isolée, les réseaux de capteurs ont 

depuis pénétré massivement tous les domaines où l’observation du monde physique est utile, 

et sont présents dans des applications toujours plus nombreuses couvrant les secteurs de la 

santé, la domotique, les transports, la météorologie, l’environnement, l’architecture, la 

sécurité. De plus en plus sophistiqués et autonomes ces systèmes communiquent 

principalement à travers des réseaux sans fils qui en font des objets communicants. Ils doivent 

de plus s’insérer dans leur environnement en prenant en compte les contraintes 

d’encombrement et de faible consommation. Ces deux points sont fortement liés à la couche 

physique et à la couche MAC (Medium Access Control) du capteur.  

Le premier chapitre est divisé en deux grandes parties. La première partie présente la 

structure générale des réseaux de capteurs sans fil tels que: la définition des réseaux de 

capteurs, leurs domaine d'application et des caractéristiques des réseaux de capteurs. Pour les 

besoins de faible consommation, nous nous concentrons sur la couche physique, les 

différentes stratégies de modulation et de démodulation pour choisir celles qui sont les plus 

appropriées pour des réseaux de capteurs développés pour des applications domotiques.  

La seconde partie du chapitre concerne la couche MAC (Medium Access Control) 

pour les réseaux de capteurs. La conception de la couche MAC est fortement liée à la couche 

physique. Chaque couche physique définit certains paramètres tels que le débit maximal de la 

liaison, la puissance d’émission, La couche liaison a la charge d’utiliser au mieux les 

ressources qui lui sont allouées, afin de présenter à la couche supérieure un flux de données 

aussi rapide que possible et exempt d’erreurs. Nous présentons un certain nombre de 

protocoles de la couche MAC leurs caractéristiques, afin de choisir le protocole le plus 

approprié pour des réseaux de capteurs dans le domaine de la domotique.   
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1.2 Définition des réseaux de capteurs 

Au cours des dernières années, le désir pour la connectivité a provoqué une croissance 

exponentielle des communications sans fil. Les capacités nécessaires pour fournir de tels 

services sont caractérisées par un besoin croissant de débit des données dans le réseau. Le 

standard WLAN (Wireless Local Area Networks) de IEEE (Institute of Electrical and 

Electronic Engineers) ,802.11 est apparu avec un débit de données de 2 mégabits par 

seconde[1][2]. Les variantes les plus populaires sont actuellement la norme 802.11b, avec un 

débit de 11 Mb / s;[3] et la norme 802.11a avec un débit de 54 Mb/s.[4]. 

Dans le même temps le standard Wireless Personal Area Networks (WPANs) devient de 

plus en plus important. Il est défini comme un réseau n’employant pas d’infrastructure fixe et 

ayant des liens de communication dont la portée est inférieur à 10 mètres. A titre d’exemple, 

voici différents standards de type WPAN : la spécification de HomeRF1.0, publiée en Janvier 

1999 par le Home RF Groupe, possède un débit de données de 800 kb/s avec une option à 1.6 

Mb/s[5], la technologie Bluetooth 1.0 , publié en Juillet 1999 par le Bluetooth Special Interest 

Group (SIG) qui est devenue plus tard la norme IEEE 802.15.1 [6], possède un débit de 

données de 1 Mb/s; [7] [8], et la norme de l'IEEE 802.15.3, publié en Juin 2003, propose un 

débit maximal de données de 55Mb/s. [9] 

Ces différentes applications sont toujours pour des communications haut débit. Il 

existe aussi des demandes qui ont assoupli les exigences du débit en ne nécessitant que 

quelques bits par jour. Ces demandes concernent principalement des applications de détection 

de l’environnement ou de soutien des réseaux. Ces types de réseaux ont été appelés réseaux 

de capteurs sans fil (wireless sensor networks), ou WPANs à faible débit (LR-WPANs). 

Les réseaux de capteurs sans fil (WSN) sont des réseaux de communication sans fil 

autonome au niveau énergétique utilisant des capteurs pour surveiller notamment des 

conditions environnementales.  

L’information des différents nœuds doit être récoltées par un nœud spécifique du 

réseau qui est appelé classiquement «puits ». 
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La communication des informations au sein de réseau peut s’effectuer de deux 

manières différentes : 

  Une Communication directe du nœud au puits (cas ou le nœud se situe proche du 

puits). 

  Une Communication par multi saut. Les informations d’un nœud sont acheminées 

par l’intermédiaire d’autres nœuds du réseau (cas ou le nœud intermédiaire joue le rôle d’un 

relai). 

Les applications des réseaux de capteurs nécessitent en général que chaque nœud du 

réseau soit autonome en énergie car ils se situent souvent dans un environnement physique 

dur, qui rend difficile, voir impossible le changement des piles des nœuds. 

Chaque nœud devra être très faible consommation au niveau de la couche matérielle 

(communication, capteur) mais aussi au niveau de la couche logicielle. De plus suivant les 

applications les nœuds doivent être très faible taille, pour ne pas perturber l’environnement. 

Nous présentons ci dessous des exemples d’applications de réseaux de capteurs 

Dans la suite de manuscrit, on utilise le mot « nœud » pour indiquer un élément du 

réseau de capteur. 

1.3 Quelques applications des réseaux de capteurs 

Le développement de réseaux de capteurs sans fil a été initialement motivé par des 

applications militaires telles que la surveillance du champ de bataille. Toutefois, les réseaux 

de capteurs sans fil sont maintenant utilisés dans de nombreux domaines d'application civile, 

comme le contrôle de l'environnement et de l'habitat, les demandes de soins de santé, la 

domotique, et de contrôle de la circulation.(voir figure 1.1)[10][11] 
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Figure 1.1 Application des réseaux de capteurs 

Dans cette section, Nous présentons ci dessous quelques exemples d’application de 

réseaux de capteurs 

1.3.1 Réseaux de capteur sans fils pour contrôle de l’habitat « maison 

intelligente » 

Les applications particulières des réseaux de capteurs au sein d’un habitat permettent 

par exemple : (voir figure 1.2) [12] 

a) De faciliter la flexibilité de la gestion de l'éclairage, du chauffage, et les systèmes de 

refroidissement dans la maison. 

b) D’automatiser le contrôle de plusieurs systèmes destinés à améliorer la commodité et la 

sécurité. 

c) De surveiller une grande variété de conditions. 

 
Figure 1.2 Applications de contrôle la maison [12] 

 

 

Contrôle structurel Surveillance de l’environnement Communication inter objets mobiles
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1.3.2 Surveillance de l’environnement 

Les ingénieurs informaticiens de l'Université de Californie, Berkeley, travaillent avec 

des biologistes du Collège de l'Atlantique et ont installé 190 réseaux de capteurs sans fil qui 

sont utilisés pour surveiller la population d’oiseaux sur la Grande île Duck. [13]. Ces réseaux 

de capteurs surveillent l'évolution de la population sur l’ile en fonction du climat et plus 

particulièrement de la température. Les données des différents réseaux sont envoyées 

directement par satellite aux chercheurs à l’université de californie et à leurs collègues de 

Université d’Atlantique. 

  

Figure 1.3 Télécommande sans fil des réseaux de capteurs est utilisées pour savoir plus sur 

les oiseaux dans leur population naturel. 

a) Déploiement des réseaux de capteurs sur la Grande île Duck 

b) Nœud placé dans les nids d'oiseaux « pétrel » 

c) Un pétrel, rarement vu par les ornithologues 

Après avoir listé quelques exemples d’applications, nous présentons l’architecture 

générale d’un nœud de capteur 

1.4 Architecture d’un nœud de capteur 

Les nœuds de capteurs sans fils doivent en général être petits, autonomes en énergie et 

faible coût et ils doivent être équipés de ressources de calcul et de mémoire. Le nœud de 

capteur doit idéalement dissiper mois de 100 W et posséder un poids < 100g [23]. En général 

un réseau de capteurs est composé de cinq éléments principaux : 

b) c) a) 
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Figure 1.4 Composantes principaux d’un nœud de capteur 

Les rôles des différents éléments sont les suivants  

Contrôleur : 

Le contrôleur est le cœur d'un réseau de capteurs sans fil. Il recueille des données 

provenant des capteurs, traite ces données, décide quand et où les envoyer et reçoit des 

données provenant d'autres nœuds de capteurs. Il exécute divers programmes, allant des 

protocoles de communication aux programmes d'application et est le Central Processing Unit 

(CPU) du nœud. 

Une telle variété de traitement de tâches peut être effectuée sur diverses architectures 

de contrôleur pour optimiser les compromis entre la flexibilité, la performance, l'efficacité 

énergétique et le coût. 

Les processeurs pour les réseaux de capteurs sont communément dénommés 

microprocesseur. Ils ont généralement la possibilité de réduire leur consommation d'énergie 

en possédant un état de veille. 

Une autre option pour le contrôleur est d'utiliser des Field-Programmable Gate Arrays 

(FPGAs) ou des Circuits intégrés spécifiques (ASIC). Un FPGA peut être reprogrammé pour 

s'adapter à l'évolution des besoins, mais cela peut prendre du temps et de l'énergie. L'ASIC est 

un processeur spécialisé, conçu pour une application spécifique. Le compromis typique ici est 

la perte de flexibilité en échange d'une amélioration considérable de l'efficacité énergétique et 

de la performance. 

Dispositif de 

communication 

Controleur Capteur 

Alimentation de puissance

Mémoire 
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Mémoire : 

Une mémoire permet de stocker des programmes et des données. 

Capteurs : 

Le (ou les) capteur est l’interface avec le monde physique. Il permet d’observer ou de 

contrôler les paramètres physiques de l'environnement.  

Alimentation : 

Différentes sortes d’alimentation sont utilisées au sein d’un nœud. Actuellement, les 

alimentations sont basées sur des piles et de temps en temps un système de récupération 

d’énergie est associé à une pile. Dans l’avenir, d’autre solution sont envisagées, comme par 

exemple l’utilisation d’une micro batterie associée à un système de récupération d’énergie. Si 

la consommation est très faible on pourra utiliser une super capacité associé avec un système 

de récupération d’énergie. Le système de récupération d’énergie sera fonction de l’application 

du réseau de capteurs.  

Dispositif de communication : 

Les nœuds d’un réseau de capteurs a besoin d’envoyer et de recevoir des informations 

sur un canal sans fil. Les différentes techniques de communications sont : 

-Lien radio 

-Lien optique 

-Lien ultrason  

Dans le cas de la communication sans fil, les choix habituels sont le lien radio, la 

communication optique ou ultrasonore. Ce choix s’effectue en fonction des applications. Pour 

beaucoup d’entre elles la communication Radio Fréquence (RF) est plus appropriée car elle 

n’a pas besoin de la ligne de vue (LOS) entre l'émetteur et le récepteur (comparé à la 

communication optique). 
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Dans notre cas, notre application concerne les réseaux de capteurs intra bâtiment et 

nous avons choisi le lien radio car l’environnement peut être considéré comme un milieu 

confiné nécessitant l’utilisation de liaison NLOS (Non line of sight). 

Exemples d’émetteur/récepteur radio pour la communication entre nœuds de capteurs  

a) La famille RFM TR1000 

La famille de transmetteur RFM TR1000 est disponible pour les fréquences de 916 

MHz et de 868MHz. Ce circuit dispose d’un large de bande de 400 kHz. Il est destiné à la 

communication de radio de courte portée avec un débit maximum de 115,2kbps. La 

modulation utilisée est une modulation OOK très simple (au taux maximal de 30kbps) ou 

ASK. Il dispose également d’une puissance de sortie réglable. La puissance émise maximale 

est de 1,5 dBm[24]. Un des avantages de ce module est sa faible consommation d'énergie en 

mode d’émission et de réception et surtout en mode veille. 

b) La famille Chipcon CC1000 et CC2420 

Chipcon offre une vaste gamme des transmetteurs qui sont utilisés dans les réseaux de 

capteurs. Le CC1000 fonctionne dans une large gamme de fréquences, entre 300 et 1000 MHz 

avec une puissance de sortie programmable [25]. Le CC2420 [26] est un dispositif plus 

complexe. Il met en œuvre la couche physique par rapport à la norme IEEE 802.15.4 avec 

l'appui nécessaire d’une couche MAC. En fait, l'entreprise affirme que c'est le premier 

transmetteur utilisant la norme IEEE 802.15.4 disponible sur le marché. Ce transmetteur 

fonctionne dans la bande de 2,4 GHz avec un débit de 250 kbps.  

c) La famille Infineon TDA 525x  

Le TDA 525x d’Infineon offre un transmetteur flexible efficace en une seule puce. Le 

TDA 5250 [27] est un transmetteur à 868-870 MHz utilisant la modulation FSK ou ASK. Il 

dispose d'un amplificateur de puissance, d'un oscillateur contrôlable à base de quartz, d’un 

filtre de Nyquist en bande de base et d’un contrôle de consommation d’énergie (normalement, 

la puissance d’émission est variable, elle est déterminée en fonction de la distance entre 

l’émetteur et le récepteur). Une des caractéristiques intéressante est un mécanisme 

d'auto-contrôle, qui peut choisir très rapidement le débit de données. 
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d) National Semi-conducteur LMX3162 

Le matériel du nœud de la radio  AMPS-1 [28][29][30]se compose d'un processeur 

mis en œuvre sur un FPGA, d’un module RF LMX3162[31]. Le LMX3162 opère dans la 

bande des 2.4 GHz et offre six niveaux différents de puissance émise entre 0 dBm et 20 dBm. 

Pour transmettre des données, le processeur de base peut contrôler un VCO externe. Les 

composantes principales du module RF peuvent être mises en veille. Pour la transmission de 

données, la modulation FSK est utilisée avec un débit de 1 Mbps. 

1.5 Exemple de nœuds des réseaux de capteurs 

Les différentes applications utilisent des nœuds spécifiques et nous présentons ci 

dessous un état de l’art non exhaustif de nœud des réseaux de capteurs. 

a) Famille de nœud « Mica Mote » 

A partir de la fin des années 1990, une famille des nœuds a évolué au fil des ans sur 

des projets de recherche à l'Université de Californie à Berkeley, avec la collaboration d'Intel. 

Ils sont communément connus sous le nom de Mica motes, avec différentes versions (Mica, 

Mica2) [14][15][16]; les références [17][18] présentent un tableau d'ensemble des membres 

de la famille; les schémas de certains de ces modules sont présentés [19]. Ils sont 

commercialisés par la compagnie Crossbow dans différentes versions et différents kits. Un 

nœud de cette famille utilise : 

-Un microcontrôleur de la famille Atmel 

-Un modem radio TR1000 

-Le système d’exploitation TinyOS 

Nous présentons Figure 1.5 un exemple d’un nœud Mica Mote[20]. 

Figure 1.5  Photographies d'un nœud Mica 
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b) Eyes nœuds 

Les nœuds développés par Infineon dans le cadre d’un projet "Energy efficient Sensor 

Networks» (EYES) est un autre exemple typique d'un nœud de capteur (Figure 1.6). Il est 

équipé d'un microcontrôleur MSP 430 de chez Texas Instrument, d’un modem radio utilisant 

un module TDA 5250, avec contrôle de la puissance de transmission. Le nœud possède une 

interface USB et il est possible d'ajouter des capteurs. 

Figure 1.6 Nœud de capteur EYES 

c) BT nœuds 

Les "Bt nœuds"[21] ont été développés à l'ETH Zurich (Figure 1.7).Ils disposent d'un 

microcontrôleur Atmel Atmega 128L, 64-180kB RAM et 128 kB mémoire FLASH. 

Contrairement à la plupart des autres nœuds de capteurs (mais similaire à certains nœuds de 

chez Intel), ils utilisent la norme Bluetooth et pour le lien de radio ils utilisent un module 

radio Chipcon CC1000 opérant entre 433 et 915 MHz. 

Figure 1.7 BT noeuds 

d) Scatterweb 

Le plate-forme ScatterWeb [22] a été développée dans le groupe Computer Systems & 

Telematics à Freie Universit à Berlin (Figure 1.8). Il s’agit de toute une famille de nœuds, à 

partir d'un standard de nœud de capteur (sur la base du 430 micro-MSP) qui intègre en plus 

les couches supérieures (couches application, réseau....) 
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Figure 1.8 ScatterWeb avec un réseau de serveur intégré 

1.6 Technique de communication pour réduire la consommation 

énergétique des réseaux de capteurs 

Les nœuds de réseaux de capteurs fonctionnent sur batterie (actuellement) et sont 

souvent déployés dans un environnement physique dur. C’est donc une tâche complexe de 

changer les piles. De plus certains réseaux sont composés des centaines de milliers de nœuds 

de capteurs. Ces grands réseaux distribués physiquement accroissent la difficulté de changer 

les piles et il est presque impossible de recharger les nœuds au cours des opérations. Ce 

problème a poussé les développeurs de nœud et de systèmes à apporter des changements dans 

l’architecture basique des réseaux de capteurs afin de réduire au minimum la consommation 

d'énergie.  

Afin d'obtenir une faible consommation d'énergie, nous devons choisir au niveau de la 

couche physique une technique de modulation et de démodulation la plus adaptée à la 

conception de système ultra faible consommation. 

Une solution émergente est la technique appelée Ultra Large Bande (ULB) qui 

consiste à transmettre en bande de base, en l’absence de porteuse, des impulsions fines 

(typiquement sub-nanoseconde) conduisant à une largeur de spectre importante. Celle-ci 

permet de s’affranchir des problèmes liés aux évanouissements sélectifs du canal. Mais cette 

approche en bande de base, sans porteuse, a vu ses potentialités très fortement limitées à cause 

des normes drastiques limitant la puissance d’émission. C'est l’une des raisons pour laquelle 

nous considérons pour notre application des communications en gamme millimétrique. Non 

seulement les limites de la puissance transmise peuvent être assouplies, mais on peut profiter 

de la largeur de bande de 7GHz sans licence autour de 60GHz. 
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Pour les systèmes ULB, il y a deux schémas de démodulation des données possibles: 

-Une démodulation cohérente 

-Une démodulation non cohérente.  

La démodulation cohérente est extrêmement complexe et nécessite une récupération 

de l’horloge et la mise en œuvre d’un « template » entre l'émetteur et le récepteur, ce qui 

nécessite des circuits consommant de l’énergie. Cette solution ne répond pas à la demande 

d’un système à faible consommation d’énergie. Par contre la démodulation non cohérente ne 

nécessite pas de synchronisation complexe. C’est donc une solution plus attrayante pour un 

système faible complexité et faible puissance comme on le verra ultérieurement. 

1.6.1 Introduction à l’approche ULB 

L’approche Ultra Large Bande (ULB) offre une solution prometteuse à la pénurie du 

spectre RF pour de nouveaux services en permettant sa coexistence avec d’autres systèmes 

radio avec peu ou pas d'interférence. Cette coexistence apporte l'avantage d'éviter les frais de 

licences que les fournisseurs de tous les autres services de radio doivent payer [32]. Les autres 

avantages d'une telle technique ULB sont : 

  Une architecture simple,  

  Une robustesse aux effets de propagations multiples 

 Une très bonne résolution temporelle permettant des applications à la  localisation. 

1.6.2 Historique et contexte d’ULB 

La Communication ULB n'est pas une technologie nouvelle, elle a d'abord été 

employée par Guglielmo Marconi en 1901 pour transmettre les séquences de code Morse à 

travers l'Atlantique. 

Environ cinquante ans après Marconi, la transmission moderne d'impulsions est 

utilisée dans les applications militaires sous la forme d'impulsions radars. Les pionniers des 

communications ULB modernes aux États-Unis à partir de la fin des années 1960 sont 

Henning Harmuth de l'Université catholique d'Amérique et Gerald Ross et KW Robins de 
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Sperry Rand Corporation [33]. À partir des années 1960 jusqu’aux années 1990, cette 

technologie était réservée aux applications militaires telles que les communications hautement 

sécurisées. Toutefois, les récents progrès dans le domaine des microprocesseurs et circuits 

numériques rapides ont rendu la technique ULB compatible pour les applications 

commerciales grand public.[cf fig1.9] 

En Février 2002, la FCC a approuvé l’utilisation commerciale de la technologie ULB 

sous des limites d'émission de puissance strictes pour les différents appareils. La figure 1.9 

résume la chronologie du développement de l'ULB. 

Figure 1.9 Brève histoire de l'évolution de l'ULB 

1.6.3 Définition de l’ULB 

Les signaux ULB définies par la FCC doivent posséder des largeurs de bande de plus 

de 500 MHz ou une bande passante fractionnelle de plus de 20 pourcent [34]. La largeur de 

bande est un facteur utilisé pour classer les signaux à bande étroite, large bande, ou ultra large 

bande et est définie par le rapport de la largeur de bande à la fréquence centrale[35]. 

L’équation (1.1) formule cette relation. 
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Où fh et f1 sont la plus élevée et la plus faible fréquence (de la bande passante à 3 dB) 

d'un spectre d’impulsion.  

1.6.4 Avantages de l’ULB 

La courte durée des impulsions ULB offre plusieurs avantages par rapport aux 

systèmes de communications à bande étroite  

a) Partager les fréquences du spectre 

Transmission 
Hertx et Marconi 

1900 

Radars militaires et la 
communication secrète

1960 1990 2002 

FCC approuve l'utilisation 
de l'ULB sans licence pour 

des buts commerciaux 

Efforts de normalization 
continue 
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Selon la FCC, la puissance rayonnée est strictement limitée à -41,3 dBm/MHz, [36] 

soit 75 nano watts/MHz pour les systèmes ULB. Cette limitation de puissance des systèmes 

ULB permet d’émettre en-dessous du bruit typique d'un récepteur, et de faire coexister ces 

liaisons ULB avec d’autres services radio à bande étroite avec peu ou pas d'interférence (cf 

fig 1.10) 

 

Figure 1.10 Coexistence des signaux ULB avec des signaux à bande étroite et à large bande. 

b) Grande capacité du canal 

Un des principaux avantages de la large bande passante pour des impulsions ULB est 

l'amélioration de la capacité du canal. La capacité du canal est définie comme la quantité 

maximale de données pouvant être transmises par seconde sur un canal de communication. La 

grande capacité du canal des systèmes de communications ULB est évidente d’après la 

formule de Hartley-Shannon (1.2). 

)1(log 2 SNRBC  "  (1.2) 

Où C représente la capacité du canal, B la bande passante et SNR le rapport signal au 

bruit. Comme indiqué dans l’équation (1.2), la capacité du canal C augmente avec la largeur 

de bande B. Par conséquent, la possibilité d'avoir plusieurs gigahertz de bande passante 

disponible pour les signaux ULB, permet d’obtenir un débit de plusieurs gigabits par seconde 

(Gbps). Toutefois, en raison des normes de la FCC de tels débits ne sont pas possibles que 

P
uissqnce

Fréquence 

Bande étroite 

(30 kHz) 

Bande large  

CDMA (5 MHz) 

bruit 

ULB  (quelque GHz) 
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pour des distances très courtes, inférieures à 10 mètres pour une puissance de 75 nano 

watts/MHz. Cela rend les systèmes ULB très adaptés pour des services de communication à 

courte portée, haut débit, sans fil de type WPAN.  

c) Faible probabilité de détection et d'interception 

En raison de leur faible puissance d'émission, les systèmes de communications ULB 

ont une immunité inhérente à la détection et à l’interception. Les systèmes ULB 

impulsionnels utilisant sont souvent des impulsions modulées en temps (position) avec des 

codes uniques. La modulation en position d'impulsions très étroites améliore la sécurité des 

transmissions ULB, car la détection d’impulsions picosecondes, sans savoir quand elles 

arrivent est pratiquement impossible. Ces systèmes ULB offre donc un énorme potentiel 

hautement sécurisé, à faible probabilité de détection et d'interception, mais pour des liaisons 

très courtes distances uniquement 

d) Haute performance en multicanaux  

Le phénomène connu sous le nom de trajets multiples est inévitable en lien radio dans 

des environnements confinés de type intra bâtiment. 

L'effet des trajets multiples est très sévère pour les signaux à bande étroite car il peut 

provoquer la dégradation du signal en raison de l’addition destructive de deux (ou plusieurs) 

ondes arrivant en même temps au niveau du récepteur. Par contre, l’utilisation d’impulsions 

de très courte durée inférieure à la nanoseconde rend la liaison moins sensible à cette 

interférence entre symboles du fait de la faible probabilité de collision entre impulsions  

Nous récapitulons dans le Tableau 1.1 les principaux avantages et bénéfices des 

systèmes de communication ULB en bande de base par rapport aux systèmes radio sans fil à 

bande étroite. 
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Advantage de l’ULB Bénéfice par rapport radio bande étroite 

Coexistence avec des services de radio à 

bande étroite et à large bande 

Éviter les licences coûteuses 

Grande capacité de canal Haut débit pour supporter de la vidéo haute 

définition en temps réel 

Aptitude à travailler avec un faible SNR Offre une haute performance dans des 

environnements bruyants. 

Faible puissance d’émission Fournir une  sécurité élevée avec une 

faible probabilité de détection et d'interception.

Haute performance en multicanaux 

 

Plus grande puissance du signal dans des 

conditions défavorables. 

Architecture simple Faible coût 

Tableau 1.1  Principaux avantages et bénéfices des systèmes ULB par rapport aux systèmes 

à bande étroite 

1.6.5 Défis de la technologie ULB 

La technologie ULB pour les communications ne possède pas que des avantages. En 

fait, il existe de nombreux défis liés à l'utilisation d’impulsions de courte de durée de l’ordre 

de la nanoseconde ou moins 

a) Distorsion de la forme d'impulsions 

Les caractéristiques de transmission des impulsions ULB sont plus compliquées que 

celles de transmission d’un signal sinusoïdal à bande étroite. Un signal sinusoïdal bande 

étroite reste sous la même forme dans l'ensemble de la chaîne de transmission. Par contre, 

l’impulsion ULB peut être déformée de façon significative au niveau du récepteur. Nous 

pouvons montrer mathématiquement cette distorsion à partir de la formule de Friis: 

2)
4

(
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"  (1.3) 
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Où Pr et Pt sont les puissances des signaux de la réception et la transmission 

respectivement, 

Gt et Gr sont les gains d'antenne de l'émetteur et du récepteur, 

c la vitesse de la lumière. 

d la distance entre l'émetteur et le récepteur.  

f la fréquence du signal. 

Cette formule montre que la puissance du signal reçu diminue avec l'augmentation de 

la fréquence. Pour les signaux à bande étroite la variation de fréquence étant très petite, 

l’évolution de la puissance reçue est négligeable. Toutefois, en raison de la large plage de 

fréquences couverte par le spectre ULB, la puissance reçue peut évoluer de façon importante 

sur la bande passante ce qui déforme la forme d'impulsion initiale. Cela limite les 

performances des récepteurs ULB qui corrèlent le signal ULB avec un « template » (patron) 

A titre d’exemple, pour une variation de fréquence de 3.1GHz à 6GHz (largeur 

d’impulsion 300ps) Nous obtenons une variation de la puissance reçue de 3dB. 

Par contre si les fréquences sont plus élevées, par exemple autre de 60GHz, pour une 

variation de fréquence de 57-60 GHz la variation de la puissance est de 0.5dB. Donc en bande 

millimétrique, la distorsion de forme d’impulsions est faible, c’est un argument 

supplémentaire pour utiliser le 60GHz ULB comme on le verra dans le chapitre 2. 

b) Synchronisation d’un système de communication ULB 

La synchronisation de l’horloge est un défi majeur pour les systèmes de 

communications ULB. Comme avec tout autre système de communication sans fil, le temps 

de synchronisation entre le récepteur et l'émetteur est important pour les systèmes de 

communications ULB (surtout en détection cohérente). Cette synchronisation est d’autant 

plus délicate que la modulation est de type PPM, en effet, la démodulation s’appuie sur la 

détection de la position « exacte » du signal reçu pour identifier le « 0 » ou le « 1 »  

La durée courte des impulsions rend la synchronisation très délicate. Pour des 

systèmes de modulation OOK et dont la démodulation est basée sur l’intégration de l’énergie, 
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la synchronisation n’a pas besoin d’être très précise ce qui permet d’obtenir un système de 

réception de faible complexité comme nous le verrons ultérieurement. 

Le tableau 1.2 résume les défis et les problèmes que les impulsions étroites peuvent 

apporter aux systèmes de communications ULB 

Challenges Problèmes

Distortion de forme d'impulsions Faible performance en utilisant des 

récepteurs classiques avec filtre adapté

Estimation du canal Difficulté à prédire les templates des 

signaux.

Synchronisation Des CAN très rapide sont nécessaires

Faible puissance de transmission Transmission courtes distances.

Tableau 1.2 Défis et les problèmes ULB 

1.6.6 Situation de la réglementation ULB 

La FCC propose 7,5 GHz de bande passante utile du spectre de 3,1 GHz à 10,6 GHz 

pour les dispositifs de communication ULB. La densité spectrale de puissance des émetteurs 

ULB est limitée à -41,3 dBm / MHz. [37] qui correspond au niveau de radiation parasite 

involontaire (« Part 15 limit » présenté figures 1.11 et 1.12) des téléviseurs et des écrans 

d'ordinateur. 

Pour les systèmes de communication, la FCC a assigné les différentes limites 

d'émission des dispositifs ULB en intra bâtiment et en l'extérieur. Le masque spectral pour la 

communication extérieure est de 10 dB inférieur à celui des communications intérieures, entre 

1,61 GHz et 3,1 GHz, comme indiqué figure 1.11 et figure 1.12 respectivement.  
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Figure 1.11 Limites ULB d'émission pour les systèmes de communications à l’intérieur  

 

Figure 1.12 . Limites ULB d'émission pour les communications à l’extérieur 

1.6.7 Applications ULB 

Le Tableau 1.3 présente les capacités de la norme ULB par rapport à d'autres normes 

IEEE.[56][67] 

Standards IEEE 

WLAN             Bluetooth   WPAN     ULB      ZigBee

 802.11a   802.11b  802.11g 802.15.1 802.15.3 802.15.3a 802.15.4 

Fonctionnement 

de fréquence 
5 GHz    2.4 GHz  2.4GHz

2.4 GHz 2.4 GHz 3.1-10.6 GHz 2.4 GHz 

Débit au 

maximum 

54 Mbps  11 Mbps  54Mbps 1 Mbps 55 Mbps > 100 Mbps 250Kbps 

Portée maximale 100 m    100 m     100 m 10 m 10 m 10 m 50 m 

Tableau 1.3 Capacités de la norme ULB par rapport à d'autres normes IEEE 
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Le tableau 1.3 compare la technologie ULB et les autres standards des 

communications des données actuellement disponibles. D’après ce tableau nous pouvons 

constater que la technologie ULB est très intéressante pour les communications haut débit et 

courte portée. 

Le tableau 1.4 résume les applications ULB dans les domaines de la communication 

de données, du radar et de la localisation.  

Applications 

 Militaires Grand public 

Communications 

de donnée 

Communications sécurisées 

 

Déploiement des réseaux de capteurs sur les 

champs de bataille 

 

 

Réseaux locaux personnels 

Distribution sans fil de flux 

vidéo 

Réseaux de capteurs sans fil 

(la santé et la surveillance de 

l'habitat, la domotique) 

Radar 

Ground-penetrating radar (pour les opérations 

de sauvetage) 

Surveillance et contrôle 

L'imagerie médicale 

Industrie automobile 

Localisation 
Identification personnelle 

 

Marquage et l'identification

Enfants perdus 

Tableau 1.4. Certaines applications ULB militaires et grand public 

1.6.8 Choix de la modulation et la démodulation des implusions ULB pour les 

réseaux de capteurs 

Les différentes modulations appliquées à l’ULB sont: 

-Modulation Tout ou Rien, « OOK : ON OFF Keying » 

-Modulation d’Amplitude, « PAM : Pulse Amplitude Modulation », 

-Modulation de Phase, «BPSK : Binary Phase Shift Keying », 

-Modulation de Position, « PPM : Pulse Position Modulation », 
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Figure 1.13 Différentes modulations ULB 

Pour les réseaux de capteurs, la modulation OOK paraît la plus appropriée, puisque 

nous avons à l’émission un signal uniquement quand la donnée est un « 1 », ce qui permet 

d’obtenir une faible consommation au niveau de l’émetteur comme on pourra le voir chapitre 

3. 

Il existe deux schémas de la démodulation pour des données IR-UWB (Impulse Radio 

Ultra Wide Band). 

-La démodulation cohérente. 

-La démodulation non cohérente. 

 Une émission et une réception cohérentes sont représentées figure 1.14[38]. Ce 

système nécessite une synchronisation entre l’émetteur et le récepteur. Cette synchronisation 

(récupération de l’horloge) est délicate à effectuer, puisque les impulsions sont très courtes. 

De plus la corrélation demande l’adaptation de la forme entre des impulsions générées dans le 

récepteur et celles transmises. La transmission des impulsions souffre de la distorsion due à 

PPM$  

Modulation en tout ou rien Modulation en amplitude 

Modulation en phase 
Modulation en position 
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l’adaptation du récepteur et à la réponse en fréquences des antennes et du canal dans le cas 

3-10GHz. 

  

Figure 1.14 Architecture d’émission et réception ULB cohérente 

L’émission et réception non-cohérente permet d'éviter la nécessité d’une 

synchronisation complexe et l’estimation de la forme des impulsions[39][40]. Donc ce 

système est plus attractif pour une solution faible consommation pour les réseaux de capteurs 

comme on pourra le voir au chapitre 3. 

Pour un système non cohérent deux techniques sont possibles 

-Système TR (Transmitted Reference)[41][42] 

-Intégration d’énergie [43] 

a) Système TR 

 

LNA Intégrateur ADC 

Générateur 

d’impulsion 

Modulation 

d’impulsion 

Corrélateur 

Récepteur (Rx) 

Emetteur (Tx) 

Rx data 

Band base 

Processeur  

Tx data 
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Figure 1.15 Schéma d’un système utilisant un signal de référence et les signaux transmis au 

niveau de l’émetteur 

Nous présentons figure 1.15 un synoptique d’un système émetteur/récepteur utilisant 

un signal de référence [41]. Le chronogramme des signaux transmis au niveau de l’émetteur 

est présenté figure 1.16. Les signaux transmis peuvent être définis par la formule au dessous 

[42].  

%%
&
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! !  !"
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ffpiffp
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Où Nf est le nombre des trames dans un seul symbole, Tf est le  la durée des trames, 

Ep est l'énergie d'une seule impulsion, et p(t)  représente la forme de l’impulsion ULB 

normalisée. Nf trames représentent un symbole, et constituent un symbole de durée Ts = Nf 

Tf. Deux impulsions (appelées « doublet ») sont transmises au cours de chaque trame, avec un 

décalage D. La première impulsion d'un « doublet » est la référence de l’impulsion, tandis que 

la seconde est modulée par la séquence de bits Li'(-1, +1). La figure 1.16 montre les signaux 

transmis au niveau de l’émetteur. 

Au niveau de récepteur le signal de référence reçu peut-être considéré comme le signal 

« template », ce qui permet de s’affranchir au niveau du récepteur de la génération du signal 

« template ». L’intérêt de cette méthode provient du fait que les impulsions de références 

souffrent de la même façon que les impulsions modulées des imperfections (distorsion 

provenant du système d’émission, réponse en fréquence de l'antenne et du canal). Il y a donc 

une meilleure adéquation entre les 2 impulsions. La figure 1.16 présente les signaux au niveau 

de a, b , c au sein du récepteur de type TR. 

Tf 

D 

   « 1 »    « 0 » 

Le signal de référence Le signal modulé 
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Figure 1.16 Signaux en sortie au niveau de a,b et c du récepteur de TR 

Un système TR n’a pas besoin de « template » au niveau de récepteur. Cette méthode 

non-cohérente peut réduire la consommation d’énergie au niveau de récepteur. Mais pour la 

modulation de TR, on doit utiliser deux impulsions au niveau de l’émetteur ce qui augmente 

la consommation. Donc nous présentons une autre méthode non cohérente ci dessous. 

b) Système basé sur la détection d’énergie 

D’après la référence [43], nous présentons figure 1.17 un synoptique d’un système 

basé sur la détection d’énergie. Ce système est composé d’un générateur d’impulsion pour 

l’émetteur. En réception, on utilise un amplificateur faible bruit, une élévation au carré (qui 

peut être réalisée par un détecteur quadratique) et une intégration d’énergie (qui peut être 

réalisé par une charge de capacité ou numériquement).  

Les signaux transmis basés sur la modulation OOK peuvent être définis par la formule 

ci dessous. 
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Le signal référence Le signal modulé 
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où Nf est le nombre des trames dans un seul symbole, Tf est le  la durée des trames, Ep 

est l'énergie d'une seule impulsion, et p(t)  représente l’impulsion ULB normalisé. Nf trames 

représentent un symbole, et constituent un symbole de durée Ts = Nf Tf. dk est le signal 

d’information transmis (0 ou 1). La figure 1.18 illustre les signaux transmis basés sur un 

système de la détection d’énergie au niveau de l’émetteur utilisant la modulation de OOK. 

 

Figure 1.17 Système basé sur la détecteur d’énergie [40] [44]  

 
Figure 1.18 Signaux transmis basés sur un système de la détection d’énergie au niveau de 

l’émetteur utilisant la modulation de OOK. 

Comparé au schéma de système TR, le schéma de la détection d’énergie n’a pas 

besoin d’impulsion de référence. C’est pourquoi, après plusieurs réflexions approfondies, 

nous avons décidé d’abandonner les modulations cohérentes au profit de techniques non 

cohérentes beaucoup plus simples et compactes et nous avons choisi l’approche IR ULB non 

cohérent avec une modulation OOK avec une démodulation basée sur la détection d’énergie 

comme solution de la couche physique pour notre système des réseaux de capteurs. 

La bande millimétriques de 57 à 64 GHz alloué pour les applications radio courtes 

distances [45]. Les réseaux de capteurs travaillant dans cette bande de fréquence sont de plus 

en plus prometteurs citions ci-dessous quelques intérêts de celle bande de fréquence : 

antennes de plus petites taille qui sont facilement intégrables et de plus aucun système de 

Tf 

   « 1 »    « 0 » 

Génerateur 

d’impulsion dt( )   (  

Z 

Décision 

Détection d’énergie 

2
   

LNA 
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communication mono porteuse n’existe actuellement dans cette bande ce qui permet d'éviter 

les interférences alors que ce n’est pas le cas pour la bande 3.1-10 GHz.  

Une autre motivation principale pour l'exploration du spectre de 60 GHz pour les 

réseaux de capteur est la disponibilité de la bande passante sans licence. En Juillet 2003, le 

groupe de travail IEEE 802.15.3 pour les WPAN a commencé à examiner l'utilisation du 

spectre de 7 GHz sans licence autour de 60 GHz [45]. Bien que les pertes élevées à 60 GHz, 

en raison de l'absorption de la molécule d'oxygène, s'opposent à la communication sur des 

distances de plus de quelques kilomètres, WPANs à courte portée bénéficie effectivement 

cette l'atténuation, permettant une meilleure sûreté des transmissions. En outre, en raison de 

l'absorption de l’oxygène, les règlements de la FCC permettent une puissance d’émission 

jusqu’à 40dBm EIRP, ce qui est nettement plus élevé que les autres WLAN / WPAN 

standards. 

Les réseaux de capteurs utilisant la technique IR-ULB présentent donc beaucoup 

d'avantages, faible consommation, complexité de l'architecture faible, faible sensibilité à 

non-linéarité de l'émetteur, robustesse à des effets de propagation multiples et très bonne 

résolution du temps pour l'application de la localisation.  

C’est pourquoi nous choisissons la technologie IR ULB en bande millimétrique pour 

notre système des réseaux de capteurs. 

Un grand nombre des réseaux de capteurs travaillent souvent ensemble. Leur 

déploiement dense signifie généralement qu'il y aura une degré élevé d'interaction entre les 

nœuds ce qui complique la situation au niveau des protocoles du réseau. Selon la nature de la 

demande, le trafic dans les réseaux des capteurs est très « dur » pendant une petite période et 

sans activité pour une longue période. Durant l’opération de détection, un dispositif peut 

rester libre pendant de longues périodes et soudain devoir envoyer un grand nombre 

d’informations lorsque se produit un événement. A cause de ce mode de fonctionnement, des 

collisions entre les informations sont très fréquentes pour les réseaux capteurs sans fils pour 

réduire la consommation, il faut éviter ces collisions. Le protocole de la couche MAC assiste 

les nœuds pour décider quand et comment accéder au canal. Différents protocoles au niveau 
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de la couche MAC sont développés pour éviter ou minimiser les collisions. Il est important de 

construire une couche MAC efficace pour obtenir une fiabilité de la transmission des 

informations tout en minimisant la consommation. 

Dans la section suivante, nous présentons les points importants concernant le protocole 

au niveau de la couche MAC et comment concevoir la couche MAC pour satisfaire les 

demandes des réseaux capteurs sans fils.  

1.7 Protocoles de la couche MAC pour réduire la consommation 

des réseaux de capteurs 

L'évitement des collisions, résultant de l'envoi de données de deux nœuds en même 

temps sur le même canal de transmission, est la tâche fondamentale de tous des protocoles 

MAC. Il détermine quand et comment un nœud peut accéder au canal et envoyer ses données. 

Il existe deux grandes catégories de protocoles pour éviter les collisions. 

La première catégorie est basée sur l’idée d’éviter l’interférence par la planification 

des nœuds sur les différents sous-canaux qui sont répartis, soit dans le temps, soit en 

fréquence ou en codes orthogonaux. Un premier groupe de protocoles MAC présentés ci 

dessous sont en grande partie sans collision : 

 L'accès multiple par répartition en temps (TDMA).  

 L'accès multiple par répartition en fréquence (FDMA). 

 L'accès multiple par répartition de code (CDMA). 

Ces protocoles sont de plus largement utilisés dans les systèmes de communication 

cellulaire moderne [46].  

La seconde catégorie est basée sur « le débat ». Les nœuds sont en concurrence 

mutuelle sur un canal de propagation. La collision se produit au cours de la procédure du 

débat de tels systèmes. Les exemples classiques des protocoles au niveau de la couche MAC 

basée sur le débat sont ALOHA [47] et CSMA [48]. 
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La couche MAC pour les applications de réseaux de capteurs sans fil est différente de 

celle des réseaux traditionnels sans fil. Les raisons sont détaillées ci dessous:  

Les nœuds sont souvent déployés dans une mode ad hoc plutôt que de 

pré-planification.  

Ils doivent donc s’organiser entre eux. De plus de nombreuses applications emploient 

un grand nombre de nœuds, et la densité de nœuds peut varier suivant les différents lieux. 

Enfin la communication dans le réseau est déclenchée, par la détection des événements.  

De ce fait, on peut considérer que les protocoles de la couche MAC traditionnels ne 

sont pas adaptés aux réseaux de capteurs sans fil sans des modifications significatives. 

Dans la partie suivante nous allons présenter les caractéristiques de la couche MAC 

pour les applications de réseaux de capteurs. 

1.7.1 Caractéristiques de la couche MAC pour les réseaux de capteurs 

Les caractéristiques d’une couche MAC sont :  

a) Efficacité énergétique 

b) Déploiement et adaptabilité 

c) Latence

d) Débit d’information 

e) Equité

f) Développement

g) Large gamme de densité 

h) Programmation 

i) Maintenabilité de la connectivité du réseau 

Nous détaillons ci dessous ces différents paramètres. 

a) Efficacité énergétique 

L'efficacité énergétique est une des caractéristiques la plus importantes pour le 

protocole, dans les applications de réseaux de capteurs. Avec un grand nombre des nœuds 

alimentés par batterie, il est très difficile de changer ou de recharger les batteries de ces nœuds. 
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En fait, certains objectifs de conception de réseaux de capteurs sont de créer des nœuds qui 

sont assez bon marché et peuvent être abandonnés, plutôt que rechargés. Dans tous les cas, 

prolonger la durée de vie de chaque nœud est le challenge. Sur de nombreuses plates-formes 

matérielles, la radio est l'une des parties la plus consommatrice d’énergie. La couche MAC 

doit contrôler directement les activités du lien radio pour une économie d’énergie. 

Nous présentons ci dessous les principales causes de « gaspillage » d'énergie. 

Les collisions sont une première source de gaspillage d'énergie. Lorsque deux paquets 

sont transmis en même temps, ils sont endommagés et doivent être rejetés. Les 

retransmissions consomment de l'énergie. Tous les protocoles au niveau de la couche MAC 

essayent d'éviter les collisions ou éviter la retransmission. Les collisions sont le problème 

majeur pour le protocole MAC basée sur le débat car ils ne suppriment pas totalement les 

collisions. 

La deuxième source de gaspillage d'énergie est l’écoute libre. Il se produit lorsque le 

récepteur écoute le canal pour recevoir des données potentielles. Le coût est particulièrement 

élevé dans de nombreuses applications de réseaux de capteurs où la période de non activité est 

très longue.  

Le gaspillage d'énergie précis de l'écoute libre dépend de l’architecture du système 

radio et du mode de fonctionnement. Pour les « radios » à courte distance, la consommation 

de l'écoute est du même ordre de grandeur que la consommation de transmission et de 

réception. Par exemple, Katz et Stemm a mesuré sur la carte Wavelan (915MHz) que la 

consommation d’énergie de l’écoute libre est d’environ 1/3 de la consommation globale[49]. 

Il a observé la proportion de consommation suivante: 

1 pour l’écoute libre, 

1.05 pour la réception, 

1.44 pour la transmission,  

Dans la plupart des applications de réseaux de capteurs le temps de l’écoute libre est 

beaucoup plus important que le temps d’émission-réception, donc la consommation d’énergie 
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au niveau de l’écoute libre est un facteur important pour la consommation globale d’un nœud 

de réseau. 

Une troisième source de perte d’énergie est le « crosstalk » qui se produit quand un 

nœud reçoit des paquets qui sont destinés à d'autres nœuds. Le « crosstalk » inutile peut être 

un facteur dominant de perte d'énergie lorsque la circulation des données est lourde et la 

charge de nœud est très dense. 

Un protocole au niveau de la couche MAC réalise des économies d'énergie par le 

contrôle du lien radio afin d'éviter ou de réduire le gaspillage d'énergie de ces sources. La 

désactivation de la radio quand elle n'est pas nécessaire, est une stratégie importante pour 

minimiser la consommation de l'énergie.  

Un système de gestion de l'énergie doit tenir compte de toutes les sources de 

consommation d'énergie, pas seulement la radio. Par exemple pour un nœud de Berkeley [50], 

la radio et le CPU sont deux grands consommateurs d'énergie. Sur le Mica2, la radio à 

433MHz consomme 22.2mW [51]au repos (correspondant à l’écoute libre) . Quand le CPU 

est actif, il consomme la même puissance (22mW)[52]. Donc la consommation globale 

d’énergie d’un nœud doit pendre en compte la partie radio et aussi la consommation de la 

partie de contrôleur. 

b) Déploiement et adaptabilité 

Le déploiement et l’adaptabilité à l'évolution de la taille, de la densité, et de la 

topologie d’un réseau sont des paramètres importants d’un protocole MAC pour une 

application de réseaux de capteurs qui se déploient de manière ad-hoc le plus souvent 

c) Latence 

La latence fait référence au retard entre l’instant où l’émetteur à envoyer un paquet 

jusqu'à ce que le paquet soit bien reçu par le récepteur. Dans les réseaux de capteurs, 

l'importance de latence dépend de l'application. Dans les applications telle que la surveillance, 

les nœuds seront vigilants pour longtemps, mais en grande partie inactifs jusqu'à ce que 

quelque chose soit détecté. Au cours de cette période de vigilance, il a peu de données qui 
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circulent dans les réseaux. Une faible latence est indispensable pour minimiser la 

consommation.  

d) Débit d’information 

La quantité de débit se réfère à la quantité de données transférées à partir d'un 

émetteur à un récepteur dans un temps donné. De nombreux facteurs influent sur ce débit, y 

compris l'efficacité de l'évitement des collisions, l’utilisation du canal et de la latence. Comme 

la latence, la quantité du débit dépend de l'application. Les applications des réseaux de 

capteurs exigent souvent de longue durée de vie qui acceptent une latence longue et débit 

faible.  

e) Equité 

L'équité représente la capacité des différents utilisateurs, les nœuds, ou les applications 

à partager le canal équitablement. Il est un paramètre important dans des réseaux de voix ou 

de données, puisque chaque utilisateur souhaite une égalité des chances d'envoyer ou de 

recevoir des données pour ses propres applications. Toutefois, dans les réseaux de capteurs, 

tous les nœuds coopèrent pour une tâche unique commune. Un nœud peut avoir 

considérablement plus de données à envoyer que les autres nœuds. Plutôt que de traiter 

chaque nœud de la même façon, le succès est mesuré par la performance de l'application dans 

son ensemble, et l’équité de chaque nœud ou de chaque utilisateur devient de moins en moins 

important. 

f) Développement : 

 Comme les réseaux peuvent inclure un grand nombre des nœuds, les architectures 

employées et les protocoles doivent être capables de gérer la variation du nombre de nœud de 

façon dynamique.

g) Large gamme de densité : 

 Dans les réseaux, la densité du réseau peut varier considérablement. Différentes 

applications possèdent des densités de nœuds très différentes. Même au sein d'une application  

donnée, la densité peut varier dans le temps et l'espace parce que les nœuds ne fonctionnent 
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pas ou se déplacent. De même la densité n'est pas homogène dans  l'ensemble du réseau (en 

raison du déploiement imparfait) et le réseau doit s'adapter à ces variations.

h) Programmation :  

Ces nœuds doivent être programmables, et leurs programmations doivent pouvoir être 

modifiées en cours de fonctionnement lorsque de nouvelles tâches deviennent importantes. 

Une programmation figée ne permet pas de répondre aux besoins d’un réseau de capteur 

évolutif. 

i) Maintenabilité de la connectivité du réseau : 

Si dans le réseau de capteur un nœud devient défaillant, il faut que le routage de réseau 

ad-hoc se modifie en conséquence pour maintenir la connectivité du réseau.

1.7.2 Comparaison de la couche MAC pour réseaux de capteurs 

Selon le mécanisme pour la prévention des collisions, des protocoles MAC peuvent 

être divisés en deux groupes: le protocole prévu et le protocole basé sur le débat. 

A) Protocole prévu  

Parmi les protocoles, le TDMA a attiré l’attention pour les réseaux de capteurs. 

TDMA divise le canal en N intervalles du temps, comme le montre la figure 1.19. Dans 

chaque intervalle, un seul nœud est autorisé à transmettre. Les N intervalles du temps forment 

une trame qui se répète cycliquement. Il est fréquemment utilisé dans les systèmes de 

communication cellulaire sans fil, tels que le GSM [44]. L'avantage majeur du TDMA est son 

efficacité énergétique qui est élevé puisqu’il possède un rapport cyclique faible au niveau des 

opérations. 

Figure 1.19 TDMA divise le canal en N intervalles du temps 

Time 

1 2 3 …… N 1 2 3 …… N ………. 

Trame 1 Trame 2 
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Toutefois, le TDMA présente certains inconvénients qui limitent son utilisation dans 

les réseaux de capteurs sans fil. Notamment il exige normalement que les nœuds forment un 

cluster. Un des nœuds dans le cluster est choisi comme la tête de groupe. Cette hiérarchie de 

l'organisation a plusieurs conséquences. Les nœuds sont normalement limités à communiquer 

avec le chef du cluster dans un cluster, la communication équivalente n'est pas directement 

supportée. Les protocoles TDMA sont aussi limités au niveau évolutivité et adaptabilité à 

cause de l'évolution du nombre de nœuds. Lorsque de nouveaux nœuds s’ajoutent ou des 

anciens nœuds s’absentent du cluster, le cluster doit ajuster la longueur des trames et la 

répartition des créneaux horaires. La longueur de la trame et la répartition des créneaux 

horaires statique peuvent limiter la quantité de débit disponible. 

Pottie et Sohrabi ont proposé un protocole d'auto-organisation pour les réseaux de 

capteurs sans fil [53]. Le protocole suppose que plusieurs canaux sont disponibles (via FDMA 

ou CDMA) et utilisent différents sous-canaux. Pendant le temps ou il n’y a ni transmission ni 

réception, le nœud éteint sa radio pour conserver l'énergie. Chaque nœud gère son propre 

créneau horaire avec tous ses voisins, ce qui est appelé une super trame. Ce protocole 

supporte le fonctionnement à faible consommation d'énergie, mais un inconvénient est la 

faible utilisation de la bande passante disponible. 

LEACH (Low-Energy Adaptive Clustering Hierarchy), proposé par Heinzelman et al. 

[54] est un exemple d'utilisation de TDMA dans les réseaux de capteurs sans fil. LEACH 

organise le cluster des nœuds impliqués par le TDMA dans le cluster. Les nœuds dans le 

cluster parlent uniquement à leur chef de cluster, qui parle à la station de base par la radio. 

LEACH est un exemple qui s'étend directement au modèle cellulaire TDMA à des réseaux de 

capteurs. 

Bluetooth [55][56] est conçu pour les réseaux personnels (PAN), par exemple 

téléphones cellulaires et les ordinateurs portables. Sa conception à faible consommation 

d'énergie et à coût économique la rend attrayante pour l'utilisation de réseaux de capteurs sans 

fil. Comme LEACH, Bluetooth organise également des nœuds en groupes, appelés piconets. 

Le saut de fréquence FDMA est adopté pour gérer les communications. Dans un cluster, un 

protocole basé sur TDMA est utilisé pour gérer les communications entre la tête du groupe 
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(maître) et d'autres nœuds (des esclaves). La chaîne est divisée en créneaux horaires pour la 

transmission du maître et des esclaves. Le maître utilise le « Polling » pour décider de 

l'esclave qui a le droit de transmettre. Le nombre maximum des nœuds actifs au sein d'un 

groupe est limité à huit. 

B) Protocole basé sur le débat  

Contrairement aux protocoles prévus, les protocoles basés sur le débat ne divisent pas 

la chaîne en sous-canaux ou en canaux pré-alloués. Le canal est utilisé par chaque nœud. Une 

voie commune est partagée par tous les nœuds et elle est attribuée à la demande. Un 

mécanisme de confirmation (Acknowledge) est utilisé pour décider quel nœud a un droit 

d'accès à la voie.

Les protocoles basés sur le débat possèdent plusieurs avantages par rapport aux 

protocoles prévus. D'abord, parce qu’ils allouent des ressources à la demande, ils peuvent plus 

facilement s’adapter à des changements de la densité et ils peuvent être plus souples quand les 

topologies changent. Il n'est pas nécessaire de former des clusters pour la communication. 

CSMA [57] est un protocole important basé sur le débat. Son idée centrale est d’être à 

l'écoute avant d'émettre. Le but de l'écoute est de détecter si le canal est occupé. Il existe 

plusieurs variantes de CSMA, le non-persistant, 1-persistant, et p-persistant CSMA. Pour le 

non-persistant CSMA, si un nœud détecte que le canal est libre, il transmet immédiatement. Si 

le canal est occupé, il attend un certain temps sans écouter, puis il recommence à écouter si le 

canal est libre. Pour le « 1 persistant CSMA », un nœud transmet si le canal est libre. Sinon, il 

continue d'écouter jusqu'à ce que le canal devienne inactif, pour transmettre immédiatement. 

Pour le « p-persistant CSMA », un nœud transmet avec une probabilité p si le canal est libre, 

avec une probabilité p de retrait et redémarre l’écoute. 

Dans un réseau multi saut sans fil, le CSMA seul n'est pas suffisant à cause du 

problème du nœud caché [58]. La figure 1.20 illustre le problème du nœud caché sur un 

réseau à deux sauts avec trois nœuds. Supposons que les nœuds A, B et C ne peuvent que 

écouter leurs voisins les plus proches. Lorsque le nœud A envoie au nœud B, le nœud C n'est 

pas conscient de cette transmission pour lui le canal est libre. Si le nœud C commence 
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maintenant à transmettre l’information, B recevra deux paquets venant du nœud A et du nœud 

C provoquant la collision des deux paquets. 

Figure 1.20  Illustration du problème du nœud caché 

CSMA/CA, ou CA présente la prévention des collisions, a été développé pour traiter 

les problèmes de nœud caché, et est adopté par le standard du réseau LAN sans fil, IEEE 

802.11 [59]. Le mécanisme de base en CSMA / CA est d'établir une brève poignée de main 

entre un émetteur et un récepteur avant que l'émetteur ne transmette des données. La poignée 

de main commence par l'envoi d'une demande du paquet de type « Request-to-Send »  (RTS) 

destinée au récepteur. Le récepteur répond ensuite avec un paquet de type « Clear to Send » 

(CTS). L’émetteur commence l'envoi de données, après avoir reçu le paquet CTS. Le but de la 

poignée de main RTS-CTS est de faire une annonce pour les voisins de l'émetteur et du 

récepteur. Dans l'exemple de la figure 1.20, bien que le nœud C n’entende pas le RTS du 

nœud A, il entend le CTS de B. Si un nœud entend un RTS ou CTS destiné à d'autres nœuds, 

il doit attendre sans envoyer ses propres paquets. CSMA/CA n'élimine pas complètement le 

problème du nœud caché, mais maintenant, les collisions se situent principalement sur les 

paquets RTS. Mais comme le RTS est très court, les risque de collision est donc 

considérablement réduite. 

Sur la base de CSMA/CA, Karn a proposé le MACA[60], qui a ajouté une durée à la 

fois dans les paquets RTS et CTS en indiquant la quantité de données à transmettre, afin que 

les autres nœuds peuvent savoir combien de temps ils doivent attendre. Bharghavan et al ont 

encore proposé le protocole MACAW [61] qui est une amélioration du MACA. Macaw 

propose plusieurs ajouts à MACA, y compris l'utilisation du paquet acknowledgment (ACK) 

après chaque paquet de données. La transmission entre un émetteur et un récepteur suit la 

séquence de RTS-CTS-DATA-ACK. 
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IEEE 802.11 a adopté l'ensemble des caractéristiques de CSMA/CA, MACA et 

MACAW dans sa « Distributed Coordination Function » (DCF) [62] et a fait diverses 

améliorations, DCF est conçu pour les réseaux ad hoc, tandis que la « Fonction du Point de 

Coordination » (PCF) ajoute le support désigné où les points d’accès (ou la stations de base) 

gèrent les communications sans fil. 

Woo et Culler a proposé un protocole MAC pour réseaux de capteurs sans fil [63], qui 

combine CSMA avec un mécanisme de contrôle du taux d'adaptation. Le protocole est basé 

sur une configuration du réseau où il y a une station de base qui tente également de recueillir 

des données de tous les capteurs sur le terrain. Le principal problème pour ce type de réseau 

provient du fait que les nœuds les plus proches de la station de base ont plus de trafic, car ils 

ont plus des données à transmettre pour les autres nœuds du réseau. Le protocole au niveau de 

la couche MAC vise à répartir équitablement la bande passante pour tous les nœuds du réseau. 

Chaque nœud ajuste dynamiquement le taux d'injection de paquets dans le réseau. Le taux 

augmente linéairement s’il injecte un paquet avec succès, sinon le taux baisse. Ce protocole 

n'utilise pas de RTS et RTC pour traiter le problème du nœud caché. Au lieu de cela, un nœud 

écoute les transmissions et utilise CSMA pour réduire l'effet du problème du nœud caché. 

1.7.3 Protocoles MAC pour minimiser l'énergie des réseaux de capteurs 

Diverses techniques ont été proposées pour améliorer la consommation d'énergie des 

protocoles basée sur le débat pour les réseaux de capteurs. L'approche de base est de mettre la 

radio en état de sommeil quand elle n'est pas nécessaire [64]. 

Nous détaillons ci dessous les principaux protocoles utilisant la mise en veille de la 

partie radio au sein du nœud de capteur. 

a) IEEE 802.11 

Dans  IEEE 802.11, PCF et DCF possède la fonction d’économie d'énergie qui 

permet aux nœuds d’être en état de sommeil régulièrement pour préserver l'énergie. La figure 

1.21 montre le diagramme de l’économie d'énergie dans le mode DCF. L’hypothèse de base 

est que tous les nœuds peuvent s’entendre et le réseau est constitué par un seul saut. Un nœud 

émet périodiquement vers la balise pour synchroniser son horloge. Donc tous les nœuds sont 
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synchronisés. Si un nœud envoie en premier lieu, les autres vont supprimer leurs 

transmissions. Après chaque lien radio avec la balise (cf figure 1.21), il y a une fenêtre ATIM 

(Ad hoc Trafic Indication Message), dans laquelle tous les nœuds sont éveillés. Si un nœud  

souhaite transmettre vers un récepteur en mode d'économie d'énergie, il envoie d'abord un 

paquet « ATIM » au récepteur et il ne commence à envoyer les données qu’après avoir reçu la 

réponse du récepteur au paquet ATIM. 

 

Figure 1.21  Diagramme de l’économie d'énergie dans le mode DCF 

Le PS (Power Save) au-dessus de 802,11 en mode DCF est conçu pour un réseau à un 

seul saut par Tseng et al. [65]. Il ne synchronise pas les temps d’écoute de chaque noeud. Au 

lieu de cela, il garantit que les intervalles d'écoute de deux nœuds se chevauchent 

périodiquement. Donc il résout les problèmes du 802.11 dans les réseaux multi-saut. 

b) PAMAS 

PAMAS, proposé par Singh et Raghavendra [66], permet d'éviter l’écoute en mettant 

des nœuds en état de sommeil lorsque les voisins sont en phase de transmission. PAMAS 

utilise deux canaux, l'un pour les données, l'autre pour le contrôle. Tous les paquets de 

contrôle sont transmis dans le canal de contrôle. Un nœud se réveille, il sonde le canal de 

contrôle pour trouver les transmissions éventuelles en cours se situant dans le canal de 

contrôle et connaître leurs durées. Si un voisin répond à la requête, le nœud va se rendormir 

pour une certaine durée fixée. L’exploration dans le canal de contrôle permet d'éviter 

l'ingérence de transmission d’un voisin. Toutefois, l’exigence de la séparation et le contrôle 

des canaux de données rendent PAMAS plus difficile à déployer. 
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c) IEEE 802.15.4 et IEEE 802.15.4a 

L'Institute de Electrical and Electronics Engineers (IEEE) a finalisé la norme IEEE 

802.15.4 en Octobre 2003 [67].Les principales caractéristiques de la technologie sans fil sont 

la faible complexité, le faible coût, faible consommation, les transmissions de données à 

faible taux. Le principal champ d'application de cette technologie concerne les réseaux de 

capteurs. 

La couche physique fonctionne dans trois bandes différentes sans licence avec 

différents modalités selon la zone géographique où le système est déployé. 

La bande 868 MHz, se situant entre 868,0 et 868,6 MHz, est utilisée en europe. La 

couche physique adopte un format de modulation phase shift keying binaire (BPSK) avec 

DSSS (Direct-Sequence Spread Spectrum). Un seul canal de données 20 kbit / s est disponible 

avec une minimum de sensibilité de -92 dBm. 

La bande 915 MHz, variant entre 902 et 928 MHz est utilisée dans le Nord des 

États-Unis et la zone pacifique. La couche physique adopte un format de modulation BPSK 

avec DSSS. Dix canaux avec un débit de données de 40 kbits / s sont disponibles avec une 

sensibilité de -92 dBm. 

La bande ISM (scientifique industrielle médicale) des 2,4 GHz s'étend de 2400 à 

2483,5 MHz et est utilisée dans le monde entier. La couche physique adopte une forme de 

modulation de quadrature offset phase shift keying (O-QPSK) avec DSSS. Seize canaux avec 

un débit de données de 250 kbps sont disponibles, avec une sensibilité de -85 dBm. 

Pour prolonger la vie de la batterie, les dispositifs d’IEEE 802.15.4  ne sont actifs que 

pendant une fraction de temps. 

IEEE 802.15.4 utilise un protocole au niveau de la couche MAC fondé sur 

l’algorithme CSMA/CA, ce qui oblige à écouter le canal avant de transmettre pour réduire la 

probabilité de collision avec d'autres transmissions en cours. 

IEEE 802.15.4a est un amendement à la norme IEEE 802.15.4. IEEE 802.15.4a 

spécifie deux autres couches physiques utilisant l’Ultra large bande (ULB) et le Chirp Spread 
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Spectrum (CSS). Les fréquences de la couche physique ULB sont réparties sur en trois 

gammes: en dessous de 1 GHz, entre 3 et 5 GHz, et entre 6 et 10 GHz. La couche physique 

CSS est définie pour la bande ISM à 2450 MHz.[68] 

d) S-MAC

S-MAC est un protocole MAC spécialement conçu pour les réseaux de capteurs sans 

fil, proposé par Ye et al. [69][70]. Le S-MAC s'efforce de conserver la souplesse des 

protocoles basés sur le débat, tout en améliorant l'efficacité énergétique dans les réseaux 

multi-saut. Le S-MAC contient plusieurs approches pour réduire la consommation 

énergétique au niveau de toutes les principales sources d'énergie. 

Il utilise un cycle sommeil/éveil pour permettre aux nœuds de passer la plupart de leur 

temps à dormir, comme la montre en figure 1.22. Un cycle d’écoute / sommeil est appelé une 

trame. Chaque trame commence par une période d'écoute pour les nœuds qui ont des données 

à envoyer. Une période de sommeil suit, au cours de laquelle les nœuds dorment s'ils n'ont pas 

de données à envoyer ou à recevoir, sinon les nœuds restent éveillés et échangent des données 

puisqu’ ils sont impliqués dans la communication. 

Figure 1.22 Nœud a transmet au nœud b quand b commence l'écoute 

La première technique dans S-MAC est de mettre en place une durée de sommeil 

importante par rapport à la durée d’écoute dans un réseau multi-saut. Pour prolonger la durée 

de vie des réseaux de capteurs, on a un cycle d’opération de 1 à 10% de la « trame ». Pour 

S-MAC, tous les nœuds sont libres de choisir leur propre horaire d’écoute et de sommeil. Ils 

partagent leur emploi du temps avec leurs voisins, afin que la communication entre tous les 

nœuds soit possible. Les nœuds planifient ensuite les transmissions au cours du temps 
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d’écoute de leurs nœuds de destination. A titre d’exemple (cf figure 1.22) le nœud A veut 

envoyer au nœud B, il attend que le nœud B soit en train d’écouter.

S-MAC est comme IEEE 802.11. Il utilise l’écoute de la porteuse, et RTS/CTS pour 

éviter le problème du terminal caché. Pour transmettre un paquet, le S-MAC suit la séquence 

de RTS/CTS/DATA/ACK entre l’émetteur et le récepteur. Après l’échange réussi de 

RTS/CTS, le nœud utilise l’intervalle dormant pour transmettre le paquet. Il reste éveillé 

jusqu’à la fin de la transmission 

Pour éviter les erreurs à cause de la dérive d'horloge, chaque nœud diffuse 

périodiquement son programme dans un paquet « SYNC » qui fournit l'horloge de 

synchronisation simple. Le temps alloué à un nœud pour envoyer un paquet SYNC est appelé 

« période de synchronisation ». Pour transmettre le « SYNC » paquet et le data paquet, on 

divise l’intervalle d’écoute en deux parties 

La première partie concerne le « SYNC » paquet, la seconde partie concerne le paquet 

de donnée. Le paquet « SYNC » contient l’adresse de l’émetteur et la durée de sommeil. 

Quand le récepteur reçoit ce temps il l’utilise pour réaliser la synchronisation. 

S-MAC utilise une technologie importante qui s’appelle l’écoute adaptable pour 

réduire la latence à cause de l’état dormant périodique. L’idée basique est de laisser le nœud 

qui écoute les transmissions de leurs voisins en état de réveil pour un certain temps à la fin de 

la transmission. Si la destination des données correspond au prochain nœud le nœud 

intermédiaire peut lui transmettre le data immédiatement. Si ce n’est pas le cas le nœud 

intermédiaire reste en l’état « sommeil ». 

Comme PAMAS, S-MAC évite l’« overhearing » en mettant les nœuds qui interférent 

avec les nœuds en transmission à l’état dormant après qu’ils ont reçu un message RTS/CTS. 

Pour résoudre ce problème très difficile de la faible consommation, il est nécessaire 

d'adopter une approche globale à la question de la gestion. La sélection des composants du 

nœud de capteur, l'application qui s'exécute dans le nœud, le protocole de configuration et 

tous les algorithmes de routage jouent un rôle important dans les modes de la consommation 
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d'énergie et d’économie d’énergie. Il faut réaliser une optimisation conjointe de toutes les 

parties pour obtenir le réseau de capteur ayant une consommation d’énergie minimale. 

Le tableau 1.5 présente une comparaison des protocoles au niveau de la couche MAC
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Bien qu'il existe différents protocoles de la couche MAC proposées pour les réseaux 

de capteurs, il n'y a pas de protocole accepté comme une norme. Puisque le protocole MAC 

qui est fortement dépendant de l'application. 

Selon le tableau 1.5 et en raison de la faible consommation donc IEEE 802.15.4 et 

S-MAC sont bien adapté pour la couche MAC de l’application de réseaux de capteurs. 
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1.8 Conclusion 

Dans ce premier chapitre nous avons essayé d’introduire la problématique des réseaux 

de capteurs sans fils. Nous avons dans un premier temps présenté les applications des réseaux 

de capteurs, les différentes architectures de ces réseaux et les principales fonctionnalités 

demandées à ces réseaux notamment une faible consommation en vue de leur autonomie. Ce 

point capital conditionne à la fois l’architecture matérielle et logicielle de ces réseaux. 

Après avoir comparé pleureurs technologies de couche physique nous avons opté pour 

la module radio pour une technique impulsionnelle ultra large bande transposée en gamme 

millimétrique autour de 60GHz où une bande fréquentielle de 7GHz a été allouée sans 

licence ; pour l’instant ;pour les communications de proximité au niveau mondial. Cette 

technique basée sur l’émission d’ondelettes sur des temps très courts (< 1ns) présente de 

nombreux avantages : faible complexité, faible sensibilité aux non linéarités de la chaîne 

d’émission/réception, robustesse vis-à-vis des évanouissements sélectifs en fréquence, des 

interférences entre symboles et ultra faible consommation pour des débits numériques qui 

nous concernent pour notre application réseaux de capteurs.  

Pour diminuer encore la consommation des modules radio des nœuds de capteur nous 

avons choisi une démodulation non cohérente basée sur la détection du maximum d’énergie 

qui permet de s’affranchir d’une détection à corrélation nécessitant la génération d’un patron 

(template) consommateur d’énergie. 

Par ailleurs la montée en gamme millimétrique permet la réalisation d’antennes de 

faible dimension à gain relativement important, facilement intégrables et améliorant le budget 

de liaison, point capital pour l’économie d’énergie. 

Nous avons ensuite présenté plusieurs protocoles implémentables dans la couche 

MAC en évaluant leur potentialité à réduire la consommation des nœuds du réseau en 

minimisant les collisions entre paquets de données. Nous avons montré que pour des réseaux 

de moyenne densité et à faible débit numérique les approches S-MAC et Zigbee sont 

prometteuses demandant à être encore améliorées dans la mesure où il n’existe pas à ce jour 

de normes établies pour les liaisons radio entre nœuds de réseau de capteurs. 
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2.1. Introduction 

Dans ce chapitre, nous présentons l’état de l’art des modules radios à 60GHz et 

détaillons notre système émetteur/récepteur ULB non cohérent à 60GHz surtout la partie de la 

synchronisation basée sur l’intégration maximale d’énergie.  

La simulation de ce système a été effectuée sous le plateforme ADS et le taux d’erreur 

par symbole théorique a été calculé. 
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2.2. Etat de l’art des modules radios à 60 GHz 

Les recherches concernant l’exploitation des ondes millimétriques à 60 GHz (antenne, 

canal ou circuits) débutent en 1984 sous la demande du ministère des postes et des 

télécommunications japonais [1, 2, 3]. Puis, en 1992, ce même ministère alloue des bandes de 

fréquences autour de 60 GHz pour des études expérimentales. 

L’intérêt porté aux systèmes de communication sans fil intra-bâtiment à 60 GHz est dû 

à plusieurs facteurs : 

- Atténuation du signal important permettant de créer un réseau sécurisé courte 

portée ; 

- Encombrement des circuits fortement lié à la longueur d’onde du système. La montée 

en fréquence permet donc de miniaturiser le système, notamment les antennes ; 

l’ERO (European Radiocommunications Office) recommandait l’utilisation de la 

bande [57 - 64] GHz pour le raccordement radio intrabâtiment. La bande passante du système 

est de 7 GHz mais ceci rapporté autour de 60 GHz ne représente que 5% de la fréquence de 

fonctionnement. 

Pendant de nombreuses années, les circuits génériques de ces modules radios 60 GHz 

ont été conçus en filière III-V. A l’époque, seule cette technologie était capable d’assurer du 

gain et de la puissance dans cette bande de fréquence.  

A la fin des années 1990, les premiers démonstrateurs permettent de réaliser des 

campagnes de mesures du canal radio 60 GHz. Conçus au sein du CRL (Communications 

Research Laboratory, laboratoire Japonais) [4, 5], ces démonstrateurs ont des débits compris 

entre 50 et 250 Mbits. Cette technologie est ensuite reprise par les groupes industriels NEC et 

Fujitsu [6, 7]. 

En 2000, NEC présente un démonstrateur haut débit (500 Mbps) en modulation ASK. 

Ce débit est porté à 1,25 Gbps en 2003 par le même groupe industriel [8]. En 2004, en 

utilisant un mélangeur plutôt qu’un commutateur, une transmission en modulation « tout ou 
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rien » permettant d’atteindre le débit record de 3,5 Gbps à une distance de 3 mètres pour un 

TEB de 10 8 est détaillée dans [9]. Cette performance est atteinte à l’aide d’un MPA « 

Medium Power Amplifier » émettant une puissance crête de 10 mW et d’un récepteur incluant 

une chaîne d’amplification faible bruit (F=6,5 dB) de 33 dB de gain. Les antennes possèdent 

un gain de 23,5 dBi. 

Afin de réduire ce coût, Zirath en Europe présente un circuit à haute intégration 

incluant toute la partie millimétrique du module [10]. Réalisé en technologie P-HEMT 

ft/fmax=120/180 GHz, la taille de l’émetteur est de 5 × 3,5 mm2, incluant une chaîne de 

multiplication par 8, un mélangeur et un amplificateur de puissance. Cet émetteur accepte une 

bande passante IF de 1,5 GHz et présente une puissance en sortie de 5 dBm pour une 

consommation supérieure à 800 mW. Le récepteur, d’une taille de 5, 7 × 5mm2 présente un 

gain de conversion de 8,5 dB pour une consommation proche de 1 W. Ces deux circuits ont 

permis de valider une transmission ayant un format de modulation 16QAM avec un débit brut 

de 200 Mbps. 

Le coût et la taille de l’ensemble de ces circuits en gamme millimétrique ont 

longtemps rendu les applications télécoms incompatibles avec la demande du grand public. 

Les technologies sur substrat Silicium (CMOS SOI) présentent depuis quelques années des 

fréquences de transitions ft supérieures à 300 GHz [11]. Cette technologie Silicium va sans 

doute supplanter les filières AsGa pour les applications WLAN [11, 12, 13].  

En Europe, un démonstrateur en technologie SiGe (0.25!m ) utilisant une modulation 

ASK a été réalisé à l’aide d’un assemblage des différents circuits génériques millimétriques 

[14] . Cet assemblage a ensuite été remplacé par un récepteur complet (LNA, mélangeur de 

Gilbert) présentant un gain de conversion plat de 28 dB dans la bande [57-64] GHz [15]. Ce 

récepteur possède un point de compression en sortie de P 1dB= 1,6 dBm pour une 

consommation de 66 mW sous 2,2 V. Sa taille est inférieure à 1 mm2 .L’émetteur complet 

(PLL, mélangeur de Gilbert et Buffer avec P 1dB = 5 dBm de sortie consomme 140 mW sous 

3,5 V. Utilisant un schéma de modulation QPSK vectoriel et un amplificateur de puissance 

externe en AsGa, une transmission à un débit de 250 Mbps sur une distance de 1 mètre a été 

possible en utilisant ces deux circuits et des antennes ayant un gain isotrope de 8 dBi [16]. 
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La technologie HBT SiGe 0, 13!m ft/fmax=207/285 GHz d’IBM [17] a fait l’objet de 

nombreuses publications [18,19,20] concernant aussi bien les différents circuits MMICs que 

leur assemblage complet en LGA (Land Grid Array) incluant l’antenne. Cet assemblage 

complet occupe une superficie de 6×13mm2. Le détail de chaque composant est présenté dans 

[21] et une photographie du circuit est illustrée la figure 2.1 

 
Figure 2.1 Module d’émission millimétrique encapsulé en filière HBT SiGe 

Les systèmes 60 GHz développés à Chalmers [22] ont atteint le plus haut niveau en 

termes d’intégration. Les figures présentées ci-dessous montrent les circuits d’émission et de 

réception réalisées à Chalmers (figure 2.2) 

 

(a) (b) 

Figure 2.2  Emetteur (a) et Récepteur (b) intégrés sur une filière III-V 

La thématique Objets Mobiles Communicants étudiée à l’IEMN, IRCICA a permis de 

développer un système ULB basé sur l’émission d’impulsions modulées en position avec 

accès multiple à saut temporel en utilisant les filières pHEMT AsGA ED02AH et D01PH de 

OMMIC [23]. Le principe d’émission TH-PPM-UWB a été validé sur une filière III-V. Un 
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émetteur/récepteur TH-PPM-UWB en technologie silicium BiCMOS9 (STM) a également été 

réalisé par Marie Devulder [24] qui a permis d’améliorer la consommation et l’intégration. 

  

         (a)                                           (b) 

Figure 2.3 (a)Photographie de l’émetteur intégré sur Silicium.(b) Photographie du 

récepteur intégré sur Silicium 

Les performances de ces systèmes 60 GHz sont présentées tableau 1. 

Filière technologique 0,15!m pHEMT AsGa 0,13 !m BiCMOS SiGe 

Référence [23] [25] 

Ft 120 GHz 160 GHz 

Fmax 200 GHz 160 GHz 

Modulation ASK PPM 

Distance 10 m 10 m 

Débit 1,5 Gbps 200 Mbs 

Consommation Tx 420 mW 90 mW 

Consommation Rx 450 mW 460 mW 

Encombrement Tx 4 x 3 mm² 2 x 0,8 mm² 

Encombrement Rx 5,5 x 4 mm² 2 x 0,95 mm² 

Tableau 1 Performances des systèmes 60 GHz publiés dans la littérature 

Aujourd'hui, la situation est très différente et la technologie silicium possède des 

performances suffisantes pour de nombreuses applications RF et millimétriques, y compris les 
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radios à faible coût. La figure 2.4 illustre l’évolution des fréquences de coupure Ft et Fmax de 

la technologie CMOS en fonction des années. Nous pouvons constater une constante 

amélioration de ces composants. 

 

Figure 2.4 Tendance de fT / fmax à l'échelle de la technologie CMOS selon l'ITRS 2006 [25] 

Pour une technologie CMOS 0, 13!m, sous la direction de Razavi de l’université de 

Los Angeles, un récepteur complet (LNA, mélangeur et amplificateur en bande de base) a été 

réalisé [26,27]. Pour une taille de 300×400!m2 et une consommation de 9 mW sous 1,2 V, ce 

récepteur possède un gain de conversion de 28 dB et un facteur de bruit de 12,5 dB. 

L’amplificateur faible bruit présente un gain simulé de 13 dB et un facteur de bruit simulé de 

4,5 dB. 

Les fréquences de coupure de ces filières augmentent toujours conformément à la loi 

de Moore. Des fréquences de coupure ft=250 GHz, fmax=350 GHz en technologie CMOS 

SOI 90 nm ont été obtenues par [28], ainsi que ft=290GHz/fmax=450 GHz en technologie 

CMOS SOI 65 nm d’IBM et de ST [29]. Les fondeurs IBM et Intel ont déjà démarré la 

commercialisation de transistors en technologie CMOS 45 nm. 

D’après cet état de l’art, différentes technologies peuvent être utilisées pour les 

systèmes à 60GHz. Pour la faible consommation la technologie CMOS est un choix  

prometteur notamment la technologie CMOS 65nm. 

2.3. Système radio Ultra Large Bande impulsionnel (IR-ULB) non 
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cohérent transposé à 60GHz pour réseaux de capteurs. 

Pour obtenir une très faible consommation de l’architecture Emetteur/Récepteur, nous 

avons choisi une architecture simple. A titre d’exemple, le récepteur non cohérent utilisé 

permet d'éviter l’estimation du canal [30], et il n'existe aucun corrélateur au niveau de 

récepteur. 

2.3.1.Architecture de l’ metteur IR ULB 60 GHz 

Nous avons choisi d’utiliser une architecture IR-ULB car elle est peu sensible au bruit 

de phase de l’oscillateur et aux non linéarités de l’amplificateur. En gamme millimétrique 

nous avons developpé une architecture de très faible complexité ne faisant pas appel à un 

commutateur et à une PLL.  

Une des architectures d’émetteur classiquement proposée pour réaliser la chaîne 

d’émission est présentée figures 2.5  

 

Figure 2.5 Topologie de l’émetteur 60 GHz basé sur un commutateur 

Cette architecture est basée sur un commutateur. Lors de l’émission, une porteuse 60 

GHz est échantillonnée par des impulsions subnanosecondes au rythme des données. Ce 

signal est ensuite amplifié. Mais le principal inconvénient de cette solution provient du fait 

que l’oscillateur et de l’amplificateur fonctionnent en ondes continues. Donc ces éléments 

consomme tout le temps. De plus le commutateur ne représente pas une isolation infinie ce 

qui conduit à dynamique de commutation ON/OFF finie, qui peut poser problème pour les 

systèmes de communication multi-utilisateur du fait des interférences.[37] 

Pour minimiser la consommation de l’émetteur nous proposons une architecture 

composée d’un oscillateur et d’un amplificateur de puissance (MPA) de sortie tous deux 
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déclenchés par le générateur d’impulsion. La figure 2.6 présente la topologie de cet émetteur 

60 GHz très simple. 

 

Figure 2.6 Topologie de l’émetteur 60 GHz modulé par le générateur de l’impulsion 

Au niveau de l’oscillateur et de l’amplificateur deux circuits remettent en forme les 

impulsions provenant du générateur d’impulsion. Ces impulsions déclenchent la conduction 

de chaque fonction. Au niveau de l’oscillateur, les impulsions modulent la tension grille 

source en suivant deux états (état haut et état bas) sa condition d’oscillation. [36] 

1) Un état bas pour lequel le canal de transistor est pincé. Cet état met le dispositif 

dans une situation ou il ne consomme pas afin d’assurer un rendement énergétique optimal.  

2) Un état haut qui assure la conduction du canal. L’oscillateur démarre et 

l’amplificateur amplifie le signal de l’oscillateur. 

Au niveau de l’amplificateur, l’impulsion possède une durée un peu plus importante 

que celle déclenchant l’oscillateur, afin que l’impédance vue par l’oscillateur soit établie. La 

largeur de cette impulsion permet d’obtenir un fonctionnement optimal en énergie. Cette 

architecture est très faible consommation, elle n’utilise pas le commutateur et permet 

d’obtenir un émetteur à dynamique ON/OFF infinie, minimisant les interférences entre 

multi-utilisateurs. Les simulations décrivant le principe de fonctionnement sont présentées en 

détail chapitre 3. 

Deux catégories de récepteur sont envisageables:  

D'une part, un récepteur cohérent de Rake qui implique la connaissance parfaite du 

canal [31]. 
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D’autres part,un récepteur non cohérent n’impliquant pas la connaissance du canal 

[32-33]. 

Le nombre des chemins significatifs à considérer[34] , la distorsion des signaux 

produite par la propagation dans le canal[35], la synchronisation et l'estimation du canal en 

régime UWB-IR s'avèrent des points critiques pour le récepteur Rake. C’est pourquoi, nous 

proprosons d’étudier des solutions non cohérentes pour l’architecture du récepteur 60 GHz. 

2.3.2.Architecture du récepteur à 60 GHz 

Le récepteur de Rake ULB exige une grande complexité, ce qui n’est manifestement 

pas approprié pour de notre application. Les différents démonstrateurs présentés dans la 

littérature utilisent massivement des mélangeurs afin de transposer le signal en bande de base 

et nécessitent de ce fait la réalisation d’une source très stable à 60 GHz. Une architecture a été 

développée dans l’équipe IEMN/CSAM n’intégrant pas de mélangeur. On s’affranchit donc 

de la conception d’une source très stable qui est un point délicat en gamme millimétrique. La 

méthode de réception est basée sur une solution non cohérente pour réduire la consommation. 

L’architecture du récepteur est constitué d’un amplificateur à faible bruit et d’un détecteur  à 

corrélation comme illustré figures 2.7 [36] 

 
Figure 2.7 Topologie du récepteur 60 GHz 

En réception, après propagation du signal dans la bande [59–62] GHz, le train 

d’impulsion est amplifié afin de présenter un niveau suffisant en entrée du détecteur 

d’enveloppe. Enfin, le corrélateur réalise la synchronisation et la démodulation du signal. 

La démodulation est obtenue par corrélation du signal reçu. Le corrélateur est donc 

composé d’un filtre adapté et d’un échantillonneur bloqueur comme présenté figure 2.8. 
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Figure 2.8 Synoptique du corrélateur 

Le corrélateur fréquentiel (figure 2.9) filtre le signal avant l’échantillonnage pour 

obtenir la dérivée première de l’impulsion gaussienne. 

 
Figure 2.9 Schéma de démodulation basé sur le filtrage adapté 

Cette démodulation n’est réalisable que si le signal reçu est synchronisé. Le point 

critique de cette approche impulsionelle réside dans la synchronisation des horloges de 

l’émetteur et du récepteur en bande de base permettant de retrouver Topts , sachant que la 

largeur des impulsions est de l’ordre de 300ps à 500ps. 

Le rôle de boucle de synchronisation est double: 

–Elle réalise une synchronisation en fréquence, permettant de compenser les 

différences de fréquences entre l’émetteur et le récepteur, 

–Elle réalise aussi une synchronisation en phase, permettant de retrouver l’instant 

d’échantillonnage optimal Topt
s . La résolution minimale de quelques picosecondes sur une 

fenêtre temporelle Tslot de plusieurs nanosecondes nécessite une erreur de phase petite. De plus, 

les dérives temporelles éventuelles des horloges doivent être prises en compte. 

L’étude de ce type de démodulation a été détaillée dans les travaux de Nicolas Deparis 

[36]. 
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Ces travaux montrent que ce type de démodulation est adapté à un système de 

transmission haut débit de type TH-PPM-UWB (plusieurs centaines de Mbs) 

La synchronisation est la partie la plus délicate de ce récepteur, puisque les impulsions 

reçues ont une durée de quelques centaines de picosecondes, impliquant une synchronisation 

très précise ce qui nécessite des circuits de synchronisation rapides, donc à forte 

consommation. 

Afin d’obtenir une architecteur de faible complexité notamment au niveau de la 

synchronisation pour les réseaux de capteurs. Il y a  d’autres alternatives, généralement 

connues sous le nom  "d’intégration d'énergie" non cohérente [37-39], qui sont de plus en 

plus populaire les liaisons IR-UWB sans fil.  

La figure 2.10 présente un synoptique d’un récepteur IR-UWB en gamme 

millimétrique, non cohérent basé sur l’intégration d'énergie, qui peut être mis en œuvre avec 

une modulation OOK. Ce récepteur est constitué d’un amplificateur faible bruit alimentant le 

détecteur d’enveloppe. Le signal détecté après filtrage est élevé au carré puis intégré sur un 

temps T pour obtenir l’énergie sur cet intervalle de temps. Après seuillage les symboles «0 » 

et « 1 » sont restitués. 

Quand une modulation OOK est employée, un seuil doit être défini pour distinguer les 

bits « 0 » et « 1 ». Pour la détection de l’énergie, le point critique est la détermination du seuil. 

En effet le choix du seuil joue un rôle extrêmement, important sur la performance du 

récepteur. Les récepteurs classiques utilisent un seuil fixé pour prendre les décisions. Par 

contre, pour des applications dans lequel l’environnement du lien radio évolue et la statistique 

du bruit varient fortement, l'usage d'un seuil adaptatif qui dépend de la variation de la 

puissance du signal et la puissance du bruit est nécessaire. 

L’approche du récepteur basé sur l’intégration d'énergie demande une synchronisation 

grossière en général, ce qui rend le système robuste au jitter de l'horloge et à l’inexactitude du 

déclenchement[40-41]. De plus ce type de récepteur est peu sensible aux distorsions et à la 

non-linéarité du système [38]. 
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Figure 2.10 Récepteur à l’intégration d’énergie 

2.3.3.Fonctionnement du système E/R IR ULB basé sur l’intégration d’énergie 

Le signal transmis par l’émetteur est basé sur la modulation On-Off-Keying de 

l’ensemble oscillateur, amplificateur tampon par un train d'impulsions ULB. Pour le même 

taux d’erreur par bit , le rapport signal à bruit (SNR) de la modulation PP M est de 3dB 

meilleure que celui de la modulation OOK. Donc selon la formule de Hartley-Shannon, La 

capacité du canal de PPM est aussi un peu meilleure que celle d’OOK. Mais les réseaux de 

capteurs sont pour les communications bas débit en ne nécessitant que quelques bits par jour. 

La capacité du canal n’est pas un point critique. Au niveau de l’émetteur, la modulation OOK 

permet de réduire au maximum la complexité de l’architecture, ce qui permet de diminuer la 

consommation. 

L’intervalle de temps alloué à un élément binaire est divisé en 2. Le signal transmis est 

défini par (2.1)   

1,0d                          ,)()( k
0 1

 !!! ""
#

  k

N

j

kscbtrk dTjTkTtWdtS  (2.1) 

Prenons un exemple : 

Wtr(t) représente les impulsions ULB transmises de durée. Tb est l’intervalle de temps 

correspondant à un symbole. Ts=Tb/2 correspond au temps nécessaire pour distinguer les 

symboles et dk est le signal d’information transmis (0 ou 1).Le débit R est défini par 

R=1/Tb=1/(2Ts). Nous présentons figure 2.11 le signal correspondant à l’émission d’un bit 

« 0 » et d’un bit « 1 » dans le cas ou le bit 1 est représenté par 4 impulsions et le bit « 0 » par 

aucune impulsion (la répétition de zéro permet de minimiser la consommation de l’énergie).  
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Figure 2.11 Signal correspondant à l’émission de deux bits ‘0’ et ‘1’ dans le cas ou le 

symbole 1 est représenté par 4 impulsions.  

Pour notre application de réseaux de capteur indoor, nous utilisons 50 impulsions (la 

vitesse de répétition de l’impulsion est de 2ns c’est à dire un débit de 500Mb/s) pour le 

symbole 1(et non 4) comme dans l’exemple ci-dessus. 

Pourquoi choisir 50 impulsions pour définir le symbole 1?  

Si on réduit le nombre d’impulsions (c’est à dire on réduit la vitesse de répétition de 

l’impulsion), la précision de la synchronisation est réduite. En effet plus le nombre 

d’impulsions est grand, plus le niveau d’intégration d’énergie du signal sera élevé. Par contre 

si on augmente le nombre d’impulsions pour chaque symbole, il faut augmenter la vitesse de 

répétition, et dans ce cas, la consommation est plus grande. Le nombre 50 nous parait un bon 

compromis. 

Pourquoi choisir une durée d’impulsion ULB de 500ps ?  

Si on réduit la durée d’impulsion à 300ps, la bande passante d’impulsion va augmenter, 

donc le bruit au niveau du récepteur va aussi augmenter.  

C’est pour ces raisons que nous avons choisi un débit binaire de 500Mbits/s et un débit 

symbole de 5Ms/s avec une durée d’impulsion de 500ps pour notre système. 

2.3.4.Synchronisation basée sur l’intégration maximale de l’énergie non cohérente 

Pour la réception nous utilisons une détection non cohérente. Le récepteur utilise N 

intégrateurs espacés temporellement de façon uniforme sur la période d’un symbole pour 

Tc 

Ts 

Tb 

Tc 

Ts 

Tb 
Symbole “0” 

Symbole “1” 

Impulsion ULB 

(400ps – 500ps) 
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intégrer l'énergie sur N intervalles de temps de façon à assurer la synchronisation des 

impulsions en réception (voir figure 2.12). 

Chaque intégrateur est suivi d’un Convertisseur Analogique Numérique (CAN). 

 
Figure 2.12  Exemple de principe de la synchronisation 

Ts est le temps de l'intégration des intégrateurs. On décale chaque intégrateur d’une 

durée Ts/N par rapport au précédent. La méthode de synchronisation est basée sur la méthode 

de la sélection de l’énergie maximale : un FPGA sélectionne la valeur maximale de sortie de 

différents CANs pour assurer la synchronisation. La synchronisation « correcte » correspond 

au retard qui a conduit au maximum du signal détecté. Dans cet exemple (cf fig 2.12), la 

valeur en sortie de 2ième intégrateur est la plus grande, donc le FPGA va choisir l’horloge du 

2ième intégrateur comme temps de synchronisation. 

On note que : 

N

T
jtT s

nsych )1(0, !$ 
%

 (2.2) 
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Où nT sych ,
%

 est le point de départ de l'intégration du nième intégrateur. 

La précision de cette synchronisation est liée au nombre d'intégrateurs. Dans un canal 

AWGN avec N intégrateurs, la synchronisation peut être réalisée dans les limites indiquées 

par (2.3):  

N

T
TT

N

T
T s

sychsych
s

sych
22

$&&!
%

            (2.3) 

Où sychT  est le point de synchronisation optimale. 

2.3.5.Simulation de la synchronisation 

La figure 2.13 présente l’émetteur simulé sous ADS. On effectue la simulation en 

bande de base pour simplification. Les signaux en sortie de l’émetteur sont les symboles 

transmis « 0 » ou « 1 ». Le symbole « 1 » est constitué de 50 impulsions. Le débit binaire  

est de 500 MHz pour des impulsions de 500ps de durée, et le débit symbole est de 5Mbs/s. 

Donc Tb 200ns Ts=1/2Tb=100ns. Pour la synchronisation, l’émetteur émet en préambule une 

série de symbole « 1 ». Ensuite l’émetteur peut transmettre les données. Pour la simulation, 

nous avons choisi 10 symboles pour la synchronisation, comme présenté figure 2.14. En 

pratique le nombre du bit de synchronisation sera choisi en fonction du bruit du canal.  

 
Figure 2.13  Schéma principle d’émetteur sous ADS 

 

Output 
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Figure 2.14 Signaux transmis au niveau d’ metteur  

Les signaux en sortie de l’émetteur traverse un canal perturbé par du bruit blanc additif 

gaussien(AWGN). La figure ci-dessous présente le schéma principal du circuit du récepteur. 

 
Figure 2.15 Schéma principal du circuit de récepteur 

Les signaux obtenu au niveau du récepteur sont présentés figure 2.16 dessous. 
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Figure 2.16 Signaux reçues par un canal du bruit blanc additif gaussien 

On utilise 8 intégrateurs pour accumuler l'énergie du signal reçu. La figure 2.17 

présente le schéma de la partie synchronisation qui est constituée de 8 intégrateurs et des 

comparateurs afin de choisir la voie possédant le maximum d’énergie. Chaque comparateur 

compare la valeur les plus grandes entre deux voies en sortie des intégrateurs. Le temps exact 

de la synchronisation correspond au temps qui permet d’obtenir la valeur d'énergie accumulée 

maximale sur l’un des 8 intégrateurs.  

Avec un système IR-ULB, nous pouvons réaliser facilement une localisation. Afin 

d’obtenir une bonne précision, nous avons choisi pour cela d’utiliser 8 intégrateurs ( le calcul 

détaillé sera présenté en fin de chapitre)  

Retard introduit pour valider la simulation 

(V
)
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Figure 2.17 Schéma principale de la synchronisation  

Les signaux en sortie de chaque intégrateur sont présentés figure 2.18 ci-dessous. Les 

figures, de haut en bas, représentent les sorties du premier au dernier intégrateur. 

En fonction de la valeur de sortie de chaque intégrateur, nous constatons que parmi 

toutes les valeurs, la sortie du 6ème est le plus grande. Donc nous utilisons le temps du 6ème 

intégrateur comme  temps de synchronisation pour la démodulation.  
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Figure 2.18 Signaux reçus en sortie des intégrateurs pour un canal AWGN 

2.3.6.Démodulation des données 

Après la synchronisation du récepteur sur l’émetteur, les données seront étudiées à la 

sortie de l’intégrateur qui a délivré le maximum de signal, suivi d’un bloqueur pour 

mémoriser la valeur de l’énergie pendant un certain temps. Ce signal est  échantillonné pour 

chaque symbole à l’instant Ta (Ta=Tb+Tc) comme illustré figure 2.19 b) 
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Figure 2.19 a)Signaux après le détecteur    b) Signaux après l’intégrateur 

On utilise la technique du « Maximum de vraisemblance » en détection. C'est-à-dire 

que la décision pour le nième data ka  dépend de la valeur échantillonnée de )(qk t et du 

seuil. La règle de décision est définie comme (2.4) 

(
)
*

&

+
 

seuilt

seuilt
ak )(q                ,0

)(q                ,1

k

k
                      (2.4) 

2.3.7.Simulation de la démodulation 

Le démodulateur choisi est celui qui a obtenu le maximum de signal au cours de 

l’étape de synchronisation. Selon le résultat de la synchronisation présenté figure 2.15, la 

sortie du 6ème intégrateur est la plus grande. Le démodulateur que l’on choisit est donc le 

6ème intégrateur pour la démodulation séquentielle. 

La modulation utilisée est basée sur une modulation de type OOK. Pour notre 

application, nous utilisons un seuil adaptatif (qui dépend de la variation de la puissance du 

signal et la puissance du bruit). Toutefois, pour simplifier cette explication, nous utilisons une 

valeur du seuil égale à la moitié de celle du signal reçu.  

Le premier graphe de la figure 2.20 représente les signaux émis, Le deuxième graphe 

représente les signaux reçus au niveau de l’entrée du récepteur. Le dernier graphe représente 

le signal de sortie du 6ème intégrateur (correspondant à celui délivre la valeur maximale 

d’énergie). Dans cet exemple, nous utilisons les 10 premiers bits pour la synchronisation. 

Pour déterminer le seuil, on calcule la somme de la valeur total de 10 points puis on divise par 

    Ts

a)

b)

  Symbole “0” 

Tc

Ta t2

 Tb

  Symbole “1”

 Ta=Tb+ Tc
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10 pour obtenir une valeur moyenne, et nous utilisons la moitié de la valeur moyenne comme 

niveau du seuil de décision. 

Figure 2.20 Exemple pour expliquer comment choisir la valeur du seuil 

Après avoir défini le niveau du seuil, nous pouvons observer les données démodulées. 

Nous présentons figure 2.21 le signal émis (graphe a) et le signal obtenu après 

démodulation (graphe b).Nous pouvons constater que une bonne récupération des données 

émises avec un décalage temporel provoqué par le temps de propagation sur le canal et dans 

les différents circuits. 

 

Retard du canal 

10 symoboles pour synchronisation 

Données 
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Figure 2.21  a) Données transmises b) Données démodulées après la décision 

2.4. Bilan de liaison 

Les caractéristiques de transmission des impulsions ULB sont plus complexes que 

celles correspondant à un signal à bande étroite. La forme des impulsions ULB peut être 

déformée de façon significative par le canal. Nous pouvons démontrer mathématiquement 

cette distorsion à partir de la relation de Friis[42]: 

2)
4

(
df

c
GGPP rttr ,

                          (2.5) 

Où Pr et Pt sont la puissance du signal reçue et la puissance du signal transmise,;  

Gt et Gr  les gains d'antenne de l'émetteur et du récepteur,  

c la vitesse de la lumière,  

d la distance entre l'émetteur et le récepteur, 

f la fréquence du signal. 

Pour un système autour de 60GHz, la distorsion de l’impulsion ULB est plus faible 

que celle en bande base. D’après le formule (2.5), par exemple pour une impulsion dont la 

bande est de 4GHz (58 GHz -62 GHz). La distorsion de l’impulsion ULB peut être calculée 

Retard du canal 

a)

b)

1  1  1  1  1  1  1  1  1  1  1  0  1  0  1  0  1

1  1  1  1  1  1  1  1  1  1  1  0  1  0  1  0  1 
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par ( 
2

62

58
1 -

.

/
0
1

2
! ). Donc la distorsion de l’impulsion ULB est seulement de 12%. Par contre, 

pour cette même largeur de bande, en bande de base (3 GHz – 7 GHz), la distorsion de 

l’impulsion ULB est de 81%. 

Le bilan de liaison pour un système non-cohérent de type OOK est présenté figure 

2.22. 

  

Figure 2.22 Bilan de liaison pour un système non- cohérent de type OOK  

Où Feq est le facteur du bruit équivalent de la chaîne de réception. Il dépend 

principalement du facteur du bruit du premier LNA, et Geq est le gain équivalent de la 

démodulation du récepteur. On peut définir la puissance pour la décision Ps= Geq* RXP . 
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s *** 0
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Où bE  est l’énergie de chaque bit. sT  est la durée de chaque bit; R est le débit 

transmis. 

BNN *0 . 

Donc R
B

N

N

E
P b

s **
0

              (2.6) 

Où N est la puissance du bruit au niveau de l’entrée de récepteur. B est la bande 

passante de l’impulsion transmise. 

Avec eqeqkTBGFN                          (2.7) 
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Donc RkTGF
N

E
P eqeq

b
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            (2.8) 
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Les paramètres de notre système sont les suivante :.             

Paramètres Valeur 

Débit des données(R) 5Ms/s 

Es/No (pour BER=10-4) 18.5dB 

Facteur du bruit (F) 6dB 

Gain d’antenne TR (
TRG ) 0dBi 

Fréquence centrale 60GHz 

Gain d’antenne RX ( RXG ) 0dBi 

Tableau 2 Paramètres du système 

D’après la formule (2.10) et le tableau 3,  

Pour portée à 10m il faudra émettre une crête de puissance de 5.5dBm et pour portée à 

5m il faudra émettre seulement une crête de puissance de -0.5dBm. 

Ces deux valeurs sont tout à fait réalisables avec une technologie silicium CMOS 65 

nm. 
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2.5. Analyse du taux d'erreur binaire du système 

Le récepteur utilisé est décrit Fig 2.23 et est constitué d’un amplificateur faible bruit 

alimentant détecteur d’enveloppe. Le signal détecté est après filtrage, élevé au carré puis 

intégré sur un temps T pour obtenir l’énergie sur cet intervalle de temps. Après seuillage les 

symboles «0 » et « 1 » sont restitués. 

 

Figure 2.23 Détection de l’énergie 

Si le filtre passe bas est assimilé à un filtre de Nyquist idéal sa fonction de transfert 

peut s’écrire 

4
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Ou N0 est la densité spectrale de puissance du bruit blanc et W la bande passante du 

filtre. 

2.5.1.  Hypothèses pour la décision. 

Nous faisons 2 hypothèses pour la détection (H0 et H1) : 

H0 : le signal d’entrée y(t) est constitué du bruit seul 

y(t)=n(t) avec E[n(t)]=0 

H1: le signal d’entrée correspond au signal bruité: 

y(t)=s(t)+n(t) avec E[s(t)+n(t)]=s(t) 

Filtre  (   )2 '
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0LNA 
Détecteur 

y(t) y2(t) 
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La sortie de l’intégrateur notée Y correspond à l’énergie du signal sur un intervalle de 

temps (0, T). Cette valeur Y servira de valeur de référence pour rester les 2 hypothèses H0 et 

H1.  

Hypothèse H0 

Selon le théorème de l’échantillonnage le bruit n(t) échantillonné peut être exprimé par 

[43] 

"
#

#!

! ),2(sin)( iWtcntn i                 (2.12) 

Où 
x

x
xc

,

, )sin(
)(sin   et )

2
(

W

i
nni  . 

Chacun des échantillons ni est une variable aléatoire gaussienne à valeur moyenne 

nulle et de même variance 2
i: =N0W, ; i. 

On peut utiliser le fait que : 

'
#

#!
4(
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ki         0,

ki    ,
2

1
)2(sin)2(sin WdtkWtciWtc      (2.13) 

Pour écrire: 

' "
#

#!

#

!# 

 
i

inWdttn 22 )2/1()(                            (2.14) 

Un processus aléatoire de durée T et de bande passante W peut être décrit pour un 

ensemble de 2WT échantillons [54] d’où: 

"  
&&! 

TW

i i iWtcntn
2

1
T.t0          ),2(sin

.

)(             (2.15) 

De même l’énergie sur une durée T peut être estimée par 2WT échantillons ni 
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Les variables aléatoires ni ayant la même variance 2
i: =N0W , 

0WN

ni  est donc une 

variable aléatoire de variance unitaire et à valeur moyenne nulle. 

Posons 

i
i b

WN

n
 

0

.                                 (2.17) 

Alors  
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TW

i

ibY
2

1

2 .                                    (2.18) 

Y est la somme des carrés de 2WT variance aléatoire à valeur moyenne nulle et à 

variance unitaire Y suit donc une distribution chi carré 2
2TW=  à 2WT degrés de liberté 

[45][46]. 

Hypothèse H1 

Considérons maintenant le signal d’entrée y(t) lorsque le signal s(t) est présent sur un 

intervalle de temps (0, T), ce signal peut aussi être représenté par la somme de 2WT termes  

"  
! 

TW

i i iWtcts
2

1
.   ),2(sin)( >
             (2.19) 

Où  ).
2

(
W

i
si  >  

L’énergie du signal sur l’intervalle (0,T) peut s’écrire: 
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0

2

1
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                   (2.20) 

En posant 
0WN

i
i

>
?                                 (2.21) 
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Il vient : 
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                       (2.22) 

Dans l’hypothèse H1 le signal y(t) peut être écrit comme suit: 

"
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             (2.23) 

L’énergie correspondant à ce signal peut s’exprimer par: 

' "
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  (2.24) 

Avec l’hypothèse H1 
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La somme (2.25) suit une distribution chi carré de moyenne non nulle à 2WT degrés 

de liberté [47][48]. En introduisant le paramêtre " de valeur moyenne non nulle 
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@ correspond donc au double du rapport signal à bruit et nous pouvons établir la régle 

de décision en bande de base de la façon suivante: 
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Où 2
2TW=  est une distribution chi carré de valeur moyenne nulle et à 2WT degrés de 

liberté alors que 2
2TW=  est une distribution chi carré de moyenne non nulle possédant le 

même nombre de degrés de liberté. 

2.5.2.  Détection de l’énergie en présence de bruit blanc. 

Reprenons le filtre passe bas idéal défini précédemment donc la fonction de transfert 

est : 
4
(

4
)

*

8!

9!
 

             ,              0,

,      ,
2

)( 0

Wff

Wff
NfH

c

c

  (2.29) 

Où fc est la fréquence centrale. 

La composante de bruit à la pulsation w peut être décomposée suivant ses 

composantes de bruit de modulation d’amplitude et de phase [49]: 

,sin)(cos)()( twtntwtntn cscc $          (2.30) 

L’énergie peut alors s’écrire : 
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         (2.31) 

Sur la bande passante w du filtre ces composantes peuvent être échantillonnées à une 

fréquence 2w. Elles peuvent donc être décrites par environ WT échantillons [44]. 
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De même pour ns(t) et l’énergie des composantes en phase et en quadrature qui 

peuvent s’écrire : 
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Où )(
W

i
nn cic   et )(

W

i
nn sis   

0WN

n
b ci

ci  

 

0WN

n
b si

si  

                       (2.34) 

Donc, pour la condition H0: 
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sici bbdttnY
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       (2.35) 

Car toutes les variables bci ou bsi sont à variance unitaire. H0 présente donc une 

distribution chi carré à 2WT degrés de liberté. 

Un signal de pulsation w dans la bande passante du filtre peut s’écrire de façon 

générale: 

,sin)(cos)()( twtstwtsts cscc !      (2.36) 

En procédant comme ci-dessus: 
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le signal y(t) complet peut s’écrire : 

twtytwtytwtntstwtntsty cscccssccc sin)(cos)(sin)]()([cos)]()([)( $ $$$  (2.38) 
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Avec  

"
 

!$ $ 
TW

i

ciciccc iWtca
W

tntsty
1

),(sin)(
1

)()()( >
 

"
 

!$ $ 
TW

i

sisisss iWtca
W

tntsty
1

),(sin)(
1

)()()( >
               (2.39) 
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Comme ci-dessus on peut donc écrire: 
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Dans l’hypothèse H1 le signal y(t) contient le signal s(t) plus le bruit n(t) : 
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Et "
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Y dans l’hypothèse H1 suit une distribution chi carré de valeur moyenne non nulle à 

2WT degrés de liberté. Le paramètre @ =
0

2

N

Es  correspond au rapport signal à bruit. 

Nous pouvons maintenant établir une régle de décision 
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Ou A =
0N

Es   

2.5.3.Analyse du taux d’erreur binaire  

La fonction de la densité de probabilité (PDF) de Y peut alors être écrite comme 

ci-dessous 
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Où (.)B  est la fonction gamma et vI la fonction de Bessel modifiée d’ordre [50] 

Le taux d’erreur binaire (TEB) peut se calculoer de la façon suivante : 

),Pr( 001 HSYP 8 
                                    (2.45) 

),Pr( 110 HSYP & 
  

Où S est le seuil de décision et Pi/j la probabilité de mauvaise interprétation dans les 

hypothèses i ou j 

La probabilité d’erreur totale est donc : 

,)Pr(*)()Pr(*)( 1100 HSYHPHSYHPPt &$8 
 

si P(H0)=P(H1)=1/2 

donc ,)Pr(
2

1
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10 HSYHSYPt &$8                       (2.46) 

En utilisant (2.44) pour évaluer (2.45)[51] 
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où .) , (.B est la fonction gamma incomplète [50]. 

La probabilité d’erreur P0/1 peut être obtenue à partir de (2.44). Plus précisément 

d’après [52] , la fonction de distribution cumulative(CDF) de Y peut être évaluée par : 

),2(1)( yQyF uY A!                                     (2.48) 

Ou ),( baQu  est la fonction Q généralisée[53]. 

Donc : 

),2(110 SQP u A! .                                     (2.49) 

où S est le seuil de la décision etA =
0N

Es  

d’où: 

2

),2(1

)(2

)2/,( SQ

TW

STW
P u

t

A!
$

B

B
                      (2.50) 

La détermination du seuil optimal conduisant à un taux d’erreur binaire minimal est 

très délicate car la résolution de l’équation ci-dessus est très difficile. Cependant plusieurs 

méthodes existent pour approcher sa valeur [54][55]. 

Dans [56] il est proposé d’estimer la distribution chi carré par une distribution 

gausienne si le nombre de degrés de liberté est élevé (TW > 80). 
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),( 2:mN  correspond à une distribution gaussienne de valeur moyenne m et de 

variance 2:  

 Dans l’hypothèse H0 (bruit seul) 

La probabilité d’erreur 01P , est donnée par : 
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où S est le seuil. 
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 Dans l’hypothèse H1 (signal+bruit) 

La probabilité d’erreur 10P  peut s’exprimer par : 
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Pour déterminer la valeur du seuil optimal il faut annuler la dérivée de )(SPtotale   
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Le seuil optimal théorique est difficile à obtenir en pratique. Il dépend de la variation 

de la puissance du signal reçu et de la puissance du bruit. Pour une architecture de faible 

complexité, nous proposons d’utiliser un seuil fixé à la moitié de la valeur de l'énergie du 

signal reçu que l’on appelle le « seuil simple ». Nous comparons figure 2.24 le taux d’erreur 

par bit (pour R=5Msps, W=1GHz,  T=100ns, un symbole constitué de 50 bits) dans le cas 

d’un système à seuil optimal et à seuil simple. Pour obtenir un TEB=10-4 (fixé pour notre 
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application), nous pouvons constater que le rapport signal à bruit entre les deux solutions 

n’est que 0.5dB. Nous avons donc choisi le « seuil simple » car cette solution conduit à des 

circuits plus simples à mettre en œuvre. 

 

 

Figure 2.24  Taux d’erreur par bit pour R=5Msps, W=1GHz, T=100ns, (pour un symbole 

constitué de 50 bits) dans le cas d’un système à seuil optimal et à seuil simple.    

2.6. TOA estimation du temps d’arrivé (TOA) basée sur intégration 

maximale d'énergie pour la localisation. 

2.6.1. Introduction des techniques de localisation 

La technique ULB peut être utilisée pour donner des informations sur la localisation 

des émetteurs ou récepteurs. Cette application peut être intéressante pour les réseaux de 

capteurs, notamment pour optimiser le routage de l’information en vue de minimiser et 

d’optimiser la consommation globale du réseau de capteurs. Avec la technologie IR-ULB une 

haute résolution de localisation peut être atteinte si il existe le trajet direct (LOS). Afin de 

minimiser la complexité des capteurs eux-mêmes, les informations de localisation peuvent 

être obtenues par les nœuds dans un réseau et être transmises à un centre (puits ou balise) 

pour les traiter.  

Décalage du rapport signal 

à bruit pour BER = 10-4#0.5 dB 
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Les techniques de localisation utilisent une ou plusieurs caractéristiques des signaux 

radio pour estimer la position de leurs sources. Les paramètres traditionnellement utilisés pour 

le positionnement sont :  

-L’intensité du signal reçue (RSSI) 

-L'angle d'arrivée (AOA) 

-Le temps d’arrivée (TOA)  

-La différence du temps d’arrivée n (TDOA) 

L’intensité du signal reçu est une solution peut fiable dans un environnement confiné. 

L’estimation de l'angle d'arrivée (AOA) exige de multiples antennes au niveau du 

récepteur, ce n’est donc pas une solution compatible avec les applications de réseaux de 

capteurs qui nécessitent des nœuds de petite taille.  

La technique de TOA calculant la distance basée sur l'estimation du retard de 

propagation entre l'émetteur et le récepteur est la plus couramment utilisée dans le domaine du 

radar. Pour cette méthode l’estimation du retard est un point essentiel car elle est requise pour 

synchroniser l'émetteur et le récepteur. Un protocole basé sur une poignée de main proposé 

par Fleming et Kushner, 1997 dans le cas des systèmes ULB permet de réaliser la 

synchronisation entre l'émetteur et le récepteur. Le schéma pour obtenir une référence du 

temps commune entre deux dispositifs ULB est illustré figure 2.25. 

 
Figure 2.25 Schéma de poignée de main pour les dispositifs ULB proposé dans (Fleming et 

Kushner, 1997) 

Selon la figure 2.25 le nœud de référence N1 envoie un paquet à l'instant t0. la cible (nœud 

N2 ) reçoit le paquet à t + $ et répond à N1 avec un paquet identique envoyé à t0+$+%, où % est un 
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retard fixé qui est assez grand pour couvrir les retards à cause de traitement du signal au niveau 

de N2. Le nœud N1 reçoit le paquet de la réponse de N2 à l'instant t1=t0+$+%+$ et peut déduire 

la propagation du retard comme suit: 

2
21 E!!

 
tt

F  (2.55) 

Après les distances (calculées par la formule d=c*$) entre les paires de nœuds d'un réseau 

sont fournies. Le technique de positionnement sphérique appelée aussi sous le nom de 

positionnement TOA est une solution viable pour l’estimation de distance si il existe un trajet 

direct. 

La figure ci-dessous présente un exemple de positionnement sphérique dans un espace 

bidimensionnel. 

 
Figure 2.26 Exemple de positionnement sphérique de Ni dans un espace bidimensionnel avec 

des nœuds de référence N1, N2 et N3 

Chaque distance entre Ni et les références Nj détermine une sphère de rayon Dji centrée 

sur la position de Nj. Pour cet exemple Ni est déterminé par l'intersection des k sphères de rayon 

(D1i, D2i et D3i) centrées sur la référence des nœuds (N1, N2 et N3). L'intersection de 3 

sphères est nécessaire pour déterminer un seul point dans l'espace bidimensionnel. 

L'intersection de 3 sphères peut être calculée en résolvant les équations suivantes. 
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(xi, yi) est la position de Ni et (xj, yj) sont les positions de référence Nj dans l'espace 

bidimensionnel 

2.6.2.Processus de l’estimation TOA basée sur l’intégration maximale d’énergie 

L’estimation TOA est généralement effectuée par une procédure de corrélation entre le 

signal reçu avec un « template » généré localement. La durée très courte et les distorsions de la 

forme de l’impulsion reçue font que la corrélation est difficile à réaliser. Différentes techniques 

ont été proposées pour estimer le temps d’arrivé (TOA) des signaux, comme par exemple, la 

recherche de la corrélation [62], où en utilisant un code pseudo aléatoire CDMA[63], où le 

traitement dans le domaine fréquentiel FDMA [64]. Toutes ces solutions semblent être en 

conflit avec les exigences strictes de faible coût et faible complexité imposées pour applications 

des réseaux de capteurs. 

Le temps d’arrivé (TOA) peut-être estimé en utilisant un récepteur non cohérent basé sur 

l’intégration maximale d’énergie [65], [66]. En effet, la synchronisation du récepteur permet de 

connaître le temps de retard entre l’émetteur et le récepteur. Pour établir la communication entre 

les différents nœuds du réseau de capteurs une synchronisation grossière est suffisante, par 

contre pour une localisation le temps de retard devra être obtenu avec précision pour estimer la 

localisation des nœuds au sein du réseau.  

Nous proposons deux étapes pour obtenir le temps de retard entre les différents nœuds du 

réseau avec précision. La première étape est une synchronisation grossière qui est mise en 

œuvre par une estimation de l'énergie maximale reçue. La seconde étape est la synchronisation 

précise dont l'objectif est de localiser le pic d'énergie permettant de calculer le temps d’arrivée 

(TOA). 

Pour cette méthode de TOA, nous effectuons l’hypothèse que les signaux ULB reçus 

sont constitués par des impulsions provenant de plusieurs trajets. Le temps d’arrivé (TOA) est 

défini par le retard des impulsions reçues au niveau du récepteur  correspondant au trajet 

direct (LOS), puisqu’on suppose que les impulsions reçues de type NLOS présentent un retard 

plus important. De plus les impulsions de type LOS sont dominantes en énergie. 

En cas d’absence de trajet direct cette estimation de distance devrait permettre d’établir 

une table de voisinage approximative. 
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A) Première étape de synchronisation : Synchronisation « grossière » 

La figure 2.27 illustre les fenêtres d’intégration d’énergie des signaux ULB reçus au 

niveau du récepteur.   

Figure 2.27 Synchronisation grossière avec N fenêtres de l’intégration. 

La fenêtre d’intégration sélectionnée correspond à celle qui possède le niveau d'énergie 

captée le plus grand par rapport aux autres fenêtres de l'intégration. Ts est le temps d’intégration 

de chaque fenêtre. N est nombre d’intégrateurs. Dans l’exemple présenté figure 2.27, c’est 

l’intégrateur 3 (le carré en jaune) qui obtient le niveau d’énergie le plus important. C’est donc 

cette fenêtre de temps qui est sélectionné pour l’étape suivante de synchronisation « précise ». 

B) Seconde étape de synchronisation : Synchronisation « précise » 

 La fenêtre de temps sélectionnée lors de l’étape de synchronisation « grossière » est de 

nouveau sous divisée en N fenêtres de temps de durée Ts/N comme illustré dans la figure 2.28. 

Pour cette étape, on utilise les mêmes N intégrateurs que ceux utilisés lors de la première 

étape. 

Comme précédemment, on sélectionne la fenêtre de temps qui obtient le niveau 

d’énergie captée le plus grand par rapport aux autres fenêtres de l'intégration. Cette fenêtre 

d'intégration sélectionnée sera utilisée pour l’estimation du retard 

LOS 

Ts

T0+Ts/N

T0+2Ts/N

T0

T0+(N-1)Ts/N

N fenêtres de l’intégration 

L’énergie la plus grande  

Intégrateur 1 

Intégrateur 2 

Intégrateur 3 

Intégrateur N  

NLOS 
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Figure 2.28 Synchronisation précise 

C) Précision de l'estimation du retard 

La précision de l'estimation du retard dépend de la taille et le nombre de fenêtres 

d'intégration. 

2/2/ ddelaydelayddelay FttFt  !!"
#

                                 (2.57) 

Où delayt est la meilleure estimation du retard et delayt
#

est le retard estimé.    

Pour notre système (la vitesse du symbole est de 5Ms/s), la figure 2.29 montre la précision 

de la localisation en fonction de nombre d’intégrateurs. 

 
Figure 2.29 Précision de la localisation en fonction de nombre d’intégrateur. 

D’après la figure 2.29, pour 8 intégrateurs la précision de la localisation est de 0.23m. 

Pour obtenir une précision plus élevée il faut augmenter le nombre d’intégrateur et donc la 
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consommation. Il faudra faire le choix entre consommation et précision sur la localisation. 

D’après la figure 2.29, nous pouvons constater que la précision sur la localisation n’augmente 

pas beaucoup en fonction de nombre d’intégrateur surtout quand le nombre d’intégrateur est 

compris entre 8 et 10. C’est pourquoi, nous avons choisi 8 intégrateurs au niveau du récepteur, 

permettant d’obtenir un bon compromis entre faible consommation et précision de 

l’estimation du retard et donc sur la localisation. 
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2.7. Conclusion 

Ce deuxième chapitre a décrit d’abord un état de l’art des systèmes à 60 GHz et 

surtout notre système E/R radio impulsionelle non cohérant a 60 GHz pour les réseaux de 

capteurs. On a utilisé la plateforme ADS pour simuler la synchronisation de notre système. La 

précision de la synchronisation est liée au nombre d’intégrateurs. 

Le taux d’erreur par bit a été analysé, nous avons obtenu à la conclusion que la 

distribution statistique de décision au niveau de récepteur était de la forme ci dessous  
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(  un paramètre de moyenne non-nulle donné par Es/N0. Es est l’énergie du symbole, N0 est 

la densité spectrale de puissance du bruit, T est le temps d'intégration et W est la bande 

passante du signal. 

La probabilité d'erreur totale peut être calculée par : 
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Le seuil optimal qui conduit au minimum de BER est difficile d’obtenir. Donc nous 

avons proposé un seuil simple. Pour un taux d’erreur par bit (TER) = 10-4 le rapport signal a 

bruit entre le seuil théorique et le seuil simple n’est que 0.5dB. Pour obtenir un TER = 10-4  la 

puissance émise au niveau d’émetteur est de 0dBm quand la portée de communication est de 

5m et la puissance est de 5.5dBm quand la portée de communication est de 10m. 

A la fin de ce chapitre, nous avons présenté l’application de la localisation utilisant 

la méthode TOA basée sur l’intégration maximale d’énergie. Pour obtenir un TOA plus précis, 

la synchronisation est divisée en deux parties : 

La synchronisation grossière 
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La synchronisation précise 

La précision de TOA est liée au nombre d’intégrateurs. Pour 8 intégrateurs, la 

précision de la localisation est de 0.23m. 
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3.1 Introduction 

Dans ce chapitre, nous détaillons les différents circuits constituant l’émetteur du 

module radio 60 GHz en filière CMOS SOI 65nm, aussi que l’implémentation sous FPGA de 

la détermination du seuil de décision et la partie pour la synchronisation du récepteur. 

Les circuits ont été conçus avec la plateforme de simulation ADS de Agilent 

technologies et les masques ont été réalisés sous le logiciel cadence 
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3.2 Filières technologiques possibles pour la réalisation des 

circuits 60 GHz 

Les communications sans fil pour les réseaux large bande personnels (WPANs) 

connaissent une croissance rapide et trouvent un grand l'intérêt dans la bande millimétrique en 

utilisant des circuits intégrés en filière silicium avancée. Bien que l'exploitation dans ces 

bandes de fréquences aient été dans un premier temps réservée aux semi-conducteurs de type 

III-V en raison de leur mobilité d'électronique supérieure, de la tension de claquage plus 

élevée et du substrat semi-isolant (107-108, -cm) presque parfait, les filières silicium CMOS 

et BiCMOS avancées offrent maintenant aussi des potentialités dans ces bandes 

millimétriques. 

Nous présentons figure 3.1 l’état de l’art niveau des fréquences de coupures Fmax et Ft 

des filières technologiques III-V et silicium.  

 

Figure 3.1 Ft/Fmax des filières III-V et Silicium 

Pour notre système de réseau de capteurs, nous avons choisi d’utiliser la filière CMOS 

65nm SOI de STM, qui possède les fréquences de coupure Ft=150GHz et Fmax=180GHz, pour 

la conception des différentes circuits génériques d’émetteur/récepteur du nœud de capteur. 

Les principaux avantages de la technologie CMOS SOI est l'isolement entre le substrat et la 

région active et la faible consommation.  
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La conception des circuits a été effectuée sous la plateforme de simulation ADS de 

Agilent Eesof EDA. 

3.3 Conception de l’oscillateur 

3.3.1 Oscillateur basé sur une résistance différentielle négative (RDN) 

La conception d’oscillateur basé sur la création d’une résistance différentielle négative 

(RDN) est une solution largement utilisée pour la réalisation d’oscillateurs en micro-onde. Le 

schéma de principe d’un oscillateur à RDN est illustré figure 3.2. La résistance différentielle 

négative évolue en fonction de l’amplitude du courant circulant dans le circuit et de la 

fréquence. Elle peut s’écrire de la façon suivante :  

ZIN(A,w)=RIN(A,w)+jXIN(A,w)   (3.1) 

Avec RIN(A,w)<0 

Le circuit de charge de l’oscillateur est représenté par l’impédance définie par 

ZL(w)=RL(w)+jXL(w)            (3.2)   

 
Figure 3.2 Schéma de principe de l’oscillateur  de résistance négative. 

Si RL(w)+ RIN(A,w)>0 

La résistance de boucle totale (RL(w)+ RIN(A,w) cf figure 3.2) est positive et dans ce 

cas l’oscillation ne peut pas exister.  

i(t) 

XL(w) 

RL(w) 
RIN(A,w)

XIN(A,w) 

v(t) 

ZL(w) ZIN(A,w)
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Pour que les oscillations puissent démarrer nous devons respecter la condition 

suivante : 

RL(w)+ RIN(A,w) <0  

Nous obtenons une oscillation à la fréquence (w0) dans le cas suivant:  

(condition d’oscillation) 

ZIN(A0,w0)+ZL(w0)=0            (3.3) 

En substituant (3.1) et (3.2) en (3.3), les conditions d'oscillation peut s’écrire comme 

RIN(A0 , w0 )+RL(w0 ) =0            

 (3.4) 

Et  XIN(Ao , wo ) +XL(wo )=0  (3.5) 

La fréquence d'oscillation déterminée par (3.4) et (3.5) peut ne pas être stable. En effet, 

pour garantir une oscillation stable, Kurokawa [1] a montré que la stabilité de l’oscillation est 

est obtenue si l’inégalité ci-dessous est respectée :  
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En supposant bien sur que la condition d’oscillation (3.4 et 3.5) est satisfaite   

3.3.2 Conditions d'oscillation en termes de coefficient de réflexion  

 

Figure 3.3 Coefficient de réflexion du circuit 
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Le coefficient )( jwL*  représente le coefficient de réflexion de charge, et )( jwIN*  

est le coefficient de réflexion d'entrée de l’élément actif.  

)( jwL* est associé à ZL, et ),( jwAIN*  est associé à ZIN. 

Les conditions d’oscillations (3.4 et 3.5) peuvent être exprimées en utilisant les coefficients de 
réflexions de la façon suivante : 

1)(*),( 000 +** wwA LIN          (3.7) 

0))(()),(( 000 +* * wphasewAphase LIN                                (3.8) 

La condition de démarrage des oscillations peut s’exprimer de la façon suivante: 

2.1)(*),( 000 /** wwA LIN  

3.3.3 Conception d’un oscillateur à 30GHz utilisant la filière technologie CMOS 
65nm SOI de ST-M 

Pour réaliser une source à la fréquence de 60GHz, on peut utiliser soit un oscillateur 

fonctionnant à la fréquence fondamentale de 60GHz, soit un oscillateur à 30GHz suivi d’un 

doubleur de fréquence. Pour les oscillateurs en technologie MMIC, le coefficient de qualité 

diminue (pour le même type du circuit d’accord) avec l’augmentation de la fréquence, 

puisque le circuit d’accord présente plus de pertes aux fréquences élevées. Pour palier ce 

problème, la solution est d’utiliser un oscillateur fonctionnant à plus basse fréquence suivit 

d’un multiplicateur de fréquence (avec une bonne efficacité de conversion si possible).  

Nous avons choisi de réaliser un oscillateur à 30 GHz suivi d’un doubleur de 

fréquence, pour faciliter la synchronisation de l’oscillateur par injection (cf fin du chapitre).  

La démarche de la conception de la « RDN » de l’oscillateur à 30GHz est la suivante :   

1. Choisir la topologie de la RDN (source commun, grille commun ou drain 
commun) pour obtenir une zone d’instabilité autour de la fréquence d’oscillation. 

2. Ajouter des éléments séries ou de contre réaction pour obtenir RDN* >1.2  (en 

supposant que le circuit d’accord est sans perte) 

3. Ajouter le circuit d’accord, dans notre cas, le circuit d’accord est un stub en 
circuit ouvert  pour fixer la fréquence de résonance [2][3] 
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Un schéma électrique de l’oscillateur complet est présenté figure 3.4. L’architecture de 

la RDN que nous avons choisie est basée sur une topologie à grille commune. Nous avons 

optimisé la longueur des lignes d’alimentation au niveau de la source et du drain du transistor 

et de la ligne se situant au niveau de la grille pour obtenir la plage fréquentielle d’instabilité 

autour de 30 GHz pour laquelle 0 RDN0>1.2 (coefficient de la réflexion de la RDN).  

Un stub en circuit ouvert constitue le circuit d’accord. Il est connecté au niveau de la 

source pour satisfaire la condition d’oscillation 

Pour minimiser la longueur de la ligne d’adaptation entre l’oscillateur et le doubleur 

de fréquence, la charge en sortie d’oscillateur n’est pas de 50 ohm. La charge en sortie 

d’oscillateur est égale à la valeur complexe conjuguée de la charge d’entrée du doubleur de 

fréquence.    

 
Figure 3.4 Schéma électrique simplifié d’oscillateur à 30 GHz.  

1) Résultat concernant la RDN de l’oscillateur  

La figure 3.5 présente le schéma électrique simplifié de la RDN simulé  

25/1.25!m 

3pf 3pf 
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Figure 3.5 Schéma électrique de la RDN 

Nous présentons figure 3.6 l’évolution fréquentielle du coefficient de réflexion de la 

résistance négative différentielle. Nous pouvons constater que nous obtenons un coefficient de 

la réflexion de la RDN est de l’ordre 1.3 à 30GHz. 

Figure 3.6 Résultats de simulation de coefficient de la réflexion de la RDN 

2) Résultats de simulation de l’oscillateur complet. (RDN+ circuit d’accord)  

Sous l’environnement ADS, nous devons utiliser le composant « OscTest » pour 

obtenir les conditions d’oscillation (simulation petit signal), et le composant « OscPort » pour 



Chapitre III Circuits génériques pour un émetteur d’un nœud de capteur et implémentation sur 

FPGA de l’acquisition des données  

 106 

réaliser une étude non linéaire de l’oscillateur pour déterminer notamment le spectre de sortie 

de l’oscillateur.  

 Nous présentons figure 3.7, l’évolution fréquentielle du coefficient du gain de boucle 

ouverte du circuit (en utilisant le composant OscTest). Le composant OscTest est introduit 

entre le circuit d’accord et la RDN. 

 

Figure 3.7 schéma électrique petit signal de l’oscillateur 

Nous pouvons constater (cf figure 3.8) que le phase de S11 est égale à 0 pour la 

fréquence de 30GHz et que le module du coefficient de réflexion (en boucle ouvert) 0S110 est 

supérieur à 1.1. Nous pouvons considérer que le circuit possède les conditions d’oscillation 

pour osciller autour de 30GHz. 

 
Figure 3.8 Résultats du gain de boucle en ouverte typique utilisant le composant OscTest  
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Nous remplaçons le composant « OscTest » par le composant « OscPort » pour 

effectuer les simulations grand signal de type équilibrage harmonique (cf figure 3.9) 

La figure 3.10 présente le spectre du signal de sortie de l’oscillateur. Nous obtenons 

une fréquence d'oscillation à 29.96 GHz avec une puissance de sortie égale à -7.2dBm. 

 
Figure 3.9 Schéma d’OscPort 

 

Figure 3.10 Evolution fréquentiel du signal de sortie de l’oscillateur 

3.4 Conception du doubleur de fréquence 

Les principaux objectifs de conception du doubleur de fréquence sont d'une part un 

rendement de conversion important et d'autre part une faible consommation d'énergie. 

Les doubleurs de fréquences non polarisés, utilisant en générale une diode, sont très 

utilisés pour leur simplicité de structure. Ce type de doubleur de fréquence possède cependant 



Chapitre III Circuits génériques pour un émetteur d’un nœud de capteur et implémentation sur 

FPGA de l’acquisition des données  

 108 

des pertes de conversion importantes, ce qui est en partie compensé par une consommation 

nulle d'énergie continue. 

Dans le cas des doubleurs de fréquence actifs, on peut obtenir un gain de conversion 

de l'ordre de 6 à 9 dB[4].  

3.4.1 Analyse des non linéarités mises en jeu par un doubleur de fréquence actif 

Figure 3.11 I-V de transistor CMOS 

La figure 3. 11 présente la courbe de I-V de modèle simplifié d’un transistor CMOS. 

Le transistor est polarisé proche de la tension de pincement (Vcutoff). Pour réduire la 

complexité de l’analyse on décrit les opérations de multiplication quand le courant en sortie 

correspond  à un fonctionnement idéal en classe B ou C[5]. 

 

Vcutoff 
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Figure 3.12 Angle de conduction du courant 

Dans le cas d’un tel fonctionnement le courant dans le dispositif actif peut être 

considéré comme une sinusoïdale tronquée. L'angle de conduction, ", indique la portion de 

cycle du signal RF sur laquelle la conduction se produit [5]. 

Nous avons choisi d'utiliser une fonction cosinus pour décrire la forme d'onde. Car les 

points de coupure du courant sont situé à #t = 2/12 . 

Au vu de l’angle de conduction du courant en figure 3.12, le courant Ids peut être écrit 

comme suit: 
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La composante DC moyenne peut être calculée par l'analyse de Fourier  
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L'amplitude de la nième harmonique est donnée par : 

5
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L'amplitude de la composante du courant continu et des trois premières harmoniques 

du courant de sortie sont données par les formules suivantes [6]: 
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La normalisation des amplitudes du courant continu et des trois premières 

harmoniques du courant de sortie en fonction de l'angle de conduction " sont également 

indiqués sur la figure 3.13. 
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Figure 3.13 Amplitude normalisée des harmoniques de courant de sortie en fonction de 

l’angle de conduction   

Selon la figure 3.13, pour le meilleur gain de conversion, la polarisation en classe C 

doit être sélectionnée. Donc pour optimiser les performances du doubleur de fréquence, un 

angle de fonctionnement d'environ 126 degrés doit être sélectionné. Dans ce cas on obtient 

une amplitude du courant à la composante harmonique 2 d’environ 0,27 fois celle du courant 

de sortie maximal. Pour les fréquences élevées (comme par exemple 30 GHz), les éléments 

parasites du transistor en filière CMOS 65 nm ne sont plus négligeables. De ce fait, on ne peut 

pas obtenir la valeur exacte de l’angle de conduction optimale théorique, notamment à cause 

des fuites capacitives. 

3.4.2 Simulation du doubleur de fréquence utilisant la filière CMOS 65nm SOI  

Nous avons choisi une topologie active de doubleur de fréquence. Le transistor est 

polarisé en classe C[8]. Le schéma de principe simulé est présenté figure 3.14 

Le circuit de sortie permet de filtrer la composante fondamentale et de réaliser une 

adaptation en puissance sur la 2ème harmonique. Le circuit d’entrée réalise une adaptation en 

puissance sur le fondamental et un court circuit (dans le plan du transistor) à l’harmonique 2. 
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. 

Figure 3.14 Schéma de principe du doubleur de fréquence 

Les performances globales de conversion sont présentées figure 3.15. La puissance 

maximale en sortie à 60GHz est de -2 dBm. La puissance optimale en entrée se situe entre -7 

et -3 dBm pour obtenir une réjection maximale de la fréquence fondamentale de 30 GHz 

d’environ 25 dB. Pour une puissance d’entrée de -6 dBm nous obtenons des pertes de 

conversion de 2 dB pour une alimentation en classe C ( Vd =0.65 V et Vg = 0,25V). La 

consommation du doubleur de fréquence est seulement de 2mW. 

Figure 3.15 Evolution de la puissance de sortie à la fréquence fondamentale et à 

l’harmonique 2 en fonction de la puissance du signal d’entrée à 30GHz 

40/1.25!m 
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3.5  Conception de l’amplificateur de moyenne puissance  

Les critères fondamentaux d’un amplificateur de puissance sont les suivants : 

- Puissance de sortie (dBm)  

- Linéarité de l’amplificateur 

- Rendement de puissance ajoutée (PAE) 

- Gain  

Le tableau 3.1 présente un état de l’art des amplificateurs autour de 60 GHz. Dans ce 

tableau, pour chaque amplificateur nous indiquons la fréquence de fonctionnement, le gain, le 

point de compression à -1 dB en sortie, la consommation, la topologie et la filière 

technologique utilisée. 

Les acronymes employés pour les types de topologie sont les suivants : 

B : étage base commune 

E : étage émetteur commun 

S : étage source commune 

C : étage cascode 
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Fréq 
(GHz) 

 

Gain 
(dB) 

 

Bande 
de 

passante 
(GHz) 

OIP1 
(dBm) 

 

Psat 
(dBm)

 

Consommation
(mW) 

 

Topologie
 

Filière 
technologique 

FT (GHz)/FMAX (GHz) 

 

 

60 12,5 57-63 17 19,5 
960 mW 
sous 3V 

2xS+1C 
 

0.15 !m pHEMT 
AsGa 

[9] 

 

60 16 57-62 13 15 
280 mW 
sous 2V 

2xE+1C 
 

HBT AsGa 
93/211 

[10]
 

61,5 10,8  11,3  
375 mW 
sous 2,5 

2E 
SiGe HBT 0.12!m 

200/290 

[11]
 

60 12 55-64 2  
54 mW sous 

1,5V 
3xC 

0.13! CMOS 

 
[12]

 

60 18 58-65 13,5 20 
248 mW 
sous 4V 

2xC 
 

0.13!m BiCMOS 
240/300 

 

[13]
 

60 5,2 52-65 6,4 9,3 
40 mW sous 

1,5V 
3xS 

 
90 nm CMOS 

140/170 

[14]
 

60 11,5 50-57 1,5 7 
104 mW 

sous 1,2V 
3xS CMOS 65 nm 

[15]
 

60 30  11,3 13 
374 mW 

sous 1,8V 
1C+4E BiCMOS 0,18 !m 

[16]
 

61 18,8 58-64 14,5 15,5 
132 mW 

sous 3,3V 
2xC 

 
0.25!m SiGe HBT 

200/200 GHz 

[17]
 

Tableau 3.1 : Etat de l’art des amplificateurs de puissance à 60 GHz 

D’après cet état de l’art, les amplificateurs peuvent être réalisés avec tout type de 

filière technologique. La plupart des amplificateurs de puissance à 60GHz sont fabriqués en 

technologie III-V ou en technologie filière silicium BiCMOS grâce à leurs hautes 

performances. Toutefois, la fabrication d’amplificateur de puissance en gamme millimétrique 

utilisant les technologies CMOS reste attractive pour leur faible consommation. Pour notre 

application de réseaux de capteurs, la puissance de sortie est d’environ 3dBm ce qui est tout à 

fait compatible avec une la technologie CMOS avancée. 

La conception d’un amplificateur de puissance en technologie CMOS est délicate car 

la tension d’alimentation aux bornes des transistors est limitée,  de l’ordre de 1.2 V pour la 

filière CMOS 65nm SOI. Cette « faible » valeur limite donc le niveau de puissance de sortie 

[12] et la linéarité de l’amplificateur. Dans les différentes publications exposées dans le 
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tableau 3.1, l’étage cascode apparaît comme la structure permettant d’obtenir le maximum de 

puissance en sortie. Cette topologie réduit le gain inverse S12 , ce qui permet d’augmenter le 

gain maximum disponible et l’isolation 

Pour notre application, le niveau de puissance visé est d’environ 3 dBm. Il est donc 

envisageable de réaliser le circuit avec une filière technologie CMOS 65 nm avec la topologie 

cascode. 

3.5.1 Classe de fonctionnement des amplificateurs 

Les classes de fonctionnement sont définies à partir du point de polarisation des 

composants, il s’agit des amplificateurs analogiques de classe A, B, C, AB,D et E;

Les deux paramètres importants pour un amplificateur de puissance sont le rendement 

en puissance ajouté, également appelé PAE (Power Added Efficiency) et les non-linéarités. 

3.5.2 Rendement en puissance ajoutée 

Le rendement en puissance ajoutée (PAE : Power Added Efficiency) d’un 

amplificateur de puissance est défini par l’équation (3.14). Il représente la capacité d’un 

transistor à transformer l’énergie fournie par les alimentations continues en énergie 

hyperfréquence. Il se calcule comme le rapport entre la puissance ajoutée par le transistor à la 

fréquence fondamentale à la puissance délivrée par l’alimentation continue PDC. 

DC

ES

P

PP "
+7         ES PP "  : puissance ajoutée                        (3.14) 

Où PE représente la puissance du signal hyperfréquence en entrée, Ps est la puissance 

de sortie. 

3.5.3 Non-linéarité

Un amplificateur est soumis à des non-linéarités dès qu’on lui applique un fort niveau 

signal en entrée. Les distorsions créent une compression du gain en puissance (point de 

compression à 1dB),et génèrent des produits d’intermodulation notamment d’ordre 3. 

Dans notre cas l’émetteur fonctionne avec une modulation de type OOK ce qui le rend 

peu sensible aux phénomènes de non linéarité de l’amplificateur. 
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3.5.4 Conception de l’amplificateur moyenne puissance moyenne utilisant un 
montage de type cascode en filière CMOS 65nm SOI  

Cette partie décrit la conception d'un amplificateur moyenne puissance basée sur la 

topologie cascode en filière CMOS 65 nm SOI de STMicroelectronics. 

La puissance en sortie du doubleur de fréquence est d’environ -8dBm, nous devons 

donc utiliser 2 étages cascode pour obtenir une puissance de sortie suffisante d’environ 3dBm, 

nécessaire pour notre application. 

La figure 3.16 présente le schéma de base de l’amplificateur de puissance cascode que 

nous avons réalisé. 

 

Figure 3.16   Schéma de base de l’amplificateur de puissance cascode 

Dans un premier temps on étudie la stabilité de cette « brique » de base constituée des 

deux transistors montés en cascode et des circuits de polarisation pour ce montage (circuit de 

polarisation qui serviront à la stabilisation du montage). 

1) Stabilité d’un amplificateur

L’étude de la stabilité d’un amplificateur est importante afin d’éviter toute oscillation.

Afin qu’un quadripôle soit inconditionnellement stable il faut que le facteur de Rollett, 

k [44] soit supérieur à 1 et que le module du déterminant de la matrice de répartition soit 

inférieur à 1. (condition nécessaire mais pas suffisante pour les systèmes bouclés) 

Les critères de stabilité inconditionnelle sont définis par les équations (3.14) et (3.15). 

Output

Input  50/1.25

75/1.25

1pf

1pf

1pf

3pf 3pf 

3pf
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Si le facteur de Rollett est inférieur à 1, alors le quadripôle est conditionnellement 

stable. 

Figure 3.17 illustre l’évolution fréquentielle du facteur de stabilité de deux étages de 

l’amplificateur. On peut constater que chaque étage de l’amplificateur est 

inconditionnellement stable avec les éléments qui servent de ciruit de polarisation des 

transistors (cf figure 3.16) 

Figure 3.17 stabilité de chaque étage de l’amplificateur  

Après avoir étudié la stabilité de l’amplificateur, on doit concevoir l’adaptation de des 

deux « briques de base » constituant l’amplificateur afin d’obtenir la puissance de sortie  

souhaitée.  

2) Adaptation d’un amplificateur 
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Il existe deux méthodes d’adaptation pour les amplificateurs (sans prendre en compte 

le critère du facteur bruit) : 

- Adaptation pour obtenir le maximum de gain en puissance disponible. Dans ce cas, il 

faut présenter les impédances !mS et !mL en entrée et en sortie (dans l’hypothèse que l’étage 

soit stable à la fréquence de travail).  

- Adaptation pour d’obtenir le maximum de puissance en sortie. Dans ce cas, on utilise 

la technique du load pull pour déterminer l’impédance optimale à présenter en sortie et en 

entrée.  

Nous avons adapté le premier étage cascode au maximum de gain et le second étage 

cascode au maximum de puissance de sortie. 

Afin d'optimiser la puissance de sortie, les transistors du second étage ont un 

développement plus important que ceux du premier étage. En effet, le premier étage cascode 

est constitué de deux transistors de 50 doigts de grille (1,25 um par doigt), alors que le 

deuxième étage comprend deux transistors de grille de 75 doigts (1,25 um par doigt). 

La figure 3.18 présente l’évolution fréquentielle théorique des paramètres Sij de 

l’amplificateur de puissance conçu. Nous obtenons en simulation un gain maximal de 16 dB à 

58 GHz. Pour ces performances l’alimentation est de 1,2 V et le courant total est de 29 mA ce 

qui donne une consommation de 35mW. 

 



Conception de l’amplificateur moyenne puissance moyenne utilisant un montage de type cascode en filière CMOS 65nm SOI 

  119

 

Figure 3.18 l’évolution fréquentielle théorique des paramètres Sij de l’amplificateur de 

puissance 

La figure 3.19 illustre l’évolution théorique de la puissance de sortie et du gain en 

fonction du niveau de la puissance d’entrée à 60GHz. Nous observons que la puissance de 

saturation est de 6.7dBm et la puissance de sortie à 1dB de compression est égale à 1.6 dBm,.  

 

Figure 3.19 Evolution théorique de la puissance de sortie et du gain en fonction de la 

puissance d’entrée à 60GHz 
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La figure 3.20 illustre la PAE en fonction du niveau de la puissance d'entrée à 60GHz 

pour une alimentation de 1.2V. 

Nous observons que la valeur maximale de PAE est de l’ordre de 10%.  

 

Figure 3.20 PAE en fonction de la puissance d'entrée à 60GHz 

Ainsi l’émetteur que nous avons conçu en filière CMOS65 nm SOI composé d’un 

oscillateur, d’un doubleur de fréquence et de l’amplificateur permet d’émettre une puissance 

de sortie de 3 dBm. 

Nous allons détailler la méthode de modulation de l’émetteur qui permet de minimiser 

la consommation globale dans la partie 3.7. 
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3.6 Conception du générateur d’impulsions  

La génération d’impulsions subnanosecondes est un élément essentiel des systèmes de 

communications ULB. Depuis l’ouverture aux Etats-Unis par la FCC du masque fréquentiel « 

UWB » en 2002 [18], de nombreux travaux portant sur la conception de générateurs 

d’impulsions sont parus. 

La forme typique du signal qui est considérée pour la transmission d’impulsions ULB 

possède une forme Gaussien[19][20]. Ce signal peut être écrit par (3.29): 
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+                       (3.16) 

Où, A est l'amplitude 

29 est la variance de l’impulsion Gaussien. 

3.6.1 Classification de la Génération d’impulsions 

Aujourd'hui, plusieurs techniques sont disponibles pour générer des impulsions ULB 

et différentes solutions pour sculpter la forme temporelle (« pulse shape ») de l’impulsion 

pour la rendre compatible avec le masque fréquentiel en législation (dans la bande de 

fréquence 3-10 GHz) sont proposées : 

 
 Par filtrage : dérivations successives, ou filtrage par l’antenne d’une impulsion 
unipolaire, 

 
 Par construction : sommations successives d’impulsions unipolaires [21-23]. 

 
 Par mélange : multiplication d’une porteuse par une impulsion unipolaire [24-30], 

Dans la bande de fréquence des 60 GHz, pour l’instant il n’existe pas de masque 

fréquentiel obligatoire. Donc, une forme d’impulsion de type Gaussien ou monocycle est tout 

à fait appropriée pour une liaison radio ULB transposée à 60GHz 

On peut classer en deux catégories la génération des impulsions :  

! La génération d’impulsion par effet transitoire, à l’aide de diodes  
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! La génération d’impulsion en régime établi, à l’aide de transistors. 

1) Générateur d’impulsions à l’aide de diodes 

Les diodes sont depuis très longtemps utilisées pour la génération d’impulsions. Leurs 

caractères non-linéaires permettent sous forte injection de puissance de créer des phénomènes 

dits « transitoires ». 

Une méthode de génération d'impulsions [31][32]est basée sur une diode « step 

recovery » (SRD).Le générateur d’impulsion complet comprend une diode step recovery, une 

diode Schottky, un filtre passe haut et un circuit composé de deux morceaux de ligne de 

propagation dont les longueurs sont choisies judicieusement. (cf figure 3.21). La diode SRD 

crée un peigne de raie, qui est ensuite filtré (par le circuit CR passe haut). Nous obtenons une 

impulsion Gaussienne, qui alimente les deux tronçons de lignes de transmission. Une 

première partie de l'impulsion se propage directement vers la résistance de charge, et l'autre 

partie de l'impulsion se propage vers le court-circuit. La longueur de cette ligne de 

transmission est conçue pour obtenir un retard de la propagation, pour l’impulsion provenant 

du court circuit, égale à la largeur de l'impulsion. Ce qui permet d’obtenir en sortie du 

générateur une impulsion de type monocycle comme illustré figure 3.22. (puisque l’impulsion 

est inversée lors de la réflexion au niveau du court-circuit).  

 

Figure 3.21 Générateur d’impulsion de type Monocycle 
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Figure 3.22 Monocycle généré par le circuit présenté Figure 3.17 

2) Générateur d’impulsions à base de logique rapide 

Cette partie est consacrée aux différentes techniques envisageables pour la génération 

d’impulsions utilisant des fonctions logiques. Le procédé le plus simple et le plus connu 

repose sur l’utilisation d’une porte logique recevant deux signaux Q et Q   provenant par 

exemple d’une horloge. Q et Q  sont décalés dans le temps d’une valeur: . En sortie de la 

porte logique, une impulsion de largeur: est générée. 

Nous présentons figure 3.23 et 3.24 deux solutions, à base de portes logiques, pour 

générer des impulsions de très courte durée. [33] Un générateur d’impulsions utilisant des 

portes logiques nécessite une cellule créant un retard. Ce retard peut être créé soit par un 

inverseur, soit par l’ajout en parallèle d’une capacité.[35] Si on utilise une capacité variable, 

on génére un retard variable, nous obtenons donc une impulsion de durée variable. Les 

topologies de ces deux solutions sont présentées figure 3.25.  

 

Figure 3.23 impulsions à partir d’une porte XOR 
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Figure 3.24 impulsions à partir d’une porte AND 

 
Figure 3.25 Cellule de retard créée soit par des inverseurs (a)  soit par une capacité mise 

en parallèle (b) 

Cette approche est massivement utilisée pour la conception de générateurs 

d’impulsions en bande de base [3,1-10,6] GHz. Elle permet une diminution drastique de la 

consommation. La consommation est directement liée au taux de répétition des impulsions, et 

de ce fait au débit. Le standard actuel définit les performances d’un tel générateur en terme de 

coût énergétique en [nJ/bit]. Cette consommation peut être inférieure à 400 nW [34] pour une 

modulation OOK incluant l’horloge, correspondant à une consommation de l’ordre du nJ/bit 

pour un débit de 20 kbps. 

3.6.2 Conception du générateur d’impulsions utilisant la filière CMOS 65nm SOI 

Nous avons choisi de concevoir un générateur d’impulsions à base de porte logique 

pour utilisant une filière CMOS 65 nm SOI afin d’obtenir une générateur d’impulsion de très 

faible consommation. La figure 3.26 présente la topologie de base du générateur d’impulsions 

[35]. 
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Figure 3.26 Schéma de base du générateur d'impulsions 

Un comparateur fournit une horloge carrée avec des sorties complémentaires. Une 

diode varactor nous permet de retarder l'une des entrées par rapport à l’autre. Ces deux 

signaux sont appliqués à l’entrée d’une porte NOR qui génère des impulsions de largeur de &. 

La Figure 3.27 présente l’évolution temporelle de la tension aux points A, B et C du 

générateur d’impulsions.  

 
 

Figure 3.27 Evolution temporelle de la tension aux points A, B et C du générateur 

d’impulsion 

La figure 3.28 présente l’allure temporelle de l’impulsion générée en fonction de la 

tension de commande au niveau de la diode varactor.  

Pour une variation de tension de 0.2V au niveau de la diode varactor, nous obtenons 

une durée d’impulsion variant de 100 ps à 750 ps avec une amplitude crête de 1.16 V. 
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Figure 3.28 Largeur de l’impulsion en fonction de la tension de commande au niveau de la 

diode varactor. 

La variation de la durée de l’impulsion est intéressante car elle permet à l’émission de 

paramétrer le facteur d’étalement de spectre et de définir la bande passante occupée, et de 

s’adapter aux différentes normes internationales (dont les bandes passantes sont différentes). 
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3.7 Oscillateur déclenché par des impulsions très courtes 

Cette partie est consacrée à une architecture d’oscillateur déclenché par un train 

d’impulsion très courte correspondant aux données.  

Les intérêts de cette architecture sont les suivantes : 

 Les impulsions très courtes permettent d’étaler le spectre de sortie afin de diminuer 

les effets de « fading » au niveau du canal (dans un environnement confiné).  

 L’utilisation d’une modulation OOK permet de minimiser au maximum la 

consommation. Dans notre cas la modulation s’effectue par une commande de la tension VGS, 

c'est-à-dire par une modulation du pincement du canal du transistor. Et non par une 

commande de la tension VDS classiquement réalisé pour une modulation OOK. 

La figure 3.29 présent le schéma de l’oscillateur déclenché par impulsion. Le 

générateur d’impulsion est connecté au niveau de la grille de transistor. Cette approche 

permet de dissocier la RDN commandé par le générateur d’impulsion du  circuit d’accord 

qui se situe au niveau de la source. Le problème de cette approche est de minimiser la 

déformation de l’impulsion au niveau de la grille du transistor, qui nécessite une optimisation 

des longueurs des lignes connectées au niveau de la grille.  

 
Figure 3.29 Schéma de l’oscillateur modulé par impulsion ULB  
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La Figure 3.30 présente le signal de sortie de l’oscillateur IR-ULB pour une largeur 

d’impulsion de 400 ps. On peut constater que lorsque le niveau de tension appliquée sur la 

grille est égal à 0, l’oscillateur ne fonctionne pas (ce qui est normal puisque pour cette tension 

il n’existe pas de résistance différentielle négative). Par contre, lorsqu’elle est égale à 1.2V 

l’oscillation s’établit. Pour un niveau de tension VGS de 1.2V nous créons une résistance 

différentielle négative et les conditions d’oscillations sont vérifiées 

 
Figure 3.30 Signal temporel en sortie d’oscillateur pour une largeur d’impulsion de 400ps  

Impulsion ULB (400ps) 
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3.8 Amplificateur de moyenne puissance commandé par un 

générateur d’impulsions 

Afin de minimiser au maximum la consommation de l’émetteur complet la tension vgs 

de chaque étage cascode de l’amplificateur est déclenchée par le générateur d’impulsions 

correspondant aux données. Nous commandons les grilles de l’amplificateur par le même 

générateur d’impulsion que l’oscillateur. La figure 3.31 présente le schéma de principe de 

l’amplificateur commandé par le générateur d’impulsions. 

 
Figure 3.31 Schéma de principe de l’amplificateur commandé par le générateur 

d’impulsions. 

Normalement, pour ne pas modifier l’impulsion de sortie, l’impulsion au niveau de 

l’amplificateur doit être de durée plus importante que celle de l’oscillateur. En effet nous 

présentons figure 3.32a le signal en sortie d’amplificateur contrôlé par le générateur 

d’impulsions pour une largeur d’impulsion égale à celle appliquée à l’oscillateur. Nous 

pouvons constater une légère surtension en fin d’impulsion. Par contre, dans le cas où la 

largeur de l’impulsion est supérieure à celle appliqué à l’oscillateur le signal de sortie n’est 

pas déformé. 

Toutefois pour notre application, nous avons choisit d’utiliser le même générateur 

d’impulsion pour l’oscillateur et l’amplificateur. En effet, cette solution permet de simplifier 

le layout (cf figure 3.33). De plus, au niveau du récepteur, la forme de l’impulsion ULB n’est 
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pas très importante puisque nous utilisons la méthode basée sur l’intégration maximale de 

l’énergie et le niveau de cette surtension est inférieur aux niveaux de tensions limites tolérées.

 
Figure 3.32 Signal en sortie d’amplificateur contrôlé par le générateur d’impulsions 

a) Largeur de l’impulsion au niveau de PA est égale à celle appliquée à l’oscillateur   

b) Largeur de l’impulsion au niveau de PA est supérieure à celle appliquée à l’oscillateur 

3.9 Layout de l’émetteur ULB à 60 GHz utilisant la filière CMOS 

65nm SOI 

La figure 3.33 ci-dessous présente le layout de l’émetteur ULB à 60 GHz utilisant la 

filière CMOS 65nm SOI. 

 

Figure 3.33 Layout de l’émetteur ULB à 60 GHz utilisant la filière CMOS 65nm 

SOI(2.5mm*1mm)  

a)

b)

Peak

Durée d’impulsion 
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Pour une largeur d’impulsion de 500ps et une répétition de fréquence de 500MHz la 

consommation globale de l’émetteur est de 50 mW. 

3.10 Emetteur ULB millimétrique utilisant la filière GaAs D01PH  

Dans cette partie nous présentons deux émetteurs ULB utilisant la filière GaAs 0.1 m 

PHEMT D01PH de chez OMMIC (ft = 100GHz). Le premier émetteur ULB fonctionne à 

30GHz et le second émetteur fonctionne à 60GHz. Nous avons conçu ces deux circuits afin de 

valider le concept d’oscillateur et d’amplificateur commandés par des impulsions 

correspondant aux données. Sachant que l’utilisation de la filière GaAs ne permettra pas 

d’obtenir une consommation minimale. 

3.10.1 Emetteur ULB à 30GHz 

La figure 3.34 et la figure 3.35 présentent le schéma de principe et la photographie de 

l’émetteur ULB à 30GHz que nous avons réalisé en utilisant la filière GaAs pHEMT D01PH 

Figure 3.34 Schéma électrique simplifié de l’émetteur ULB à 30GHz 

 
Figure 3.35 Photographie du circuit de l’émetteur ULB à 30GHz 

L’émetteur ULB à 30GHz est constitué d’un oscillateur à 30GHz basé sur la création 

d’une résistance différentielle négative dont la conception est similaire à celle présentée 
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précédemment et d’un amplificateur de moyenne puissance basé sur une topologie source 

commune. Pour la conception de ces circuits, nous avions une surface d’AsGa limitée, c’est 

pour cette raison que nous n’avons pas intégré le générateur d’impulsion. Nous avons 

seulement introduit deux circuits inverseurs afin de remettre en forme les impulsions de 

commande au niveau de la grille des transistors de l’oscillateur et de l’amplificateur. 

Nous pouvons constater que l’amplificateur n’utilise pas la topologie cascode car les 

effets des parasites du transistor pour la filière D01PH sont faibles à 60GHz contrairement à 

la filière CMOS 65nm. 

a) Oscillateur 

La conception de ce circuit est similaire à celle du circuit en filière CMOS65 nm. Pour 

ce circuit, la RDN est réalisée par un circuit  de grille composé d’un morceau de ligne et 

d’une capacité reliée à la masse. Sur ce circuit, nous connectons le générateur d’impulsion 

(plus exactement les 2 circuits inverseurs).  

b) Amplificateur 

L’amplificateur a été conçu pour obtenir le maximum de gain. La stabilité du transistor 

est assurée par les circuits de polarisation du transistor. 

c) Résultats expérimentaux

La figure 3.36 présente le montage de l’émetteur ULB à 30 GHz 

 

Figure 3.36 Montage de l’émetteur ULB à 30 GHz 

La Fig.3.37 présente le signal de sortie dans le domaine temporel de l'émetteur 

commandé par un générateur d'impulsions périodiques pour une largeur d'impulsion appliquée 
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à l'amplificateur plus grande que celle appliquée au niveau de l'oscillateur (figure 3.38.a) et 

pour une largeur d'impulsion appliquée au niveau de l'oscillateur et de l'amplificateur (Figure 

3.38.b). Dans les deux cas, nous pouvons constater que l’oscillateur est verrouillé sur le signal 

du générateur d’impulsion et le signal est moins déformé dans le cas a.  

 
Figure 3.37 Résultats dans le domaine temporel de mesure de l’émetteur à 30GHz  

a) Largeur de l'impulsion appliquée à l’amplificateur est supérieure celle appliquée au 

niveau de l’oscillateur (50 mV/ div; 100 ps / div).   

b) Largeur de l'impulsion appliquée à l’amplificateur est identique à celle appliquée au 

niveau de l'’oscillateur (50 mV / div; 100 PS / div).  

Pour le cas a, la fréquence d’oscillation est de 28GHz, la tension crête-crête en sortie 

est de 318 mV sur une charge de 50 !. Un atténuateur de 10 dB est placé entre l’oscilloscope 

et l’émetteur. Donc la puissance de sortie de l’émetteur est d’environ 7 dBm.  

Car nous utilisons Normally-ON pHEMT, la consommation est principalement due 

aux circuits de remise en forme qui consomment tout le temps. La consommation des 

inverseurs est de 183mW. Pour une impulsion de 500ps avec une fréquence de répétition de 

500 MHz la puissance globale est de 308 mW qui correspond à 0.15 nJ /bit.  

Dans le cas ou l’oscillateur et l’amplificateur fonctionnent tout le temps (sans 

modulation au niveau de la tension grille) la consommation globale est égale à 687 mW. Cette 

consommation correspond à une architecture d’émetteur ULB dont la modulation des 

impulsions se ferait par l’intermédiaire d’un commutateur. Nous pouvons constater que la 

solution de déclenchement au niveau de la grille est une solution très intéressante en terme 

d’économie d’énergie. 

Pour cette mesure, nous avons appliqué le train d’impulsion suivant. 
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Figure 3.38 Train d’impulsion périodique 

  est la durée d’impulsion. T est le temps de répétition d’impulsion. 

Ce train d’impulsion est périodique. Il génère dans le domaine fréquentiel un nombre 

important d’harmoniques comme illustré figure 3.39. 

 
Figure 3.39 Spectre fréquentiel d’un train d’impulsion périodique 

L’oscillateur peut se synchronise sur une des composantes harmoniques crées par le 

train d’impulsion périodique. Pour vérifier cette synchronisation nous avons modifié la 

période du train d’impulsion et nous avons remarqué que la fréquence d’oscillation variait (cf 

tableau 2 ci dessous). D’après ce tableau l’oscillateur peut se synchroniser sur une des 

composantes harmoniques du générateur des impulsions. 
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Fréquence de répétition des impulsions 

( MHz) 

Fréquence d’oscillation

(GHz) 

Verrouillé sur Nième 

harmonique 

10 27.28 2728 

15 27.285 1819 

20 27.28 1364 

30 27.3 909 

40 27.28 681 

50 27.30 546 

100 27.30 273 

250 27.25 109 

500 27.5 55 

Tableau 2 Fréquence d’oscillation de l’oscillateur en fonction des différents fréquences de 

répétition du générateur d’impulsion. 

La figure 3.40 présente le signal de sortie temporel de l’émetteur lorsqu’il est 

commandé par un train d’impulsion non périodique. (cas d’un train d’impulsion de données) 

 

Figure 3.40 Signal de sortie temporel de l’émetteur commandé par un train d’impulsion non 

périodique (63 mV/ div; 100 ps / div) 

D’après cette figure, le signal en sortie de l’émetteur n’est pas réellement verrouillé 

sur une des harmoniques crées par un train d’impulsions non périodique. Nous avons en fait 

réalisé un train d’impulsions aléatoires avec une certaine période. Si la période du train 

d’impulsions aléatoires est courte, le signal peut se verrouiller sur une des composantes 

harmoniques de la période d’impulsions aléatoires. Toutefois, la puissance du spectre discret 

du train d’impulsions aléatoires est faible, donc le verrouillage par injection n’est pas  

entièrement vérifié. Par contre, si la période de la séquence aléatoire est longue, l’oscillateur 

ne peut pas se verrouiller, ce qui correspond au cas de notre application réseau de capteurs  
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3.10.2 Emetteur ULB à 60GHz 

La figure.3.41 et la figure 3.42 présentent le schéma électrique simplifié de l’émetteur  

IR-ULB 60GHz et la photographie du circuit utilisant la technologie GaAs PHEMT D01PH 

de OMMIC. 

 

Figure 3.41 Schéma électrique simplifié d’IR-ULB 60GHz émetteur 

 

Figure 3.42 Photographie du circuit de l’émetteur IR-ULB 60GHz  

L’oscillateur et l’amplificateur ont été conçus de façon similaire au circuit à 30GHz. 

Deux circuits inverseurs permettent la remise en forme de l’impulsion au niveau de la grille 

de chacun des transistors. 

RND oscillateur MPA 

Impulsion ULB 

Impulsion ULB 
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Figure 3.43 Evolution temporelle du signal en sortie de l’émetteur l'IR-ULB 60 GHz 

Déclenché par un train d’impulsion périodique(100 mV/ div; 1ns/ div) 

La figure.3.43 présente le signal temporel de sortie de l’émetteur l'IR-ULB à 60 GHz 

lorsqu’il est déclenché pour à d’impulsion dont la largeur des impulsions est égale à 600 ps et 

la fréquence de répétition est de 500 MHz. Nous pouvons constater que l’oscillateur n’est pas 

verrouillé comme pour l’oscillateur fonctionnant à 30 GHz. En effet, on peut expliquer ce 

résultat par le fait que la puissance des composantes harmoniques autour de 60 GHz générées 

par le générateur d’impulsion est trop faible pour déclencher le verrouillage à 60 GHz. 

Ces résultats expérimentaux, ont permis de valider le concept de verrouillage de 

l’oscillateur en déclenchant les oscillations par une commande en tension appliquée sur la 

grille du transistor de la RDN.  De plus nous avons validé expérimentalement que la largeur 

d’impulsion appliquée au niveau de l’amplificateur doit être plus grande que celle appliquée à 

l’oscillateur afin d’obtenir une impulsion non déformée.  

3.11 Implémentation sous FPGA de l’acquisition des données. 

Dans cette partie, nous présentons l’implémentation sous FPGA de la synchronisation 

du récepteur, de la détermination de seuil de décision et de l’acquisition des données. 

La figure 3.44 présente le schéma du principe du processus d’implémentation sous 

FPGA. Ce schéma est composé de 2 grandes parties : 
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La première partie « signaux reçus au niveau du récepteur » a été implémentée pour 

valider le processus global de d’acquisition des données. Elle génère des impulsions 

correspondantes à celle provenant de la partie hyperfréquence.  

Une ligne à retard permet de retarder ces impulsions au niveau de 8 voies 

(correspondant aux entrées des 8 intégrateurs (cf chap2)). Le décalage du temps entre chaque 

voie est de 16ns. 

La seconde partie « comparaison et choix du maximum d’énergie » est composé d’un 

bloc « intégrateur » qui compte les impulsions arrivant sur chacune des voies (8 voies) suivi 

d’une mémorisation. Ces deux fonctions remplacent l’intégrateur et le convertisseur 

analogique numérique théorique. A la suite nous utilisons un boc « comparaison de MAX » 

qui permet de sélectionner la voie qui possède le nombre maximum d’impulsions comptées.  

Pour la validation, nous avons choisi de prendre 32 impulsions de durée 2ns pour 

définir un 1. Le temps de répétition des impulsions est de 4ns correspondant au débit de 

250Mb/s. Donc la durée du symbole est de 256ns (2*32*2) correspondant au débit du 

symbole de 4Ms/s 

Pour l’étape de synchronisation nous avons choisi une série de 64 symboles « 1 » 

successifs.  

Figure 3.45 présente le chronogramme des différents signaux au niveau du FPGA. 

 « Data_in » correspond aux entrées. On commence par une série de 64 symboles 

« 1 » pour l’étape de synchronisation, ensuite les données arrivent. 

« retard_para[0]-retard_para[7] » correspondent aux 8 voies à la sortie de la ligne à 

retard.  

« mem1-mem8 » correspondent aux sorties des 8 compteurs  

« MaxL[1]-MaxL[8] » » correspondent aux sorties après la comparaison du maximum. 

Nous pouvons constater que pour cet exemple la voie 1 correspond au maximum d’énergie 

car la sortie est au niveau 1 (c’est elle qui possède le grand nombre d’impulsion comptées 
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« 29 »). C’est cette ligne qui est choisie pour récupérer les données (indiquée « ligneOut » 

figure 3.45). 

Pour la démodulation des informations reçues, nous devons déterminer le seuil de 

décision. D’après la conclusion de chapitre 2, la valeur du seuil de décision est égale à la 

moitié du niveau d’énergie du signal reçu. Donc dans notre cas, le seuil correspond à la moitié 

du nombre maximal d’impulsion comptée soit (29/2) on fixe donc le seuil « SeuilMemInt » à 

15 

« Data1 » correspond aux informations démodulées.  

Le chronogramme présenté figure 3.48 valide le processus implémenté sous FPGA, et 

la méthode de démodulation par intégration d’énergie. 

La consommation nécessaire pour la synchronisation et la démodulation des données 

en utilisant un FPGA Cyclone3 (modèle EP3C100256C6) peut –être estimé à 0.53mW, ce qui 

est une consommation raisonnable pour une application réseau de capteurs.   



Chapitre III Circuits génériques pour un émetteur d’un nœud de capteur et implémentation sur 

FPGA de l’acquisition des données  

 140 

Figure 3.44 Schéma du principe du processus d’implémentation sous FPGA 
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Figure 3.45 Chronogramme des signaux simulés sous FPGA 
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3.12 Conclusion 

Ce chapitre a détaillé les conceptions et les circuits génériques pour l’ émetteur 

utilisant la technologie CMOS 65 SOI de ST.  

Pour valider la conception de l’ émetteur nous avons utiliséa filière GaAs 0.1 m 

PHEMT D01PH de chez OMMIC (ft = 100GHz) de réaliser deux émetteurs. L’un est un 

émetteur à 30GHz et l’autre est un émetteur à 60GHz. La taille de chaque émetteur est de 

0.8mm"1.9mm. 

D’après les résultats du test de l’ émetteur à 30GHz si l’oscillateur est controlé par un 

train d’impulsion périodique, l’oscillateur peut se synchroniser sur une des harmoniques crées 

par le train d’impulsion. C’est pourquoi nous avons choisi une source à 60GHz basée sur un 

oscillateur à 30GHz suivi par un doubleur de fréquence. A la fin de ce chapitre, nous avons 

réalisé la synchronisation sous un FPGA. 
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CONCLUSION GENERALE ET PERSPECTIVES 

L’objectif de ces travaux était d’étudier la faisabilité d’un module radio ultra large 

bande en gamme millimétrique destiné à des applications de réseaux de capteurs ultra faible 

consommation ayant une portée de 10 m maximum notamment pour des applications 

domotiques, industrielles ou environnementales.   

Aujourd'hui, l'usage du canal 60 GHz radio est attrayante pour les applications de 

réseaux de capteurs car elle bénéficie d'une ressource spectrale large (7GHz entre 57GHz et 

64GHz), d’une miniaturisation des modules radio, de l'interférence limitée avec les autres 

systèmes de communication. En même temps, les réseaux de capteurs  utilisant une 

technique ULB ont plusieurs avantages tels que: faible consommation d'énergie, faible 

complexité de l'architecture radio, faible sensibilité à la non-linéarité de l'émetteur, une 

robustesse aux effets de propagation multiple et une résolution temporelle élevée pour des 

applications de localisation. 

Dans le premier chapitre, nous avons présenté la structure générale des réseaux de 

capteurs sans fil, leurs architectures et leurs caractéristiques. La caractéristique la plus 

importante des réseaux de capteurs est la faible consommation d’énergie. A la suite d’une 

comparaison des différentes topologies de module radio, nous avons choisi une architecture 

ULB transposée en gamme millimétrique. En même temps, afin de ne pas complexifier 

l’architecture globale du module radio et de diminuer la consommation, nous avons opté pour 

une modulation de type OOK coté émetteur et une solution de démodulation basée sur la 

détection non cohérente de l'énergie qui ne nécessite pas de “template” au niveau du récepteur 

ont été choisies. Pour obtenir une consommation d’énergie minimale au niveau du nœud de 

capteur, il faut prendre aussi en compte les protocoles développés au niveau de la couche Mac. 

C’est pourquoi nous avons étudié et comparé les avantages et les inconvénients des différents 

types de protocoles MAC pour réseaux de capteurs. Du point de vue de la faible 

consommation d'énergie nous sommes arrivés à la conclusion que les protocoles S-MAC ou 

Zigbee étaient les plus appropriés pour l'application des réseaux de capteurs. 



 

 

Dans le second chapitre, nous avons décrivit un état de l’art des systèmes à 60 GHz 

ainsi que l’architecture potentielle de modules radio impulsionels non cohérents à 60 GHz que 

nous avons développé. Nous avons notamment simulé la synchronisation du récepteur à 

l’émetteur basée sur intégration maximale de l’énergie en utilisant la plateforme ADS, et 

analysé le taux d’erreur binaire de notre système. Pour les systèmes à modulation de type 

OOK, la détermination du seuil optimal conduisant à un taux d’erreur binaire minimal est très 

délicate. Après une analyse détaillée, nous proposons d’utiliser un seuil fixé à la moitié de la 

valeur de l'énergie du signal reçu que l’on appelle le « seuil simple » qui permet de simplifier 

et donc de minimiser la consommation nécessaire à la détermination du ce seuil. Ce seuil 

simple permet d’obtenir un TEB=10-4 (fixé pour notre application) avec une dégradation 

limitée du rapport Signal à Bruit de 0.5 dB 

D’après l’étude du bilan de liaison, une puissance d’émission de l’ordre de 0 dBm 

permet une portée de 5 m et pour une portée de 10m il faut une puissance d’émission de 

l’ordre de 6 dBm.  

A la fin de ce chapitre, nous avons présenté une application potentielle à la localisation 

utilisant la méthode TOA basée sur l’intégration maximale d’énergie. Cette application peut 

faciliter la détermination de la table de voisinage, ce qui permettra d’optimiser la 

consommation d’énergie du réseau de capteur global. 

Dans le troisième chapitre, nous présentons la conception de l’émetteur du nœud de 

capteur en technologie CMOS 65nm SOI composé d’un oscillateur à 30 GHz suivi par un 

doubleur de fréquence et d’un amplificateur pour émettre une puissance de sortie de l’ordre de 

3 dBm à 60 GHz. Pour valider le principe de déclenchement de l’oscillateur par le train des 

données, nous avons conçu deux circuits utilisant la technologie AsGa 0.1um pHEMT de 

chez OMMIC. L’un est un émetteur qui fonctionne à 30GHz et l’autre fonctionne à 60GHz. 

Selon les résultats expérimentaux de ces deux circuits, nous pouvons réaliser un émetteur à 

verrouillage par injection à 30 GHz sur un train d’impulsion périodique, ce qui n’est pas le cas 

pour l’émetteur fonctionnant à 60 GHz 



 

  

Nous avons implémenté sous un FPGA, la synchronisation, la détermination du seuil et la 

démodulation des données afin de valider et de déterminer la consommation d’énergie de 

cette partie. 

Ces travaux offrent plusieurs perspectives notamment au niveau de l’intégration 

complète en technologie CMOS avancée des modules radio complets incluant l’antenne.





 

  

Abstract 
The objective of this work was to study an ultra wideband (UWB) 

millimeter-wave module with low power consumption for wireless sensor networks 
(WSNs). WSNs provide distributed information collection and transmission which are 
useful for many industrial or environmental applications. 

Nowadays the use of 60GHz radio channel is attractive for WSNs applications 
since it benefits of a wide spectral resource (7 GHz allocated between 57GHz and 
64GHz), a possibility for the miniaturization of the radio modules, limited 
interference with other communicating systems, as well as access to worldwide 
allocated non regulatory frequency bands.  

After comparing several physical layer technologies we chosed an impulse 
radio millimeter-wave UWB architecture transposed to 60GHz, the advantages of 
which are low power consumption, low complexity architecture, low sensitivity to the 
nonlinearity of the transmitter, robustness to multiple propagation effects and high 
time resolution for localization applications.  

We then showed that the approaches (S-MAC and Zigbee) are promising for 
the MAC layer of the WSNs,but need to be further improved since currently there are 
no established standards. 

In order to simplify the overall architecture of the radio module and reduce the 
power consumption, we have chosen an UWB millimeter-wave architecture using 
OOK modulation and noncoherent demodulation based on the energy detection. To 
validate the principle, we have designed two circuits using 0.1um GaAs pHEMT from 
the OMMIC . The first one is a 30 GHz transmitter and the second one is at 60GHz.  

In the end a new simple 60 GHz UWB transmitter using 65nm CMOS SOI 
technology was presented. This transmitter is composed of a negative differential 
resistance (NDR) oscillator driven by an UWB pulse generator in conjunction with a 
frequency doubler and a medium power amplifier (MPA), the supply of which is 
triggered by another UWB pulse generator. The synchronization, the determination of 
threshold and the demodulation of data are implemented on an FPGA to validate and 
determine the power consumption. 



 

 

Résumé
L’objectif de ces travaux était d’étudier la faisabilité d’un module radio ultra 

large bande en gamme millimétrique destiné à des applications de réseaux de capteurs 
ultra faible consommation pour des applications domotiques, industrielles ou 
environnementales.   

Aujourd'hui, l'usage du canal 60 GHz radio est attrayant pour les applications 
de réseaux de capteurs car elle bénéficie d'une ressource spectrale large (7GHz entre 
57GHz et 64GHz), d’une miniaturisation des modules radio, de l'interférence limitée 
avec les autres systèmes de communication. 

Après avoir comparé plusieurs technologies de couche physique nous avons 
opté pour un module radio en technique impulsionnelle ultra large bande transposée 
en gamme millimétrique autour de 60GHz, qui présente une faible consommation 
d'énergie, une faible complexité de l'architecture radio, une faible sensibilité à la 
non-linéarité de l'émetteur, une robustesse aux effets de propagation multiple et une 
résolution temporelle élevée pour des applications de localisation. 

Nous avons ensuite montré que pour des réseaux de moyenne densité et à 
faible débit numérique les approches S-MAC et Zigbee sont prometteuses demandant 
à être encore améliorées dans la mesure où il n’existe pas à ce jour de normes établies 
pour les liaisons radio entre nœuds de réseau de capteurs. 

De plus, afin de ne pas complexifier l’architecture globale du module radio et 
de diminuer la consommation nous avons choisi une architecture ULB transposée en 
gamme millimétrique avec une modulation de type OOK et une solution de 
démodulation basée sur la détection non cohérente de l'énergie Pour valider le 
principe, nous avons conçu deux circuits utilisant la technologie AsGa 0.1um pHEMT 
de chez OMMIC. L’un est un émetteur qui fonctionne à 30GHz et l’autre fonctionne à 
60GHz.  

Dans la dernière partie, nous présentons la conception de l’émetteur du nœud 
de capteur en technologie CMOS 65nm SOI composé d’un oscillateur à 30 GHz 
contrôlé par un générateur d’impulsion sub nanoseconde, d’un doubleur de fréquence 
et d’un amplificateur dont les alimentations sont déclenchées par un autre générateur 
d’impulsion. La synchronisation, la détermination du seuil et la démodulation des 
données sont implémentées sous un FPGA afin de les valider et de déterminer la 
consommation d’énergie. 
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