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INTRODUCTION GENERALE

INTRODUCTION GENERALE

Le domaine des télécommunications mobile a connu un grand développement pendant le
siecle dernier et l'utilisation des techniques de transmission sans fil est toujours en forte
progression. Les découvertes faites dans le domaine des radiocommunications ont contribué a
donner le nom de siécle de I’invention » au 20éme siécle. L’évolution des composants
électroniques ainsi que le développement des procédés de traitement du signal ont permis une
large prolifération de I’utilisation des radiocommunications. A partir du début des années
1990, la téléphonie mobile a connu un grand essor qui a été accompagappdeition
d’autres services utilisant les réseaux de radiocommunication pour transférer des données.
Alors que les réseaux de haut débit mobile des principaux opérateurs de la planete
commencent pour la plupart & adopter la 3G ou la 3G+, les différents organismes régulateurs
des télécommunications préparent déja l'arrivée de laL4T@J, ou 1I’Union Internationale
des Télécommunications, a publié en 2008 les spécifications de sa prochaine norme de 4G
connue sous le nom de « IMT-Advanced » (International Mobile Telecommunications).
Nombreuses sont les technologies qui voudraient officiellement en faire partie. La
spécification demandée pafTlU pour cette nouvelle norme comporte une compatibilité avec
les normes précédentes, mais aussi des débits qui doivent aller jusqu'a 1Gbits/s. Afin de
pouvoir atteindre ces débits, plusieurs propositions de solutions technologiques sont prises en
compte. On peut notamment mentionner les technologies utilisant des antennes intelligentes.
Ces derniéres entrent dans un domaine technologique multidisciplinaire dont la croissance a
été treés importante dans le courant de ces derniéres décennies. lls bénéficient des interactions
croissantes entrédlectromagnétisme et le traitement de sighdintérét principal de ces
systémes est leur capacité a réagir automatiquement a des modifications du canal de
propagation. lls permettent de réduire les niveaux des lobes secondaires existants dans la

direction de I’interférence, tout en maintenant le lobe principal en direction désirée.

Ces antennes intelligentes sont bas@esdes réseaux d’antennes (linéaire, planaire,
circulaire...), plus précisémensir un assemblage de plusieurs antennes élémentaires et d’un

processeur de traitement du signal qui traite I’information provenant de ces antennes. Ces
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antennes peuvent étre orientées dans des directions privilégiées pour suivre une cible mobile
afin de réduire les niveauies signaux brouilleurs émis par d’autres mobiles. L’opération est

effectuée grace aux antennes réseaux et a des techniques de traitement du signal dédiées
(calcul d’angle d’arrivée, de pondérations d’amplitude, de pondération de phase, etc...) qui
permettent a I’antenne de se focaliser sur un utilisateur donné tout en minimisant I’impact des

trajets multiples, du bruit et des interférences qui sont responsables de la dégradation de la
qualité des signaux. Leur utilisation perndétine part un temps de réaction beaucoup plus

rapideet d’autre part d‘augmenter le rapport signal sur bruit au niveau du récepteur grace a

une diminution de’impact des effets spécifiques au canal hertzien. Ces techniques tutilisen
des techniques de diversité (spatiale, fréquentielle, de polarisation) pour miniimigect

des différents phénomenes physiques liéatdisation dun canal de transmission hertzien.

Plusieurs techniques de synthése du diagramme de rayonném@ntantenne réseau
existent et 'une de ces techniques est basée sur I’utilisation d’un réseau d’oscillateurs
couplés. Ces derniers connaissent un intérét croissant dans les applications militaires et
commerciales. lls permettent aussi de produire des puissances supérieures dans le domaine de
fréequences millimétriques avec une meilleure efficacité que celle obtenue en utilisant les
techniques conventionnelles de "power-combining”. Dans notre cas, le diagramme de
rayonnement est orienté dans une direction particuliére en controlant la phase des signaux
injectés sur chacun des éléments rayonnants. Ce déphasage peut étre contrélé via la
commande des fréquences d’oscillation libre des deux oscillateurs élémentaires situés aux
extrémités du réseau. Ainsi, ennadlant les variations de ces fréquences d’oscillation libre
correctement, il est possible d’obtenir la valeur du déphasage nécessaire qui assure
I’orientation du diagramme de rayonnement selon 1’angle de dépointage souhaité. En outre, il
est montré que le déphasage obtenu est constant et indépendant du riostiitatelirs

constituant le réseau.

Malheureusement, il est montré aussi dans la littérature que la limite théorique du
déphasage qui peut étre obtenu en utilisant un réseau d'Oscillateurs Contrélés en Tension
(OCT) "single ended est seulement de + 90 °. Aussi, il semble intéressant d’étudier et
d’analyser le comportement d’un réseau d’oscillateurs différentiels couplés puisque, dans ce
cas, la limite théorique du déphasage est de 360 ° due au caractere différentiel du réseau.
Ainsi, I'utilisation d’un tel réseau permet théoriquement un contréle continu du déphasage de
360 ° conduisant ainsi a une meilleure efficacité du réseau d’antennes commandé. De plus, les

oscillateurs différentiels sont largement utilisés dans la conception de circuits a haute
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fréquence en raison de leurs performances relativement élevées en terme de bruit de phase et

de la facilité d’intégration.

Dans un tel contexte, le travail de recherche présenté dans ce mémoire a donc consisté a
étudier, proposer et lider une nouvelle architecture de commande d’un réseau d’antennes
basée sur le couplage de€T différentiels. Ainsi ce réseau de€T couplés pouvant
osciller a une fréquence proche de 6 GHz, entierement intégré sur une technologie
d’intégration avancée de la filiere silicium, a été concu, simulé, implémenté et mesuré afin
d’orienter le diagramme de rayonnement d’une antenne réseau.

\

Le premier chapitre fait 1’objet d’une introduction a notre travail de recherche en
présentant la problématique du sujet. A cet égard, nous faisons le point sur les antennes
réseaux dans les systemes de télécommunications, leurs différentes architectures, leurs
intéréts et leurs domaine&agplication notamment le domaine des transports intelligent et de
radar. Ensuite nous y rappelons les différentes méthodes de synthese du diagramme du
rayonnement de ces antennes réseaux en soulignant les avantages et les inconvénients de
chacune de ces solutions. La technique choisie dans cette these utilisant un réseau
d'oscillateurs couplés y sera plus particulierement détaillée. Ensuite, une présentation des
différentes structures d’oscillateurs permettra de justifiele choix de celle adoptée a notre
etude. Dansn deuxiéme temps, les sources de bruit susceptibles d’étre converties en bruit de
phase seront décrites ainsi que desx théories portant sur cette conversion. Il s’agit des

travaux de Leeson d’une part, et de ceux de T. Lee et A. Hajimiri d’autre part.

Le deuxiéme chapitre traite de 1’étude, du choix de la conception et de limplémentation
d’un OCT différentiel a résonateur LC pouvant osciller a une fréquence proche de 6 GHz
totalement intégré en technologie BICMOS SiGe 0,25 um qui constitue le corps du circuit de
commande. Aprés avoir présenté la technologie utilisée pour I’implémentation € I’OCT et
étudié les caractéristigues des composants actifs et passifs, nous nous intéresserons tout
d’abord a I’optimisation de son bruit de phase. Le programme d’optimisation utilisé se base
sur une analyse tridimensionnelle du bruit permettant de choisir la condition de polarisation
de I’oscillateur. D’autre part, une méthode graphique est utilisée pour visualiser les différentes
contraintes imposées par le systéme telles que les conditions d’oscillation, le "tuning range" et
I’amplitude des oscillations afin de choisir le dimensionnement optimal permettant une
minimisation du bruit de phase et de la consommation tout en satisfaisant les différentes

contraintes du systeme’OCT a sorties différentielles a été réalisé et mesuré au laboratoire.
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Le dernier chapitre sera consacré a l'analyse, a la conceptionmpléniéntation d’un
réscau d’OCT différentiels couplés par un réseau a large bande totalement intégré en
technologie BICMOS SiGe 0.25 um. Une analyse du bruit de phase de ce rése&rsles O
couplés sera tout d'abord menée afin de comprendre les phénomeénes physiques en jeu et ainsi
d’optimiser la pureté spectrale de I’ensemble du systeme. L’approche de couplage proposée
sera validée en se basant sur les résultats de mesuresiéeffErt plus, I’impact de
I’utilisation de structures différentielles sur la plage de déphasage obtenue et donc sur le
dépointage réalisé sera également présenté ce qui nous permettra de conclure sur efficacité

du réseau d’antennes commandé.

La conclusion générale permettra de tirer le bilan du travail de recherche réalisé et

d’analyser les différents résultats obtenus pour commander un réseau d’antennes.
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Chapitre 1. CONSIDERATIONS GENERALES SUR LES ANTERS RESEAUX

1.1 Introduction

L’histoire des systémes de communications sans fil remonte aux années 1820 ou 1’étude
des phénomenes électromagnétiques a pris un tournant décisif suite notamment aux travaux
effectués. Outre les diffusions radios, les ondes électromagnétiques trouvent’aujadred
multiples applications (radar, télédiffusion, GPS,..), dont notamment la téléphonie mobile, ou
plus généralement les réseaux de communications sans fils. Le développement des réseaux
sans fils s'accompagnéagancées technologiques au niveau des composants électroniques,

des logiciels informatiques, des techniques de codage ou encore des antennes.

Concernant ce dernier point, de nombreux typé&sntédnnes sont disponibles pour
satisfaire des exigences fonctionnelles et esthétiques. Ainsi on trouve toute @aeares.
Certaines de toute petite dimension eu égard des longueunded, ont des performances
radioélectrigues modestes mais restent trés utilisées dans les systemes mobiles pour leur
facilité dintégration. Lorsque les cahiers des charges nécessitent des performances
électromagnétiques spécifiques, que ce soit en terme de forme de lobe de rayonnement, de
fort gain ou de bande passante, il est nécessaire de recourir a des famesnés plus
volumineuses gque ce soit des cornets, des hélices, des antennes a réflecteurs ou des réseaux
d’antennes. Ces derniers peuvent combiner de maniére dynamique les différents signaux et
optimiser les bilans de liaison. lls permettent, moyennant plusieurs éléments rayonnants de
synthétiser des diagrammes de rayonnement issus de la sommation des effets de chacun de ses
éléments. Ce diagramme de rayonnement peut étre alors orienté dans des directions
privilégiées afin de suivre un mobile tout au long de la communication, lifiitegrférence
créé par les signaux émis vers ce mobile et pour réduire les niveaux des signaux brouilleurs

émis par dautres mobiles.

A cet égardce premier chapitre a pour objectif de présenter les principaux concepts qui
vont intervenir tout au long de ce mémoire et de positionner mes travaux de these. Nous
faisons alors le point sur les caractéristiques des antennes en général et des antennes réseaux
en particulier, leurs différentes architectures, leurs intéréts, leurs domBamdications
ainsi que les principales techniques utilisées pour les commander. En effet, pour orienter le
diagramme de rayonnement d’une antenne réseau, il faut contréler I’amplitude et/ou la phase
des signaux injectés sur les antennes. Le diagramme de directivité désiré peut donc étre

obtenu en utilisant plusieurs architectures et parmi elles, nous pouvons citer :
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e Une premiére méthode consistant a placer des déphaseurs et des atténuateurs sur la
voie de chacun des oscillateurs locaux (ou bien alors sur la voie RF) afin d’imposer la

phase et ’amplitude des signaux commandant chacune des antennes ¢lémentaires.

e Une deuxiéme méthode consiste a utiliser un oscillateur polyphases ([Guan, 2004]-
[Natarajan, 200B, prenant I’exemple d’un oscillateur en anneau qui permet de fournir
autant de phases que de cellules le constituant. Un réseau de distribution des signaux
OL, suivi de multiplexeurs perrttent d’envoyer uniquement le signal a la phase
désirée, est utilisé pour fournitensemble des signaux sur chacune des antennes.
Cependant, ce réseau de distribution des phases constitue un réel point de blocage

étant donné la complexité du systeme.

¢ Une troisieme meéthode rapportée dans ce mémsir®asée sur 1’utilisation d’un
réseau d’oscillateurs contrdlés en tension couplés entre eux. Dans ce cas, chaque
antenne est reliée a un oscillateur et ces oscillateurs sont couplés entre eux, donc le
diagramme de rayonnement est orienté dans une direction particuliére en controlant la
phase des signaux injectés sur chacun des éléments rayonnants. Le déphasage obtenu
peut étre contr6lé via la commande des fréquences d’oscillation libre des oscillateurs
élémentaies. Ainsi, en contrdlant les variations de ces fréquences d’oscillation libre
correctement, il est possible d’obtenir la valeur du déphasage nécessaire qui assure

I’orientation du diagramme de rayonnement selon 1’angle de dépointage souhaité.

e Une derniére méthode consiste a utiliser des modulateurs vectoriels soit sur la voie RF
soit sur la voie OL. Cette architecture présente deux avantages majeurs: premiérement
la simplicité de réalisation (pas de chemins de distribution complex&aysatance
de la stabilité de fréquence réalisée classiquement par un synthétiseur de fréquence, et
deuxianement le réglage direct de I’amplitude [Alalusi, 2006];[ Ellinger, 2002] ;
[Gueorguiev, 2007]; [Koh, 2007][Hutu, 2011].

Au cours de ce premier chapitre, une synthése de ces différentes architectures sera
présentée parmi lesquelles nous retrouverons celle utilisée dans la suite de ce mémoire.
1.2  Notions de base sur les antennes

Une antenne est un dispositif qui assure la transition entre un djoitt et 1’espace

libre dans lequel ces ondes vont se propager, ou inversement.
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— A I’émission, son rdle est de convertir un signal électrique localisé dans un circuit en

une onde électromagnétique qui seraniaye dans 1’espace environnant

— Alaréception, une antenne est soumise aux champs électromagnétiques ambiants, elle

peut les détecter en étant le siege de courants induits ;

Les directions dans lesquelles cette puissance sera rayonnée vont dépendre des

caractéristiques de I’antenne. Cette derniere peut se définir alors a partir des critéres suivants :

— Bande de fréquences d’utilisation ;
— Diagramme de rayonnement ;
— Directivité et gain ;

— Puissance admissible en émission ;

1.2.1 Le diagramme de rayonnement

Les antennes sont rarement omnidirectionnelles et émettent ou recoivent dans des
directions privilégiées. La représentation (en 3D ou en 2D) des propriétés de rayonnement en

champ lointain est appelée diagramme de rayonnement d’une antenne.

Le diagramme de rayonnement permet de chiffrer la directivité d’une antenne, par 1’angle
d’ouverture a 3dB : c’est I’angle dans lequel la densité de puissance rayonnée est affaiblie de

moins de 3 dB par rapport au maximum.

Le diagramme de rayonnement représente les variations de la puissance rayonnée par
I’antenne dans les différentes directions de 1’espace. Il indique les directions de 1’espace (0,0)
dans lesquelles la puissance rayonnée est maxifiasespécifiquement, ¢’est un tracé de la
puissance rayonnée d’une antenne par unité d’angle solide. Considérons le cas d’une antenne
isotrope, soit une antenne qui rayonne de fagon identique dans I’espace environnant avec un
rendement de 100%. A la distancde ’antenne, la puissance totale rayonnée par 1’antenne
isotropePr; se répartit de fagon uniforme sur la surface de la sphéere demagentrée sur
I’antenne, donc la densité de puissance Si obtenue a cette distance et dans n’importe quelle

direction est donnée par I’expression suivante :

R P 1)

i = =
surfacedelasphére 4xzr?
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Cependant, une antenne isotrope est une antenne imaginaire qui rayonne uniformément
dans toutes les directions donc cette antafe qu’un mod¢le théorique irréalisable dans la
pratique qui sert de référence pour les calculs d’antennes. En réalité, 1’énergie rayonnée par
une antennest répartie inégalement dans 1’espace, certaines directions étant privilégiées.

Ainsi, un type plus pratique est ’antenne directionnelle qui émet plus de puissance dans
certaines directions et moins de puissance dans d’autres. Un exemple du diagramme de
rayonnement d’une antenne directionnelle est représenté sur les figures 1.1 et 1.2. Plusieurs
facteurs contribuent a la caractérisation d’un diagramme de rayonnement, tels que la
directivité, I’ouverture angulaire, les lobes et les nuls et le gain. Ces différents parameétres

seront présentés dans les paragraphes suivants.

Atténuation de 3dB par rapport
_-~—" aladirection la plus favorable

Sisenne Lobes latéraux N
brin rayonnant : T
% RN / - o ot "'--\\\
fiob e L,z/ ..-ﬂ“’“"f y \
obe Y = i
arriere [\ o oo Lobe avant, )
S 1
y <L y
% B (L
@ Tl
T
+ 4 B "™~ Angle d'ouverture a -3dB

Gain arriere

. L -3dB

Figurel. 1 Exemple d 'une représentation 2D d’un diagramme de rayonnement d 'une antenne
directionnelle.
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[x
1

Figure 1. 2Exemple d’une représentation 3D d’un diagramme de rayonnement d’une

antenne directionnelle.

1.2.1.1 Directivité

Une antenne réelle présente toujours une certaine directivité. Cette derniere, donnée
dans 1’équation 1.2, présente le rapport entre 1’intensité de rayonnement de I’antenne dans une
direction donnéeJr(8,4), et celle d’une antenne isotrope rayonnant la méme puissance totale
que ’antenne en question, Ug; ; 6 et ¢ représentent les coordonnées sphériques définissant la

direction de rayonnement de 1’antenne.

(0.4)=2204)_ 4 o(04) a2)

Ou
D(0,¢ ) est la directivité de I’antenne dans la direction (6, ¢),
Ur(@,¢ ) est I’intensité de rayonnement de 1’antenne dans la direction(@ ,¢),
Ug est I’intensité de rayonnement d’une antenne isotrope, elle s’exprime en w/sr.
Pr est la puissance totale rayonnée par I’antenne.
Ainsi, on dit qu'une antenne est directive quand elle concentre 1’énergie qu’elle rayonne dans

une direction®,¢ ) de ’espace.
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La directivité maximale de ’antenne est définie dans la direction de ’intensité maximale
de radiation :
U U

D — Rmax — 472' Rmax

max U Ri PR

(1.3)

La directivité est une quantité sans dimensionquiéle représente un rapport entre deux
intensités de rayonnemei@ependant, elle est souvent exprimée en dBi, faisant référence a

I’antenne isotrope, ayant une directivité égale a 1’unité.

1.2.1.2 Ouverture angulaire

L’angle d’ouverture d’une antenne caractérise la largeur du lobe principélreprésente la
portion de I’espace dans lequel la majeure partie de la puissance est rayonnée. Il s’agit de
I’angle de direction pour lequel la puissance rayonnée est égale a la moitié (-3dB) de la

puissance rayonnée dans la direction la plus favorable (Figure 1.1).

Cette ouverture angulaire dépend des dimensions de I’antenne ainsi que de la longueur
d’onde A. Plus lerapport entre la dimension de 1’antenne et la longueur d’onde est élevé, plus
le lobe principal de ’antenne est étroit. Cependant, plus cette ouverture diminue, plus le

niveau des lobes secondaires augmente et vice-versa.

Les notions de lobes qui sont évoquées ainsi que la notion deeronis détaillées dans le

paragraphe suivant.

1.2.1.3 Les lobes et nuls

Hormis les antennes omnidirectionnelles, les antennes ne rayonnent pas la puissance de
maniére uniforme dans I’espace, certaines directions étant privilégiées : ce sont les lobes de
rayonnement. En général, la puissance est concentrée dans un ou plusieurs « lobes ». Le lobe
principal correspond a la direction priviléegiée de rayonnement. Les lobes secondaires sont
généralement des lobes parasites. Dans cegidire 1’énergie rayonnée est perdue donc on

cherche a les atténuer.

Ceslobes secondaires, adjacents au lobe principal appelés aussi les «lobes latéraux», sont
des pics d’émission ou de réceptiondans des directions différentes de 1’axe du faisceau
principal. Habituellement, ceux-ci sont indésirables puisqutilsent une partie de 1’énergie
eémise en pure perte. Il est impossible de les éliminer complétement mais ils peuvent étre
minimisés. L’intensité de ces lobes secondaires est une des caractéristiques importantes d’une

antenne et elle est exprimée en décibels. Le lobe arriere est particulierement important car il
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indique I’énergie transmise ou recue de la direction opposée a I’axe du faisceau principal. Ces

termes sont illustrées graphiquement sur la figure 1.1.

1.2.2 Le gain

Le gain G (0, ¢) d’une antenne est le rapport entre la densité de puissance moyenne
rayonnée par 1’antenne dans la direction (6, ¢) et la puissance que rayonnerait une antenne
isotrope sans perté%, les 2 antennes étant alimentées par la méme puissance. Le gain d'une

antenne dépend principalement de sa surface équivalente et de la fréquence.

En général, le gain G correspond au gain dans la direction de rayonnement maximal. Cette
propriété caractérise la capacité d’une antenne a focaliser la puissance rayonnée dans une

direction.Il est alors donné par :
GO@)=eDOp) (1.4)

Oou:
P . . , o , .

e =5 représente 1’«efficacité» de rayonnement d’une antenne avecPg la puissance
E

rayonnée ePg la puissance totale a l'entrée de I'antenne

Donc, comme le gain et le diagramme de rayonnement sont intimement liés, on pourra

calculer le gain d’une antenne connaissant son diagramme de rayonnement.

Lorsquon parle de gaid’une antenne, on désigne le gain maximum de 1’antenne exprimé

en dB : Gg= 10 log (G).

Si I’antenne est omnidirectionnelle et sans pertes, son gain vaut 1 ou 0 dB. Le gain est
généralement exprimé en dB ou en dBi car une antenne isotrope est utilisée comme référence.
On trouve ausgarfois le gain exprimé en dBd, lorsqu’une antenne dipdle est utilisée comme

référence.

En dépit de son réle incontournable dans tout dispositif permettant de transmettre ou
recevoirde I’information par voie hertzienne, une antenne seule est incapable de fournir un
diagrammaede rayonnement reconfigurable, en termes de meilleure directivité, d’ouverture du
lobe principal, ou encore de réduction des lobes secondaires. En revanche, en associant
judicieusement plusieurs antennes élémentaires, on peut se rapprocher du diagramme de

rayonnementdésiré. Cette association d’antennes forme ce qu’on appelle une «antenne
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réseau». Les ppoiétés fondamentales d’un tel systéme seront présentées dans la suite de ce

chapitre.

1.3 Les antennes réseaux

Une antenne réseau est une association de deux ou plusieurs antennes €lémentaires dans le
but d’obtenir un diagramme de rayonnement reconfigurable, notamment en terme
d’orientation. Nous allons concentrer la suite de cette section sur la présentation des

principales caractéristiques d’une antenne réseau.

1.3.1 Principe

Les antennes réseaux relévent de 1’association judicieuse de plusieurs antennes pour
synthétiser une ouverture rayonnante. Les antennes réseaux sont composées de N sources
rayonnantes (dipoles, fohs, cornets...) réparties dans 1’espace. Les grandeurs électriques
(signaux) injectées ou collectées sur 1’accés de chacune de ces sources sont pondérées en
amplitude et (ou) en phase avatiétre sommées entre elles. Un répartiteur de faisceaux
permet de réaliser les sommations cohérentes et pondérées des signaux collectés par un
systéme en réception. Ce méme répartiteur réalisera les signaux pondérés qui seront injectés
sur chaque source de I’antenne d’émission. Grace a ces pondérations, les antennes réseaux
peuvent produire des diagrammes de rayonnement ayant la forme souhaitée [Khan, 1989]-[
Elsayed ahmad, 2010]. Il sera notamment possible de créer plusieurs lobes simultanément ou

un lobe dans la direction du signal incident et un zéro dans la dirdtiie interférence.

Ainsi, I’association tntennes en réseaux permetoldenir des diagrammes de
rayonnement particuliers a condition de pouvoir controler la phase étloplitude des
courants thlimentation de chacun des éléments. Le principal bénéiicetdl systeme est la
possibilité d'orienter le faisceau’whe antenne, sans avoir recours a un quelconque
mécanisme de rotation, ajouté a la possibilitgbtenir un ou plusieurs faisceaux ayant un
gain important et une ouverture a mi-puissance étrQitei permet d’obtenir une vaste
couverture et de suivre les déplacements ditilisateur a’intérieur dune méme cellule en

minimisant le bruit et les interférences

D’une fagon plus générale, la diversité de diagramme de rayonnement d’une antenne
réseau permet’ optimiser les bilans de liaison et ainsi d’améliorer les débits de transmission,

I’autonomie, et de diminuer les interférences avec d’autres utilisateurs [Petit, 2007]. La
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reconfiguration duliagramme de rayonnement d’une antenne pourrait permettre de s’adapter

a des taches désirées telles que la suppression des signaux interférents [Dioet [E971]
reconfigurabilit¢ d’une couverture cellulaire d’un réseau de télécommunication. Ainsi,
I’antenne réseau, comportant de trés nombreux éléments rayonnants, possédant par
conséquentun grand nombre de degré de liberté est I’antenne idéale pour réaliser des

couvertures conformée&daptant au mieux a la mission demandée.

Les antennes réseaux peuvent avoir plusieurs configurations géométriques; ces
configurations sont d’une grande variété, mais elles peuvent étre groupgde la maniere

suivante :

— les réseaux linéaires : alignement des sources sur une droite,

les réseaux planaires : les sources sont disposées sur un plan,

les réseaux circulaires : les sources sont disposées sur un cercle,

— les réseaux volumiques : les antennes sont reparties dans un volume.

Les trois premiers types de dispositions géométriques sont souvent les plus utilisés. Ils sont
illustrés sur la figure 1.3. Le champ total rayonné par le réseau est détermiradgiioh
des vecteurs champs rayonnés par les différents éléments. Si on veut rendre un modele tres
directif, il est essentiel que les champs interferent de maniere constructive dans les directions

exigées et interférent nuisiblement daespace restant.

'y a plusieurs facteurs qui contribuent a la formation du diagramme global de

rayonnement éll’antenne réseau [Fadlallah, 2005] :

— la configuration géométrique (linéaire, circulaire, planaire, volumique) ;
— T’espacement ‘d’ entre les sources (pas du réseau) ;

— T’amplitude et la phasé@’excitation pour chaque élément ;

— le diagramme de rayonnement de chaque élément ;

— la polarisation de chaque élément.
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i d 1 d E 1 I

i i i i

«— ; :
(a) (b) (c)

Figure 1.3 Exemples de configurations géométriques d 'une antenne réseau : (a) linéaire, (b)

planaire, et (c) circulaire.

1.3.2 Réseau linéaire uniforme

La géométrie la plus fréquemment utilisée dans la conception des antennes réseaux est
celle d’un réseau linéaire uniforme car elle est simple aemre en ceuvre et a fabriquer
[Parker, 2002]. La figure 1.4 présente un réseau linéaire uniforme formé de N éléments
identiques équidistants ayant un pas de réseau d (distance séparant deux antennes adjacentes)
le long de I’axe des x. Ces sources sont alimentées avec la méme amplitude et avec un
gradient de phase A¢ 1’une par rapport a 1’autre. r représente la distance maximale entre

I’antenne de référence et le plan d’observation, et 0 est ’angle de dépointage.

Z &
.Q S r-dsmb
' S 1—(N-1)d.sin @
Patch1  Patch 2 Patch N X

d

Figure 1.4Schéna représentatif d 'un réseau linéaire uniforme.

Mellouli Dorra 15



Chapitre 1. CONSIDERATIONS GENERALES SUR LES ANTERS RESEAUX

Dans ces conditions, le champ électrique total rayonné par 1’antenne réseau s’écrit alors :

Eot =Eo* Aly) (1.5)

— Eo représente le champ électrique rayonné par une antenne élémentaire. Il est nommé
"facteur d’élément", et dépend uniquement des caractéristiques physiques de I’antenne
élémentaire.

— A(y) est le "facteur deéseau" (appelé facteur d’alignement dans certains ouvrages)
indépendant de la source élémentaire composant le réseau. Il est fonction de la
géométrie du réseau et des pondérations en amplitude et en phase appliquées sur les

éléments du réseau. Ce facteur de réseau est donné par la celdéssous :

M (1.6)
*{5)

Ay( = %exp(j(N )

ou

2nd .
l//=TS|n(9)'A(P , et A est la longueur d’onde

Le diagramme de rayonnement total de 1’antenne réseau est défini par le produit du
module du champ électrique rayonné par une antenne élémentaire par celui du facteur de

réseau, ce dernier étant donné par I’expression suivante :

oY) .
Ay =2 -
| sl

Dans ces conditions, il est a noter que des que le noMhki@antennes élémentaires
devient important, le diagramme de rayonnement total du réseau dépend essentiellement du

facteur de réseau et tres peu du diagramme de rayonnement de chaque antenne.

Notons que si toutes les sources sont excitées en phasssrul), le champ rayonné est
maximum dans le plan normal au réseau. A linverse, si les sources sont excitées avec un
gradient de phase non nul, le maximum de rayonnement apparaitypeulmz . Les
solutions sont périodiques et font apparaitre sur le méme diagramme de rayonnement des

lobes de réseaux pour des valeurs dem #0 .
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Ainsi, une variation du gradient de phase du rés&aa introduire entre les sources
élémentaires adjacentes entedforientation du diagramme de rayonnement dans la direction

& désirée selon :

A¢=?sin(€o) (1.8)

En un mot, la variation du gradient de phase du réseau déterminelecélimgle de
dépointage 0y de ’antenne réseau : c’est le principe d’une " antenne réseau a commande de

phase ".

Ainsi, la Figure 1.5 montre le déphasage qui doit étre appdigtre les sources adjacentes

commandantes antennes ¢élémentaires du réseau afin d’orienter son lobe principal dans la

direction8y voulue. Un pas de réseai;% a été utilisé, cette distance étant le compromis

optimal entre la directivité et le niveau des lobes secondaires mais c’est également la distance

qui permet de réduire au maximum les effets de couplage entre antennes. Cette figure montre
gue l'angle de rayonnement varie entre + 90 ° pour une différence de phase variant de -180 ° a
+180 °.

200 T T T T T T T T T

150f i
100¢ 1

501 ]

-100} .

Déphasage nécessaire Ad (°)
<

-150F i

—20 00 -80 -80 -40 =20 0 20 40 &0 80 100

Angle de dépointage souhaité 6y ()
Figure 1.5Déphasage A¢ en fonction de [’angle de pointage 6.

1.4  Synthése du diagramme de rayonnement

Comme énoncé précédment, I’association thntennes en réseaux permet de maitriser la

distribution de 1’énergie rayonnée ou regue dans 1’espace et ainsi dobtenir des diagrammes de
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Y

rayonnement particuliers a condition de pouvoir controler la phase édlmplitude des
signaux dalimentation de chacun des éléments. Le principal bénéfiretdl systeme est la
possibilité d'orienter le faiscealuthe antenne sans avoir recours a un quelconque mécanisme
de rotation. De plus, il est possibléodtenir un ou plusieurs faisceaux ayant un gain
important et une ouverture a mi-puissance étroite ce qui perieffeauer une vaste
couverture et de suivre les déplacements ditilisateur a’intérieur dune méme cellule en
minimisant le bruit et les interférences. Les spécifications sur le diagramme de rayonnement
du réseau sont généralement définies a partir d'un gabarit ou on impose le niveau des lobes
secondaires et (ou) I'amplitude des oscillations dans la zone constituant le plan de formage de

lobe (gabarit) (figure 1)6

.—"h‘\\
lobe principal
lobes secondaird lobes secondaires
| 1 I
o0 -60 -30 a 0

f en degre

Figure 1.6 Gabarit définissant les spécifications sur le déagme de rayonnement

Ce diagramme de rayonnement doit étre modélisé de fagon a obtenir le plus petit niveau
de lobes secondaires possible pour une ouverture exigée du lobe principal, et minimise
d’avantage les pertes induites dans des directions autres que celle désirée. Trois types de

synthese peuvent étre envisageés:

1. Synthese en amplitude seulement: Ce type de synthése permet de fournir des lobes
directifs symétriques avec la possibilité de modifier le niveau des lobes
secondaires. Les techniques analytiques tels que Fourier et Chebyshev permettent

de calculer les coefficients du réseau. Les applications associés a ce type de

synthese sont limitées.

2. Synthese en amplitude et phase [Rammal, 1998tlercy, 1998]: Ce type de
synthese présente des lobes directifs ou les niveaux de lobes secondaires sont

"fortement contrblable”. Cette technique est efficace pour les applications en réseau
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adaptatif, mais sa mise en pratique nécessite un outil de synthése en amplitude et en
phase. Ce type de synthése requiére un temps de calcul impontanju’une
utilisation de circuits actifs de type MMIC [Dufrane, 1992], colteux et compliqués.
Une solution basée sur I’utilisation de déphaseurs actifs en 1’occurrence des
modulateurs vectoriels peut alors étre envisagée. L’intérét principal de cette
technique réside d'une part dans sa simplicité de réalisation ainsi que I’assurance

de la stabilité de fréquence réalisée classiquement par un synthétiseur de fréquence,

et d'autre part le réglage direct de I’amplitude [Hutu, 2011] ;[ Tohme, 20Q9

3. Synthese en phase: Ce type de synthése permet de réaliser des lobesdadirectifs
les niveaux des lobes secondaires sont "moyennement contrélable”. Cependant,
avec cette technique, on peut contréler le niveau recu a la fois dans la direction du
rayonnement utile et interférent. Sa mise en pratique nécessite I'implémentation de
"déphaseurs" contrélés par un outil de synthése de phase. Ce type de synthese
constitue donc un bon compromis entre les deux solutions présentées
précédemment puisqu’il permet de former un lobe directif avec un temps de calcul,

un co(t et une complexité relativement faible.
Plusieurs approches peuvent étre utilisées géngrer les pondérations de phase

— La premiére, relativement classique (figure )l.@t basée sur 1’utilisation de
déphaseurs : le signal, apres translation autour de la fréquence RF est divisé en
utilisant des diviseurs de puissance. Chacun des signaux obtenus est ensuite déphasé et

amplifié puis envoyé sur chaque antenne élémentaire du réseau.

— La deuxieme approchbéasée sur 1’utilisation d’un oscillateur polyphases, permettant
de générer autant de phases que de cellules le constituant, est illustrée sur la figure 1.8.
Un réseau de distribution des signaux OL suivis de multiplexeurs permettant
d’envoyer uniquement le signal a la phase désirée, fournie I’ensemble des signaux sur
chacune des antenndSependant, 1’inconvénient de cette approche réside dans la
complexité du réseade distribution tant esimulations électromagnétiques que d’un

pointde vue continuité de charges suivant 1’état du multiplexeur.
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Signal :
Bande de
base ou Fl

Figure 1.7Contr6le sur la voie RF

Oscillateur Polyphases

Cmn

Signal bande
ce base ou IF

Cin 2] Muzx

Cin

Figure 1.8 Architecture avec oscillateurs polyphases reprseavec 4 antennes

— Latroisiéme approchest basée sur I’utilisationd’un réseau d’oscillateurs contr6lés en

tension couplés entre eux. Le principe de cette méthode est illustré gurdalf.9.

En fonctionnement, les oscillateurs élémentaires se synchronisent de facon stable dans

le temps a une fréquence commune et présentent des phases différentes suivant leurs

fréquences d’oscillation libre. Par conséquent, en contrblant les variations de ces

fréquences d’oscillation libre correctement, il est possible d’obtenir la valeur du

déphasage nécessaire qui assure 1’orientation du diagramme de rayonnement selon
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I’angle de dépointage souhaité. L’intérét de cette solution estl’offrir une variation

continue du déphasage au détriment d’une certaine complexité de mise emuvre. En

utilisant cette technique, la fréquence de synchronisation est relativement difficile a
maitriser de facon tres précise, mais cette approche est surtout intéressante pour des
applications de type radar afin de pouvoir contrfletientation du lobe principal du
diagramme de rayonnement de I’antenne réseau ou les incertitudes sur la fréquence

recue peuvent étre tolérées.

Trois méthodes peuvent étre envisagés pour obtenir le déphasage nécessaire :

v’ L’utilisation des lignes a retard pour coupkr les oscillateurs [Liao, 1993].

v' En contrblant la variation deéquences d’oscillation libre de tous les VCOs
du réseau [Heath, 2005]. En effet, en ajustanfréquences d’oscillation libre
des oscillateurs constituant le réseau, des gradients de phase différents entre les
tensions de sortie des VCOs du réseau peuvent étre obtenus.

v' En contrélant la variationed fréquences d’oscillation libre des deux VCOs
situés aux extrémités du réseau [Liao, 1992ans ces conditions, un
déphasage constagit assuré entre chaque couple d’oscillateurs voisins. Cette
approche est celle retenue pour coupler les différents oscillateurs et elle sera
traitée en détails dans la suite daethése.

Couplage

k. 4

Signal bande ﬂage

de base ou IF 1

¥
Couplage

Figure 1.9 Architecture avec 4 VCOs couplés.
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1.5 Contréle du diagramme de rayonnement en utilisant des oscillateurs
couplés

Comme mentionné précédemment, une nouvelle approche, basée sur I’exploitation des
propriétés de synchronisation des oscillateurs couplés pour orienter le diagramme de
rayonnement d’un réseau d’antennes a été introduite par R. York & al.,. Cette approche est
illustrée sur la figure 1.10, ou :

e N : estle nombre d’éléments du réseau ;

e 0 :estl angle de dépointage c'est a dire 1’angle entre 1’axe z et le vecteur qui unit
I’origine du systéme de coordonnées avec un point choisi arbitrairement en champ
lointain, dontr est la distance qui les sépare ;

e d: estla distance entre deux éléments adjacents du réseau ;

e A¢ est le gradient de phase qui existe entre les tensions présentes aux bornes de deux

oscillateurs adjacents.

ZA
-‘i r- d.sinf
r— (N- 1) d.sin
Reéseau | [ — —— >
d’AntennesPatchs I | x
e e — 4
| e [ e e e —_———
Circuit de I
I Couplage I
I.C" cuit de | Ose. 1 Osc. 2 Osc. N I
C ﬂmmnnllel u |
Contrile de Contrdle del
| Fréquence Ag Fréquence I

Figure 1.10Schéma représentatif d 'une antenne réseau avec un réseau d’oscillateurs

couplés.

Indépendamment de la topologie, tout réseau d’oscillateurs doit satisfaire deux exigences
clefs. Premierement, les oscillateurs élémentaires doivent se synchroniser de fagon stable dans

le temps a une frequence commune. Deuxiemement, ils doivent maintenir le déphasage entre
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eux a la valeur requise. La premiere exigence concernant la synchronisation peut étre
accomplie en couplant les oscillateurs avec ou sans source de stabilisation externe
(phénomene de " injection-locking " [Adler, 1946]-[ Kurokawa, 1973]). En pratique et dans
tous les cas, la tache la plus délicate est d’assurer la relation de phase appropriée entre les

éléments et également de pouvoir contrdler précisément ce déphasage. Cela exige une
compréhension solide de I’influence des divers paramétres du circuit, comme la force de
couplage et I’écart entre les fréquences d’oscillation libre des oscillateurs élémentaires, sur les

valeurs des phases des tensions aux bornes de chacun des oscillateurs. Quand ces fréquences
d’oscillation libre se situent a I’intérieur d’une certaine plage de verrouillage, les oscillateurs

se synchronisent spontanément avec une relation de phase liée a la distribution originale de
ces féquences d’oscillation libre [Liao, 1993]-[ Heath, 2005]-[ York, 1993]. En outre, un
gradient de phase constant entre les éléments adjacents peut étre réalisé en controlant
uniquement les fréquences d’oscillation libre des oscillateurs situés aux deux extrémités du

réseau Par rapport a la méthode dite "conventionnelle", c¢’est-a-dire celle qui utilise des
déphaseurs, cette approche basée sur les oscillateurs couplés présente I’avantage de limiter le

nombre de commandes. En effet, chaque déphaseur doit étre piloté par un nombre de
commandes plus ou moins important en fonction de la complexité du déphaseur, tandis que
dans I’approche des oscillateurs couplés, seuls les oscillateurs des extrémités seront pilotés. 11

est a noter que pour ces deux techniques, 1’amplitude des signaux de sortie ne peut pas étre

contrblée.

1.6  Avantages et applications des systemes a antennes réseaux

Le domaine des communications mobiles s’¢élargit a un rythme trés important, couvrant
beaucoup de secteurs techniques. Les activités mondiales de cette industrie en pleine
expansion sont peut-étre une indication de son importance. Un des exemples témoignant de
1I’évolution dans ce domaine est l'arrivée de la 4G. En effef,.'ITU, ou I’Union Internationale
des Télécommunications, a publié en 2008 les spécifications de la prochaine norme de 4G
connue sous le nom de « IMT-Advanced » (International Mobile Telecommunications).
Nombreuses sont les technologies qui voudraient officiellement en faire partie. Il y a d'un c6té
les réseaux dérivés du monde de l'informatique avec le Wimax et ses différentes normes,
notamment le 802.16m, et de l'autre les réseaux d'opérateurs mobiles avec la 3G LTE-

Advanced. La spécification demandée pafU pour cette nouvelle norme comporte une
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compatibilité avec les normes précédentes, mais aussi des débits qui doivent aller jusqu'a
1Gbits/s [Burciu, 2010].

Les systemes a antennes intelligentes entrent dans un domaine technologique
multidisciplinaire dont la croissance a été tres importante dans le courant de ces dernieres
décennies. Une application de ces antennes a été suggérée ces dernieres années pour les
systémes radar qui sont devenu de véritables produits de consommation [Tayrani, 2003]
[Chin, 2010];[Natarajan, 2011] ;[Tabesh, 2011]. Le domaine est en train de passer rapidement
du statut de recherche et développement a la phase de pré-production. Plus particulierement
pour les radars automobiles qui sont utilisés pour la prévention des collisions et pour assister
le conducteur en automatisant partiellement la conduite (par exemple, le maintien de la
distance minimale entre deux véhicules) [Djerafi, 30Ainsi, les radars ‘@ide a la conduite
ont pour but principal de déterminer la distance et la vitedse abstacle et ’dvertir le
conducteur ou dnteragir avec les dispositifs de freinage et de sécurité, tels que les coussins
de sécurité gonflables. Il est attendu que les deux radars 24 GHz et 77 GHz deviennent de
plus en plus communs dans des véhicules personnels et aussi commerciaux. Les systemes
radars a courte et a longue distance représentent un marché d'environ 11 millions et 2.5

millions d'unités par an [Hao, 2005] respectivement.

Plus précisément, pour le systeme a 77 GHz, le radar est utilisé comme: radar de
prospection (FLR), régulateur de vitesse et d'espacement (ACC), systeme d’alerte de
changement de voie et alerte aux obstacles. A l'avenir, il sera également utilisé comme
systeme de conduite intelligent (AICC). Le radar a 24 GHz peut, quant a lui, assister le
conducteur dans le stationnement, il pourra libérer les coussins gonflables avant un impact
réel, dans les embouteillages, dans le changement de voie ou comme indicateur de vitesse et

pour la reconnaissance de 1’état de la route (figure 1.11).
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T7GHz radar loengue portée {LRR)
1-200m

24 GHz radar courte portée {SRR)
0-50m

Radar de prospection (FLR) »  Assister le conducteur dans le

Rbcubatour do vi e stationnement
Aegg Bleur e vilesse et o espacement e Libérer les coussins gonflables avant
(ACC) l'impact

s Systéme d'alerte de changements de voie et
alerte aux obstacles

#  Systéme de conduite intelligent {AICC}

¢  Changement de voie
¢ Indicateur de vitesse
¢ Reconnaissance de |'état de la route

Figure 1.11 Les différentes applications des radars automsbile

Les systemes a antennes intelligemi@sédent bien d’autres avantages, en effet, I’intérét

de ces systemes est leur capacité a réagir automatiquement, en temps réel, a des modifications

du canal de propagatioffis contribuent a éliminer les interférences pour les applications

radiomobiles ce qui donne un meilleur rapport signal sur bruit, donc une augmentation de la

capacité en nombre’wtilisateurs.Bien qu’elles semblent inséparables des avantages cités

dans ce paragraphe, les deux principaux avantagissous décrivent aussi quelques atouts

des antennes réseaux et notamment du pointage électronique de leur diagramme de

rayonnement :

Une pollution électromagnétique réduitéans des applications de télécommunication

et radar, on a besoin de couvrir un grand secteur autour de la station interrogatrice. Ce
type de transmission a pour conséquence de polluer [’environnement
électromagnétique en rayonnant de la puissance dans des directions inutiles. Une
solution a ce probleme estudliser les antennes réseaux. Dans ce cas, la forme du
diagramme de rayonnement peut étre optimisée de maniére a réduire les lobes
secondaires. De méme, le lobe principal du diagramme de rayonnement peut étre
dévié dans la direction désirée, et par conséquent, la minimisation de tout
rayonnement dans des directions inutiles.

L’amélioration de la qualité de la transmission/réception : la puissance émise est

focalisée dans la direction utile, ce qui permet de réduire la puissance gaspalée dan
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d’autres directions. De plus, les faisceaux étant dirigés vers 1’usager, la propagation

par multitrajets est considérablement réduite de méme que I’interférence entre canaux.

Ainsi, les antennes réseaux sont indispensables pour augmenter I’efficacité des systémes
de communications mobiles et radar. Dans le cas des transports, ces dispositifs sont montés
sur des véhicules, des bateaux, des avions, des satellites et des stations de base pour jouer un
role important dans 1’accomplissement de la demande accrue des exigences du canal pour ces
services. Parmi ces différents domaines d’utilisation, nous nous intéressons a 1’application des
antennes réseaux a la communication entre véhicules. Ainsi, du fait que notre laboratoire a été

impliqué dans ’axe véhicules communiquants du Xllléme CPER, il est a notre avis important

n '

de résumer en quelques lignes 1’état de ’art des " systémes de transport intelligents " qui
désignent I’application des nouvelles technologies de 1’information et de la communication au

domaine des transports.
Systemes de Transport Intelligents (ITS)

Les systemes de transport intelligents (STI) (Intelligent Transportation Systems (ITS))
désignent les applications des nouvellestechnologies de [linformation et de la
communication au domaine des transports. Les STI jouent un réle trés important dans
plusieurs champs d'activité : dans l'optimisation de [utilisation des infrastructures de
transport, dans l'amélioration de la sécurité (notamment de la sécurité routiére) et de
la sUreté ainsi que dans le développement des services. L'utilisation des STI s'intéegre aussi
dans un contexte de développement durable : ces nouveaux systemes concourent a la maitrise
de la mobilité en favorisant entre autres le report de la voiture vers des modes plus
respectueux de I'environnement. Ils font I'objet d'une compétition économique serrée au

niveau mondial.

En décembre 2008, la Commission européenne a accompli un pas important pour la
diffusion et ’utilisation de systémes de transport intelligents dans le transport routier.
L’objectif est de rendre le transport plus propre, plus sdr et plus efficace. La priorité de cette
commission est de réduire la congestion du trafic et sauver des vies sur les routes européennes
et ce sont les systemes de transport intelligents qui vont aider a progresser vers la réalisation

de ces objectifs.

Du particulier au transporteur routier, la connaissance du trafic en temps réel est un
¢lément essentiel pour I’exploitation du réseau routier permettant ainsi de planifier ses

itinéraires et d’éviter des retards dus aux embouteillages, et aussid’éviter tout risque
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d’accident. Les techologies de I’information et de la communication facilitent la diffusion
des informations sous forme visuelle et vocale en paralléle dans différents Etats membres
dans toute I’Europe. Grace a leur diffusion, plus de 5000 décés dus aux accidents de la route

pourraient étre évités [ITS1
De nombreuses applications peuvent étre envisagées sous le terme STI [ITSY], [ITS3

— La gestion des urgences : en cas d’accident, la gestion d’urgence assure une rapidité
d’intervention, un évitement d’accidents en chaine et un rétablissement de la
circulation;

— La gestion du trafic : le but de la gestion du trafic consiste a fluidifier les axes routiers,
et favoriser la circulation des transports publics. Les STI fournissent une assistance
aux opérateurs pour le choix des stratégies de gestion du trafic, leur mise en ceuvre est
suivi grace a un system#aide a la gestion de trafic (SAGT). Sur le terrain, les
équipements dynamiques permettent d’effectuer:

1. Le recueil de données de trafic via les capteurs sur les infrastructures et/ou dans
les véhicules ;

2. La surveillance du trafic et le suivi des événements ;
La diffusion des informations et des consignes aux différents usagers par les
panneaux a messages variables (PMV) ou via la radio (107.7 MHz est la
fréquence unique sur toutes les autoroutes francaises) ;

4. La communication entre les équipements et le PC circulation (fibre optique,
ADSL...);

— Les transports publics : I’objectif principal est d’optimiser 1’exploitation du réseau et
d’améliorer le confort des usagers et leur sécurité, avec notamment les systemes de
localisationet les services associés, les services d’information des usagers, ainsi que
les services de transport a la demande ;

— L’aide a la conduite qui se définit comme un ensemble de systémes de sécurité actif,
d’information ou dassistance au conducteur pour évitapparition dune situation
dangereusepouvant aboutir & un accident. On peut citer comme exemples: la
direction assistée, le systenamtiblocage des roues, le systeme du contrble de
trajectoire et également les systemes radarsagui utilisés pour la prévention des
collisions et pour assister le conducteur en automatsatiellement la conduite (par
exemple, le maintien de la distance minimale entre deux véhicules).. ou encore les

systemes de reconnaissance automatique des panneaux de signalisation. Cette derniére
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option figure dans les options de la voit@®EL Insign2009 sous le nom " Opel
Eye'.

Le systeme DSR (Dedicated Short Range Communications) est un systeme spécialisé de
radiocommunication mobile pour les véhicules routiers. Dans le cadre des communications
ITS, le DSRC est une technologie fondamentale qui permet d'associer routes, trafic et
véhicules en utilisant les technologies de l'information. Ce systéme présente toute technique
de radiocommunication a courte distance permettant de transmettre des données a partir d'une
infrastructure para routiére vers un véhicule ou une plate-forme mobile. Parmi les applications
DSRC, citons les suivantes: perception électronique des péages, reprise de signalisation a
bord du véhicule, informations routiéres, gestion des transports publics et des véhicules
commerciaux, gestion de flotte, renseignements météorologiques, collecte de données sur

capteurs, signalisation de passages a niveau, transfert de données.

Pour les applications des systémes ITS qui exploitent la bande de fréquence autour de 5.8
GHz et plus précisément les bandes 5 795-5805 MHz et 5 805-5815 MHz (au niveau
national), le systtme DSRC utilise des techniques de radiocommunication non vocales pour
transférer des données sur de courtes distances entre des unités radioélectriques mobiles et
para routieres en vue d'améliorer le flux de trafic, la sécurité routiére et d'autres services de

transport intelligents dans divers environnements publics et commerciaux.
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Le Tableau 1.1 définit les spécifications techniques des équipements de

radiocommunication

Tableau 1.1: Caractéristiques de la norme ITS

Parametre Caractéristique technique
Fréguences porteuses Bande des 5,8 GHz pour liaisons montante et descendi
Espacement entre porteuses RH 5 MHz 10 MHz
(espacement entre canaux)
Largeur de bande occupée Inférieure a 4,4 MHz Inférieure a 8 MHz
admissible
Méthode de modulation MDA, MDP-4 MDA
Vitesse de transmission de donng 1 024 kbit/s (codage MDA) 1 024 kbit/s
(débit binaire) 4 096 kbit/s (codage MDR})
Codage de données Codage de Manchester/MDA Codage de Manchester
NRzZ/MDP-4
Séparation duplex 40 MHz en cas de mode DRF
Type de communication Type émetteur-récepteur
p.i.r.e. maximale < +30 dBm (liaison descendante)

(Pour une distance de transmission de 10 m ou moins.
Puissance fournie a I'antennd.0 dBm)

< +44,7 dBm (liaison descendante)
(Pour une distance de transmission supérieurena. 10
Puissance fournie a lI'antenn@4,77 dBm)

< +20 dBm (liaison montante)
(Puissance fournie a I'antennd 0 dBm)

1.7 Etude des oscillateurs

Nous avons vu dans la sectipnécédente que le diagramme de rayonnement d’une
antenne réseau peut étre orienté dans une direction particuliere en contrélant la phase des
signaux injectés sur chacun des ¢léments rayonnants. Pour ce faire, un réseau d’oscillateurs
contrdlés en tension couplés entre eux peut étre utilisé. En effet, en contrdlant les variations
des fréquences d’oscillation libre des deux oscillateurs situés aux extrémités du réseau, il est
possible d’obtenir la valeur du déphasage nécessaire qui assure 1’orientation du diagramme de
rayonnement selon I’angle de dépointage souhaité. Les performances obtenues par ce réseau
d’oscillateurs couplés, notamment en terme de bruit de phase, étant liées celles d’un seul

O.C.T, une étude d’un O.C.T découplé¢ s'avere primordiale.

Dans cette section, nous rappelons le principe de fonctionnement propre et les principales

caractéristiques des oscillateurs. Ensuite, nous signalons I’importance de la pureté spectrale et
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du bruit susceptible de perturber le fonctionnement des circuits, pour cela nous nous
intéressons a 1’analyse des différentes sources de bruit susceptibles de générer le bruit de
phase ainsi que les deux principales approches de modélisation de la conversion du bruit

basse fréquence en bruit de phase (a savoir Leeson et Hajimiri-Lee).

1.7.1  Principe des oscillateurs

On représente souvent un oscillateur par le systeme bouclé illustré sur la Figure 1.12. Il est
composé d’une partie active et d’un élément passif (le résonateur) bouclé par une contre-
réaction positive qui réinjecte une partie du signaladertie a I’entrée [Foucauld, 2000] ;

[Mira, 2004.

_Vs(j )

B(jm)

F

Figure 1.12Modéle linéaire d’un oscillateur
Dans ces conditions, la fonction de transfert de ce systeme est dam&eéquation
suivante :

Vs(jo) _ _ A(jo) (1.9)
Ve(jo)  1-A(jw)B(jo)

Ainsi, il existe une pulsationg pour laquelle Wjwo) + 0 alors que Wjwo) = 0. Cette pulsation
o est telle que Bwg) .B(jog) = 1. Ceci permet donc d’ écrire les conditions d’oscillations,
dites de Barkhausen :
A(jog)B(jo,) =1 (1.10)
{Arg(A( jo,)B(jo,))= 2kn

ouk € N.

Les oscillations peuvent démarrer si le gain de la partie ac{je® Ast supérieur au gain
de la fonction de transfert du résonateujol et croitre indéfiniment en théorie. Ce
phénomene se traduit par &fj x B(jo) > 1 . Le démarrage des oscillations nécessite en

pratique un transfert d’énergie entre les différents ¢léments du circuit. Or, celui-ci est
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originellement dans un puit de stabilité et c’est donc le bruit intrinséque des composants qui
déséquilibre le dispositif. Le bruit est ensuite amplifié par le gain de la boutdecéation

peut alors démarrer. Grace a un schéma équivalent petit signal du circuit, on peut déterminer
le gain (minimal) utilea I’entretien des oscillations. Il suffit ensuite de concevoir un circuit
d’entretien avec un gain légérement supérieur a cette valeur pour permettre aux oscillations de
démarrer. Dans la pratique,ellt préférable de dimensionner la partie active de 1’oscillateur

afin d’obtenir un gain au moins trois fois supérieur au gain minimal pour assurer le démarrage

afin de compenser les non-linéarités présentes dans le cirgudf PA04.

Un circuit oscillateur peut également étre représenté par une impédance non linéaire,
ZnL(ILw), caractérisant la partie active de 1’oscillateur, en parallele avec I’impédance

équivalente du résonateulz(®), comme le montre la figure 1.13.

1(t)—»

I (I,0) Zxr(w)

Figure 1.13Modeéle unport d'un oscillateur

Ainsi, pour un courant i(t) = I cos(mot), la loi de Kirchhoff nous permet d’écrire :

(Zn (1,00) + Zg (0p) )1 =0 (1.11)

et la conditiond’oscillation s’écrit comme suit :

Z:(l,00) =Z (1,05) + Zg () =0 (1.12)

Cette condition peut étre exprimée en fonction des parties réeflegt Rnaginaires, X

de I’impédance totale Zr :

R, (l,0,) =0 (1.13)
X (1,00,) =0 (1.14)

Ces deuxtquations donnent respectivement la condition d’entretien des oscillations et la
fréquence d’oscillation du circuit. En plus, comme la partie réelle de I’'impédance équivalente

de la partie passive a la pulsation @0 est positive, la condition d’entretien des oscillations,
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définie par 1’équation (1.14), ne pourra étre respectée que si la partie réelle de I’impédance

nondinéaire est négative a la pulsation o, C€ qui peut étre obtenu par un élément actif.

1.7.2 Les oscillateurs a résonateur LC

Les oscillateurs LC se basent sur la fréquence de résonance d’un filtre LC qu’il

st
2nJLC
soit intégré ou non. Le schéma de principadreani, 200illustré sur la figure 1.14 donne une
simplification permettant de mieux comprendre le fonctionnement avec les pertes associées au
résonateur LC. La compensation de ces pertes est assurée par le circuit actif constitué par une
réaction positive apportée sur 1’amplificateur. Cette compensation est représentée par une

résistancenégative -3 dont lavaleur minimale est fournie par I’équation :

R, =(Rg + Rs)(@,0)°  ;, =2nf (1.15)

RsC sL

[}

1 ]
| |
1 ]

_ L : § 1 R : . g
—1 L Algm=-Rpl ——c
Rp ______C ] | - RP

1 1
| |
1 1
] ]
1

Circuit active

(a) (b) (c)
Figure 1.14(a)Résonateur LC avec des résistances parasité&ien(®) circuit équivalent

parallele, (c) Résonateur avec circuit actif fossaint une résistance négative.

Pour concevoir un VCO a base de résonateur LC, il existe deux solutions envisageables. La
premiere consiste a utiliser une architecture différentielle (ou croisée) et la seconde, une
architecture simple ou "single-ende@ar opposition a différentielle), telle que celle d’un
oscillateur de type Colpitt#\paricio, 2002 (Figure 1.15.

Un oscillateur de type Colpitts simple présente de nombreux avantages tels que de meilleures
propriétés en bruit cyclo-stationnaire ou une plus grande amplitude en tension sur le résonateur
pour une consommation donnée. Cependant, il nécessite un plus grand gain qu’un VCO utilisant
une structure croisée pour assurer le démarrage et il est plus sensible au bruit de mode eommun d

par sa construction. Ces inconvénients rendent donc cette architecture moins intéressante qu’une
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architecture différentielle lors de la conception d’oscillateurs intégrés. Des travaux [Aparicio,
2007 pour éliminer ces problemes ont été récemment entrepris pour adapter ce circuit afin de

I’utiliser dans le cadre d’un montage différentiel en couplant deux oscillateurs de type Colpitts.

— 1
Commande—|

ISOUI’CG — 02

Figure 1.15Structure d’un oscillateur Colpitts

Pour réaliser la compensation des pertes dans un VCO basé sur un résonateur LC, il existe
deux types de structure : CMOS et NMOS. La figure 1.16 présente les deux types de structures
dites simple paire croisée (NMOS ou PMOS) et double paire croisée (CM&xSkansistors M

et M, forment la résistance négativ&®, permettant de compenser les pertes associées au
circuit résonnant

O C
, e
Vx ‘U}_ Vi _H}Pn_n'}l:'ﬂ_.‘?‘
M, |—X—{ M;
x1F_‘ |—-><—| l%u
(a) _
(b)

Figure 1.16Structures (a) simple paire croisée (NMOS) et ()kde paire croisée (CMOS)
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La tension de sortie entre les poingevy, estdonnée par 1’expression suivante :
Voupu= Vy =V, (1.16)

output™

Une analyse petit signal de la paire différentielle de la structure NMOS montre que la
conductance équivalente entre les poinis et v est égale agw2 ou g, est la

transconductance d'un seul transistor.

L’avantage des oscillateurs LC est leur faible bruit de phase et leur faible gigue a haute
fréquence. En revanche, leur surface est trés grande du fait qu’ils contiennent une inductance.
De plus, ces oscillateurs consomment beaucoup d’énergie mais malgré cet inconvénient, les
oscillateurs LC demeurent les oscillateurs les plus utilisés dans les applications de
radiocommunication du fait de leur faible bruit de phase. Pour cela, nous nous intéressons
dans la section suivante aux phénomeénes de bruit dans les semi-conducteurs nous amenant
directement a ’analyse de la pureté spectrale des oscillateurs. En effet,’analyse du bruit de
phase est une étape primordiale dans I’étude des oscillateurs puisqu'elle permet de déterminer
la pureté spectrale de la porteuse afin de proposer des circuits et des solutions technologiques

innovantes a faible bruit.

1.7.3 Bruit

Le bruit dans les oscillateurs et, plus précisément, le bruit de phase est le paramétre le plus
important & prendre en considération dans la conception de ces circuits. Le bruit des
oscillateurs nait du bruit électronique des composants le constituant. Le bruit de phase est un
phénomeéene di a la conversion des différentes sources de bruit dans les semi-conducteurs
autour de la fréquence porteuse générant ainsi une modulation de phase. La conséquence est

la variation aléatoire de la fréquence du signal de sortie de 1’oscillateur.

1.7.3.1 Bruit dans les semi-conducteurs
Il existe dans les circuits électroniques de nombreux phénomeénes aléatoires. Les
incertitudes qui entourent le circuit font aussi intervenir des composantes extérieures au
montage telles que les perturbations dans le substrat. L’ensemble de ces évenements rend la
réduction @ bruit dans un circuit particulierement complexe et nécessite d’y consacrer une

large partie du temps destiné a la conception [Issati, 2011].
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1.7.3.1.1 Sources de bruit

1.7.3.1.1.1Bruit de diffusion

Le bruit de diffusion dans un composant est lié aux propriétés intrinseques du substrat. Il
résulte del’interaction entre les électrons circulant dans le circuit et le réseau cristallin du

semi-conducteur. |l peut étre classé en trois types :

—  Le bruit thermique : il s’agit d’un bruit blanc nommé aussi bruit de Nyquist. II
est provoqué par les collisions des porteurs de charge. Sa densité spectrale de

puissance est constante quelle que soit la fréquence a laquelle le circuit fonctionne.

— Le bruit quantique : ce bruit est également lié a la physique du semiconducteur

mais n’intervient que pour une gamme de fréquence tres élevée [Paillot, 1991].

— Le bruit d’¢lectrons chauds : il est généré en fonction des conditions de
fonctionnement du semi-conducteur. Le phénoméne qui entre en action est une
variation de la mobilité deélectrons et du coefficient de diffusion sous 1’effet d’un

champ électrique.

1.7.3.1.1.2 Bruit en excés

Le nom de ce bruit vient du fait qu’il s’ajoute au bruit se trouvant naturellement dans les
semi-conducteurs et qui est prévisible physiquement. Il provient essentiellement du flux de
porteurs qui se déplace dans les couches de semi-conducteur ou a leurs interfaces. On liste
trois sortes de bruit en exces : le bruit de scintillation (ou bruit en 1/f), le bruit en créneau et le

bruit de génération-recombinaison.

— Le bruit de scintillation : appelé aussi bruit en 1/f ou bruit de « flicker ». Ses
origines sont difficilement explicables mais le phénomeéne peut étre quantifié. En
I’absence d’une théorie permettant de modéliser ce bruit, 1’équation décrivant le bruit
de scintillation contient toujours un parametre empirique. Il se manifeste visiblement
comme une fluctuation de la conductivité du matériau [Cheung, 2001] ; [Djahanshabhi,
2000]. Pour décrire cette variation, il existe deux hypotheses : la présence du bruit en
1/f est expliqué par Worther [Scholten, 2D@8mme étant la variation du nombre de

porteurs tandis que Hooge [Yang, 2008kplique par un changement de la mobilité.

— Le bruit de génération-recombinaison : il traduit les phénoménes physiques au

niveau du semi-conducteur. Ce bruit est généré par les fluctuations de porteurs libres
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dans le semi-conducteurL’origine de ce bruit provient de la génération-

recombinaison de paires électron-trou et de la libération et du piégeage de porteurs.

— Le bruit en créneauil tire son nom de la forme d’onde dont il est la cause et
qui ressemble a des signaux carrés bruités dont la fréquence varie. Il porte également
les noms de « burst noise » et de « popcorn noigeorigine de ce bruit est
¢galement difficile a identifier et ’hypotheése généralement retenue est qu’il s’agit

d’une contamination du semi-conducteur par des ions métalliques.

1.7.3.1.1.3Bruit de jonction entre deux semi-conducteurs

Il existe deux types de bruits liés a la jonction de deux semi-conducteurs: le bruit de

grenaille et le bruit d’avalanche.

— Le bruit de grenaille ("shot noise'ge bruita été décrit par Schottky en 1918 et son

origine est liée a la traversée d’une barriére de potentiel par des porteurs de charges ;

— Le bruit d’avalanche : il est causé par la rupture des liaisons atomiques dans le
matériau lorsqu’un trop fort champ é€lectrique est appliqué au niveau d’une jonction
polarisée en inverse. Ce bruit est caractéristigu’effet Zener et sa densité spectrale
de puissance est semblable a celle du bruit de grenaille multipliée par un facteur

multiplicatif compris entre 1 et 10 [Issati, 2011

1.7.3.2 Le bruit de phase dans les oscillateurs
Le bruit de phase représente une instabilité en phase de l'oscillation. Il se manifeste par
I'étalement de la raie autour de la porteuse contrairement au cas idéal caractérisé par un seul

pic de Dirac a la fréquence d’oscillation fp (figure 1.17.

A A
Vs T vs T

W
'

f0 F f0 F

Figure 1.17Spectre idéal(a) et rédd)d un oscillateur
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En effet, le comportement non linéaire de 1’oscillateur crée un mécanisme de mélange des
sources de bruit basses fréequences avedgtealsd’oscillation. La figure 1.18 explique de
maniere schématique ce phénoméne de conversion de fréquences basses autour de la
fréquence d’oscillation fo. Ce mécanisme de conversion de fréquence est identique a une
modulation du signal a la fréquencepfar le spectre de bruit basse fréquence. Le signal de
sortie de I’oscillateur est donc comparable a un signal modulé en amplitude et en phase (ou

fréquence) par les sources de bruit [Cordeau, 2004

A Puissance
de bruit

Conversion

Bruit converti autour
de la porteuse

Bruit en exces

Plancher de bruit thermigue

0 fo

Figure 1.18lllustration schématique du mécanisme de convargiobruit basse

fréquence arour du signal d’ oscillation

D’une fagon générale, la tension de sortie d’un oscillateur réel (et donc bruité) est donnée

par
Voul(®) = A(t) f [t + (1) (1.17)

ou A (t) et (t) représentent les variations d’amplitude et de phase en fonction du temps et
f est une fonction 27 périodique. Or, les variations d’amplitude étant généralement atténuées
par les mécanismes de stabilisation présents dans tout oscillateur, le bruit de phase est

dominant devant le bruit d’amplitude.

Le bruit de phase se matérialise par un élargissement du spectre fréquentiel du signal de
sortie d’un oscillateur, étalement du a la conversion du bruit basse fréquence du circuit autour
de la porteuse du fait des ndiméarités de 1’amplificateur actif maintenant les oscillations.
Utilisé dans un récepteur hétérodyne, ce spectre bruité donne lieu au phénoméne de « mélange

réciproque » illustré par la figurelB. En considérant que le candljacent n’est pas ou peu
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atténué par le filtre du récepteur, le mélange du signal souhaité et de I'interférence avec le
signal d’oscillateur local va conserver les amplitudes et le signal désiré converti risque d’étre
masqué par l’interférence convertie. En résumé, le bruit de phase de 1’oscillateur local va

limiter 'immunité du récepteur aux interférences.

i s $ Interférance -
Amplitude des A | b citkaa
signaux RF ! )
Canal considérs l
.
- | I
| |
; l A
| % Fae F e
[y souhatés pararsite
| i
Amplitude el
du signal & f
d'oscillateur loca /
. i > f
Tou
Amplitude I|I T I'I
des signawx en .-'l | II". Signaux convertis
freguence fo
intermédiaire { : \
I PP -Fa
= EY e ;
— —==F | — _— .
' F. F.

Figure 1.19lllustration du phénomene de mélange réciproquawbruit de phase du VCO

Le bruit de phase est exprimé en dBc/Hz, c'est-a-dire la difféerence en décibels entre la
puissance dans une bande de 1 Hz a Aw de la porteuse et la puissance de la porteuse, sa

densité spectrale s’exprime comme suit :

= 2 1.18
L ;o (Aw) =10log—= (0 +AmIHZ) ( )

porteuse

ou g est la pulsation de la porteuse, Aw est le décalage par rapport a la porteuse auquel le
bruit de phase est calculg,gRest la puissance par unité de fréquence a la pulsation wgtAo, et
Pooreuse €St la puissance de la porteuse. On peut noter ici que cette expression tient en faite
compte ala fois des fluctuations de phase et d’amplitude. Cependant, 1’effet du bruit
d’amplitude est réduit par les mécanismes de limitation d’amplitude et peut étre éliminé par
I’utilisation d’un limiteur sur le signal de sortie. De ce fait, dans la plupart des applications
Liwtar pourra étre considéré comme égal au bruit de phase et sera donc simplement noté L
[Hajimiri, 1998].
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1.7.3.3 Modeles de calcul de bruit de phase
De nombreux auteurs ont établi des techniques de calcul ou parfois d’estimation du bruit
de phase qui ont I’avantage de mettre en évidence I'influence de certains paramétres de
I’oscillateur sur le bruit de phase. Nous allons présenter dans la suite du paragraphe quelques-

unes de ces techniques.
1.7.3.3.1 Modeéle de Leeson

Le modéele de bruit dit de Leeson-Curtler (du nom de son créateur D. B. Leeson) est un

modele linéaire de prédiction du bruit de phase défini par I’équation suivante [Leeson, 1966] :

OFKT o ) |4, Aoy
L {Am}—10.|09[ P, [1+(2QAOJ J(“ WH (1.19)

Ou Rjg est la puissance moyenne dissipée dans les parties résistives du résonateur , Q le

facteur de qualité en charge du résonateur, F le facteur de bruit, oo la pulsation d'oscillationl
la température, K la constante de Boltzmanm, 1’écart entre la pulsation a laquelle est
observée le bruit et la pulsation d’oscillation et enfin Awys® est la pulsation distante de la

porteuse pour laquelle la pente du bruit de phase passe de -30 dB /décade a -20dB /décade.

Les spectres du bruit additif ainsi que celui du bruit de phase sont donnés sur la figure
1.20. La zone 1ftraduit la conversion du bruit en 1/f. La zone en 1/f2 dénote la conversion
du bruit blanc par ’oscillateur. Dans la zone du bruit plancher (ou bruit thermique), on

considere que les effets de la eanion n’interviennent plus [Houdebine, 2006] avec :

fyie =fo/ Qe (1.20)
Puissance de Buit en A% /H: L{fm) €n dBe/ Rz
A A Zone iy
’;r // Zone ifr?
o . Domaine validité

i de la _i"-'.'!'rn'rlhll de Leeson

* & .

Bruit H .F Iu-'f-'fal':'lir ]

Bruit en ]

Bruit therm ique

| | "=

| | " of feet de
- ¥ (riguence i
H s fréguence
of f;ﬁ'_n' ',’r; .'{l';'_.f -}r:llf'_r'-' Jrejquene

(a)Le bruit dans le transistor (b) Le brut dans 1"oscillatenr

Figure 1.20Spectre du bruit additif (a) et du bruit de pha'smascillateur (b)
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La formule de Leesomet donc en évidence I’influence de certains paramétres clés d’un
oscillateur sur le bruit de phadélle nous permet donc d’affirmer que pour réduire le bruit de
phase [Razavi, 1996] il faut :

— Augmenter le facteur de qualité en charge du résonateur.
— Ré&duire les sources de bruit basses fréquences des composants.

— Augmenter la puissance dissipée dans les parties résistives du résonateur ce qui passe

par une augmentation de I’excursion en tension du signal aux bornes du résonateur.

Cependant, ce modele reste trop simpliste et empirique pour calculer le bruit de phase
d’un oscillateur. Son utilisation reste assez délicate puisqu’il utilise des paramétres

d’ajustements.
1.7.3.3.2 Modéle de Hajimiri

Ce modele propose une technique de calcul du bruit de phase basée sur une étude de

sensibilité de la phase de 1’oscillateur a une injection de courant sur un nceud du circuit.

L’idée est de déterminer la réponse impulsionnelle en phase d’un oscillateur a résonateur

LC excité par une injection de courant de faible amplitudenceud du circuit.

Cette réponse impulsionnelle est notg¢&th). Pour des impulsions de faible amplitude
assimilable a des courants de bruit, I’oscillateur est considéré comme un systeme linéaire
variant dans le temps. On considére que le signairtie de 1’oscillateur, peut se mettre sous

la forme suivante :
V(1) = A(t).cod2nf ,t + b, + (1)) (1.21)
Avec ¢(t) et A(t) représentant les variations de phase et d’amplitude dues au bruit.

Ainsi, selon l'instant auquel est injecté l'impulsion en courant, la réponse en phase de

l'oscillateur est difféerente comme le montre la figure 1.21.
En effet:

— Quand une impulsion est injectée a l'instant ou le signal passe par un extremum

cette impulsion a un effet minimal skarphase de 1’oscillateur (Figure 1.21 a).

— Quand une impulsion est injectée pendant la transition, elle provoque un

décalage en phase important (Figure 1.21 b) .
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Figure 1.21Conséquences d 'une impulsion en courant sur la sortie de l’oscillateur (a) au

niveau d'un extremum (b) pendant la transition

La réponse impulsionnelle gshase de I’oscillateur hy (t,r) peut alorss’écrire sous la

forme suivante :

I'(wg7) (1.22)

h, (t,7) = U(t-r1)

max

e U(t) est la fonction de Heavyside ;

¢ Oma=C.Vmax : €st la variation de charge maximale aux bornes de la capacité du noeud
d’injection ;

e TI'(x) est une fonction sans dimension, périodiquengntraduisant la sensibilité en

phase de I’oscillateur et appelée ISF (Impulse Sensitivity Function).

Cette dernige fonction peut par conséquent étre décomposée en série de Fourier, d’ou

I’expression :

(1.23)

[(0y1) = % + i C,.codnm,.t)
n=1

Ou les G représentent les coefficients de Fourier réels.

La connaissance de la fonctibp(t,r) permet donc de déterminer la réponse en phase de

I’oscillateur a un courant d’entrée arbitraire i(t) injecté a un nceud du circuit :

d)(t) = Th¢ (t,’t).i (‘c)d'[; = i jr(mof).i (T)d’[: (124)
e irex
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Oui(t) représente le courant injecté par la source de bruit.

Considérons maintenant quectairant injecté a un nceud donné du circuit soit sinusoidal a

une fréquence proche d’un multiple de la fréquence d’oscillation, il s’écrit alors :

i(t) =1,.cod(nw, + Aw)t] (1.25)

— nestun entier,
— g est la pulsation d’oscillation,
— Ao est une pulsation petite devant
En utilisant les relations (1.28), (1.29) et (1.3@) s’exprime alors de la fagon suivante :

|, C, sin[Awt] (1.26)

o(t) = 24

Considérons a présent une source de courant de bruit In(t) dont la densité spectrale de
courant comprend a la fois un plancher de bruit et une région en 1/f. Ainsi, les composantes
de bruit localisées prés des multiples entiersodsiit converties en bruit de phase dans le
spectre de la tension de sortie v(t) de 1’ oscillateur. Ainsi, la densité spectrale de bruit de phase
en dBc/Hz causée par la conversion du bruit blanc (bruit thermique)n&whdonné du

circuit et a une pulsation A®w de la porteuse peut étre modélisépar 1’équation suivante

[Rammal, 1993],[ Cordeau, 2004] :

>e)l g

max

ANw?

2 2
21 :10Log(1_"¢ Af ] (127)

Ou:
Si,, représente la densité spectrale de puissance de la source de bruit blanc considérée.

Omax la charge maximale au nceud du circuit telle que qmax = Csq Vmax (Ceq €t Vimax étant
respectivement la capacité équivalente et la dynamique maximale en tension au nceud

considéreé).
I''ms la valeur efficace de la fonction de sensibilité en phaseédpanl’équation (1.28) :

r 2oL P re(xdx

ms =
2170

(1.28)
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Le bruit enl/®, est quant a lui, issu de la conversion du bruit en 1/f autour de la porteuse.

Ce bruit de phase dépend de la composante continue de la foRd8®n qui elle-méme

dépend de la symétrie des signaux de sortie de l'oscilldtetsu’on réalise un montage
différentiel, on constate qu’il faut tenir compte de la symétrie de chaque moitié¢ de circuit car

la perturbation peut intervenir sur une seule entrée. De méme, une bonne symétrie sur les
fronts montants et descendants permet de réduire cette contribution en bruit de phase. La
fréquence a partir de laquelle ce bruit n’est plus dominant est définie par 1’équation :

1( C, JZ (1.29)

®)) s = O ol T

ms

Tel que G représente deux fols composante continue de I'.
On obtient alors 1’équation suivante pour le bruit de phase dans cette région [Hajimiri, 1998] :

c,> Sh, “v
O ‘84Aw°  Aw (1.30)

X

L{Aw} = 10log

Le modeéle de Hajimiri-Lee est donc plus précis que le modéle de Leeson, mais il est plus
difficile a mettre enceuvre. La fonction ISF ainsi que les différentes sources de bruit sont
difficiles a déterminer. La fonction ISF peut étre déterminée par simulations temporelles. Il
faut cependant simuler I’impact d’une impulsion de courant sur le signal en tout point du

circuit.

1.7.4 Facteur de mérite

La figure de mérite est un parametre tres important pour comparer les performances en
bruit de phase des oscillateurs. Il permet de comparer les oscillateurs en normalisant le bruit
de phase par rapport a la fréquence d’oscillation et a la puissance consommeée. Il se calcule a
I’aide de I’équation (1.34). Plus la valeur absolue du facteur de mérite est forte (plus sa valeur

en dB est négative), plus I’oscillateur est stable en fréquence [Bunch, 2001

Wy
FOM = L{Af JJdBc/Hz]+ 10l0g(Pyc [mw]) - ZO'O{A_(O] (1.31)

1.8 Conclusion
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Dans ce chapitre, nous avons vu qu’en modifiant de fagon indépendante la phase du signal
alimentant chacune des antennes d'un réseau, grace a une commande électronique, il est
possible d’orienter le diagramme de rayonnement dans une direction souhaitée. Pour ce faire,
différentes solutions technologiques ont été¢ proposées incluant 1’approche des oscillateurs
couplés. Cellesi est basée sur le controle des variations des fréquences d’oscillation libre des
deux oscillateurs élémentaires situés aux extrémités du réseau. Ainsi, en controlant les
variations de ces fréquences d’oscillation libre correctement, il est possible d’obtenir la valeur
du déphasage nécessaire qui assure I’orientation du diagramme de rayonnement selon 1’angle

de dépointage souhaité.

Dans une deuxieme partie, les deux théories les plus répandues modélisant le mécanisme
du bruit de phase ont été présentées (Hajimiri-Lee et Leeson). La fohdtiSf) proposée
par Hajimiri et Lee permet d’identifier les zones et les instants sensibles au bruit. Elle permet
une bonne modélisation du bruit de phase mais reste difficile & metireven La fonction
ISF ainsi que les différentes sources de bruit sont difficiles & déterminer contrairement au

modele de Leeson, qui est plus simple et plus limité.

A partir de cette étape, nous avons pu constaté que le bruit de phase est un parametre clef
dans la conception des oscillateurs utilisant un résonateuAtjGurd’hui dans le domaine
des radiofréquences, les concepteurs de circuits oscillateurs cherchent a atteindre des
performances optimuneci n’est réalisable qu’a travers une étape d’optimisation. Dans ce
contexte, la structure de I’oscillateur choisie pour le réseau d'OCT couplés sera optimisée,
dans le chapitre suivant, selon une méthode graphique. Cette derniere permet de visualiser les
différentes contraintes imposées par le systéme tel que la condfitiatillation, le tuning

range et ’amplitude de I’oscillation afin de choisir le dimensionnement permettant une

minimisation de bruit de phase avec satisfaction de toutes les contraintes en méme temps.
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2.1 Introduction

Nous avons vu dans le chapitre précédent que 1’idée principale permettant 1’orientation du
diagramme deayonnement d’une antenne réseau consiste a controler le gradient de phase qui
existe entre les signaux appliqués sur les éléments adjacents du réseau. Ce déphasage peut étre
contrdléa I’aide d’un réseau d’oscillateurs identiques et couplés placés devant les antennes,
plus précisémentvia la commande des fréquences d’oscillation libre des oscillateurs
élémentaires situés aux deux extrémités du réseau. Les performances accomplies par ce réseau
d’oscillateurs couplés sont liées auxperformances d’un seul O.C.T. Pour cela une étude et une

optimisation de cet O.C.T est nécessaire.

Dans les dernieres années, les études et les conceptions de plusieurs types d’oscillateurs
ont suscité I’intérét de plusieurs concepteurs Radio Fréquence (RF). Certains concepteurs de
circuits intégrés RF ont proposé des structures optimisées des VCOs [Akacha, 2009],
[Boughanmi, 2007], [Hershenson, 1999], [Ham, 2001], [Wang, 2006]. Les parametres
d’optimisations recherchés sont la stabilité de la fréquence, le facteur de qualité, I’intégration
totale et la consommation. En plus de ces paramétres, nous signalons 1I’importance de la
pureté spectrale et du bruit susceptible d’en perturber le fonctionnement et les performances
du circuit En effet, I’optimisation du bruit de phase’avére trés importante. L’optimisation
des bruits a été contournée par l'augmentation d'amplitude du signal d'oscillation pour
augmenter le rapport signal sur bruit S/B. Mais cette augmentation n'est pas toujours
compatible avec la minimisation de la puissance consommée. La pureté spectrale des O.C.T.
dans les systemes de téléecommunications modernes est un élément extrémement critique.
C’est la raison pour laquelle il convient d’utiliser des architectures a faible bruit de phase
utilisant des résonateurs plutét que des structures de types OCT en anneau. De plus dans
I’optique d’une intégration totale du circuit, les résonateurs sont constitués de la mise en
paralléle d’une inductance et d’une capacité (résonateurs LC). Ces oscillateurs LC sont
capables de fonctionner a des hautes fréquences (supérieur au giga Hertz), de fournir un faible
bruit et de présenter une consommation raisonnable. De ce fait, le développement des
systémes de télécommunications exige de prendre un maximum de précautions dés la phase
de conception, afin de permettre 1’amélioration de leur pureté spectrale imposée par les

besoins toujours croissants.

Nous nous intéressons dans la premiere partie de ce chapitre, au fonctionnement des

oscillateursa la technologie utilisée pour 1’intégration de 1’0O.C.T. en incluant une étude des
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composants passifs tels que I’inductance et le varactor qui sont des éléments clés de

I’oscillateur contrdlé en tension.

La deuxieme partie de ce chapitre traitgptimisatia, la conception et la réalisation d’un
O.C.T. monolithique différentiel fonctionnant a @Hz. L’approche d’optimisation de la
pureté spectrale utilisée est basée sur une méthode graphique permettant de visualiser les
différentes contraintes imposées par le systénestgle la condition d’oscillation, la plage
de variation de la fréquenee I’amplitude de 1’oscillation. Ceci nous permtt de choisir le
dimensionnement et la condition de polarisation optimale tout en mininteshruit de phase
pour une consommation raisonnable. Nous terminons ce chapitre par la description de la
réalisationde 1’O.C.T différentiel en technologie NXP QUBIC4X BICMOS SiGe 0.25 um et

nous présenterons les différents résultats de mesures obtenus.

2.2 Conception d’un O.C.T différentiel a 6 GHz

Dans ce paragraphenous détaillons une méthodologie de conception d’O.C.T
monolithique différentiel. Nous nous attacherons, dans un premier temps, a la présentation du
travail effectué sur les composants passifs : inductances et varactors popfimiser leurs

performances.

Nous nous intéresserons, par la suite, & la conception et la réalisation de I’O.C.T en
technologie NXRQUBIC4X BiCMOS SiGe 0,25 um fonctionnant a une fréquence proche de
6 GHz afin de répondre aux spécifications fréquentielles des normes ETSI (European
Telecommunications Standards Institut€et O.C.T est également 1’élément essentiel
constituantle réseau d’oscillateurs couplés dont nous détaillerons la conception dans le

troisieme chapitre.

2.2.1  Technologie BICMOS SiGe 0.25 ym

La technologie BICMOS prend aujourd’hui une place de plus en plus importante dans le
monde des senvenducteurs. En effet, sa forte densité d’intégration et ses performances
dynamiques et statiques permettent de répondre aux contraintes imposées par les nouvelles
architectures de systémes de télécommunications en termes de codt, de montée en fréquence

etd’intégration.

L’épaisseur d’oxyde est de 50 A. La longueur minimale de grille des transistors est 0.25

HMm pour une tension d’alimentation nominale de 2.5 V. Cette technologie présente un intérét
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pour la réalisation d’oscillateurs destinés aux télécommunications sans fil grace a la plus

grande dynamique de signal quemet sa tension d’alimentation.

Les améliorations apportées par cette technologie viennent a la fois de I’évolution
technologique (réduction des dimensions physiques) et de 1’évolution des architectures des
transistors. En effet, la technologie CMOS jusqu’alors réservée au numérique permet de
répondre actuellement aux contraintes imposées en termes de consommation et de tenue en
fréquence [Fong, 2003], [Herzel, 2003], [Mehta, 2003]. Les performances des transistors
bipolaires se sont égalemeainéliorées avec 1’apparition du transistor a hétérojonction
Si/SiGe (Silicium/Silicium- Germanium) [Cressler, 199&insi, les applications hautes
fréquences qui étaient plutdt réservédsAaséniure de Gallium (AsGa), peuvent maintenant
étre réalisées avec une technologie BICMOS [Madihian, 1997], [Madihian, 1999], [Klepser,
2002], [Klepser, 2003].

La résistivité du substrat est un parametre important, notamment pour la conception des
inductances. En BICKS 0.25 pum, cette résistivitatteint 200 Q-cm. Elle joue un rble de
barriere dans la propagation des parasites dans le substrat. Plus la résistance est élevée plus le
substrat est isolant et donc meilleur est le comportement inductif, limitant ainsi les effets
parasites. Cependant, ce caractére n’est pas constant en fréquence car le substrat se comporte
comme un filtre passe-haut. Sa résistivité et sa permittivité permettent de calculer sa

fréquence de coupure.

2.2.2  Conception des composants passifs

L’intégration complete des oscillateurs est longtemps restée sans solution du fait de
I’impossibilité d’intégrer les composants passifs (principalement les inductances) de fagon
satisfaisante, ne dégradant pas de maniere trop sensible les performances du circuit et
particulierement ses performances en bruit. Mais les technologies désormais disponibles
mettent a la disposition du concepteur des composants passifs certes moins performants que
les composants externes mais suffisants pour ne pas étre un facteur trop limitant des
performances. Ainsi, nous étudierons, dans cette partie, la concdjtidactances et de

capacités variables afin d’optimiser leur facteur de qualité a la frequence de travalil.

2.2.2.1 Les éléments inductifs

Les inductances jouent un réle essentiel dans les circuits RF et plus particulierement dans

les oscillateurs contrdlés en tensidalgré la possibilité d’intégrer des composants passifs
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sur silicium, leur niveaw’intégration reste faible par rapport a celui des composants actifs

tels que les transistor€et état de fait est d’autant plus évident lorsque 1’on est en présence
d’inductances, et que leur facteur de qualité influe directement sur les performances en bruit
de phase de I’oscillateur [Herzel, 2003]. En général, la conception d'une bonne inductance

passe par les étapes suivantes :

e Choisir la valeur d'inductance adéquate;
e Minimiser la résistance série;

e Reéduire au maximum la superficie;

e Réduire les pertes dans le substrat;

e Obtenir une fréquence de résonance suffisamment élevée par rapport a la fréquence

d’oscillation;
e Obtenir un facteur de qualité maximum a la fréquence de travail.

Une faible résistance série ainsi que des pertes du substrat réduites améliorent le facteur de
gualité. Une optimisation de la superficie permet d'une part de diminuer la valeur des
éléments parasites modélisant les pertes dans le substrat et d'autre part de réduire le codt. La
valeur de l'inductance dépend quant a elle du nombre de spires, de I'espacement entre les
spires ainsi que la largeur de la piste de métal. On voit donc que l'obtention d'une inductance
optimale est complexe et dépend fortement de la technologie et de la topologie de 'inductance
choisie.

Différentes formes d’inductances ont donc été inventées et étudiées, [Yue, 1998,
[Tiemeijer, 2001] afin de toujours améliorer leur coefficient de qualité. On peut trouver des
inductances aux formes octogonales, carrées, ou quasi-circulaire (tres peu de technologies
permettent de dessiner des formes parfaitement circulaires). Difféfentes d’inductances

couramment vues dans la littérature est présenté en fidure 2.

Mellouli Dorra 49



Chapitre 2. Etude, Conception, optimisation et réalisation d’O.C.T. a 6GHz en technologie BICMOS
SiGe 0.25 um

a) b) c)
Figure 2.1Structure d’inductances intégrées

Pour I’étude, la forme de la Figure 2.1 b) a été choisie. Ce choix a été motivé par le souhait

d’avoir une inductance qui soit la plus symétrique possible afin d’obtenir en sortie del’OCT

un signal purement différentiel. Ceci est impossible avec les deux autres formes présentées
En effet, un dessin de type circulaire améliore la résistance parasite thductance de
presque 10 % par rapport a une inductance a enroulement carré de méme valeur [Chaki,
1995. De plus, il est nécessaire, pour le bon fonctionnement des oscillateurs a simple paire
croisée, de disposer d’un point milieu sur I’inductance au lieu del’utilisation de deux
inductances «non-couplées ». Cpaiimet d’exploiter les bénéfices de I’inductance mutuelle

générée patouplage électromagnétique afin d’augmenter la valeur totale de 1’inductance sans
enaugmenter les pertes résistives et ainsi d’économiser de 1’espace sur le silicium [Niknejad,

1999].

Il a été montré aussi dans la référence [Danesh,]Xfi9B eg préférable d’exciter une
inductance en différentiel plutot qu’en « single-ended» (lorsqu’un port est connecté au signal
et Pautre a la masse) afin d’en augmenter le facteur de qualité. Notre choix s’est donc
naturellement porté sur la réalisation d’une inductance différentielle & point milieu qui sera
utilisée pour I'implémentation dd’O.C.T. différentiel a 6 GHz dont la conception sera

détaillée dans la suite de ce chapitre.

La figure 2.2 montre le modédectrique équivalent d’une inductance intégrée.
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Figure 2.2 Modele électrique équivalent d 'une inductance simple intégrée

Avec :
o Lsreprésente I’inductance planaire ;

o rs: la résistance série qui prend en compte les pertes dans le métal (résistivité du

métal et effet de peau) ;
o Rsup: la résistance du substrat par couplage capacitif ;
o Ruw : larésistance dans le substrat par couplage inductif (courants de Foucault);

o GCs. est la capacité parasite inter-spires créée entre les différents segments de

I’inductance ;
o Csup: la capacité du substrat ;

o Cox: la capacité¢ d’oxyde entre la piste métallique et le substrat. Elle contribue
majoritairement a la résonande I’ensemble au-dela de laquelle’élément passif

ne se comporte pas comme une inductance mais plutét comme une capacite.

L’amélioration des performances de 1’inductance conduit ainsi & un compromis entre la
minimisation des pertes résistives dans le métal et dans le substrat par couplage capacitif. En
effet, pour diminuer les pertes substrat, il faut impérativement minimiser la capagifée
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Cox. Pour cela, il faut d’une part utiliser le niveau de métallisation le plus élevé et d’autre part
minimiserau maximum la superficie de I’inductance : spire de faible largeur et diametre vide
au centre d€inductance important. A I’inverse, pour diminuer les pertes ohmiques et donc la
valeur de la résistance, ril est indispensable d’augmenter la largeur des spires afin

d’augmenter leur section.

Lors de I’étude sur le bruit présentée au chapitrel, il @gparu qu’il fallait augmenter le
coefficient de qualité en charge du résonategi(faragraphe 1.7.3.3.1). Or dans la plupart
des cas ce coefficient est lié¢ au coefficient de qualité de I’inductanceQ, défini par :

wl g (2.1)
r

S

Q=

tel que: o est la pulsation propre du fonctionnement.

La figure 2.3 montre le dessin des masgi¢dSinductance :

500 m

v

550 m

Figure 2.3Dessin des masqués [ ‘inductance différentielle.

Le choix de la largeur des pistes résulte du compromis entre la diminution des pertes
résistives et des pertes substrat tout en vérifiant que cette largeur est compatible en terme de
densité de courant avec le courant circulant dans cette inductance. Le niveau de métallisation
supérieur d’une résistivité de 12 md/carré a naturellement été utilisé afin de minimiser les

pertes dans le métal et la capacité d’ oxyde. Le choix de I’espacement entre les pistes releve
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du compromis entre la diminution de la capacité inter-spiresst(’obtention d’une

inductance mutuelle suffisamment importante.

Le choix de la structure s’est effectué en se basant sur les caractéristiques des inductances
de la bibliothéque fournie par le fondeur en I’occurrence ici NXP Semi-conducteurs. Les
inductances présentes dans cette librairie sont définies alors par le nombre de tours N, la
largeur de piste W, I’espacement bord a bord entre deux pistes adjacentes S et enfin le rayon
de I’inductance R. Pour I’inductance retenue, ces caractéristiques physiques sont énumérées

dans le Tableau 2.1.

Tableau 2.1Caractéristiques physiques de l'inductance

Nombre de tours N 2
Largeur de la piste W [um] 50
Espacement entre deux pistes S [um] 12
Rayon de I’inductance R [um] 142

Le facteur de qualité différentiel de 1I’inductance s’écrit alors [Cordeau, 2004]:

Im(211+222_212_221) (2-2)
Re(Z,,+Z,,—2Z,,—Z51)

Qqir =

La figure 2.4montre 1’évolution du facteur de qualité de I’inductance en configuration

différentielle.
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Figure 2.4 Facteur de qualité simulé de [’inductance.
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Les caractéristiques électriques de 1’inductance implantée dans le circuit sont représentées

dans le tableau 2.2

Tableau 2.2Récapitulatif des perfarances simulées de l'inductance

Ls{nH] 1
Rs[Q] 0.606
Qmax 22.1
Fres[GHZ] 31.92
Dimensions [prf 500*550

Suite a I’exploitation de I’inductance mutuelle générée par le couplage entre les spires, il
apparait donc intéressant d’utiliser 1’inductance dans une topologie d’O.C.T. différentielle
compte tenu de I’amélioration apportée sur le facteur de qualit¢ De plus, il s’avére utile
d’optimiser la largeur des pistes afin de répondre au mieux au compromis entre les pertes

résistives et les pertes substrats.

2.2.2.2 Les composants varactors

Mise a part des architectures plus complexes, en général, le varactor est le composant qui
permet de varier la fréquence d@®.C.T. Il présente une capacité dont la valeur varie en
fonction de la différence de potentiel appliquée a ses bornes, c’est 1’élément incontournable

constituant les VCOs.

Actuellement il existe deux principaux types de varactors intégrables : la diode varactor
dont lajonction P/N est polarisée en inverse et plus récemment, le varactor MOS qui utilise

les caractéristiques de la capacité grille-canal du transistor MOS.
D’une manicre générale, un varactor de qualité est défini par :

e Un rapport G/ Cmin maximum sous une tension de commande minimale, assurant

ainsi une plage de fonctionnement la plus large possible ;
e Un comportement C=f(V) le plus linéaire possible ;

e Un facteur de qualité @Qnaximal a la fréquence de travalil.
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Dans les pragargraphes ci-dessous, les caractéristiques générales de ces deux types de
varactors seront décrites brievemefih d’orienter au mieux notre choix pour la conception
des O.C.T. a 6 GHz.

22221 Diode varactor P+/N

Comme nous 1’avons spécifié¢ précédemment, son principe réside dans la polarisation en
inverse d’une jonction P/N dont la capacité s’exprime de la maniere suivante [Jacquinot,
2001], [Winch, 1982] :

Ci :Cjo(1+\é)_y (23)

Avec :

(@]

Cjo : la capacité de la diode a tension de polarisation nulle,
o 7. coefficient de jonction,
o V:tension de polarisation de la diode,

o ¢ : potentiel de diffusion.

La figure 2.5 montre la coupe de la diode varactor de la bibliothéque fournie par le
fondeur en I’occurrence ici NXP Semi-conducteurs. On constate que la diode varactor est

réalisée par un caisson dopé N dans lequel sont implantés des barreaux dopé P+.

Va
\{T T ﬂ
Towe] Toe ] o] 3]
S
T T
Caisson Nwvell
Substrat P Wy Caissony

Figure 2.5Vue en coupe et de dessus de la diod&P

La diode varactor est paramétrable grace au nombre de barreaux P+, a la largeur et a la
longueur de ces barreaux. Ainsi, la valeur de la capacité obtenue est directement
proportionnelle au produit W*L (largeur*longueur des barreaux) ainsi qu’au nombre de doigts
(nombre de barreaux'P De plus, la minimisation de la résistancgp®se par le choix d’un

nombre de doigts suffisant (mise en parallele des résistances).
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Cependant, pour ce type de varactor un compromis existe entre 1’optimisation de la plage

de fréquence et celle du facteur de qualité.

I1 est impossible d’obtenir a la fois une grande variation de capacité et un fort facteur de
gualité. En effet, pour privilégier le facteur de qualité, il faut diminuer la largeur des barreaux
P puisque dans ce cas, la résistance séyiestRninimisée. Par contre, 1’augmentation de
I’effet de la diode paramétrique a pour effet de rajouter une capacité en paralléle sur la diode
surfacique et ainsi de diminuer la plage de capacité et donc la bande de fréquence. A
I’inverse, une augmentation de la largeur des barreaux privilégie la bande de fréquence au
détriment du facteur de qualité. Les dimensions physiques du varactor sont donc choisies en

fonction de I’application visée [Wang, 2006

Il existe deux schémas classiques d’implantation de diodes varactors dans un O.C.T de

type LC différentiel, ces deux configurations sont illustrés dans la figure 2.6 :

Veoitrile p———————— 4 Veontrils

P K

Cdécoup Cvar
|

H Cdécoup
LiZ
v v
——  Curewit actif Cureany acnf

Figure 2.6 Schémas d’un étage a diode P*IN

Le composant Z permet de connecter le nceud flottant entre capacité fixe et varactor et la
polarisation (dans ce cas : la masse). Z peut étre soit une inductance de choc soit une

résistance.

Le principal défaut du schéma de la Figure 2.6 -ap@&sensibilité au bruit BF issu du
circuit actif. Si une perturbation arrive sur I’O.C.T via Veonrole €lle est directement vue par les
varactors qui vont transcrire ce bruit en des variations de fréquences et donc en bruit.de phase
Contrairementau cas de la figure 2.6 -b) ol capacité de découplage et I’impédance Z
forment un filtre passe haut qui laissera passer le bruit issu des diverses sources dont la
fréquence est supérieure a la fréquence de coupure. Cependant ce mbitegeénient de

la nécessité de plus de capacités. Dans certains montages, dont la fréquence de
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fonctionnement est élevée, elles vont amener a une réduction de I’excursion de fréquence

possible.

2.2.2.2.2 Varactor MOS

Ce type de varactors a fait son apparition dans la littérature [Winch, 1982], [Maget, 2003],
[Maget, 2002], [Andreani, 2000], [Porret, 2000], [Andreani, 1999], [Andreani, 1998]. Il utilise
la capacité grille-canal du transistor MOS comme capacité variable. En effet, un transistor
MOS (N ou P) dont le drain, source et le substrat sont court-circfotése une capacité
variable en fonction de la tensionsd/ Cette capacité est composée de la capacité d’oxyde du
transistor MOS en série avec la capacité du canal située sous 1’oxyde de grille. On distingue
alors trois zones de fonctionnement comme il est décrit sur la figure 2.7 (nous nous

intéresserons uniquement au cas du transistor NMOS) :

e La zone d’accumulation se crée lorsque la tensiordest négative. Dans cette zone,
les trous s’accumulent sous la grille et la capacité équivalente est prochg.de C

e La zone de déplétionpour laquelle se crée une zone de charges fixes (atomes
donneurs ayant perdu leur électron) sous la grille dont la profondeur augmente avec la
tension \&s. Ce phénoméne revient a mettre en série une capacité gyein@nuant
ainsi la capacité totale.

e La Zone d’inversion pour laquelle la profondeur de la zone de charge d’espace
diminue a mesure que la tensiogsvaugmente. La valeur de la capacité en série
devient alors rapidement grande devant la capacité d’oxyde faisant ainsi converger la
capacité tafle vers cette derniére. La densité d’électrons est alors importante sous la
grille. Cependant, le varactor n’est pas exploitable dans ces conditions pour des
applications de type O.C.T. En effet, comme le montre la Figuyei2.@mplitude du
signal appliqué sur la grille du transistor est relativement grande (ce qui est
généralement le cas dans les O.C.T.), alors le transistor entre en zone d’accumulation
ce qui a pour effet d’augmenter la capacité moyenne et ainsi de réduire la plage de
frégquence qui peut étre obtenue. En conséquence, afin de supprimer ce phénomene, il
faut s’assurer que le tnaistor n’entre pas en zone d’accumulation sur une large plage
de la tension de grille. Pour ce faire, il suffit de relier drain et source ensemble et de
connecter le substrat a la masse. Cette structure porte le hom de « Inversion mode
MOS ou I-MOS » [Maget, 2002]. La caractéristique du I-MOS est également montrée
sur la Figure 2.7.
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accumulation déplétion inversion

Figure 2.7 Variation de la capacité du MOS en fonction dg pour deux
configurations différentes du transisi@=B=S et I-MOS) .
La valeur de la capacité maximale est QUi a pour expression :
_ s (2.4)
t

oX

C

oX

ou

O &ox €St la permittivitéle I’oxyde ;
o toxest’épaisseur de I’oxyde ;

o W estlalargeur de grille ;

o L estlalongueur de grille.

Ainsi, la taille du transier peut étre optimisée afin d’obtenir la valeur de capacité
souhaitée. Cependant, pour une surface de grille donnée (W*L fix¢), il convient d’optimiser
les valeurs de L eW afin de minimiser ’effet des capacités de bord et des capacités
«d’overlap» entre la grille et les régions LDD (Low Dopped Drain), permettant ainsi d’obtenir
le meilleur rapport Ga/Cmin possible. En effet, ces capacités sont en paralléle sur la capacité
du MOS et détériorent par conséquent le rappait/Cnin €t par la méme, la plage de
fréquence de I’0O.C.T. [Maget, 2003]. Le facteur de qualité du varactor peut lui aussi étre
optimisé en fonction des dimensions du transistor comme indiqué dans les références
[Andreani, 1999], [Andreani, 1998].

2.2.2.2.3 Choix du Varactor

Trois principaux parameétres permettent de juger la qualité de varactors: le rapport

CmaxCnin, le facteur de qualité et la linéarité de la caractéristique C(V).
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Le rapport Ga/Cnin €st plus important pour les varactors MOS que pour les varactors
diodes, et ce, quels que soient leurs modes de fonctionnement. Typiquement, le rapport
CmadCmin d’un varactor MOSst de I’ordre de 3.3 alors que celui de la diode varactor est égal
a 2 [Andreani, 2000]. Donc, pour couvrir une large bande de fréquence, on privilégiera les
varactors MOS.

Le facteur de qualité estes dépendant de la technologie et du dessin des masques du
composant pour émettre une préférence catégorique sur le choix de tel ou tel type de
varactors. Cependant, plus la fréquence augmente, plus le coefficient de qualité diminue. Il
faut alors des varactors a faible capacité surfacique pour réduire la diminution du Q. On
s’orientera dans ce cas vers des varactors diodes.

Concernant la caractéristigue C = f(V), il apparait clairement que la diode P+/N varie
beaucoup plus linéairement que le varactor M@Svariation de la capacité ne se fait que sur
une plage de tension de contrle tf#ble de 1’ordre de quelques centaines de millivolts. De
plus I’excursion entre Cmax €t Gnin €tant plus grande, la zone de transition est tres raide et donc

le changement de fréquenceffectuera sur une courte plage de tension.

Le tableau 2.3 compare les principaux parametres des deux types de varactors.

Tableau 2.3Comparaison des principaux parametres des deus typearactors

Diodes MOS
Rapport GaxfCnmin - +
Facteur de qualité \Q En fonction de la fréquence de fonctionnemen
Linéarité + -

Compte tenu de la technologie que nous utilisons (BICMOS SiGathg®t de la bande
de fréquences utilisées, nous avons opté pour des varactors diodes pour privilégier les
performances en brudke ’0O.C.T. De plus suite aux propriétés illustrées sur le tableau 2.3, les
circuits utilisant des varactors a base de transistors MOS présentent une meilleure excursion en
fréquence que ceux a base de diodes. Cependant, dans le cadre de notre application la plage de
variation de la fréquence a couwiiest pas aussi étendue ce qui favorise I’utilisation des diodes

varactors.

La structure de la figure 2.6-b a été utilisée. Le composant Z est formé par une résistance

de valeur 280Q2 et la capacité de découplage est choisie de I’ordre de 1.5 pF.
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Pour la diode varactor un compromis existe entre I’optimisation de la plage de fréquence
et celle du facteur de qualité. Il est impossible d’obtenir a la fois un fort facteur de qualité et
une grande variation de capacité [Hutu, 2011]. Les dimensions physiques de la diode sont
donc choisies en fonction de I’application visée. Pour la commande d’un réseau d’antennes et
afin de dimensionner les diodes varactors intégrées dans notre O.C.T, nous avons privilégié le
facteur de qualité. Pour cela, la largeur des barredux &¢é diminuée ce qui minimise la

résistance sériesR

La figure 2.8 montre les résultats de simulation, effectués avec « Cadence », de la valeur

de la capacité et du facteur de qualité en fonction de la tension de commande.
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Figure 2.8Variation de la capacité C et du facteur de qua&ditén fonction de la
tension de commande.

Le tableaw? 4 récapitule les performances simulées de la diode varactor :
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Tableau 2.4: Récapitulatif des performances simulées du varactor

C @ Vi = 0.75 V [pF] 1.7
Cma>JCmin 2
Q @ 615GHz (Vi =0.9 V) 41

2.2.3 Conception etoptimisation d’un O.C.T. différentiel a 6 GHz

La réalisation des fonctions analogiques radiofréquences performantes en terme de bruit
avec les nouvelles technologies est devenue tres difficile du fait des exigences et des besoins
toujours croissants et présente un véritable défic étape d’optimisation est alors

primordiale pour un circuit intégre.

Dans cette partie, nous décrironsclaception d’un O.C.T. monolithique différentiel,
réalisé avec la technologie QUBIC4X BiCMOS SiGe5Qu#h. Cet O.C.T. fonctionne a une
fréquence proche de 6 GHz afin de répondre aux spécifications fréquentielles des normes
ETS. 11 est également 1’élément essentiel constitualet résecau d’oscillateurs couplés dont

nous détaillerons la conception dans le troisieme chapitre.

Dansce paragrapheil] sera tout d’abord présentda topologie de I’O.C.T. Par la suite, une
optimisation en bruit de phasde I’0O.C.T. sera faite. Cette optimisation se base
principalement sur une méthode graphique qui visualise les différentes contraintes de
conception dans un méme plan. Nous justifierons ensuite le choix des éléments constitutifs de
ce circuit afin de permettre son intégration compléte sur Silicium. Nous terminerons par la
description de la réalisation d@.C.T et la présentation des résultats de mesures en boitier

effectués.

2.2.3.1 Topologie choisie

Deux structures d’O.C.T différentiels avec résonateur LC ont été étudiées dans le chapitre
1 (paragraphe 1.7.2) : la simple et la doykee croisée. Il s’est avéré plus intéressant de
concevoiret d’implémenter un oscillateur a simple paire croisée. Ce choix a été conditionné
par le fait que notre objectif est de concevoiréatiser un réseau d’OCTs couplés dont la
modélisation systeme est trés importgnier 1’extraction des équations dynamiques. L’OCT

simple paire croisée présente une structure sinifgequ’une modélisation aisée.
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Le circuit actif permettant de compenser les pertes associées au résonateur peut étre
constitué soit de transistors NMOS soit de transistors PMOS. Cependant, les transistors
NMOS offrent les meilleures performances de bruiphlgse, ce qui peut s’expliquer par la
plus grande mobilité des porteurs pour ce type de transistors [Mira, 2004]. Le temps
d’ouverture des transistors étant plus faible, ils injectent moins de bruit dans le circuit méme

si le bruit 1/f des NMOS est plus fort que celui des PMOS.

Le schéma électrique du circuit est donné sur la figure 2.9.
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Figure 2.9Schéma électrique de I’O.C.T. différentiel

La topologie choisie s’appuie sur une structure différentielle Simple paire croisée, basée
sur un résonateur LC, dans lequel les transistaet M, sont identiques et équivalents a une
résistance négative égale a -2/gm permettant de compenser les pertes associées au circuit
résonnant, formé par une inductance différentielle et de deux diodes varicap montées en
cathode commune détaillées dans la section précédente. Pour obtenir une oscillation stable, la
condition est donc que la valeur absolue de la résistance négative du circuit actif soit égale ou
supérieure a la résistance parasite totale. Le choix de la structure différentielle se justifie a
différents titres :

e Les contraintes circuits liées aux conditions de démarrage des oscillations sont moins
importantes que dans le cas des O.C.T. "single ended" ce qui rend leur intégration plus
simple [Aparicio, 2002] ;
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e La réjection des sources de bruit de mode commun, comme le bruit lié au sulastrat et
I’alimentation, est augmentée de part leur nature différentielle ;

e De plus, la limite théorique du déphasage qui peut étre obtenu en utilisant un réseau
d’0.C.T. "single ended" est seulement de £ 90 °. Ainsi, il semble intéressaliter
des oscillateurs différentiels couplés puisque, dans ce cas, la limite théorique du
déphasage est de 360 ° due au caractére différentiel du réseau. Ainsi, l'utilisation d'un
tel réseau permet un contréle continu du déphasage de 360 ° conduisant ainsi a une

meilleure efficacité du réseau d’antennes commandé.

Pour ce type d’oscillateur, un circuit de contréle de courant est utilisé. Ce dernier est
réaliséa I’aide d’un miroir de courant NMOS classique et permet de fournir le courant de
polarisation (lia9 Nécessaird.’architecture de la source de courant utilisée est donnée par la
figure 2.10. Elle estonstituée d’un miroir de courant a transistors NMOS, des capacitésd®et

Ct et d’une référence de courant I,eseXterne.

VDD

— |
Ts

11 I

Figure 2.10Architecture de la source de couragys!

Du fait de la forte impédance d’entrée des transistors MOS, aucun courant de fuite
n’existe dans la structure. La recopie du courant entre 4d; et kias €st donc pratiquement
parfaite. De plus, une augmentation de la longueur de grillesgdermet d’augmenter la
valeur de sa résistance de sortie et ainsi de rendre la valeyt gedsiment indépendante de

sa tension Ys.

Le rapport entre la largeuw du transistor 7 et celle de § est de 1/5 ce qui permet
d’obtenir un courant Ipas SUffisamment grand permettant démarrer I’O.C.T avec une

référence de couranjs minimale sachant que plus que le courant ést important plus
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I’O.C.T démarre rapidement. Ceci permet également de réduire significativement la taille

totale du miroir de courant.

La valeur de la longueur de grille L de dst choisie suffisamment grande pour les raisons
spécifiees préecédemment. Cependant, afin de garantirggnleVplus faible possible, afin
d’augmenter I'amplitude du signal d'oscillation et donc augmenter le rapport signal sur bruit
S/B, le rapport W/L du transistors Toit étre maximisé. La valeur de W est donc choisie en

conséquence.

De plus, en la présence de la capacitg I€ bruit majoritaire généré par la source de
courant est le bruit en 1/f du transistt IT convient donc d’augmenter le produit W*L de ce

transistor afin de minimiser la contribution de la source de courant au bruit de phase total.

Les dimensions des transistorsel Ts sont données dans le tableau 2.5.

Tableau 2.5Dimensions des transistors du miroir de courant

Ts Te

W [pm] 10 10

L [pm] 1.5 1.5

Nombre de transistors en 10 50
paralléle

La valeur dd’intensité du courant Ipias déterminée par le courant de référence injecté dans
le miroir de courant, est choisie en fonction de ’application visée. En effet, si on cherche a
obtenir un bruit de phase minimum, le courant doit étre maximisé tout en restant dans la zone
de fonctionnement dite limitée en courant. La consommation de ’0O.C.T. devient alors étre
relativement importante. C’est la raison pour laquelle le courant Ipias €St généralement choisi

en faisant un compromis entre le bruit de phase et la consommation.

La capacité g, connectée a la grille commune des transistors, permet de filtrer le bruit
issu du transistorslet de la référencee.t La valeur de cette capacité devra étre relativement
importante afin de présenter une faible impédaade fréquence d’oscillation, elle a été
choisie égale a environ 50 pF. La valeur de la capaeigsiQle 10 pF. Ces deux capacités ont
été réalisées en utilisant des capacités MIM dongdsitd d’intégration est élevée (jusqu’ a 4
fF/um?).
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Apres avoir présenté la topologie de la structure choisie nous nous détaillgsprighe

d’optimisation adoptée.

2.2.3.2  Approche d’optimisation de I’0.C.T.

Le processus d’optimisation consistala minimisation du bruit de phase tout en répondant
aux différentes contraintes de conception tels que la condition de démarrage, I'amplitude
d’oscillation et la plage de variation de fréquence. Néanmoins, dans [Ham, 2001], le courant
de polarisation de’0.C.T, qui est un parametre important pour I'optimisation du bruit de
phase, est choisi arbitrairement par le courant maximum autorisé par les spécifications. Ce
choix ne constitue pas une stratégie d'optimisation optimale. En effet, rappelons qu'un modéle
de bruit de phase simplifié et largement utilisé sépare le comporteétamplitude en
fonction du courant de polarisation en deux modes d'opérations nommeés : r&temsien
limitée et a courant limité [Hajimiri, 1999]. Le bruit de phase dans ces deux régimes est donné

par le systéme suivant :

2 2
L9 i —iimite
L(Aa))z bias

2
L Ibi;%
vdd? >V —limité

Avec lyas est le courant de polarisation, Vdd est la tension d’alimentation et g est la

conductance paralléle équivalente du résonateur.

Ainsi, le bruit de phase diminue dans le premier régime jusqu'a atteindre le point de
transition stable située entre les deux régimes. Ainsi, le courant de polarisation correspondant
a des performances optimales en termes de bruit de phase et de puissance @@asbmm

situé a l'intersection de ces deux régimes.

Compte tenu de ces considérationspbijkctif de cette partie est premiérement, de
déterminer la condiin de polarisation de 1I’O.C.T optimale a partir d’une analyse
tridimensionnelle du bruit et deuxiemement, a partir de ce courant optifnéljser la
méthode d'optimisation graphique proposée dans [Ham, 20@14adper a la structure de
I’0.C.T choisie.

L’approche adoptéeour optimiser I’0O.C.T. en bruit est basée sur les étapes suivantes :
e Détermination du modéle de I’O.C.T. ;

e Détermination de la condition de polarisation optimale ;
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e Optimisation graphique du bruit de phase ;

e Estimation du bruit de phase en utilisant les paramétres optimaux trouves.

Le processus de modélisation et d’optimisation de la topologie de I’0O.C.T. choisie sera

détaillé et analysé étape par étape dans les sections suivantes.

2.2.3.2.1 Deétermination du modele de [’O.C.T.

Afin de concevoir un oscillateur LC satisfaisant les contraintes de la condition de
démarrage, de’dmplitude doscillation, de la dissipation de puissance, de la plage de
variation de la fréquence, de la surfacentégration et du bruit de phase, une mise en
équation est nécessaire. Pour cela, on a besoin de modéliser les composants coastituant |
structure de I’O.C.T différentiel.

2.2.3.2.1.1 Modeéle du varactor

Le schéma équivalent de la diode varactor est équivalent a une capacité variable C
série avec une résistance.R.a variation de la capacité en fonction de la tension de controle
est supposée linéaire et la paramejrexprime le rapport Ga/Cmin. Ce rapport est déja
déterminé par les simulations sous cadeneewtavons vu précédemment qu’il est égal a 2.

La figure 2.11 présente le modéle du varactor en série avec une conductance garallele

Crax (2.5)

Figure 2. 11Modéle équivalent de la diode varactor

La conductance parallele équivalente de la capagitégy donnée par :

C.o (2.6)

\

Q
Ou: Qu représente le facteur de qualité dectpacité et o représente la fréquence

Oy =

d’oscillation.
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2.2.3.2.1.2 Modéle @& I’inductance

Le modeéle électrique simplifiéd’une inductane intégrée est illustré par la figure 2,12
appelé modele en Pl équivalent.

Figure 2.12 Modele en PI paralléle.

La conducince paralléle équivalente de 1’inductance, g_, est donnée par :
. R (2.7)

Avec R, etRs sont les éléments parasites de I’'inductance.

2.2.3.2.1.3 Modeéle du transistor

Le modéle du transistor MOS, éstit sous forme d’équations [Her, 1999], [Ham, 2001].
L’expression de la transconductance gy, du modéle du transistor MOS a canal court, est la
suivante :

g, =+24C W.L.I, (2.8)

avec p est la mobilité,Cox représente la capacité d'oxyde, et W correspondent,
respectivement, a la longueur et la largeur du transigtest le courant circulant du drain a la

source.
La conductance de sortiesapour expression [Her, 1999]:

g, = AW L % (2.9)

Avec est un parameétre empirique.
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Les capacités totales des NMOS sont données par les expressions suivantes :

CNMOS = Cgs,n + Cdb,n + 4'(:gd,n (210)

Ou Cgs, Cya €t Cyp correspondent a la capacité grille-source, capacité grille-drain et capacité

drain-substrat, respectivement. Leurs expressions sont les suivantes :

Cyq = Cyp =WL,C,,, (2.11)

Cp= gWLCOX +WL,C,, (2.12)

[¢]

Ou 4 est la longueur de recouvrement.

2.2.3.2.1.4 Modéle équivalent dEO.C.T

Dans ces conditions, I’O.C.T est équivalent a un circuit résonnantlCiank €n paralléle
avec une résistance de pertehigt une résistance de compensationgd/gLa figure 2.13

présente le modele équivalentldescillateur LC différentiel [Ham, 2000

Cl :Crrc.g ' C! :(‘p (\
(Tl | 1 1
1 i
R | R
p 1 44
—\N\/ t e VAVAV:
[ R, | R, L
AN AN~ YL
G, R, | R C,
{ —WAV—"—"W\ {|
4Cy | 4Cy
I | | £ |
i [ (B
-gm l &
" [ —WA——AAAN—
th ’(5'.‘ k l : (-‘dh _..(.p
T <d ' Ed T

Figure 2.13Modéle équivalent de [’oscillateur différentiel LC.

On définit alors :

e C_ estla somme des deux capacités parallglet 8érie G de Finductance.
e Rpet Rssont les résistances équivalentes paralléle et série de la bobine.

e Cy et R/ sontla capacité et la résistance de la capacité variable MOS.
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* (med latransconductance petits signaux des transistors MOS.
e (g estla conductance de sorties des transistors MOS.
e La capacité du résonateugfe

2C=4C, +Cy, +Cy+C_ +C, (2.13)

tank —
e La conductance qui présente les pertes du résonafguesg donnée par :
2900k = 94 + 9, + 0, (2.14)
Avec g, et g sont les conductances paralleles équivalentes respectivement de la capacité

etde FPinductance.

e La conductance négative permettant la compensation des pertes du résonateur est
déterminée a partir des transistors de la paire différentielle. Cette conductance

négative est donnée par :
2gactive = gm (215)

2.2.3.2.2 Détermination de la condition de polarisation opatie et prédiction

du bruit de phase

Rappelonsjue I’objectif de cette partie est la détermination de la condition de polarisation
optimale correspondante a un bruit de phase minimal. La détermination de cette condition de
polarisation et le calcul théorique du bruit de phase se fait en utilisant un programme écrit

sous Maple, dansdeel on exploite 1’équation du bruit de phase illustrée précédemment.

1 L?(2Af,)?
1672f 72 Vtank

offset

Pn( foffset) = [ZkT( gL + gv +7/gd]

(2.16)
Ou k est la constante de Boltzmant, est la températureVink est 1’amplitude
d’oscillation, fo représente la fréquence d’oscillation libre, foser st la fréquence d’offset.
Les différentes contraintes sont définies par :

e Les fréquences centrales, minimale et maximale déja imposées par le cahier des

charges ;

e La fréquence d’offset forser fréquence distante de la fréquence centrale d’oscillation a

la quelle on calcule le bruit de phase : on pese L MHz ;

e L: la longueur du canalelle est fixée a la longueur minimale permise par la
technologie BICMOS 0.25 um;
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e Latempérature de fonctionnement : T=300°K ;
e La permittivité du vide go= 8.84542 €2 Fm* :

e La constante de Boltzmann: K=1.38%JK* ;

e Gama pour court canal =5/2 ;

e D’autre constantes sont fixées par la technologie telles que : I’épaisseur d’oxyde des

transistors NMOS et PMOS, la mobilité des électrons et la longueur de recouvrement.

Ainsi, pour chaque valeur du couragtd I’amplitude de 1’oscillation Viank €t le bruit de
phase sont calculés selon I'équation 2.16 et 2.17.

| (2.17)

v _ bias
tank g
tankmax

La figure 2.14 montre une présentation tridimensionnelle du bruit de phase dans le

résonateur et de I’amplitude d’oscillation en variant le courant de 1 mA jusqu'a 20 mA.

RN A

Phase noise (dBc/Hz)

0
Ibias (mA)

22
Viank (V)

Figure 2.14Présentation tridimensionnelle du bruit de phase.

Dans cette illustration, 1’axe des (x) présente le courant Ipjias 1’axe des (y) présente la
tension \ank et ’axe des (z) permet la prédiction du bruit de phase. Donc le plan (x,y) décrit
la condition de polarisation de 1’oscillateur. Une polarisation initiale fhs ,Viany €st
sélectiongée pour la quelle le bruit de phase est minimal. Les coordonnées de cet optimum
pour notre O.C .T sont doneepar :

e UNn courantyias=14,6 mA.

e un bruit de phase,ALMHz) = - 122,43 dBc/Hz.
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La figure 2.15 correspond a la caractéristiqugs(Vwank. D’aprés cette figure on peut
identifier deux modes de fonctionnement pour un oscillateur LC : le régime a courant limité et
le régime a tension limitée. Donc on peut définir une limite des deux régimes qu’on ’appelle
régime "divider".Dans un mode d’opération courant limité, la tension \an aux bornes du
circuit LC augmente linéairement avec le courant de polarisatign’a atteindre le courant
maximum. Pour’bpération dans le régime a tension limitée, la tensigs &ux bornes du

circuit LC ne dépasse pas la tensidalidhentation Vdd [Ham, 2001].

tank —

1 bias/ Geank(courantimité) (2.18)
Vdd(tensionlimitee)

Pour obtenir la condition de polarisation optimale, I'oscillateur doit fonctionner a la limite
du régime a courant limitée et le régime a tension limitée c'est-a-dire que le point de

fonctionnement optimum est situé sur la droite du régime divider.

el W >
I-lumited regmlc;.-"'"!r’ W-limited regime
2.4} i

Viank { V)

0 2 4 & 8 10 12 14 16 13 20
Tbias (mA)

Figure 2.15Caractéristique flas,Viank) del’O.C.T

2.2.3.2.3 Meéthode d’optimisation graphique

La deuxiéme étape de I’optimisation, aprés la détermination de la condition de polarisation
optimale, consiste a présenter graphiquement les différentes contraintes de I’O.C.T dans le
plan des variables. Dans la suite on déterminera les différentes variables et contraintes du

systeme.

Huit variables initialesont associées a la structure de I’O.C.T choisie, ces variables sont :

e Les dimensions des transistors NMOS.
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e Les paranétres géométriques de I’inductance choisie (largeur du métal W,
I’espacement S, nombre de tours N et le rayoh R

e Les valeurs de capacité minimale et maximale présentées par le varactor.

On peut réduire le nombre des variables afin de pouvoir controler leurs effets sur les
contraintes. En effet, les longueurs des transistors sont mis a leurs valeurs minimales permises
par la technologie, et ceci pour réduire les capacités parasites et atteindre une
transconductance élevée, = 0.25 um). De plus, le varactor introduit une seule variable
Cv.max puisque le rapport,r= C, ma/Cyv min €St constant et déterminé a partir des simulations
effectuées. Concernant I’inductance, les parametres géométriques (W, S, N, et R) sont déja
choisis et optimisés. Nous réduisons ainsi le nombre de variables a deux seulement : la largeur

des transistors Y\et la capacité maximale du varactqn&x

Le plan (W, , G, may Sera donc spécifié pour représenter les différentes contraintes du
systéme qui seront déterminés dans le paragraphe suivant.
2.2.3.2.4 Mise en équationsedl contraintes de conception de I’O.C.T

Les contraintes de conception sont traduites par la dissipation de puissance, I’amplitude
d’oscillation, la plage de variation de fréquence (tuning range), la condition de démarrage et

la surface d’intégration.

Amplitude d’oscillation

L’amplitude d’oscillation doit étre supérieure a une valeur minimale limitewMk min, afin

d’assurer une amplitude du signal oscillant quasi maximale.
2.19
_ ! bias ( )
tank g T tankmin
tankmax

Plage de variation de fréquence (tuning range)

La gamme d’accord est la plage ou le gain du VCO caractérise 1’oscillateur contrélé par
tension. Cettgplage de variation de la fréquence d’oscillation ou "tuning range" est limitée par
une valeur de pulsation minimale wmi, et une valeur maximale mmax. Ce "tuning range" est

spécifié par les deux contraintes suivantes :
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1
L kCt K mi < —-
tank tank,min — = 2 (2.20)
max
L C > 1
tank tank, max 2
“min (2.21)

Les pulsationgmin et wmax SONt fixées par le concepteur suivant les expressions suivantes :

Dpin = Wy (l_ Ij
2 (2.22)

( Tj
Opax = Wo| 1+—
2 (2.23)

OuT est le pourcentage de la plage de fréquence désirée.

Condition de démarrage

Pour tout type d’oscillateur, le critére fondamental est de satisfaire la condition de
démarrage. Pour un oscillateur LC, cette condition est liée a la compensation de la résistance
parasite du circuit LC par les transconductances des transistors NMOS. On traduit cette

condition par I’inéquation suivante :

g (2.24)

>
active Ormingtankmax
OU omin un facteur considéré suffisant pour assurer le démarrage de 1’oscillateur LC,

généralement on prenghi, = 3.

Puissance consommée

La puissance consommeée constituené des caractéristiques les plus importantes des
oscillateurs. Elle est donnée par le produit de la tension d'alimentatiggaivle courant de

polarisation fjas

b (2.25)

=1, .
bias
Pour une tension d'alimentatiordd donnée, la contrainte maximum de puissance est

imposée par le courant de polarisation maximum Imax. On peut étnéguation de la

contrainte de la puissance consommeée :

P <Prax < Ibias< ! max (2.26)
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Les différentes contraintes données par (2.19), (2.20), (2.21) et (2.22) doivent étre

présentées dans le plan {VC,max, donc nous avons exprimé, par les équations ci-dessous,
ces différentes contraintes en fonction dea&tVGmax

Q 21 1 08 1 R
C <Y - W0'4+—+ S (2.27)
vmax o |V ) | n R 2 )
tank,min canal p (Lo
< ! 1 2| L)C W (4C L W ) Cp+C
v max 7/; ELE canal d) ox 'n | T \Foxg n/TEPTES (2.28)
v meax

1 2
C > - (4C L W )+ (=!I +L,)C W |+Cp+Cs
v max 2 ox d n 3 canal d’ ox n

Lo . (2.29)
min
c <Q_v 3'ucoxEsatW 206 wod, 1 Ry
vmax 4 no[1 n "R 2 (2.30)
@ % min canal p (Lo

Le «régime dividep qui limite entre les deux régimes de fonctionnement d’un

oscillateur (régime a courant limité et régime a tension limitée) correspondagi gin¥
Vpp est défini par :

Q| 2 ,1|O'6W0.4 1 R

<—| —- >

< 5 (2.31)
vmax w | VDD |Cana| n Rp ( LC())

Les contraintes données par les équations (2.27) - (2.31), sont visualisées a la figure 2.16

dans le plan (C= Gnax Wh), en utilisant la condition de polarisation déja sélectionnée
précédemment.

Mellouli Dorra 74



Chapitre 2. Etude, Conception, optimisation et réalisation d’O.C.T. a 6GHz en technologie BICMOS
SiGe 0.25 um

6 T T 3 T T
—A—1n

5\ —B—1r2

% " start-up

—8— regime divider

—¥— tank amplitude |

C (pF)

current-limited

l voltage-limited

0 10 20 30 40 50 60
Wn (um)

Figure 2.16Les différentes contraintes pouf.& 14.6 mA.

La courbe représentant lamite de 1’amplitude d’oscillation est obtenue a partir de
I’équation (2.27). Les points situés au dessous de cette courbe correspondent a une amplitude

supérieure a 1.9.

La plage de variation de la fréquence délimitée par les courbest, sont obtenues a
partir des deux équations (2.28) et (3.29pectivement. Une plage de variation de I’ordre de
10% avec une fréquence d’oscillation égale a 6 GHz est obtenu lorsque le point se situe au
dessous de fret au dessus deatrLa condition d’oscillation est illustrée en exploitant
I’équation (2.30), I’optimum doit se situer a droite de la courbe pour garantir un démarrage
avec omin = 3. Le régime "divider" présenté sur la figure définit la limite du régime a courant

limité et le régime a tension limitée.

La région hachurée dans la figure 2difinie 1’ensemble des points qui satisfont toutes
les contraintes imposées par le systeme. Le point optimum (point marqué en rouge) est située
a I’intersection entre la condition de démarrage et la courp@uisque ce point présente les
capacités parasites les plus faibles. Cependant, on remarque que ce point se trouve dans la
région dite a tension limitée ce qui augmente les pertes de puissance. Dans ces conditions,
1I’idée est de diminuer le courant deojarisation jusqu’a ce que ce point se situe sur le régime

"divider".
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Pour un couranihs= 12.3 mA, le point optimum est déplacé au régime "divider" comme

I’illustre la figure 2.17.

3.5 T T T T
—A—tr1
—¥— tank amplitude
3 —H&—1tr2 ’
start-up
25 —©— regime-divider B

current-limited

voltage-limited

r

0 10 20 30 40 50 60
Wn (um)

r

Figure 2.17Les différentes contraintes pouf&12.3mA.

D’apreés la figure 2.17, on peut remarquer que les limites de la plage de la variation de la
fréquence ne varient pas puisglies sont indépendantes du courant de polarisation, la courbe
représentant la condition de démarrage varie légérement puisque la transconductance du
transistor dépend lIégérement du courant de polarisation. Au contraire, les deux contraintes de
I’amplitude d’oscillation et de régime "divider" sont trés dépendantes du courant, elles ont
subi alors la grande variation. On peut remarquer aussi, que le point optimum dans les deux

cas, est presque le méme mais on a gagné 5.75 mW en terme de puissance@mnsomm
Les coordonnées du point optimum sont données par :

o W,=20pum.
o Cymax= 0,65 pF.
L |biaS: 12,5 mA.

Le point A (20 um, 0.65 pF) est le point optimum donnant un faible bruit de phase avec
une puissance consommée de 31.5 mW Y2.52.5 mA), puisque ’est le point limite de
faible largeur du transistor. En ce point optimum, le bruit de phase est L(1MHz) = - 123.1
dBc/Hz.
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Le paragraphe suivant a poobjectif la validation de ces résultat®gtimisation par la

simulation puis la réalisation de ’OCT dimensionné.

2.2.4 Implémentation et résultats de mesure

2241 Implémentatiorde [’O.C.T. différentiel a 6 GHz

La technologie BICMOS SiGe 0,25 pm de NXP a été utilisée pour implémenter 1’0O.C.T.
différentiel. La premicre étape de I’implémentation du circuit est le dessin des masques. Dans
la phase de réalisation du dessin des masques, on a essayé de garantir la structure symétrique
du circuit afin d’assurer un bon appariement des composants. Compte tenu du caractere
différentiel du circuit, il faut garder a I’esprit la nécessaire symétrie du montage afin de
diminuer le bruit de « flicker » [Hajimiri, 1999]. En outre, une légére dissymétrie sur le dessin
des masques peut engendrer des déphasages entre les signaux, qui ne sont alors plus en
opposition de phase, entrainant ainsi des remontées du niveau des harmoniques paires, une

dégradation du bruit, etc...

De plus, les transistors NMOS de la paire différentielle saotiblés », ¢’est-a-direqu’ il
n’a pas été implanté deux transistors de 20m /0.25 um mais quatre transistors de 10 u
/0.25 pm. Cela permet umeeilleure symétrie du circuit car il n’y a plus un seul croisement
de fil mais deux. On peut alors réaliser des croisements complémentaires afin que chaque

«demi-circuit » présente les mémes longueurs de fils.

Le dessin des masques réalisBaide de la technologie NXP BICMOS 0.25 pum sous

I’environnement « Cadence » est donné sur la figure 2.18.

L’0O.C.T. présenté sur la figure 2.9a été fabriqué puis encapsulé dans un boitier de type
HVQFN20. La photomicrographie du circuit est donnée sur la figure 2)T0CIT. occupe
une superficie de 525*760 |frdominée pala superficie de I’inductance comme le montre la
figure 2.19.
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Chapitre 2. Etude, Conception, optimisation et réalisation d’O.C.T. a 6GHz en technologie BICMOS

SiGe 0.25 um
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Figure 2.19Photomicrographie de I’O.C.T différentiel
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SiGe 0.25 um

Un circuit de test a double face, utilisant un substrat Téflon, a été congu pour effectuer la
caractérisation du circuil.’utilisation de cette carte, illustrée par la figure 2.20, présente
I’avantage de I’utilisation des Composants Montés en Surface (CMS) de fortes valeurs
incompatiblesavec 1’intégration en technologie Silicium. Ces composants permettent de
découpler les signaux parasites a haute fréquence et a basse fréquence. Des lignes micro-

rubans d’impédance caractéristique 50 Q ont été utilisées pour les signaux de sortie.

Figure 2.20Carte de test utilisée

2.2.4.2 Résultats de mesure et comparaison avec la siimnlpost-layout

Le banc de mesure utilisé est illustré par la figure 2.21. Nous notons que la carte de test a

été protégée par une cage deaffay pour I’isoler des éléments parasites qui ont pour effet de
perturber le fonctionnement de I’O.C.T.

Figure 2.21Banc de mesure utilisé
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Les principales mesures concernant les oscillateurs contrdlés en tension sont la

consommation du circuit et des différents blocs (polarisation, etc.), la plage de fréquence, dont

on déduit le gain Kcr, le bruit de phase et la sensibilité aux alimentations\@ Kpushing).

Grace a ces mesures, les performances accomplies pour le circuit seront dé@igradcte

dela méthode d’optimisation utilisée pourra étre prouvée.

Le Tableau 2.6 présente les résultats de mekur®.C.T en boitier ainsi que les résultats

de simulations du circuit extrait du dessins des masques (post-Layout). Sur ce tableau, nous

pouvons constater une bonne concordance sur les résultats obtenus.

La consommation mesurée (coeurld®CT + polarisation des varactors) pou®IC.T

conventionnel est de 31 mW. Une interprétation des résultats est effectuée ci-dessous pour les

différents parametres :

Tableau 2.6Comparaison des résultats de mesure et de simudapiost-layout

Simulations Mesures
Paramétres Statiques
Tension d’alimentation [V] 2.5 2.5
Courant de référenceq[mA] 2.5 2.5
Courant consommé dans le ceeur [mA] 125 12.47
Puissance consommeée totale [mW] 31.25 31.175
Comportement radio fréequence
Fréquence d’oscillation [GHz] 5.91- 6.266 5.913 - 6.257
Bande de Fréquence Af [MHz] 356 344
Gain O.C.T [MHz/V] 216 168
Bruit de phase [dBc/Hz] -123.17 -123.89
@1 MHZ (Mune= 0.9V)
Bruit de phase [dBc/Hz] -121.75 -119.76

@1 MHz (Mune=0V)
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Chapitre 2. Etude, Conception, optimisation et réalisation d’O.C.T. a 6GHz en technologie BICMOS

SiGe 0.25 um

e Fréquence d’oscillation :

La Figure 2.22nontre 1’évolution de la fréquence d’oscillation en fonction de la tension de

contréle en mesure et en simulation avec prise en compte des parasites.

Le VCO conventionnel couvre 356 MHz en simulation contre 344 MHz en mesures, ce qui

permet de constater que les performances fréquentiéle8O.C.T en simulations se

rapprochent des performances mesurées.

6.3

=3
]

Fréquence (GHz)

- s Simulatjons
—— ST o -
™
-
il f
- o
-
-
-
-
=
”~
|
T T T T
0.5 1 1.5 2 25

Vtune (V) |

Figure 2.22Variation de la fréquencé’oscillation en fonction de la tension de contrdle

Vtune en mesures et en simulations post-layout

by

D’apres la figure 2.22 nous pouvons remarquer qli®.C.T oscille a une fréquence

extrémement proche de celle obtenue en simulatianfrdquence d’oscillation est alors

majorée de seulement 1.6 % dans le pire des cas. Cette différence est due aux capacités

parasites rajoutées par 1’étape de dessin des masques.

Il est a noter qu’une marge suffisante sur la bande de fréquence a couvrir par I’O.C.T avait

été prise lors des simulations avEenvironnement CADENCE en utilisant ’outil de

simulation linéaire« SPECTRE RF », afin de palier le probleme des éléments parasites

rajoutées par le dessin des masques et ainsi satisfaire les spécifications fréquentielles

demandées pour la norme ITS. L’O.C.T couvre une bande totale de 344 MHz satisfaisant les

spécifications fréquentielles d’un réseau de VCOs couplés permettant ainsi de commander un

résau d’antennes.

On mesure alors une plage de variations de fréquence ("tuning range") de :
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SiGe 0.25 um

Fmax- Froi _
Tr = max m|n=6.257 5913=5850/0

Fon 5.913 (2.27)

On peut déterminer le§o correspondant’dpres 1équation (2.28

Fmax-Fmin _ 6.257-5.913

=1376MHz/V

K =
Yoy 25 (2.28)

tungnax _Vtunemin

De plus, il est a noter qu’un circuit d’adaptation externe a été utilisé afin de présenter, a
partir d’une charge 50 Q, une forte impédance a la sortie de I’0O.C.T. La figure 2.23 illustre
I’allure d’un des deux signaux de sortie de I’O.C.T observée sur un oscilloscope Lecroy SDA
816 Zi-A 16 GHz 40 GS/s.

; ol TIOE. o ussing

wllls -~
FileVertical Timebase Triquer™ Display Cursors Measure Math Anafysis™ Utilities Help ',ﬂ { 1@1

e Setup

Measure  Pfphase(Cl..  P2freq(Ct) P3cycles(F2) P4period(C1) PS:amplCt) PGampl(C4) PT.cycles(C1) PBdelay(C1) Pophase(Ct... P10-- PA1--- P12---
value 5916Hz 9163mv 18my -
mean 59322 GHz 90.0254my 1496 mV -

Figure 2.23Signalde sortie de [’oscillateur pour Viyne= 2.5V

e Bruit de phase

Le bruit de phase simulde I’0O.C.T. présente un maximum pour une tension de controle
«Vune » €égale a 0 Volt avec un écart d’environ 1.5 dB lorsque Ve passe de 0 Volt a 2,5
Volts. Ceci s’explique par le fait que pour une polarisation de la diode égale a 0 Volt,
I’excursion du signal aux bornes du résonateur est telle que la diode peut se rapprocher de la

conduction ce qui génere du bruit basse fréquence directement converti en bruit de phase.
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Comme nous pouvons le constater sur le tableau 2.7, la valeur du bruit de phase simulé
grace au fichier extrait du dessin des masques, dans le pire deg&asqW), est proche de
la valeur mesurée a savoir envireh21.75 dBc/Hz a 1 MHz de la porteuse. La figure 2.24
montre lebruit de phase mesuré de I’O.C.T, a l'aide de I'analyseur de signaux Agilent MXA
N9020A, en fonction de la fréquence distante de la porteuse dans le cas ou la tghsésh V
égale a 1.5 Voltglonc une fréquence d’oscillation qui vaut 6.16 GHz. Ce bruit vaut -123.5
dBc/Hz a 1 MHz de la porteuse. Le spectre du signal dans ces conditions et pour un courant
Inias= 2.5 MA est donné sur la figure 2.25.

Ref -70 dBclHz Carrier Power -19.80 dBm

§ ||||\f\r,‘q|‘~I ‘f'f‘ “

||'| ||
f 19 ﬂﬂllllh'luh "ﬂn‘I '|
Iy “‘W i Mnf i

J\

| “Ml'ﬁ firty 'h N

! \ﬂnmlwu !

Il I "'1l'\uﬂ I '1.'|.|,.|||!h|- N
I

|u ‘l IrnullJl. Wy 1“"

IJ Th, ”‘"\hfll‘ll'"

10.0 kHz Frequency Offset

Freq Dffset
-76.69 dBclHz

-102.70 dBciHz
-123.51 dBciHz

Figure 2.24Bruit de phase meséde ['O.C.T différentiel pour Viyne=1.5V
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SiGe 0.25 um

RLV: =10, 00dEm VE 100Hz# 5T 30s
10dB~ H i Tr-A

q

CF:&. 172819GHz Spani 1. 00MHE

Figure 2.25Densité spectrale de puissanked 'O.C.T différentiel pour lpyias=2.5 MA et
Viune= 1.5V

Nous avons tracé ensuite la variation du hteliphase a 1 MHz de la fréquence d’offset en
fonction de la tension de commandgnydans les conditions nominalesi{& 2.5 mA et
Vdd= 2.5 V). La figure 2.26 montre que le bruit de phase varie entre -119.75 et -123.51

dBc/Hz en variant la tension de commande de 0 a2 V.
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i Simul ations
—_ b, = = =MNegires
N 120 =g
= \
)
=] - “
a8 \
Z an N
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& . \
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b V4 e -~ "
, A rd
WY4
-124 T T T T T
0 04 0.8 1.2 1.6 2
Vtune (V)

Figure 2.26Variation de bruit de phase en fonction de laitamsle contréle ¥neen

mesure et en simulation post-layout

Le facteur de mérite, comme défini au chapitre 1 paragraphe 1.7.4, Mefiicacité des

OCTs. Il est de -184 dBc/ Hz a la fréquence centrale et de -180.5 dBc/Hz au pire des cas.
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SiGe 0.25 um

Afin de démontrer la validité de la méthode d'optimisation graphique présé et
vérifier que le point optimal obtenu grédce a la méthode d'optimisation graphique est
effectivement le courant optimglii permet d’avoir un minimum de bruit de phase. Pour ce
faire, le bruit de phase a une fréquence de 1 MHz de la porteuse en fonctiauraht de
polarisation est tracé. La courbe de la figure 2.27 montre que le bruit de phase diminue dans le
premier régime jusqu'a ce qu'il atteigne le point de transition stable situé entre les régimes
limités tension et de courant. Ce point de transition est définie par un courant dont la valeur

est située entre 12.5 mA et 15 mA.

Le tableau 2.7 illustre une comparaison entre les résultats théoriques (approche
d’optimisation adoptée) et les mesgrebtenues. Notons que la valeur du bruit de phase est
calculée en utilisaritéquation (2.17) apres optimisation. Nous pouvons remarquer de bonnes
concordances et un bon accord entrelées résultats ce qui prouve ’efficacité de 1’approche
d’optimisation adoptée.

-118

119 AN

Bruit de phase (dBc/Hz)

- \

z /|

- 7

124 Y T y v
4 8 12 16 20
Courant I, (mA)

Figure 2.27Variation de bruit de phase mesuré en fonctiocaurant

Tableau 2.7Comparaison entre les résultats théoriques et ésnul

Optimisation graphique Mesure
Fréquence (GHz) 6 6.16
Courant de polarisation (mA 2.3 2.5
Bruit de phase (dBc/Hz) -122.44 -123.5

Les performances mesurées de c€TQ.C différentiel totalement intégré et oscillant a 6-

GHz sont résumées dans le tableau 2.8.

Mellouli Dorra 85



Chapitre 2. Etude, Conception, optimisation et réalisation d’O.C.T. a 6GHz en technologie BICMOS

SiGe 0.25 um

Tableau 2.8Récapitulatif des résultats de mesurd 'deC.T différentiel

Technologie BICMOS 0.25um
Tension d’alimentation (V) 2.5
Consommation (mW) 31.175
Surface occupée (Lfn 525 * 860
Tuning Range (MHz) 344
Tuning Voltage (V) 0-25
Fo (GHZ) 6.08
Bruit de phase @ 1 MHz (dBc/Hz) ¢ -123.89
6.08GHz
Bruit de phasé@ 1 MHz (dBc/Hz) a -119.75
5.93GHz
FOM au pire des cas a 5.93GHz -180.5
(dBc/Hz)

recherche publiés, utilisant des technologies BICMOS.

Tableau 2.9Comparaison des performances

Enfin, les résultats de mesure sont comparés dans le Tableaud2i8res travaux de

Technologie BiCMOS SiGe CMOS 018um CMOS 009um BiCMOS SiGe | BICMOS SiGe | BICMOS SiGe
0.35um 0.25um 0.25um 0.25um
Fréquence [GHz] 5.6 5.6 5.6 17 15.8 6.1
Tension d’alimentation 2.5 2.7 2.2 2.5 2.5 2.5
vl
Puissance consommée 13.5 5.85 14 325 300 311
[mw]
Bande [%)] 23 28.7 10 11.32 9.83 6
Bruit de phase -117 @1MHz -116.6@1MHz -108 @1 VHz -103.6 -105 @L00KHz | -124 @1MHz
[dBc/Hz] @100KHz
Figure de mérite -180 -184 -172 -183.1 -184 -183
Références [Ham, 01] [Hershensen,99] | [Hauspie,07] [Hyvert, 13] [Hyvert, 13] Ce travail
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SiGe 0.25 um

Sur ce tableau, aus pouvons remarquer que l’oscillateur proposé présente une bonne
figure de mérite et les performances accomplies se comparent favorablement avec les travaux

publiés.

2.3 Conclusion

Ce chapitre a permis d’exposer toutes les étapes de la conception d’O.C.T : toutd’abord la
prise de connaissance de la technologie utilisée (BiICMOS 0.25 um), puis le dessin de
composants passifs optimisés pour satisfaire les spécifications exigées par notre application.
Ceci din d’atteindre les performances envisagées,qui n’est réalisable qu’a travers une
étape d’optimisation. Dans la deuxiéme partie de ce chapitre, nous nous sommes intéresseés a
I’optimisation du bruit de phase existant dans I’O.C.T différentiel. Ce dernier constitue
I’¢lément principal de notre réseau de VCOs couplés. Nous avons utilis¢ une méthode

d’optimisation qui se réalise en deux étapes:

e La premicre consiste a utiliser un diagramme d’analyse tridimensionnelle de bruit
de phase, selon le modéle déja choisi et illustré, permettant de choisir la condition
de polarisation optimale et la prédiction de bruit de phase ;

e La deuxieme étapeonsiste a exécuter un programme d’optimisation a partir d’une
méthode graphique qui permet de visualiser les différentes contraintes du circuit (la
bande d’accord, la condition d’oscillation et I’amplitude d’oscillation), dans le but
de choisir ¢ dimensionnement optimal permettant la minimisation de bruit de
phase avec satisfaction des différentes contraintes imposées et tout en maintenant la

consommation de puissance a une valeur raisonnable.

Ensuite, la technologie NXP BICMOS 0.25 um a été utilisée pour implémenter la structure

de I’O.C.T différentiel. Il est démontré alors qu’en appliquant cette approche d’optimisation,

nous avons obtenu, d’une part, une bonne concordance entre les modeles théoriques et les

résultats de mesures obtenus, validant I’efficacité de la démarche d’optimisation adoptée pour

atteindre les performances visées et d’autre part, de bonnes performances en termes de bruit

de phase et de consommation. L’O.C.T optimisé présente, pour une tension d’alimentation de

2.5 V et une puissance consommeée de 31.17 mW, un bruit de phase de -123.5 dBc/Hz a 1
MHz de la porteuse et une figure de mérite de -183 dBc/Hz.

Cet O.C.T constitue 1’élément de base d’un réseau d’OCTs couplés. Le prochain chapitre

fera 1’objet d’une étude, conception et réalisation d’un réseau d’OCTs couplés, oscillant a 6
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GHz et complétement intégré en technologie Silicium, afin de commander un réseau

d’antennes.
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Chapitre 3

ETUDE, CONCEPTION ET REALISATION
D’UN RESEAU D’OSCILLATEURS
DIFFERENTIELS COUPLES
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Chapitre 3. Etude, Conception et réalisation d’un réseau d’oscillateurs différentiels couplés

3.1 Introduction

Les réseaux d'oscillateurs couplés connaissent un intérét croissant dans les applications
militaires, commerciales et aussi dans le domaine des systémes de communication. lIs
permettent, entre autre, de commander un réseau d’antennes afin d’adapter son diagramme de
rayonnement aux besoins de la communication en cours. Dans ce cas, le diagramme de
rayonnement est orienté dans une direction particuliere en contrdlant la phase des signaux
injectés sur chacun des éléments rayonnants. Ce déphasage peut étre controlé via la
commande des fréquences d’oscillation libre des deux oscillateurs €¢lémentaires situés aux
extrémités du réseau. Aingin contrdlant les variations de ces fréquences d’oscillation libre
correctement, il est possible d’obtenir la valeur du déphasage nécessaire qui assure
I’orientation du diagramme de rayonnement selon 1’angle de dépointage souhaité. En outre, il
est monté que le déphasage obtenu est constant et indépendant du nombre d’oscillateurs
constituant le réseau [York, 93]Liao, 94] ; [York, 98] ; [lonita, 1R

Néanmoins, rappelons que la limite théorique du déphasage qui peut étre obtenu en
utilisant un réseau d'Oscillateurs Contr6lés en Tension "single ended" est seulement de + 90 °
[York, 93]. Aussi, il semble intéressant d’étudier et d’analyser le comportement d’un réseau
d’oscillateurs différentiels couplés puisque, dans ce cas, la limite théorique du déphasage est
de 360 ° due au caractere différentiel du réseau. Ainsi, 1’utilisation d’un tel réseau permet
théoriguement un contréle continu du déphasage de 360 ° conduisant ainsi a une meilleure

efficacité du réseau d’antennes commandé.

Compte tenu de ce®nsidérations, nous nous proposons donc, dans ce chapitre, d’étudier,
proposer et valider une architecture de commande d’un réseau d’antennes basée sur le
couplage UOCTs différentiels. Ainsi, ce réseauQCTs couplés, pouvant osciller & une
frequence proche de 6 GHz pour des applications correspondant a la norme ETSI (European
Telecommunications Standards Institute) pour D'ITS (Intelligent Transport System) et
entierement intégré sera congu, simulé et réalisé afin d’orienter le diagramme de rayonnement

d’unréseau d’antennes.

Ainsi, ce chapitre présente tout d'abord la théorie des oscillateurs couplés, en s’appuyant
sur les travaux initiés par R. York [York, 93] et complétés par M. lonita [lonita, 12]. Par
conséquent, les équations décrivant les états de synchronisation de deux oscillateurs "Van der

Pol" couplés d'abord par un circuit résonant série puis par un réseau large bande seront
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présentées. Une expression de I'amplitude et du déphasage obtenu entre les signaux de sortie

des deux oscillateurs sera alors déduite de ces équations.

Nous présenterons ensuite la conception et la réalisdéotleux réseaud'O.C.T couplés
totalement intégrés sur un substrat silicium et oscillant a 6 GHz composés respectivement de
deux et de quatre ©TIs différentiels cougk au moyen d’une résistance. Notons que
I’¢lément de base de chacun de ces réseaux est I’O.C.T. différentiel dont les performances ont
été présentées dans le chapitre Alnsi, le réseau @WCTs couplés sera caractérisé
expérimentalemerte qui nous permettra de lier et de comparer les résultats de mesures aux
résultats théoriques déja présentés. Enfin, nous terminerons ce chapitre en proposant une
nouvelle méthode de couplage large bande qui consiste a remplacer les résistances de
couplage par des transist MOS fonctionnant en zone ohmique. La validation de 1’efficacité
de cette nouvelle approche sera effectuée a partir des résultats de simulation pogtdayout
réseau constitué de deuxC®s couplés.

3.2 Théorie des oscillateurs couplés

L’¢étude de la synchronisation d’oscillateurs a commencé avec B. Van der Pol [Van der
Pol, 34] qui a utlisé une méthode de " moyennage " pour obtenir des solutions
approximatives pour des systemes quasisoidaux. Ensuite, R. Adler a donné a 1’analyse
d’oscillateurs micro-ondes une base plus physique en définissant 1’équation dynamique de la
phase d’un oscillateur sous I’influence d’un signal injecté [Adler, 46]. Ceci a été repris par K.
Kurokawa qui a dérivé les équations dynamiques tant pour 1’amplitude que pour la phase
[Kurokawa, 73], fournissant ainsi une compréhension pragmatique des oscillateurs micro-
ondes couplés. Ces méthodes ont été généralisées par R. York pour inclure n’importe quel
nombre d’oscillateurs couplés via un circuit de couplage, d’abord large-bande [York, 94], puis
bande étroite [Lynch, Q1

3.2.1 Dérivation des équations dynamiques pour deux ostateurs "Van der Pol"

couplés par un circuit résonant série

Rappelons que D’objectif primordial de ce travail est d’orienter le diagramme de
rayonnement d’une antenne réseau en contrflant le gradient de phase qui existe entre les
signaux appliqués sur les ¢léments adjacents du réseau. Dans ce but, I’étude théorique qui sera
présentée dans ce chapitre considéras d’un réseau de deux oscillateurs couplés au début

par un circuit résonant (R,L,C) [lonita, 12]. Le fait de développer la théorie pour uniguement
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deux oscillateurs couplés est fondé sur I’idée, confirmée par des simulations sur cadence, qui
montre qu’en contrélant la distribution des fréquences d’oscillation libre des oscillateurs et
notamment celle des oscillateurs situés aux extrémités du réseau, le déphasage entre les

¢léments adjacents est indépendant du nombre d’oscillateurs dans le réseau [York, 93.

Dans un premier temps, les oscillateurs sont modélisés par deux circuits de type Van der
Pol. Le choix de ce modéle est justifi¢ tout d’abord par sa simplicité rendant les calculs
analytiques possibles. De plus, ce choix est également conforté par les performances des

résultats obtenus dans [Lynch, 01], [lonita, 12], [Cordeau, 13].

Considérons donc le schéma de la figure 3.1 constitué de deux oscillateurs Van der Pol
couplés via un circuit résonnant série, chacun des deux oscillateurs est modélisé par la
conductance négative 4(&;) associée a un circuit résonnant parallele. Notons de plus que les
caractéristiques des deux oscillateurs sont considérées identiques, a I’exception de leurs

fréquences d’oscillation libre.

Oscillateur 1 Circuit de couplage Oscillateur 2
i e L & B
| + H— = —ane o ]
| | it ] |
R 3 Ts\ = 3 $ v |
| - I cil -
P - GyA) G 13 € | | IC 1 G =GjA) 1}
BEN W Fua e o e E S S Ty e S Y Y, : ;

Figure 3.1 Deux oscillateurs Van der Pol couplés par un cirBULC série

L’objectif principal est ainsi de déterminer le déphasage A¢ entre les tensions présentes
aux bornes des deux oscillateurs en fonction du désaccord entre leurs fréquences d’oscillation
libre et la fréquence de résonance du circuit de couplage, tout en vérifiant que ce Systéme se

synchronise correctement.

Le courant de couplage peut étre exprimé en fonction de I’admittance de 1’oscillateur 1,
Y 1(A1,m1), de ’admittance de I’oscillateur 2, Y2(A2,02), ou méme en fonction de 1’admittance

du circuit de couplage, Jfo.) :
lc =Y.(AL0)V, = [_ Gy(A)+Y (o) ]Vl
lc ==Y, (A,,0,)V, =_[_Gd(A2)+YL2(0)2)]V2 (3.-1)

lc ==Yc(o)(V;—V,)
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ou A, o; représent ’amplitude et la pulsationde I’oscillateur 1, A, w, représente

I’amplitude et la pulsationde I’oscillateur 2, ¥ et V, sont respectivement les tensions

présentes aux bornes des oscillateurs 1 et—GU(Ai):—a+‘§1bAi2est la conductance

négative présentée par la partie active avec -a la conductance négative nécessaire au
démarrage des oscillations et b un paramétre utilisé pour modéliser le phénoméne de
saturation.

De plus, I’admittance de 1’oscillateur 1, Y1(A1,m1), peut étre exprimée comme ci-dessous :

(3.2)

Yl(Al’O)l) = _Gd(Al) + GL +-

. C
+jo,C=-G,4(A,) + j:(wof - 0)12)

L 1

Ou o, = est la pulsation de résonance du résonateur de I’oscillateur 1.

1
JL.C
De la méme manicre, 1’admittance de 1’oscillateur 2 est calculée et exprimée dans

I’équation (3.3) :

Y, (AL, 0,)=-G4(A,)+G  +

. C 3.3
+J(D2C:—Gd(A2)+,—<03022—m22> (33)

obo ®,

Si la pulsation d’oscillation de chacun des oscillateurs reste proche de la pulsation de
résonance de son résonateur, alors on peut exprimer les admitta(EgeY et Ya(Az,m>)

sous la forme suivante :

[ G4(A 2C (3.4)
Y. (A,0,)=G [1- M:| + _-(0301_ (Dl)
L G, J
r 3.5)
G,(A,)] 2 (
Y, (A,,0,) =G, 1_M} +_-(C°02 _032)
L G, J
Nous pouvons ainsi déduire le courant de couplagei lpeut étre exprimé par :
G, (A .
I c= Yl(A17 031)V1 = {GL {1_ %} + ZJC((’Jl - 0)01)}\/1 (3.6)

e ==Y, (A,,®,)V,

I

_{GL [1_ %} +2jC(w, - 0)02)}\/2

L

lc=-Yc (O‘)c)(vl - Vz)
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Considérons maintenant que la largeur de la bande de fréquence du résonateur chargé par

le circuit actif est identique pour les deux oscillateurs et mt—i et en utilisant la

2
substitution Ga(A) —1=p 1—A— =uS,(A)) avec n= a-G, et
C-:'L i GL
A 2
S(A)=1- W afin de simplifier la notation, nous pouvons écrire alors
K
—® (3.7)
Yi(ApLo)=-G |:Msl(A1) +] G 1)}
De méme]’admittance de 1’oscillateur 2 peut étre exprimée par :
(@, —® (3.8)
Yo(Ag,0,) = _GL|:“52(A2) + J(OZ(D—Z)}

Connaissant les expressions 3.7 et 3.8 de ces admittances, il est important de déterminer
les réponses en courant dans les conditions de fonctionnement. Pour ce faire, les tensions de

sortie complexes des oscillateurs 1 et 2, sont exprimées dans I'équadion (3.9

\é — Al (t)ejel(t)
_ (3.9)
\Q — A2 (t)elez(t)
Ouel(t)=w1t+¢l(t) eté’z(t)za)zt+¢2(t) :
Il suit :
avV jep) i(@t+)
_l_ . 1 1 . L 1 N
o Ale +( Ja)l+ ]¢1)Aie
dV i) , i(p+d) (3.10)
—=Ae jo +jd2 |Ae
dat 2
D’ou :
av. | A | i)
Al eI
(3.11)
av. A | i(ogs)

_2_Aj j_i_2
dt Azj a)2+¢2 JA2
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En général, si I’on considére les variations de la pulsation 6w autour des pulsations m1 2, la
notation suivante est admise :
A
A

Pour notre application, il est impératif d’étudier le comportement autour des pulsations

&0 =g~ | (3.12)

1,2. Dans ces conditions, il est possible d’utiliser un développement en série de Taylor,

toujours poubom <<m1 2 il vient alors :

Conts dY (A, o S -
|CeJ( cttde) _ Yl(Aiia)l)"'% ¢1_Jﬁ Aeml
o |, A
(3.13)
(o t+4.) dY (A o) ) A iR
e - Y2(A2,a)2)+ 2dcg 2_sz Ae

2

En divisant les expressions (3.13) respectivement paret e, et en remplacant la

dérivée de I’admittance par rapport a la pulsation @, on obtient :

162 i %01 i ¢1 i
Ice :—GL,uS|(A1)Al—GLJTaA1+GLJ;a/-\1+GL;a
- . L ®,, — ) A
L6109 = G uSi(A,)A, +G, |22 "% g jb2a _g Az (3.14)
o, o, o,

En séparant les termes réels des termes imaginaires, on obtient :

e C0S0. ~0,) =G, uSI(A)A, + G, L
(Da
- A, (3.15)
ICCOS@c_ez):GLHSKAz)Az_GL(D_ ’
lcsin®: -6,) = _GLAlM—'_&Al(i)l
() ()

a a

, 0y, -0, G -
lcsin®c —6,) :GLAZ%_(X)—LAZ b,

a a

Ainsi, a partir des équations ci-dessus, on peut déduiré 1etA2, 62
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o !
A, = uSi(A A o, +22c

cosP, —6.)

L

- .| .
0, =w,,——2<sin@®, —0
1 01 GLAl (1 c) (3.16)

As =HSIAA 0, - 22 cos0, ~0,)

L

: o .
0, =m,,+ Palc sin©, —0.)
LA2

Nous disposons maintenant des équations dynamiques des amplitudes et des phases des
tensions aux bornes des deux oscillateurs [Lynch,Pat conséquent, 1’étape suivante est de
trouver les équations dynamiques de I’amplitude et de la phase du courant de couplage, Ic.

Commencons alors par I’expression de 1’admittance du circuit de couplage Yc:

1 1 1 (3.17)
YC((DC) 1 =5 o © 2
Re+Jjoclo+ c €1 Poc c
cv-c 20:.0,¢

. . o R
est la pulsation de résonance du circuit de couplagky et= —< est

1
JLCe Lc

la bande passante du circuit de couplage.

Ou o, =

Supposons que la pulsation de synchronisatignreste proche de la pulsation de

résonance du circuit de coupla@g, alors 1’expression (3.17) peut étre écrite sous la forme

suivante :
Y. (00) ;i 1 _ Nc(oc) (3.18)
RC 1_] 030(: _(Dc DC((DC)
(DaC
Ainsi, le courant de couplage peut s’exprimer de la maniére suivante :
N (o (3.19)
(@) = Y@V, (0) V(@] =N v, (@) -V, ()]
Dc(w)
Par conséquent, on peut écrire :
o (®) x De () = N (@) X[V, (0) - V, ()] (3.20)

En appliquant un développement de série de Taylor autavec d®c(®), on obtient :
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dD jo i9, 6, (3-21)
Dc(wc)+d_c§ (co—a)c) I e =Ric(Ae -Ae J

Par conséquent :

o L | [y S R AR (RN DY USRS RLY P

®ac ®ac c

En arrangeant les termes réels et imaginaires, on peut déduire les équations dynamiques de

I’amplitude et de la phase du courant de couplage :

I.c =—0yl ¢ +&[A2 C05(62 _eC)_Al 005(61 _ec)]
Rc (3.23)

0. = 0y +R‘°—a|°[A2 sin(0, —0.)— A, sin(0, -0, )]

c'Cc

Rappelons que ’objectif dece travail est d’orienter le diagramme de rayonnement d’une
antenne réseau dans une direction souhaitée. Cette direction se traduit par un gradient de
phase qui doit étre imposé entre les signaux appliqués sur les éléments adjacents du réseau.
Ce gradient de phase varie en contrblamtfréquences d’oscillation libre des oscillateurs
situé aux extrémités du réseau. Cependant, les oscillateurs constituant le réseau doivent se
synchroniser a une fréquence commune. Ainsi, les calculs présentés par la suite ont pour but
d’établir un systeme d’équations qui définit les états de synchronisation des oscillateurs a
partir des équations dynamiques (3.16) et (3.23) trouvées précédemment. Ensuite, ce systeme
d’équations doit étre résolu et la stabilité des solutions doit étre évaluée afin de désigner les

états de synchronisation du systeme.

Pour commencer, nous définissons les notatiogs é& Ay qui sont déduites de

I’expression suivante du courant de couplage :
€% =1.cos@.)+jl . Sin®O.) (3.24)

Et donc, on va poser :

ACX = |_CCOS(1)C)
G, (3.25)

cy

Ao =<ZsinGc)

Oou:
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0. () =t +do(t) ; 0,(t) =ot+d,(t) ; 0,(t) = ot +d,(t) (3.26)

Les équations (3.16) peuvent donc étre réécrites sous la forme suivante :
A = 1S A)Aw, +o,[ A, cos(@ )+ A, sin(4,)]

b, = wm—w—wa%[ A, sin(, )~ A, cos(@, )]

A, = 1S A, Yo A, — o[ A, oS, )+ A, sin(g, )]
b, = o, —wwi[ A, sin(g, )~ A, cos(@, )] (3.27)

:'_cCOSq)C)-C';—CL¢'Csin(¢C)

ACX
G,

: l. . l. .
Acy :G_(T_Sln(d)C)_'_G_CLd)C COS@C)
ou:
¢1:91_W; ¢2:92_W; ¢c=90_w

RemplagonsI'C et ¢5C a partir des equations (3.23), nous obtenons les expressions

suivantes dé et A :

A = =0 A g + (00— o) Ay +@aho[ A, COSE,) —A,; COSH,)]

CcX

(3.28)
Acy = _(DacAcy - (w_wOC)Acx + O‘){:1(:}\’0['6‘2 Sin((l)z) _Alsin((l)l)]

1

Ao = : est la constante de couplage.

LRc
Le systéme est synchronisé si les variations dans le temps des amplitudes et des phases

sont nulles. Ainsi, les états de synchronisation peuvent étre déterminés en annulant les

équations (3.28). Dans ces conditioAs, = 0 etACy: 0, etdonc:

0, A — (00— (’OOc)Acy =, Ao[A, COSE,) — A, cos,)] (3.29)

(O)_ wOC)Acx + (’OacAcy = ('Oac}\‘o[Az Sin((l)z) _Alsin(q)l)]
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On peut constater que les équations ci-dessus peuvent étre mises sous une forme

matricielle, et la loi de Cramer permet ainsi de trouver les expressiong deAdyy montrées

ci-dessous :
A_ =LA, cos(bz)—Alcos@l)]+%xosz[Azsin(¢2)—Alsin(q)l)]
ac
A, =Ag[A,sin@,)—A;sin@,)] - Ao Loe’[A, cosf,) — A, cos,)] (3.30)
ou ¢ =;2 traduit un facteur d’échelle de la force du couplage € Aw, = ®— o,

Aw
1+( CJ
a)ac
représente la différence entre la pulsation de synchronisation et la pulsation de résonance du

circuit de couplage.

Imposant ainsi une valeur nulle aux autres dérivées de (3.27), de sorfg g0eet

¢, =0, A, =0 et ¢, =0 permet d'obtenir les équations algébriques qui décrivent les états de
synchronisation des deux oscillateurs. Ces équations sont données par les expressions ci-
dessous :

(HS(A )=~y ) A =—2yeA, cOS(4¢ -~ D)

Wy

Ay, — (1- Aye* —2)Aw, =—/”toewa%sin(A¢—®)

ac

(US( A,)—A,e%)A, = —1,6A cos(Ag + D) (3.31)

a)a Cc

Ay, — (1- Ae* 22 ) Ao, = ﬂoawa%sin(A¢+ ?)

N A
Ou @ = arctarE wcjest la phase du couplage et

® ac

A®q; = 05 — W,
A®g, = Wy — O,
Ainsi, une solution de (3.31) indique I'existence d'un état de synchronisation et fournit a

l'utilisateur les amplitudes ;Aet A, des deux oscillateurs, ainsi quediéhasage A¢ et la

pulsation de synchronisatienpour une combinaisom\(oz, Awoy).

Il est & noter que la capacité des oscillateurs a se synchroniser augmente avec la force du

couplage et elle est maximum quand la phase du couplage est de 0 ° ou 180 °. Ceci peut étre
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démontré en exprimant le facteur d’échelle de la force du couplage en fonction de la phase du
1

couplage® : e =—————". Ainsi, pour® = 0°0u ® = 180° ¢ = 1 et donc le facteur
1+ [tan@)]

d’échelle de la force du couplage est au maximum. Cependant, pour une phase de couplage

® = +90 °,& = 0 et la capacité des oscillateurs a se synchroniser est alors minimale.

Par conséquent, on peut conclure que la capacité des oscillateurs a se synchroniser dépend
de facon critigue de la phase du couplage et donc de la proximité entre la fréquence de
synchronisation et la fréquence de résonance du circuit de couplage comparée a la bande

passante du circuit de couplage.

Considérons le cas particulier o Awp1 = Awgy, et en utilisant le systéme d’équations (3.31),
on peut montrer que la différence de phase A est égale a zéro et les oscillateurs vont se
synchroniser sur une bande dépendant de la bande passante du circuit de coap)age¢

des amplitudes égales (A A).

D'autre part, lorsque la pulsation de résonance du circuit de couplage (woc) est situé
exactement entre les deux fréquence d’oscillation libre des deux oscillateurs, c'est a dire pour
Amo1 = - Awgz, On peut montrer, en utilisant le systeme (8.3le Awc = 0, ce qui implique
® =0 et A = A,. Dans ces conditions, la difféerence entre les pulsations d'oscillation libre des

oscillateurs 1 et 2 peut étre exprimée comme sulit:
Aw, = 24,0, SIN(Ag) (3.32)
Avec: Aw, = 0y, — 0y,
En outre, les amplitudes sont égales et, toujours a partir du systéme (3.31), nous pouvons

écrire:

L N -
A? =2 [a-G, (1= 1y(costs) -] -

3.2.2 Dérivation des équations dynamiques pour deux ostateurs "Van der Pol"

couplés par un circuit large bande

Rappelons-nous que dans [Lynch,01], [lonita, 12]et [Cordeau, 13] les équations
dynamiques décrivant les états de synchronisation pour deux oscillateurs van der Pol couplés

au moyen d'un circuit résonant RLC ont été décrites, comme indiqué dans la section
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précédente. Partant de la, en imposant une valeur nulle & chacune des dérivées, les équations
algébriques décrivant les états de synchronisation des deux oscillateurs de van der Pol couplés
par un circuit RLC série ont été obtenues. Ce systeme de quatre équations a quatre inconnues

est rappelé comme suit:

(US(A)— A2 ) A =—A,eA, cos(dg— D)

Wy

Ay, — (1- A,e* —2)Aw, =—/”toewa%sin(A¢—®)

ac

HS(A,) = (A" ) A, = —AyeA COS(Ag + D)

a)a

Ay, — (1= Ay’ —2)Aw, = L,am, %sin(A¢+@)

ac

Notons que ’aptitude de ces oscillateurs couplés a se synchroniser a une fréquence

commune est affectée par les paramétres suivants [Tohmé, 08]:

o &= ;2 : Facteur d’échelle de la force de couplage ;

o M= arctarEchJ: la phase du couplage ;

O)ac

* A= 1 : la constante de couplage, oy &st la conductance modélisant la partie

LRc

résistive du résonateur ;

G .
e 2w, =—-"labande passante du résonateur ;
c

o 20 = % : la bande passante du circuit de couplage a vide ;

ac
C

e mo1et wg2: les fréquences d’oscillation libre des oscillateurs 1 et 2 ;

e ooc: la fréequence de résonance du circuit de couplage ;
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* Ay, =0y — Oy ; AWy, =Wy — Do ; AO = O — O

Dans ces conditions, le cas large bande est obtenu en faisant tendre la bande de fréquence

du circuit de couplage vers l'infini saii,. — oo ce qui signifie que le circuit de couplage est
constitué d'une résistance par exemple [York, 94]. Ainsiy si> alorsg=1 et ® = 0.

Dans ces conditions, le nouveau systeme d'équations décrivant les états de synchronisation
peut étre écrit comme suit :

(USI(A}) —Ao)A; =1 A, cosAd)

A, .
A®y, — Ao, =—h o, A—25|n(A¢)

1

(MSI(A,) ~1o)A, = A, COSAG) (3.34)
A .
Awg, — A0, = A », —SiN(Ad)
A2
Or Aw,,—Ao. =@y, —w et Aw,,— Ao, = 0y, — @
Alors le systéme d’équations est définit par :
(LS A )= Ay ) A =—A, A, cos(49)

A, .
0y, = O — A (o, —2=SiN(Ad)
Al

(HSK A,) =) A, = =247 cOS(Ag) (3.35)

A, .
®g, = O+ A, —=SiN(Ad)
AZ

Ainsi, connaissant les paramétres Ao, ®5 @ €t b, une solution du systeme (3.8érmet de
fournir les amplitudes Aet A, des deux oscillateurs, ainsi qealEphaage et la pulsation de
synchronisationy pour une combinaison (o1, ®oz) donnée. Néanmoins, étant donné que les
deux oscillateurs sont considérés identiques et pour un circuit de couplage large bande ou
résistif, la fréquence de synchronisation est prévue étre située entre les fréquences
d’oscillation libre des deux oscillateurs [Lynch, 01], de telle sorte que:

_ @or+ Doy
2
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Ainsi, selon la deuxieme et la quatrieme équation du systéme (3.35), A1 = A2. Dans ces
conditions, la forme de déplee seretrouve a nouveau a partir de (3.35) en soustrayant les
deuxieme et quatrieme équations conduisant a la méme équation que (3.32). En outre, les
amplitudes qui sont égales dans es,sont retrouvées a partir de (3.35) en combinant la

premiére et la troisieme équation conduisant a exactement la méme expression que dans

(3.33.

3.3 Conceptionet implémentation d’un réseau de VCOs différentiels

couplés a 6 GHz

Dans cette partie, noysésentons la conception d’un réseau d’oscillateurs différentiels
couplés entre eux de maniére a fournir le déphasage entre les signaux nécessaires a la
commande d’un réseau d’antennes. Ce circuit a également été réalisé avec la technologie
NXP QUBIC4X BICMOS SiGe 0,2 um. 11 utilise, comme nous allons le voir par la suite,
principalement ’architecture de ’0.C.T. différentiel détaillée dans le chapitre précédent. Les
regles de conception de ce circuit, ainsi que le choix de ses €léments constitutifs ne seront
donc pas répétdsi. Nous allons présenter, dans un premier temps, la topologie retenue. Nous
nous intéresserons par la suite au couplage résistif de deux VCOs, ce réseau sera implémenté
et des simulations post layout sous spectre RF ainsi que les résultats de mesure obtenus
seront présentés. Une fois le couplage de deux VCOs validé, quatre VCOs différentiels seront
couplés entre eux dans les mémes conditions. Nous passerondaistcéption de 1’étape
de réalisation, dans la technologie mise a notre disposition, suivie de la comparaison des
résultats simulés et expérimentaux. Ensuite, une nouvelle méthode de couplage des VCOs
sera présentée. Elle est basée I'utilisation d’un transistor MOS fonctionnant en zone
ohmique comme circuit de couapk. L’efficacité et la validation de cette méthode sera

prouvée a partir des résultats de simulations post-layout du circuit.

3.3.1 Conception et réalisation d’un réseau de VCOs différentiels couplés au

moyen d’une résistance

Rappelons que I'objectif edtorienter le diagramme de rayonnement d’une antenne réseau
dans une direction requise. Cette direction se traduit par un gradient de phase qui doit étre
imposé entre les signaux appliqués sur les éléments adjacents du réseau. Ce gradient de phase
est contélé en commandant les fréquences d’oscillation libre des oscillateurs constituant le

réseau. Comme nous 1’avons précisé dans le paragraphe 1a&, principale méthode
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disponibles pour obtenir le déphasage nécessaire est de cdatndeiation des fréquences

d’oscillation libre des deux OCTSs situés aux extrémités du réseau.

Malheureusement, il est montré aussi dans la littérature que la limite théorique de ce
déphasage qui peut étre obtenu en utilisant un réseau d'Oscillateurs Contrélés en Tension
"single ended" est seulement de + 90 °. Pour detat intéressant d’étudier et d’analyser le
comportement d’un réseau d’oscillateurs différentiels couplés puisque, dans ce cas, la limite
théorique du déphasage est de 360 ° due au caractére différentiladuAénsi, 1’utilisation
d’un tel réseau permet théoriquement un contrdle continu du déphasage de 360 ° conduisant

ainsi a une meilleure efficacité du réseau d’antennes commandé.

Indépendamment de la topologie, tout réseau d’oscillateurs doit satisfaire deux exigences

clefs.

Premierement, les oscillateurs élémentaires doivent se synchroniser de fagcon stable
dans le temps a une fréquence commune ;

Deuxiemement, ils doivent maintenir le déphasage entre eux a la valeur requise.
Cela exige une compréhension solide de I'influence des divers parameétres du

circuit, comme la force de couplage et I’écart entre les fréquences d’oscillation

libre des oscillateurs élémentaires, sur les valeurs des phases des tensions aux

bornes de chacun des oscillateurs.

Pour illustrer le concept, considérons le schéma de la figure 3.2. Supposoies que
pulsation de synchronisation souhait®eest constante. Sous certaines conditions, et en
controlant les pulsations d’oscillation libre des deux oscillateurs couplésy et wo, la
synchronisation a lieu et les deux oscillateurs auroniéiae pulsation d’oscillation ® a la
sortie. Cette synchronisation se produit & condition que les valeurs choisiesypetitg;

appartiennent a une plage des solutions stables bien définie (cf. systéme d'équation 3.35).

En outre, l'utilisation d'un circuit de couplage résistif au lieu d'un circuit résonant présente

les avantages suivants:

La capacité des oscillateurs a se synchroniser est accrue du faitque @ = 0 vu
gue la bande passante du circuit de couplage est trés grande;
L'intégration d'une résistance au lieu d'un circuit résonant conduit a une minimisation

de la surface de la puce.
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Ports de Controle
My M, Fréquences

i d’oscillation libre

EEEsssssssmssssmssmsEssEsssssssssssmssnenRennnnnd

Circuit de couplage

i Fréquence de
W, i Synchronisation

Déphasage

Ao

Figure 3.2Schéma illustrant les ports de contrdle et de sqdiur deux @Ts couplés

D’abord couplés deux a deux, ces oscillateurs sont simulés sous cadenceet les résultats
obtenus sont présentés. Une fois le couplage de d&Ts @alidé, quatre oscillateurs sont
couplés entre eux et les résultats de mesures obtenus seront présentés et comparés au résultats

de simulation a la fin de cette section.

3.3.1.1 Réseau composé de deu€ T couplés

Le réseau congu est constitué de de@TONMOS différentiels couplés au moyen d’une
résistance R/2, comme indiqué sur la figure 3.3, aveg IR valeur de la résistance de
couplage utilisée dans la théorie présentée dans la section 3.2 et basée sur le couplage de deux

oscillateurs Van der Pol “single-ended".
R./2
Outl / Out3

R./2

Vtune, Vtune,

Figure 3.3Schéma du réseau constitué de de@I®©couplés

En effet, considérons d'abord le cas de deux oscillateurs couplés de fagon asymétrique au
moyen d'une résistancesgkcomme le montre la figure 3.4.a. Dans ce cas, nous pouvons

écrire;

Mellouli Dorra 105



Chapitre 3. Etude, Conception et réalisation d’un réseau d’oscillateurs différentiels couplés

V,+V.—-V, =0

Et Ve =R, (3.36)
Donc V, =V, =—Rgl,
fc‘ RS‘E
Ose2
>
Vi 25 Ve 18

Figure 3.4.aDeux oscillateurs "singlended" couplés au moyen d’une résistance Rsg

Considérons maintenant le cas de deux oscillateurs différeatiglés au moyen d’une

résistance Rcomme illustré sur la figure 3.4.b. Nous pouvons alors écrire :

V,+V:.—V,+V.=0

Et V. =R,l, (3.37)
Donc V, -V, =-2RIl.
Ve
RD Ic
2 I Rp v,
Ve

Figure 3.4.bDeux oscillateurs différentiels couplés au moyen d 'une résistance Rp

Ainsi, afin de correspondre a la théorie basée sur le couplage des oscillateurs "single
ended" et de lier les résultats de simulation obtenus aux équations théoriques déja présentées,

la condition suivante doit étre satisfaite :

Mellouli Dorra 106



Chapitre 3. Etude, Conception et réalisation d’un réseau d’oscillateurs différentiels couplés

2 (3.38)

La structure de chaqueQJ différentiel constituant le réseau illustré sur la figure 3.3 a été
détaillée précédemment. LesCDs sont considérés identiques, a l'exception de leurs
fréquences d’oscillation libre. Ainsi, les fréquences de ces deux OCTs peuvent étre controlées

a l'aide des tensions de commande Vtunel et Vtune?2.

En outre, selon York et al. [Maccarini, 03], le déphasage obtenu est constant et
indépendant du nombre d'oscillateurs constituant le réseau. Il peut de plus étre facilement
contr6lé par un léger désaccord des fréquences d’oscillation libre des oscillateurs (VCO1 et
VCO2). En conséquence, les tensions de commande des delx @'tune et Vtune)

peuvent étre ajustées de maniere a obtenir le déphasage désiré.

Les deux @T différentiels sont couplés au moyen d'une résistance de valeur 400 Q . Le
choix de cette valeur de résistance est basée sur I'exploitation des parametres Z du résonateur
sous « spectre RF » dans le but de déterminer la valeur de la résistance équivalente du

résonateur (1/@Q afin de maximiser la plage de verrouillage ainsi que la variation en phase.

En effet, la capacité desGJs couplés a se synchroniser ainsi que le déphasage obtenu
entre les @Ts adjacents dépend essenticllement de la valeur de la constante de couplage Ao,
comme expligué danfLynch, 01]. Ainsi, pour une valeur faible de Ao, la capacité des
oscillateurs a se synchroniser est faible. A linverse, cette capacité a se synchroniser
augmente avec l'augmentation de la valeur de la force de couplage. Le meilleur compromis

plage de synchronisation-plage de déphasage étant qlotariv = 0,5.

Ainsi, rappelons la formule de la constante de couplage= = 05, ce qui permet

L' Yc

- 2 , .
de calculer la valeur de la résistance: RR_ :G_:2*Req avec R, est la resistance
L

équivalente simulée du résonateur qui vt Q.

3.31.1.1 Implémentation et résultats de mesures

3.3.1.1.1.1 Implémentation du réseau de deu® T3 couplés

Le réseau d’oscillateurs couplés a €galement été implémenté avec la technologie BICMOS
SiGe 0,3 um de NXP. Les regles de dessin définies dans le deuxiéme chapitre ont également

été appliquées en prenant garde a parfaitement respecter la symétrie du circuit pour assurer
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une précision suffisante de 1’écart de phase entre chacun des signaux de sortie. Le dessin des

masques est donné sur la figure 3.5.

Le réseau composé de deu€T3 couplés de la figure 3.3 a été implémenté sur la méme
puce que I’OCT différentiel défini précédemment. Il a donc été encapsulé dans le méme
boitier de typeHVQFN20. La méme carte de test décrite précédemment a été utiligse et |
conditions de msure sont donc identiques a celles de ’OCT différentiel défini dans le

chapitre précédent (paragraphe 2.3.2).

La photomicrographie du circuit est donnée sur la figure 3.6. La superficie totale du réseau
des OCTs est de 1520*5am? soit environ 2 foida superficie de ’OCT différentiel. Notons
gue chacune des lignes d'impédance caractéristiqge &Gihcues pour les signaux de sortie

de I’OCT sont parfaitement identiques de maniére a éviter tout déséquilibre.

Circuit de couplage  Source de courant

0.C.T. différentiel O.C.T. différentiel

Figure 3.5Dessindes masques d 'un réseau constitué de deux OCTs différentiels couplés

Figure 3.6Photomicrographie du réseau constitué de dedX(ifférentiels couplés
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3.3.1.1.1.2Résultats de mesures

Les mesures ont été effectuées en utilisant le méme banc de mesure déja décrit et dans les

mémes conditions que celles définies dans le chapitre prépadetOCT différentiel.

o Déphasage
Les mesures effectuées avec un oscilloscope Lecroy SDA 816 Zi-A 16 GHz 40 GS/s
montrent que la valeur minimale du déphasage entre les VCO adjacents est égale a -1.7 ° et
est obtenue pour les tensions de commande suivant@gi ¥ Vunez = 0.9 V donc des
fréquences d’oscillation libre fo;=fo,= 6.025 GHz. Laifure 3.7 montre les formes d'onde
sinusoidales des signaux de sortie observés sur chatgel¥nhs ce cas, les deuxCDs sont

synchronisés a une fréquence de 6.025 GHz.

Trigger

File™Vertical Timebase Trigger Display Cursors Measure Math Analysis™ Utilities” Help _” . =) Setup Processing:

L ! i
Measure P1phase(C1...  P2freq(C1) P3:cycles(F2) P4:period(C1) PS5:ampl(C1) P6:ampl(C2) PT7:.cycles(C1) P8:delay(C1) P9:--- P10:--- P11--- P12---
value -1.77450085° 6.02 GHz 106.40mv  103.03mV
status v 4 4 4

C1 - Toger GIEH
200mvidy]  20.0mVidi RIS 500psidivStop 9
0.00 mV ofsf] 0.00 mV ofsf 1005 200 GS/sjEdge  Positivel

Figure 3.7 Formes d’ondes a la sortie des deux VCOs lorsqye=fy,=6.025 GHzvec 4¢

=-17°

Maintenant, afin de montrer 1’aptitude et la capacité du systéme a atteindre le déphasage
souhaité, nous avons changé les fréquences d'oscillation libre des G&axd® telle sorte
gue la fréguence de synchronisation soit la méme. En effet, rappelons que pour un circuit de
couplage large bande, la fréquence de synchronisation se situe théoriguement au milieu des
deux fréquences d'oscillation libre des deu@T® constituant le réseau de sorte que : Fs=
(FortFo2)/2. La figure 3.8 illustre les formes d'onde sinusoidales des signaux de sortie (Out 1
et Out3) obtenues pour Vtune 1.85 V et Vtung= 0.25 V. La valeur du déphasage obtenu
est de -86 ° et constitue ici la valeur maximale du déphasage qui peut étre obtenue avec ce
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circuit puisqu'au dela des valeurs des tensions de commande appliquées, les oscillateurs ne

sont plus en mesure de se synchroniser.

Measure P1phase(C1...  P2freq(C1) P3:cycles(F2) Pd4:period(C1} P5:ampl(C1} P6:ampl(C2) P7:cycles(C1) P8:delay(C1) Pg--- P10--- Bif-=< P12i-=<
value -86.7909821° 6.06 GHz 5217 mV 4439mv
mean -86.2544388%  6.0451GHz 50.7853mV  46.7920mV
min -103.975640° 5.99 GHz 3356mV 21.77mV
max -72.4412813° 6.11GHz 58.93mV 53.79mV
sdev 3924995277 ° 15.6 MHz 3.2450mV 25375mV
num 3.471e+3 6.942e+3 3471e+3 3471e+3
status v v 4 v

C Timebase 1 ps|[Trigoer (E)GH|
10.0 mV/div] RIS 50.0 psidiv} Stop 96 mv|
0.00 mV ofsf 100S 200 GS/s§Edge  Positive]

10.0 m\/}di
0.00 mV ofsf

Figure 3.8 Formes d’ondes temporelles des tensions de sortie des deux @Ts couplés

lorsque Viung= 1.85 V et Vtung= 0.25 Vavec 4¢ = -86 °

Notons de plus que dans ce cas également, les delix €& synchronisent pratiquement a
la méme fréquence d’oscillation égale a 6.045 GHz. Notons également que cette valeur
maximale du déphasage obtenue expérimentalement est proche de la valeur maximale

théorique de: 90°.

Nous constatons de plus un Iéger écart entre les amplitudes des tensions de sortie des deux
OCTs couplés. Cependant, il est utile de préciser que les capacités parasites rajoutées par
I’étape de dessin peuvent ne pas étre les seules causes de la dégradation de la précision en
phase et en amplitude. En effet, des dispersions technologiques sur la puce de méme que les
dispersion technologiques des composants CMS constituant la carte de test (PCB) peuvent

étre la causd’une différence d’amplitude des signaux de sorties.

En fonction de I’écart de fréquence entre les deux OCTS, la figure 3.9montre 1’évolution
des fréquences d’oscillation libre des OCTs (sans le circuit de couplage) ainsi que leur
fréquence deynchronisation lorsqu’ils sont couplés. Bien queles fréquences d’oscillation
libre des deux QOTs soient symétriques par rapport a 6.02Bz on constate que la
fréquence de synchronisatiearie 1égérement et qu’elle n’est pas parfaitement équidistante
des fréquences d’oscillation libre des deux OCTs. Cette fréequence de synchronisation varie
entre 6.025 GHz et 6.045 GHz.
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La figure 3.10 illustrel’évolution de la fréquence de synchronisation mesurée et celle

obtenu par les simulations post-layout.
synchronisation obtenue en simulations post-layout est de 5.92 GHz, et donc a 100 MHz

d’écart par rapport a la valeur mesurée qui varie entre 6.025 et 6.045 GHz. Cette différence

s’explique par la présence desrcuits d’adaptation ajoutés.

Cette figure montre que la fréquence de

6.2
—
1|— — Foz . -
- - -
- = )2 | -
A 6‘.1 —— — =
N a——
: —— - -
@) 1 - -
— —
g s L
= - o
L -,
= - 1=~
L
‘E - - -
= 59 el X W S
5.8 L] L) L] L) L] L] L)
0 40 g0 120 160 200 240 280
Af, (MHz)
Figure 3.9 Fréquences d’oscillation libre et fréquence de synchronisation tracées en fonction
defo
= 62
p ==« == Simulations Post-layout
5-2, o [ \fesures
(2]
=5
= 61
2
=
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g ———--.—_———————-'__-—_
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Figure 3.10Comparaison de la fréquence de synchronisationréeset simulée
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Chapitre 3. Etude, Conception et réalisation d’un réseau d’oscillateurs différentiels couplés

Maintenant, observons, sur la figure 3.11, les déphasages entre les tensions de sortie (Out
1 et Out3) des deux@Xs en fonction de I’écart entre les fréquences d’oscillation libre. Nous
pouvons constater que la plage de déphasage réalisable est comprise entre -86 ° et +82 °
(limite théorique==90°) pour un écart de 280 MHz entre les fréquences d’oscillation libre des

deux CCTs.

100

Mesures

g0
o — e Cimulations post-layout
60
40 /
20

Déphasage Ad (°)

-60

-80

-100 ) L) L) I I I
-300 -200 -100 0 100 200 300

Af ,(MHz)

Figure 3.11Comparaison du déphasage obtenu

Pour la prédiction de la valeur de déphasage, I'équation (3.33) a déja été démontrée par J.
Lynch et R. York dans [Lynch, 2001] pour le cas d'un couplage a bande étroite. Il montre que
lorsque les tensions de commande des oscillateurs sont écartés, tout en gardant la fréquence
de synchronisation a la moitié des fréquences d’oscillation libre, le déphasage augmente
jusqu'a atteindre la limite de synchronisation. Ce comportement théorique est vérifié par les
mesures obtenus, comme indiqué sur la figure 3.11. Nous pouvons remarquer aussi que les
valeurs de déphasage mesurées concordent avec celles obtenues avec les simulations post-
layout. Ceci montre bien que la symétrie du dessin du circuit est bonne compte tenu du fait
gue le déphasage résiduel obtenu est de seulement -1.7° qui est probablement du aux bonding

et aux composants CMS du PCB.

En ce qui concerne la prédiction des amplitudes données par I'équation (3.33), I'amplitude
est minimale a la limite de la zone de synchronisation (lorsque le déphasage est maximal donc
en augmentant la différence de fréquence Afy) et maximad quandles fréquences d’oscillation

libre sont égalesyf=fo, (C'est a dire lorsque le déphasage est nul). Comme nous pouvons le
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remarquer sur la figure 3.12, ce comportement est également vérifiée par les mesures
effectuées. En outre, ces résultats montrent que la théorie proposée peut étre utilisée pour
concevoir un réseau constitué de deux OCTs différentielles couplées par un circuit large

bande.

140

1 ~

Amplitude (mV)

40

b ] m 100 ]
!

Af, (MHZ)
Figure 3.12Amplitude mesuréen fonction de Afy
Afin de visualiser I'étendue du déphasage obtenu par le réseau de@Eagd@plés pour
la commande d’un réseau d’antennes, la figure 3.13 montre son évolution en fonction de

I’écart entre les fréquences d’oscillation libre des deux OCTs Afy = fo; — foo. La fréquence de

synchronisabn de I’ensemble varie entre 6.025 GHz et 6.045 GHz.

180
- //
120 e
@ /f
g ’ | e
g - ]
=5 /
_8 0
§ 1 /""—f
S 60 e
I
= /
2 120 /,......-—_/
- /
-180 T T T T T L T T T T
=300 =240 -180 -120 -60 0 60 120 180 240 300

&f(): fo 1 -f02 (:NIHZ)

Figure 3.13Déphasage en fonction d@écart de fréquence Afy
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Comme montré sur cette figure, un écart de fréequence allan&® a +280 MHz a
permis d’obtenir une plage de déphasage réalisable comprise entreB6° et +82 °(limite
théorique==90°) présentée en rouge. Néanmoins, avec ce systéme, nous pouvons contrdler en
plus la zone allant del80° jusqu’a -94° et de +98jusqu’a +180° ( zone en blewe qui n’est

pas possible sans I’utilisation des @Ts différenticls, d’ou I’avantage du choix d’une
structure différentielle de I’O.C.T.

o Bruit de phase

Les figures 3.14 et 3.15 illustrent la variation du bruit de phase simulé en fonction de la
fréquence d’offset pour le couplage des deux OCTs avec un écart de fréquence Afy égal a O et
300 MHz respectivement. Les résultats de simulation post layout montre que le bruit de phase
simulé du réseaueds OCTs couplés présente un minimum pour un déphasage égal a 0° avec
un écart d’environ 1.2 dB lorsque A¢ passe de 0° a 83°. Ce bruit de phase varie entre -125.8
dBc/Hz et -124.3 dBc/Hz a 1 MHz de la porteuse, il peut donc pratiquement étre considéré
comme indépendant du déphasage obtenu comme prédit dans la théorie élaborée par Chang
[Chang, 97].

=700

~B0.0H

w0
T

-100.0

|
o
2

=
o

MO(1MHz, -125.8dBc/Hz)

Bruit de phase (dBc/Hz)

w
&

-140.0

-150.0

LI
104

Fréquence d'offset (Hz) 168 10’

Figure 3.14Bruit de phase en fonction de la fréquence d offset pour Ap = O°

Mellouli Dorr8 114



Chapitre 3. Etude, Conception et réalisation d’un réseau d’oscillateurs différentiels couplés
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Figure 3.15Bruit de phase en fonction de la fréquence d offset pour A¢ = 83°

La figure 3.16 montre le bruit de phase du réseau des OCTs, mesuré a l'aide de I'analyseur
de signaux Agilent MXA N9020A, en fonction de la fréquence distante de la porteuse pour un
écart de fréquence Afy égal a 0. Ce déphasage correspond a des tensions de commandes
Vine=Vune2 = 1.5 V et le bruit vaut -126.48 dBc/Hz a

compte tenu de la sensibilité des mesures de bruit de phase, ces mesures ont été effectuées

1 MHz de la porteuse. Notons que

sous batteries. Le spectre du signal dans ces conditions et pour un cewa@8ImA est

donné sur la figure 3.17.

Ref -70 dBciHz Carrier Power -16.13 dBm
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Figure 3.16Bruit de phase mesuré du réseau de deux O.C fésatifiel couplés pour
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Figure 3.17Densité spectrale de puissance du réseé@Cds couplés pourdia=23 mA,
Vdd=2.5V et Vtung=Mune=1.5V

En outre, une analyse du bruit de phase proche de la porteuse dans les es@absd
couplés a été effectuée [Chang, 97], [York, 97]. Cette analyse peut étre résumée par

I’expression suivante :

L(dB)total = —10LOgN + L(dB)découpll (339)

Ou : L(dB)otas €st le bruit de phase total de€T différentiels couplés, N est le nombre
des OCTs constituant le réseau et L(dB)upic représente le bruit de phase ##OCT
différentiel découplé.

Cette expressiomontre que le bruit de phase total d’un réseau des GCTs couplés est
significativement réduit par un facteur de 1/N par rapport a celui d'un €-uld€couplé en
proportion directe avec le nombre d'éléments de résemdégendamment de la différence
de phase&\¢.

Ainsi, rappelons nous que le bruit de phase a 1 MHz de la porteuse pour I'OCT différentiel
seul est de -123.51 dBc/Hz pour une tension de commange =V1.5 V (chapitre2,
paragraphe 2.2.4.2). Dans les mémes conditions, c'est a dire @RUFEWune2= 1.5V, le
bruit de phase du réseau composé de deTiXxs@ouplés vaut -126.48 dBc/Hz a 1 MHz. En
conséquence, les mesures montrent un bon accord qualitatif avec la théorie puisque le bruit de
phase total des deuxGJs couplés est réduit de -10 log 2 (soit 3 dB) par rapport au bruit de
phase d'un OT seul.
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Les caractéristiques du réseau constitué de deliks@ouplés mesurés sont résumeées
dans le tableau 3.1 pour comparaison avec les résultats obtenus en simulations avec prise en

compte des parasites sous « Spdrfre.

Tableau 3.1Comparaison des résultats de mesures et simusapiast-layout

Post-layout Mesures

Paramétres Statiques

Tension d’alimentation [V] 2.5 2.5
Courant de référence [mA] 5 5
Courant consommé dans le cceur [mA] 25 24.86
Puissance consommée totale [mW] 75 74.65

Comportement RF

Fréguence de synchronisation [GHZz] 5.92 -5.928 6.025 - 6.045
-84 <Ad < 84 -86<A¢ < 82
Déphasage [°] -180 <Ap < -96 -180 <Ap <-94
+96 <A¢ < +180 +98 <A¢ < +180
Bruit de phase [dBc/HZz] -125.8 -126.48
@1 MHZz (Vwne1= Viune2= 1.9V)

3.3.1.2Réseau composé de quatr€T3 couplés

Aprés avoir couplé deux oscillateurs et vérifier leur comportement en fonction des
considérations théoriqgues énumeérées précedemment, guailre i@entiques sont couplés

avec le méme circuit de couplage que celui utilisé avec d&Ts Couplés.

3.3.1.21 Topologie

Le réseau congu est constitué de quaCd<ONMOS différentiels couplés au moyen

de la méme résistance que celle utilisée pour le cas du couplage de(]iléwéfzﬁ =400Q),

comme indiqué sur la figure 3.18. Le€Ts sont considérés identiques, a I'exception de leurs
fréquences d’oscillation libre. Ainsi, les fréquences de ces quatre OCTS peuvent étre

contrélées a l'aide des tensions de commande Vtuhene et Vtung[York, 93].
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Vtune; Vtune Vtune Vtune,

Figure 3.18Schéma du réseau constitué de quattd©couplés

Le déphasage, dans ce cas, peut de plus étre facilement contrélé par un léger désaccord
des fréquenced’oscillation libre des oscillateurs situés aux deux extrémités du réseau (VCO1
et VCO4). En conséquence, la fréquence de synchronisation souhaitée est imposg€ 2ux O
et 3 par l'intermédiaire de la tension de commange &ors que les tensions de commande
des deuXYCOs situés aux extrémitd¥ wne1 €t Viuneq peut étre ajustée de maniére a obtenir le

déphasage désiré [York, 94].

3.3.1.2.2 Implémentation et résultats de mesures

3.3.1.2.2.1 Implémentation du réseau de quati@T® couplés

Le réseau d’oscillateurs couplés a également été implémenté avec la technologie BICMOS
SiGe 0,25 um de NXP. Les regles de dessin définies dans le chapitre précédent ont également
été appliquées en prenant garde a parfaitement respecter la symétrie du circuit pour assurer
une précision suffisante de 1’écart de phase entre chacun des signaux de sortie. Le dessin des
masques est donné sur la figure 3N&ons que le dessin des masques d’un O.C.T. seul a été
léegerement modifié, c'est-a-dire que la source de courant de chaque VCO a été extraite et elle
a été remplacée par un seul miroir de courant qui permet de fournir le courant nécessaire a
chaque @T constituant le réseau, ceci pour avoir un comportement identique dégst O

couplés.

Le réseau composé de quatr€T3 couplés de la figure 3.18 a donc été réalisé et
également encapsulé dans un boitier de type HVQFN20. La photomicrographie du circuit est
donnée sur la figure 3.20. La superficie totale du réseau est de 1960*F960pmons
également que chacune des lignes 50 ohms en sortie de I’OCT sont parfaitement identiques
de maniere a éviter tout déséquilibre. De plus, le circuit est parfaitement centré sur la puce de

maniére a présenter les mémes parasites ramenés par le boitier sur chacune des sorties.
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VCO1

Résistances de couplage
VvCO2

veos Miroir de courant

Figure 3.20Photomicrographie du réseau constitué de qua@@ésQlifférentiels couplés

au moyen d 'une résistance
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3.3.1.2.2.2 Résultats de mesures et comparaison avec les simulations Post layout

Les mesures ont été effectuées dans les mémes conditions que celles utilisées pour le
réseau de deux@l's couplés. Une interprétation des résultats est donc effectuée ci-dessous

pour les différents parametres :

o Déphasage:
Les simulations post-layout effectuées avec Spectre RF montrent que la valeur minimale

du déphasage entre le€Ts adjacents est égale a 0.85 ° et est obtenu pour les fréquences
d’oscillation libre suivantes : fo1 = fop = foz = fos= 6.15 GHz. Laifyure 3.21 montre les formes
d'onde sinusoidales des signaux de sortie avec une amplitude de 18 mV (subel§axge

Dans ce cas, les quatré&€®s sont synchronisés a une fréquence de 6.15 GHz.

Outl e—o0—e-o- Out3 44— Qut5 ——<+++ Out7 ==&

10.¢

7.5 |

75—

T t 4 +
28.3 28.4 28.5 28.6 28.7 28.9

Temps (ns)
Figure 3.21Formes d’ondes temporelles des tensions de sortie de quatre QCTs couplés

Iorsque 61: f02= foz: f02:6.15 GHzavec A¢: 0.85°

En outre, un exemple supplémentaiee formes d’ondes obtenues a la sortie des OCTs 1,
2, 3 et 4 estillustré sur la figure 3.22. Dans cet exemple, le déphasage simulé erfEsles O
1 et 2 est de 28,24 °, 29 ° entre |eGTS 2 et 3 et celui obtenu entre |1e€T 3 et 4 est de
28,8°. Notons que ce déphasage est obtenu pourd.22 GHz, §, = fo3 = 6,15 GHz etd;, =
6,08 GHz. Notons que ce déphasage obtenu est en parfaite concordance avec le déphasage
obtenu avec deux ©Ts couplés Ap = 29.5 °) pour le méme couple de fréquences
d'oscillations libres ce qui prouve que le déphasage obtenu entreClEs ddjacents est
constant et indépendant du nombre @&T®constituant le réseau.
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De plus, la valeur maximale du déphasage est obtenueopeud.7 GHz, §; = fo3=6.15
GHz et §, = 6.03 GHz et est égale a 64 °. Aela de ces valeurs de fréquences d’oscillation

libre, les GCTs ne peuvent plus se synchroniser.
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Figure 3.22Formes d’ondes temporelles des tensions de sortie de quatre QCTs couplés

lorsque §;= 6.27GHz; fo,= fp3=6.15GHz et §,=6.03 GHzavec 4¢ = 29 °

La figure 3.23 montre une comparaison de la variation du déphasage en fonction de la
différence de fréquencéf, en mesures et en simulations. Sur cette courbe, on constate une
diminution de la plage de variation du déphasage qui varie entre -46.6° et +49.2 ° au lieu de
64°. Cette diminution est probablement due au circuit d’adaptation externe utilisé ainsi qu'aux
composants CMS du PCB mais peut également s'expliquer par une sous-estimation des

composants parasites rameneés par |'étape de dessin des masques du circuit.
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Figure 3.23Comparaison du déphasage obtenu en simulaticss miesures

La figure 3.24illustre I’évolution de la fréquence de synchronisation mesurée et celle
obtenu par les simulations post-layout. Cette figure montre que la fréquence de
synchronisation obtenue en simulations post-layout est de 6.15 GHz, et @3dcMHz
d’écart par rapport a la valeur mesurée qui varie entre 5.826 et 5.805 GHz. Cette différence a
été identifiee comme étant due au circuit d'adaptation externe qui n'avait pas été pris en

compte en simulations.
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Figure 3.24Comparaison de la fréquence de synchronisation
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La figure 3.25montre 1’évolution du déphasage simulé obtenu entre lesGJs 2 et 3 en

fonction de Afy = fo1 — fos. La fréquence de synchronisation de 1I’ensemble est de 6.15 GHz.

180
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60

-60

-120

Différence de phase Ad (°)

-180 T T T T T __‘q-- T T T T

=200 -160 -120 -80 -40 0 40 80 120 160 200

Figure 3.25Déphasage en fonction d@écart de fréquence Afy

Comme montré sur cette figure, un écart de fréquence allai@4@ea +240 MHz a permis
d’obtenir une plage de déphasage comprise entre —64 ° et +63 °. Nous pouvons remarquer que
la plage de variation de fréquence a dimiduguse de I’augmentation du nombre dOCTs
constituant le réseau (280 MHz dans le cas de déliks@ouplés et 240 MHz pour quatre
OCTs couplés) ce qui prouve alors la diminution du déphasage obtenu entre les éléments
adjacents du réseau. Néanmoins, grace au caractere différentielCdss r@us pouvons

contrbler en plus la zone allare €180° jusqu’a -116 ° et de +117 jusqu’a +180°.

Rappelons, en effet, que cette différence de phase obtenue est nécessaire pour controler
électroniquement la direction de rayonnement. Pour cela il est essentiel de maitriser les phases
des signaux appliqués sur chaque antenne élémentaire. Pour un réseau linéaire, un déphasage
A¢ entre les sources commandant les antennes élémentaires d’un réseau entraine une variation

de I’angle de dépointage d€antenne réseau dans la direction 0y désirée :
3.4
6, = arcsir'(i A¢J (340
27d

ou d est la distance séparant deux antenriegstla longueur d'onde.

Ainsi, lafigure 3.26montre le déphasage qu’il faut imposer entre les sources adjacentes

commandantes antennes élémentaires du réseau afin d’orienter son lobe principal dans une

Mellouli Dorra 123



Chapitre 3. Etude, Conception et réalisation d’un réseau d’oscillateurs différentiels couplés

certaine directiorby désirée. Cette figure a été générée pour un pas de rés:eé%u cette

distance étant le compromis optimal entre la directivité et le niveau des lobes secondaires
mais c’est également la distance qui permet de réduire au maximum les effets de couplage
entre antenne<kn outre, I'angle de rayonnement varie entre = 90 ° pour une différence de
phase variant de -180 ° a +180 °. Donc pouwvgeua totalité de 1’angle de dépointage, une
différence de phase de 360 ° est nécessaire. Ainsi, avec le circuit présenté, la limite du
déphaage est seulement de + 64 °, mais en raison du caractere différentiel du réseau, la zone
comprise entre -180 ° et -116 ° et entre +116 ° et +180 ° peut étre comnwegidie)’est

pas possible sans l'utilisation d'un réseau de VCOs différentiels.

200

150F .
100F
500
50l

=100

Déphasage nécessaire Ad (°)

-150f 1

"0 —80 -e0 -40 20 0 20 40 60 80 100
Angle de dépointage souhaité 6, ()

Figure 3.26Déphasage A¢ en fonction de I’angle de pointage 6y

Ainsi, les résultats de simulations obtenus montrent qu'il est possible d'ajuster, avec une
précision relativement élevée, les fréquences d’oscillation libre des OCTs nécessaires pour
atteindre le déphasage souhaité permettant ainsi d’orienter le diagramme de rayonnement d’un

réseau d’antennes dans la direction voulue.

o Bruit de phase
Les figures 3.27 et 3.28 illustrent la variation du bruit de phase en fonction de la fréquence

d’offset pour le couplage de quatre OCTs pour un déphasage nul et un déphasage qui vaut 29°
(pire des cas). Les résultats de simulation post layout montrent que le bruit de phase simulé du
réseau dsOCTs couplés présente un maximum pour un déphasage €gal a 0.85 ° avec un écart
d’environ 0.3 dB lorsque A¢ passe de 0.85 ° & 64°. Ce bruit de phase varie entre -127.3
dBc/Hz et -127 dBc/Hz a 1 MHz de la porteuse (figure 3.29).
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Figure 3.27Bruit de phase simulé du réseaas®CTs couplés pousd = 0.85°
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Figure 3.29Bruit de phase @ MHz d offset en fonction dé€ écart de fréquence Afy

La figure 3.30 montre le bruit de phase du réseau @& Omesuré a l'aide de I'analyseur

de signaux Agilent MXA N9020A, en fonction de la fréquence distante de la porteuse pour un

écart de fréquence Afy égal a 0. Ce déphasage correspond a des tensions de commandes
ViuneEViune2 = Vwne=Vwnes =1.5 V et le bruit vaut environ -127 dBc/Hz a 1 MHz de la

porteuse.

o Ref -70 dBeclHz Carrier Power -18.76 dBm

- F-req-uei'lcy Offset

-79.18 dBclHz
-104.62 dBciHz
-126.93 dBciHz

-86.78 dBc/Hz
-106.77 dBciHz
1.00 MHz <126.36 dBc/Hz

Figure 3.30Bruit de phase mesuré du réseau de quatre OCiésatlifiels couplés pour

A$=0°
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Le tableau 3.2 résume et compare les résultats de simulation post-layout et les résultats de

mesures du réseau de quatr€T® couplés. Sur ce tableau, nous pouvons constater une
concordance acceptable sur les résultats.

Tableau 3.2Comparaison des résultats de simulations postdlagiode mesures pour un

réseau composé de quatr€® couplés

Post-layout Mesures

Paramétres Statiques

Tension d’alimentation [V] 2.5 2.5
Courant de référence [mA] 2.5 2.5
Courant consommé dans le cceur [mA] 49.74 49.6
Puissance consommée totale [mW] 124.35 124

Comportement RF

Fréguence de synchronisation [GHZz] 6.15 5.826
-64 <Ap < +64 -46.6<A¢ < +49.2
Déphasage [°] -180 <A¢$ <-116 -180 <A <-133.4

+116 <Adp < +180 | +130.8<A¢ < +180

Bruit de phase [dBc/Hz] -127.3 -127
@1MHz

3.3.2 Conception et réalisation d’un réseau des OCTs différentiels couplés au

moyen d’un transistor MOS en zone ohmique

Dans le cas des OCTs couplés, le controle du déphasage est un aspect important en
particulier pour la commande d’un réseau d’antennes. Ainsi, conformément a 1’équation
(3.32), ce déphasage peut étre ajusté soit par un léger désaccord entre les fréquences des deux
OCTs situés au extrémités du réseau ou en modifiant la valeur de la résistance de cquplage R
Par ailleurs, dans le domaine RF et pour des circuits intégrés, cette résistance peut étre
remplacée par un transistor MOS qui fonctionne en zone ohmique afin de synthétiser une
résistance commandée en tension qui peut conduire a une minimisation de la surface sur

Silicium et ainsi de réduire les codts. Ainsi, la grille du transistor MOS sera commandée par
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une tension qui va varier entre 0 et VDD pour atteindre le déphasage requis enttddes O

adjacents. La validité de I’efficacité de cette nouvelle approche sera I’objet de cette section.
Dans cette partie, nous présentons les résultats de simulations post-layout obtenus en
couplant deux GTs différentiels.
3.3.2.1 Topologie et résultats de simulation post-layout

Le réseau concgu est constitué de de@I®ONMOS différentiels couplés anoyen d’un
transistor PMOS, comme indiqué sur la figure 3.31. Une tension de congréi appliquee
pour commander la grille du transistor. LeST3 sont considérés identiques, a I'exception de
leurs fréquences d’oscillation libre. Ainsi, les fréquences de ces deux GCTs peuvent étre
controlées a l'aide des tensions de commande Yeinétune. Dans notre cas, un transistor
PMOS de faible dimension a été utilisé &0 um et k= 0.25 pm).

Outl Out3

VCO1 VCO2
out2 Q Out4 (
Vg

Vtune; Vtune,

Figure 3.31Schéma du réseau constitué de de@I©couplésiu moyen d’'un PMOS

La valeur du déphasage augmente avec la valeur de la résistance de couplage Rc. Cela peut
étre justifiée en utilisant (3.32) qui peut également étre exprimé comme sulit:

3.41
Ap = arcsir{mg;m] ( )

W,

En effet, d'apres (3.41), 'augmentation de la valeur de la résistance de coymagdur
a une plus grande valeur de déphasage pour une valeur donmgg de
3.3.2.2 Implémentation et résultats de simulations posblay
3.3.2.2.1 Implémentation du réseau de deuk T3 couplés

Le réseau d’oscillateurs couplés a €galement été implémenté avec la technologie BICMOS
SiGe 0.3 um de NXP. Les régles de dessin définies ont également été appliquées en prenant

garde a parfaitement respecter la symétrie du circuit pour assurer une precision suffisante de

Mellouli Dorra 128



Chapitre 3. Etude, Conception et réalisation d’un réseau d’oscillateurs différentiels couplés

I’écart de phase entre chacun des signaux de sortie. Le dessin des masques est donné sur la
figure 3.32.

Le réseau composé de deuflT3 couplés de la figure 3.31 a été implémenté sur une

troisieme puce. Il a été également encapsulé dans un boitier de type HVQFN20.

La photomicrographie du circuit est donnée sur la figure 3.33. La superficie tatale d
réseau de®CTsest de 820%1540 um? (pads inclus).

VCO1 Transistor PMOS de VCO2
Source de courant
couplage

\\\

SRR SR

Figure 3.32Dessindes masques du réseau constitué de deux OCTsedifiéis couplés au

moyen de transistors PMOS

Figure 3.33Photomicrographie du réseau constitué de deux Qidfésentiels couplés au

moyen de transistors PMOS
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3.3.2.2.2 Résultats de simulations Post layout

Les deux OCTs différentiels sont couplés au moyen d'un transistor PMOS de faible

dimensions (W=10 pm et L=0.25 patjn qu’ils fonctionnent dans la zone ohmique.

Les simulations post-layout effectuées avec Spectre RF montrent que la valeur minimale
du déphasage entre les OCTs adjacents est égale a 2 ° et est obtenue pour les fréquences
d’oscillation libre suivantes : fo; = fo, = 6,15 GHz. Laifjure 3.34 montre les formes d'onde
sinusoidales des signaux de sortie (sur chafg€)). Dans ce cas les deuxCOs sont

synchronisés a une fréquence égale a 6.147 GHz.

Outl 4000 Qut3 A—b—h—ai

0
*0

o
e
- ho -

*5 Temps (ns) *

Figure 3.34Formesd ondes temporelles des tensions de sortie de deux OCTs couplés

lorsque §1= fo2=6.15 GHzavec A¢p= 2 °

La figure 3.35 illustre les formes d'onde sinusoidales des signaux de sortie (sur charge 50
Q) pour un maximum de déphasage entre les signaux. Cette valeur maximale de déphasage
est obtenue pour Afo= 100 MHz et pour une tension de contr6le appliquée sur la gigle V
1.2 V et est égale a 84 °. Les deugT9 se synchronisent a la méme fréquence d’oscillation
libre de I’oscillateur qui est égale a 6.15 GHz. Notons ici qu’au-dela de ces valeurs de
fréquences d’oscillation libre et en augmentant encore la tension de contrdle de la grille, les

OCTs ne peuvent plus se synchroniser.
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Figure 3.35Formesd ‘ondes temporelles des tensions de sortie de deux OCTs couplés lorsque

Afo= 100 MHz et = 1.2Vavec 4¢ = 84 °

La figure 3.36montre 1’évolution du déphasage obtenu entre les OCTs 1 et 2 en fonction

de Vg pourAfo= 100 MHz La fréquence de synchronisation de 1’ensemble est de 6.15 GHz.

]

] //

- //

Déphasage Ad(°)

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 12

Ve(V)
Figure 3.36Déphasage en fonction de la tension de commangs\NgAf) = 100 MHz
Les figures 3.37 et 3.38 illustrent la variation du bruit de phase en fonction de la fréquence

d’offset pour le couplage de deux OCTs avec un écart de fréquence Afy €gale a 100 MHz pour

une tension de grille Vg égal respectivement a 0 et 1.2 V. Les résultats de simulation post
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layout montrent que la valeur optimale de bruit de phase simulé du réseaGTesdDplés
est obtenu pour un déphasage égale a 2 °. Ce bruit de phase vaut -124.1 dBc/Hz a 1 MHz de la
porteusell varie entre -124.1 et -122.4 dBc/lzsque Ap passe de 2 ° a 84(figure 3.38).
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Figure 3.37Bruit de phase en fonction de la fréquence d offset pour Ap = 0°
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Figure 3.38Bruit de phase en fonction de la fréquence d offset pour Ap = 84 °

Le tableau 3.3 présente les résultats de simulation post-layout du résed&ifdaso@plés.
Comme nous pouvons le constater sur ce tableau, la valeur du bruit de phase simulée en post
layout, dans le meilleur des casp(= 2 °), est proche de la valeur simulée en schématique. De
plus, pour un déphasage nul (Vtunel =Vtune2) et pour une tension de grille nulle, le bruit de
phase total des deuxGJs couplés est réduit de 3 dB par rapport au bruit de phase @Tin O
seul qui vaut -121.06 dBc/Hz.
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Tableau 3.3Comparaison des résultats de simulations du scleéma post-layout

Schéma Post layout
Tension d’alimentation [V] 2.5 2.5
Courant de référence [mA] 2.5 2.5
Courant consomm¢ dans le coeur 12.5 125
[mA]
Puissance consommeée totalg 62.5 62.5
[mW]
Fréguence de synchronisatio 6.15-6.157 6.146 - 6.174
[GHZ]
-86< Ad < 86 -84 <A¢ < 84
Déphasage [°] (y=0-1.2 V; -180 <A$ <-94 -180 <A¢$ < -96
Afo= 100 MHz) 194 <A <+ 180 196 <A < +180
Bruit de phase [dBc/Hz] -125.3 4 -123.9 -122.4a4-124.1
@1MHz (Vg=0-1.2 V; Afo=
100 MHz)

La fiabilité et la validité de cette technique ont été démontrées dans cette partie. En effet,
cette premiere validation a consisté a tester le déphasage ainsi que le bruit de phase obtenu

pour deux oscillateurs couplés par un transistor PMOS.

Ainsi, ces résultats montrent qu'il est possible d'ajuster, avec une précision relativement
élevée,le déphaage en modifiant uniquement la valeur de la résistance de couplage R
autrement dit la tension de grille d'un transistor MOS, qui fonctionne en zone ohmique, sur
une large plage. Ce déphasage atteint une valeur maximale qui vaut 84 ° permettant ainsi

d’orienter le diagramme de rayonnement d’un réseau d’antennes dans la direction voulue.

3.4 Conclusion

Dans ce chapitre, la théorie des oscillateurs couplés appliquée aux antennes réseaux a été
présentée. Cette application est basée sur le fait que la direction de rayonnement d’une

antenne réseau dépend de la valeur du déphasage imposé entre les signaux envoyés sur deux
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antennes adjacentes. Ce déphasage peut étre contr6lé via la commande des fréquences
d’oscillation libre des oscillateurs élémentaires couplés placés devant les antennes ou via la

variation de la valeur de la résistance de couplage. En partant de ce fait, les équations
dynamiques modélisant deux oscillateurs couplés, chacun modélisé par un oscillateur de Van
der Pol, et permettad’extraire les amplitudes et le déphasage entre les tensions présentes sur

les sorties des différents oscillateurs ont été présermdéssord les oscillateurs sont couplés

au moyen d’un circuit résonant série (R, L, C) puis au moyen d’une résistance Re.

La deuxieme partie de ce chapitre, a consistd’étude et en la conception de deux
réseaux des OTs couplés au moyen d’une résistance. La technologie NXP BICMOS SiGe
0.25 um a été utilisée pour implémenter les deux structures de réseaux. Le premier réseau est
constitué de deux OTs couplés ce qui nous a permis de lier et comparer les résultats de
mesures aux résultats théoriques présentés. La comparaison du déphasage, du bruit de phase
et de la fréquence de synchronisation, obtenues en simulations post layout et
expérimentalement, a montré une bonne concordance. Ensuite, qGasalifiérentiels ont
été couplés mmoyen d’une résistance. Ce réseau oscillant a une fréquence de 6 GHz et
entierement intégré dans la technologie BICMOS SiGe 0.25 um présente un déphasage qui
varie de fagon continue entre -46.6: A¢ <+ 49.2 ° nécessaire pour commander un réseau
d’antennes. Gtte ¢tude a permis de montrer I’'importance de 1’utilisation d’une structure
différentielle des OCTs puisque dans ce cas la zone allaii8fe® a -133.4 ° et de +13(°8
a +180 ° peut étre également control&esi, I’utilisation d’un tel réseau pourrait permettre
théoriquement un contrble continu du déphasage de 360 ° conduisant ainsi a une meilleure

efficacité du réseau d’antennes commandé.

Au cours de la derniére partie de ce chapitre, une nouvelle technique de couplage, basée
sur 'utilisation d’un transistor MOS qui fonctionne en zone linéaire, a été présentée, validée
et implémenté a partir d’un circuit constitué de deux OCTs couplés. En effet, le déphasage
peut étre ajusté soit par un léger désaccord entre les fréquences desCdsusit@®s aux
extrémités du réseau ou en modifiant la valeur de la résistance de coupl&ge &lleurs
afin de minimigr la surface sur Silicium et ainsi de réduire les codts, cette résistance a été
remplacée par un transistor PMOS qui fonctionne en zone ohmique permettant de synthétiser
une résistance commandée en tension. La variation du déphasage en fonction de la tension de
grille Vg a donc été étudiée. Les résultats de simulation présentés madrfiftsacité de la

technique proposée pour obtenir le déphasage requis pour commander une antenne réseau. Ce
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Chapitre 3. Etude, Conception et réalisation d’un réseau d’oscillateurs différentiels couplés

réseau a été fabriqué et encapsulé dans un boitier, la conception du PCB est en cours et donc

les mesures seront effectuée ultérieurement.
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Les réseaux d'oscillateurs couplés connaissent un intérét croissant dans les applications
militaires et commerciales. Ils permettent, entre autre, de commander un réseau d’antennes

afin d’adapter son diagramme de rayonnement aux besoins de la communication en cours.

Dans ce contexte.eanémoire est dédi¢ a I’étude comportementale, la conception, et 1a
validation d’une nouvelle architecture, basée sur le couplage d’OCTs différentiels placés en
réseau. Ainsi ce réseau df®CTs couplés pouvant osciller a une fréquence proche de 6 GHz,
entierement intégrésir une technologie d’intégration avancée de la filiére silicium et qui sert
a la commande électronique de ’orientation du diagramme de rayonnement d’une antenne

réseau a été concu, simulé, implémenté et mesuré

Dans le premier chapitre, la théorie des antennes et plus particulierement des réseaux
d'antenne linéaire, leurs intéréts et leurs domaines d’application, notamment le domaine des
transports intelligent et des radars, étdt présentés. L’enjeu principal de la commande des
antennes réseaux consiste en la génération des amplitudes et/ou phases nécessaires a appliquer
sur chacune des antennes ¢lémentaires afin d’orienter le diagramme de rayonnement dans la
direction utile. Pour ce faire, differentes méthodes permettant d'obtenir le déphasage
nécessaire ont été présentées et la méthode basée sur 1’utilisation d’un réseau d’oscillateurs
contrélés en tension et couplés entre eux a été choisie. Ainsi, en modifiant les fréquences
d’oscillation libre des deux OCTs situés aux extrémités du réseau on pourra obtenir le
déphasage nécessaire. La derniére partie de ce premier chapitre fut dédiée a la présentation du
principe de fonctionnement propre et les principales caractéristiques des oscillateurs. Nous
avons alors pu constater que le bruit de phase du signal de sortie de ’OCT s’aveére
extrémement critique, ce qui nous a donc amené a nous intéresser a 1’analyse des différentes
sources de bruit susceptibles de générer le bruit de phase ainsi que les deux principales
approches de modélisation de la conversion du bruit basse fréquence en bruit de phase (a

savoir Leeson et Hajimiri-Lee).

Aprées avoir choisi la méthode basée sur 1'utilisation d’un réseau d’oscillateurs couplés
pour orientefle diagramme de rayonnement d’une antenne, le deuxiéme chapitre regroupe le

travail d’étude et de conception de la structure d’'un OCT a résonateur LC différentiel qui
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constituera I'élément de base du réseau d'oscillateurs couplés congu. Nous nous somme
particuliérement intéressé a I’optimisation en bruit des différents composants constituants le

circuit en nous appuyant sur la méthode d’optimisation graphique développée par Hajimiri. Le
programme d’optimisation utilisé a été basé premi¢rement sur une analyse tridimensionnelle

du bruit permettant de choisir la condition de polarisation de 1’oscillateur adéquate. En effet,

nous avons traduit les conditions et les contraintes, auxquelles est soumis le systeme, sous
forme d’équations analytiques. Ensuite, nous avons présenté I’approche proposée de
modélisation optimale basée sur une méthode graphique permettant de localiser le point
optimum satisfaisant toutes les contraintes du systéme tels que la condition d’oscillation, le

"tuning range" et ’amplitude des oscillations. Cette méthode minimise le bruit de phase en
exploitant 1’équation déja développée ce qui permet de choisir le dimensionnement optimal
permettant une minimisation du bruit tout en satisfaisant les différentes contraintes du
systeme. Ensuitda technologie QUBIC 4X BICMOS SiGe 0.25 um de NXP a été utilisée

pour implémenter I’OCT différentiel qui a ét€ mesuré en boitier. Ces mesures ont montré une

tres bonne concordance entre les modéles théoriques et les résultats obtenus, ainsi que
I’efficacité de la démarche d’optimisation pour atteindre les performances visées. Pour une

fréquence d’oscillation de 6 GHz, une consommation totale de 31.2 mW, la valeur du bruit de

phase est égale a -123.5 dBc/Hz a 1 MHz de la porteuse.

Le dernier chapitre fut dédié a la présentation de la théorie des oscillateurs couplés
appliquée aux antennes réseaux. Etant donné que la direction de rayonnement d’une antenne
réseau dépend de la valeur du déphasage imposé entre les signaux envoyeés sur deux antennes
adjacentesl’objectif de ce chapitre était de proposer une nouvelle méthode de couplage des
oscillateurs, de présenter les différentes équations, associées a cette méthode, permettent
d’extraire les amplitudes et le déphasage entre les différents signaux et de caractériser leur
comportement en commandant les antennes élémentaires. Ainsi, la premiere étape a consisté a
décrire et a modeéliser ces oscillateurs par des oscillateurs de Van der Pol, de mettre ces
oscillateurs couplés en équations et de dériver ensuite leurs équations dynamiques afin de
trouver des solutions stables a ces équations. La derniére partie de ce chapitre a consisté en la
réalisation et I’implémentation de deux réseaux de OCTs couplés, totalement intégrés sur un
substrat silicium, et oscillant a 6 GHz. Le premier réseau est constitué de deux oscillateurs
couplés en utilisant un couplage résistif ce qui nous a permis de lier et comparer les résultats
de mesures aux résultats dhi§ues présentés. Ce réseau d’oscillateurs couplés présente, pour

une puissance consommée de 74.65 mW, un bruit de phase de -126.48 dBc/Hz a 1 MHz de la
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porteuse et un déphasage qui varie de fagcon continue ghtrecAp <82 ° et 94 ° < Ap <
98°.

Le deuxiéme réseau est constitué de quattdsQouplés a ’aide d’une résistance. Ce
réseau d’oscillateurs couplés présente, pour une tension d’alimentation de 2.5 V et une
puissance consommeée de 125 mW, un bruit de phase de -127 dBc/Hz a 1 MHz de la porteuse
et un déphasage qui varie de fagon continue e#éé ¢ < Ap <49.2 ° et 133.4 ° < A <
130.8°nécessaire pour commander un réseau d’antennes. Ainsi, ces résultats obtenus au cours
de ce chapitre montrent qu'il est possible d'ajuster, avec une précision relativement élevée, les
fréquences d’oscillation libre des VCOs nécessaires pour atteindre le déphasage souhaité
permettant ainsi d’orienter le diagramme de rayonnement d’un réseau d’antennes dans la

direction voulue.

Afin de minimiser la surface sur Silicium et ainsi réduire les co(ts, et compte tenue que le
déphasage souhaité peut étre ajusté soit par un léger désaccord entre les fréquences des deux
OCTs situés au extrémités du réseau ou en modifiant la valeur de la résistance de couplage
Rc, cette résistance a été remplacée par un transistor MOS qui fonctionne en zone ohmique
afin de synthétiser une résistance commandée en tension. La fiabilité et la validité de cette
technique ont été démontrées dans la derniére partie du dernier chapitre. En tédfet, ce
validation a consisté a concevoir et implémenter un réseau constitué de deux oscillateurs
couplés par un transistor PMOS. Ce réseau présente un bruit de phase de -124.1 dBc/Hz a 1
MHz de la porteuse et un déphasage qui varie de fagon continue8drfire Ap <+84 ° et -

96 ° < Ap < +96 °. Ainsi, les résultats de simulation post-layout présentés montrent
I’efficacité de la technique proposée pour obtenir le déphasage requis pour commander une

antenne réseaul.

Les considérations précédentes ouvrent donc des perspectives a notre travail de recherche
et montrent qu’il est faisable de commander un réseau d'antennes linéaire en utilisant un
réseau d'OCTs différentiels couplés permettant ainsi d'améliorer l'efficacité globale du
systeme de formation de faisceaux. Le systeme proposé dans cette thése pourrait a terme étre
réalisé a des frequences plus élevées, par exemple a 24 ou 77 GHz, pour des applications
radars pour lesquelles la stabilité en fréequence n'est pas un point clé. En effet, les systemes
radars pour automobiles ont été étudiés par la majorité des grandes compagnies automobiles
et des instituts et laboratoires de recherche depuis le début des années 70. Les progrés rapides

des technologies RF et I’arrivée des cartes DSP de plus en plus rapides ainsi que la baisse des
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prix des composants en ondes millimétriques ces derniéres années, ont rendu le systeme radar
de plus en plus intéressant comme un produit de consommation. Il est attendu que les deux
radars a 24 GHz et 77 GHz deviennent de plus en plus communs dans des véhicules
personnels et aussi commerciaux puisque ces systémes radars a courte et a longue distance

représentent un marché d'environ 11 millions et 2.5 millions d'unités par an respectivement.

En contre partie, pour la transmission d'informations, la stabilité de la fréquence est un
point prépondérant. Pour cela, il serait intéressant d’associer ce systeme a une PLL (Phased
Locked Loop) qui assurerait la synthése de fréquence et qui imposerait la fréquence de

synchronisation par le phénomene de verrouillage par injection " injection locking ".
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Résumé

Le travail présenté dans ce mémoire traite de 1’étude comportementale, de la conception et
de la validation d’une nouvelle architecture, basée sur le couplage d’O.C.T différentiels,
appliquée a la commande électronique de I’orientation du diagramme de rayonnement d’un
réseau d’antennes linéaire. Aprés avoir optimisé la structure de I’O.C.T différentiel, qui
constitue le corps du circuit de commande, selon une méthode graphique qui visualise les
différentes contraintes imposées par le systeme afin de minimiser son bruit de phase et sa
consommation, I’0O.C.T a sorties différentielles a été réalis¢ en technologie NXP BiCMOS
SiGe 0,25 pm puis mesuré en boitier. Etant donné que la direction de rayonnement d’une
antenne réseau dépend de la valeur du déphasage imposé entre les signaux envoyeés sur deux
antennes adjacentes, les équations théoriques modélisant deux O.C.T couplés et permettant
d’extraire les amplitudes et le déphasage entre les différents signaux ont été décrites. La
derniere étape a alors consisté en la réalisation de deux réseaux constitués respectivement de
deux et de quatre O.C.T couplés au moyen d’une résistance puis d’un transistor MOS
fonctionnant en zone ohmique. L’approche de couplage proposée a été validée en se basant
sur les résultats de messreffectués. De plus, I'impact de [’utilisation de structures
différentielles sur la plage de déphasage obtenue et donc sur le dépointage réalisé a également
€té présenté ce qui nous a permis de conclure sur I’efficacité du circuit de commande proposé.

Mots-clés : Réseau d’antennes, oscillateurs couplés, oscillateur commandé en tension
(O.C.T), bruit de phase, optimisation graphique.

Abstract

The work presented in this thesis deals with the study, design, and validation of a new
architecture based on the coupling of differential voltage controlled oscillators (VCO) applied
to the beamsteering of a linear antenna array. After optimizing the differential VCO structure,
with a graphical optimization approach while satisfying design constraints imposed, in order
to minimize the phase noise and power consumption, the differential VCO was realized in
NXP BICMOS SiGe 0.25 um process and then measured. Since the radiation direction of an
antenna array depends on the phase difference imposed between the two signals on adjacent
antennas, the theoretical equations modeling two coupled VCOs, and allowing the extraction
of the amplitude and phase difference between the outputs signals have been presented. The
last step was the realization of two arrays consisting respectively of two and four VCOs
coupled through a resistor and a MOS transistor operating in the triode region. The proposed
coupling approach is validated based on the obtained measurement results. Furthermore, the
impact of the use of differential structures on the phase shift range obtained and thus on the
beam-scanning range achieved was also presented allowing to conclude on the efficiency of
the proposed architecture.

Keywords: Antenna arrays, coupled oscillators, Voltage Controlled Oscillator (VCO), phase
noise, graphical optimization.
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