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« La clé de toutes les sciences est sans contredit le point d'interrogation ; nous devons
la plupart des grandes découvertes au comment ¢ Et la sagesse dans la vie consiste
peut-étre a se demander, a tout propos, pourgunoi ¢ »

- Honoté de Balzac
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Résumé

Dans le cadre de la réduction des accidents de la route et du développement
de voitures autonomes, l'intégration de radars dans les véhicules n’a cessé de croitre
ces dernicres années. En effet, le radar automobile est un élément clé pour les
systemes d’aide a la conduite (ADAS) afin de garantir une conduite plus sécurisée en
toutes conditions. Avec Pexplosion du nombre de capteurs dans les véhicules,
l'utilisation des technologies CMOS avancées pour les radars automobiles est
devenue attractive par la forte intégrabilité et le faible cott de ces technologies. Dans
un radar a réseau de récepteurs multi-phases, 'angle d’arrivée, ou plus précisément
I'azimut, d’un objet est déterminé par la différence de phase entre chaque chaine de
réception du signal recu. La précision de cet angle d’arrivée est fondamentale pour
garantir Pefficacité du radar avec un positionnement correct des objets. Par
conséquent, il est nécessaire de contrdler la phase au sein de chaque chaine de
réception afin de permettre la détermination précise de 'angle d’arrivée d’un objet.
Or, en prenant en compte la variabilité des wafers en CMOS SOI due aux variations
de procédés, de tension et de température (PVT), les variations de phase par chaine
sont supérieures aux spécifications demandées pour le radar automobile.

Cette these propose donc une solution innovante de controle d’erreur de
phase d’une chaine de réception en technologie CMOS 28-nm FD-SOI pour des
applications radars dans la bande de fréquences 76-81 GHz. Les travaux réalisés dans
cette these présentent en premier lieu une étude systeme des radars. Cette étude met
en lumicre la répercussion du type de systeme radar choisi sur les capacités de
détection de distance, de vitesse et d’angle d’arrivée d’objets des radars. Un état de
art des systemes de calibration des radars est ensuite dressé. Cette étude propose
également une étude théorique de I'erreur de phase dans un circuit de réception radar.
Finalement, ces travaux aboutissent a la conception et la validation de la solution de
controle d’erreur de phase, intégrée dans une chaine de réception. Cette solution,
appliquée directement en amont de la chaine, permet de compenser les variations de
phase dues aux disparités et variations de procédés de la technologie. Les
performances obtenues pour la chaine de réception sont a I’état de l'art. Cette
solution de contréle d’erreur de phase analogique intégrée dans une téte de réception
millimétrique contribue également a la réduction de la surface analogique ainsi qu’a
la réduction de la consommation pour une détermination précise de 'angle d’arrivée.




’G 2 E L a b Abstract K’l

life.augmented

Abstract

In the context of road traffic accidents reduction and autonomous cars
development, the number of embedded radars in vehicles keeps growing.
Automotive radars are a key factor for Advanced Driver Assistance Systems (ADAS)
to provide safer driving, whatever the weather and the road conditions. The cost
reduction and the high level of integrability of nanometer CMOS technology are
attractive for automotive radars due to the increasing number of sensors inside
vehicles. The azimuth, or the angle of arrival, of the reflected signal from a target is
determined by the phase difference between each receiver chain signal in phased
array systems. The measurement accuracy of this angle is mandatory to ensure the
radar’s reliability for object detection. Therefore, the phase of the received signal
must be controlled within the receiver chain for an accurate angle of arrival
determination. Yet, due to wafet’s variability in advanced CMOS SOI nodes due to
Process, Voltage and Temperature variations (PVT), the phase variations per chain
are above the requirements for automotive radars specifications.

Thus, this thesis presents a new solution of accurate phase error control in a
tront-end receiver for 76-81 GHz automotive radar applications in 28-nm FD-SOI
CMOS technology. This work first introduces radar system study. This study
highlights the system choices repercussions on the radar abilities to detect the range,
the speed and the angle of arrival of objects. A state of the art on radar calibration
systems is then presented. A theoretical study on phase errors inside the receiver
circuit is also proposed. Finally, this work results in the design and the validation of
a phase error control in a receiver chain path. This solution is implemented in the
front-end receiver to compensate for the phase variations due to mismatch and
process variations. The demonstrated receiver path shows state-of-the-art
performances and includes a new accurate phase error control solution. This
contributes to the reduction of both analog area and power consumption for a
precise angle of arrival determination.
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ADAS Systemes avancés d’aide a la conduite, Advanced Driver Assistance Systems
ADC Convertisseur analogique-numérique (CAN), Analog to Digital Converter
ADS Adyanced Design System, logiciel développé par Keysight

AOA Angle d’arrivée, Angle Of Arrival

BF Basses fréquences

BG Grille arriere, Back Gate

BiCMOS  Bipolaire-CMOS

BIST Autotest intégré, Built-in Self Test

BW Bande passante, Bandwidth

CMOS Transistors métal oxyde semi-conducteur complémentaires,

Complementary Metal Oxide Sensi-conductor
DAC Convertisseur numérique-analogique (CNA), Digital to Analog Converter

DC Courant continu, Direct Current

DOA Direction d’arrivée, Direction Of Arrival

DSP Processeur de signal numérique, Digital Signal Processor

ENOB Nombre de bits effectifs

FD-SOI Silicium sur isolant entiecrement appauvris, Fully Depleted Silicon On
Insulator

FFT Transformation de Fourier rapide, Fast Fourier Transform

IF Fréquence Intermédiaire (FI), Intermediate Frequency

1/Q En phase et quadrature, [n-phase and quadrature

ISO Organisation internationale de normalisation, International Organization
for Standardization

LNA Amplificateur faible bruit, Low Nozse Amplifier

LO Oscillateur Local (OL), Local Oscillator

LRR Radar a longue portée, Long Range Radar

MC Monte Carlo

MIMO Multiples entrées et multiples sorties, Multiple Inputs Multiple Outputs
MMW Ondes Millimétriques, Millimeter W aves

MOM Métal Oxyde Métal, Metal-Oxide-Metal

MOS Métal oxyde semi-conducteur, Metal Oxide Senmi-conductor

MRR Radar a moyenne portée, Medium Range Radar

MUSIC Classification multi-signaux, MU/tiple SIgnal Classification

NF Facteur de bruit, Noise Figure

NMOS Métal oxyde semi-conducteur de type N, N-type metal-oxide-semiconductor
PCB Circuit imprimé, Printed Circuit Board

PLL Boucle a verrouillage de phase, Phase-Locked 1 oop

PLS Simulation post-layout, Post Layout Simulation

PVT Procédé, tension et température, Process, 1 oltage and Temperature
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Q
RF

RMS
RX
SNR
SOI
SRR
TRX
X
VGA

Facteur de qualité, Quality factor

Radiofréquences, Radiofrequencies

Racine de 'erreur quadratique Moyenne, Root-mean-square deviation
Réception

Rapport signal a bruit, Signal to Noise Ratio

Silicium sur isolant, S#icon On Isolator

Radar a courte portée, Short Range Radar

Transmetteur, Transcezver

Transmission

Amplificateur a gain variable, VVariable Gain Amplifier
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Liste des symboles

Capacités
Cys  Capacité drain-source en [F]
Cga  Capacité grille-drain en [F]
Cyg Capacité totale de grille en [F]
Cys  Capacité grille-source en [F]

Conductances et transconductances
gas Conductance en [S]
9m  Transconductance en [§]

Fréquences
fr  Fréquence de transition en [Hz]
fmax Fréquence maximum d’oscillation en [Hz]

Géométrie
L Longueur du canal en [m]
W Largeur totale du canal en [m)]

Résistances
R;  Résistance de drain en [Q]
R;s  Résistance drain-source en [Q2]
R,  Résistance de grille en [Q]
Rony Résistance d’état passant en [Q2]
R,  Résistance de source en [Q2]

Vs Tension de grille arricre en [V]
Vpp Tension d’alimentation en [V]
Vps  Tension drain-source en [V]
Vi  Tension de grille en [V]

Vgs  Tension grille-source en [V]
Vry  Tension de seuil en [V]
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Introduction

L’Internet des objets, I'intelligence artificielle, le « machine learning », la
conduite autonome, ainsi que les véhicules électriques vont fortement impacter
I'industrie et les transports de demain. L’avancée technologique avec le « More than
Moore » favorise leur développement. Ces domaines présentent de nombreux défis
a relever mais posent également un certain nombre de questions, principalement liées

i la sécurité [WEI19].

Les premiers radars (RAdio Detection And Ranging) automobiles embarqués
sont apparus au début des années 1970 dans le but de réduire le taux d’accidents de
la route [MEI14]. Le radar ADAS (Advanced Driver Assistance Systems) sera un
¢lément clé dans la décennie a venir pour la conduite autonome ainsi que pour la
réduction du nombre d’accidents [STRO5] et [CHI18]. Le radar doit pouvoir
fonctionner dans toutes les conditions météorologiques et environnementales. Au fil
des années et des évolutions technologiques, les exigences concernant les
performances de ces radars se sont accrues. Il est demandé de pouvoir détecter des
obstacles sur la route tels que des véhicules, des cyclistes, des piétons, des panneaux
de signalisation, le marquage au sol ou encore les glissicres de sécurité ; tout en
améliorant leurs facultés de détection de distance, d’azimut et de vitesse dans un
environnement routier complexe, ou les interférences sont nombreuses [MUR13],
[BEL17]. I’augmentation exponentielle de capteurs présents dans les véhicules
témoigne de la nécessité de développer des capteurs fiables en maintenant des prix
accessibles [YOL15].

Il existe déja différents capteurs pour les véhicules : les ultrasons et les caméras
pour l'aide au stationnement, la détection des panneaux de signalisation et la vue
panoramique autour de la voiture ; le LIDAR (LIght Detection And Ranging) pour
le freinage d’urgence, la détection de piétons ou I'anti-collision et le radar. Il y a deux
types de radars automobiles : le radar courte et moyenne portées, (Short/Medium
Range Radar, SRR/MRR) pour 'aide au changement de voie, 'alerte de risque de
croisement, la détection aux angles morts et I'alerte de collision arriere ; et le radar
longue portée, (Long Range Radar, LRR), pour la régulation de vitesse et de distance
(Adaptive Cruise Control, ACC). Les bandes de fréquences allouées pour les radars
automobiles sont les bandes 24 GHz et 76-81 GHz. Cette étude porte sur les radars
millimétriques dans la bande de fréquences 76-81 GHz.

Les performances des capteurs du radar, i.e. la capacité a détecter les objets en
mouvement a différents endroits, dépendent intrinsequement des performances de
phase des récepteurs multi-phases. Les spécifications des radars automobiles
requierent une haute précision avec moins de 1° d’erreur de phase au niveau des
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récepteurs [HEU12]. Un tel niveau de précision est difficile a garantir en utilisant une
technologie CMOS SOI avancée a cause du niveau de variabilité des wafers,
[MAZ12] et [IOA14]. Les radars sont principalement réalisés en technologies
bipolaires ou BiICMOS qui ont généralement de meilleures performances avec des
gains (gn,) plus élevés, des figures de bruit plus faibles ainsi que des fréquences de
fonctionnement fr/fimax plus élevées [MARO0Y]. Tandis que le développement de
radars CMOS offre de meilleurs niveaux d’intégration pour le traitement numérique

[JOS18].

L’objectif de cette étude est d’élaborer et de valider un schéma de calibration
interne en conception millimétrique pour corriger les erreurs de phase dans un
récepteur radar démontrant ainsi que les technologies CMOS 28-nm FD-SOI
peuvent garantir un haut niveau de précision sur la détection d’angles d’arrivée.
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Chapitre 1

1 Les capteurs automobiles

1.1 La conduite autonome

Selon 'Organisation Mondiale de la Santé (OMS), chaque année 1,35 millions
de morts dans le monde sont dues aux accidents de la route [WHO18]. Le facteur
humain étant le principal responsable, les premieres tentatives d’aides a la conduite
datent des années 1960 [AUE16]. En 1998, Toyota a été le premier constructeur
automobile a proposer un véhicule équipé d’un systeme d’aide au contrdle de la
vitesse avec laser, le systeme avec radar a été proposé peu apres [JOHO1]. En 2009,
les premiers véhicules autonomes ont été développés, notamment avec le projet
Auto-Driving Car de Google [AUE16]. La Figure 1 illustre les nombreuses
applications possibles des véhicules autonomes, telles que lutilisation pour les
transports, les livraisons, les déplacements personnels ou pour des applications
industrielles.

Autonomous Driving Applications v1.0

5
/4

Warehouse (é):%
Farming 0
E"RC‘_'.:

Construction

e N
Autonomous Military
Vehicles
TITY
Tee=vs
' Tourism/Travel
‘ o
=)
Medical

Racing

IIOBW.“-

Figure 1. Les applications de la conduite autonome [SOL17]

Il existe 6 niveaux d’autonomie définis pour la conduite autonome. Le Tableau
1 présente ces différents niveaux. Le niveau 5 étant le niveau offrant la plus grande
autonomie du véhicule d’apres la norme SAE J3016.
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Niveau Description
0 Pas d’autonomie : le conducteur conduit sans assistance
1 Assistance au conducteur : assistance qui concerne soit le contréle longitudinal,
soit le controle latéral du véhicule
5 Automatisation partielle : plusieurs systemes d’assistance au conducteur,
controles longitudinal et latéral du véhicule
3 Autonomie conditionnelle : conduite autonome mais le conducteur doit étre
capable de reprendre le controle du véhicule a tout moment
4 Autonomie élevée : conduite autonome sans attendre que le conducteur
reprenne le controle du véhicule a tout moment
5 Autonomie compléte : conduite enticrement autonome

Tableau 1. Niveaux de conduite autonome par SAE J3016 [WEI19]

1.2 Les différents capteurs

Développer les véhicules autonomes passe par DPamélioration et
'augmentation du nombre de capteurs présents sur le véhicule. Dés 1996, [BAR90]
prédisait qu’il y aurait plus de trente capteurs présents dans un véhicule en 2010. En
2015, [YOL15] estimait que la valeur du marché de ces capteurs serait multipliée par
14 d’ici 2030 pour atteindre 35 milliards de dollars, voir Figure 2.

35
30
25
20 I
15
(0!
5 i
0m-IIII'lIIIII

2014 2015 2016 2017 2018 2019 2020 2021 2022 2023 2024 2025 20 2027 2028 2029 2030

(in $8)

TOTAL SENSOR MODULES IN $8
® Dead reckoning sensors W Stereo cameras LR radars
B LIDARs

¥ Micro bolometers

® Cameras for surround SR radars

Cameras for long distance ® Ultra sound sensors
Figure 2. Estimation de la valeur du marché en milliards de dollars des capteurs pour les
voitures autonomes de 2015 a 2030 [YOL15]

Comme décrit dans I'introduction, les différents capteurs présents dans un
véhicule (Figure 3) ont les fonctions d’assistance suivantes : les ultrasons et les
caméras permettent 'aide au stationnement et a la marche arriere, le LIDAR
contribue a la détection de piétons, au freinage d’urgence et a anti-collision. Enfin,
les deux types de radars : les radars longue portée qui servent principalement a la
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régulation de distance et de vitesse ainsi que les radars courte et moyenne portées
qui permettent la détection de véhicules dans les angles morts ou arrivant sur le coté
et a ’arriére. Tout cela demande d’avoir une vision a 360° autour du véhicule.

Surround view

Blind
spot

Traffic sign detection
recognition Cross traffic
alert
v P SE—
Emergency braking Park \ Park Parking
Pedestrian detection e Fec; assistance/
s
Collision avoidance I Rear surround view
N— S collision
Cross traffic o
Traffic sign aleit
recognition
- Long-range radar

LIDAR

Camera "
Surround view

Short/medium-range radar

Ultrasound

Figure 3. Illustration des différents capteurs automobiles [ANS18]

La Figure 4 présente la comparaison des capacités des capteurs automobiles
actuels. Le LIDAR possede de bonnes résolutions en distance et en vitesse mais il
est tres sensible aux contraintes extérieures et météorologiques telles que la neige, la
forte pluie, la boue ou la poussiere [JOHO1]. Cest également le cas pour la caméra.
Le RADAR possede les meilleurs compromis de résolution et de fonctionnement
dans tous les cas. Il est également plus favorable a I'industrialisation que le LIDAR.
Les véhicules integrent ces capteurs et les combinent pour obtenir une information
parfaite sur leur environnement.

" @ @ @coos | Gamers | Rodar | lidar | Unasonc |

Distance Estimation

o
E Velocity Estimation C' O‘ C’
£ Color Estimation Q O

g Maximum Range ®

E Azimuth Resolution

é Elevation Resolution O

% Robust to Darkness Q O
g Robust to Weather Q O'
& Robust to Interference

8 Device Size ®)

E Device Cost 5 O
[

§ Production Ready Q

Figure 4. Apergu des capacités des capteurs automobiles aujourd’hui [MCI19]
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1.3 Les radars

1.3.1 Les fréquences allouées

Les bandes de fréquences allouées pour le radar automobile sont les bandes
sutvantes, présentées sur la Figure 5 :

e 24 GHz: répartie entre les bandes étroites (Narrow Band - NB & Industrial,
Scientific and Medical - ISM) et ultra larges (Ultra Wide Band - UWB) a
24 GHz.

e 77 GHz: composée des bandes pour les radars a longue portée (Long Range
Radar - LRR) a 76-77 GHz et a courte et moyenne portées (Short/Medium
Range Radar SRR/MRR) a 77-81 GHz.

Bande étroite
24 GHz ISM Bande LRR

Bande ultra large Bande
I 24 GHz UWB I SRR/MRR

y

))
«
21,65 24,05 24,25 26,65 76 77 81 freq (GHz)

Figure 5. Bandes de fréquences des radars automobiles

La bande 24 GHz UWB va disparaitre en Europe, favorisant la bande 77 GHz
[RAM17]. Le Japon a également adopté ce standard tandis que le sujet est en
discussion aux Etats-Unis. La bande 77 GHz permet de concevoir des éléments,
comme les antennes ou les circuits RF, de plus petite taille mais aussi d’obtenir de
meilleures résolutions angulaire et de vitesse car la bande passante disponible pour
les radars a courte portée est plus large que celle a 24 GHz [RAM17], [MUR13],
[HAS12], [KOH10], [CHI18], [STE17] et [STRO5]. La Figure 6 et la Figure 7
llustrent ces différences. Cependant, les atténuations atmosphériques sont plus
importantes dans la bande 77 GHz que dans la bande 24 GHz.

24 GHz NB 77 GHz SRR

20 -15 -10 -5 0 5 10 15 20 20 -15 -10 -5 0 5 10 15 20
Relative Speed (kmph) Relative Speed (kmph)

Figure 6. Comparaison des résolutions de distance et de vitesse entre les radars a 24 GHz
et a 77 GHz [RAM17]
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77 GHz (A =4 mm)
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Figure 7. Comparaison des tailles des réseaux d'antennes entre les radars a 24 GHz et a

-

77 GHz [RAM17]

1.3.2 Les spécifications radars

[MURT13] liste les exigences des performances principales en 2013 d’un radar

automobile, qui restent d’actualité. Elles sont résumées dans le Tableau 2.

Spécifications désirés

Radar courte/moyenne portée

Radar longue portée

Portée minimum 0,2 m

Portée maximum 90 m 2200 m
+50 cm pour une distance proche

Précision de distance et <1 m pour une distance plus =+0,I m

lointaine
Détection de vitesse | 2+ km/h (approche) a 54 km/h >+180 km/h
(éloignement)
. . . +0,36 km/h @<0,5m et +2,88 <
Précision de vitesse km/h @>16m <0,9 km/h
Ouverture angulaire 150° >+12,5°

Températures de
fonctionnement

-40°C a +105°C

Résolution de distance

Minimum 0,2 m

+0,5 m @50m-150m et
+1m au-dela

Précision angulaire

Minimum +2°

<£0,1° @5m-150m

horizontale
Précision angulaire 190 <40.5°
verticale >
Consommation <5W
Masse du capteur <150 g

Tableau 2. Exigences pour les radars automobiles [MUR13]

Les radars automobiles sont soumis a la norme ISO 26262 qui garantit la
fonctionnalité des systemes de sécurité dans les véhicules. Il est donc important de
considérer les spécifications des radars automobiles afin de choisir le systeme radar
correspondant et notamment la modulation la plus adaptée.
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2 ‘Théorie des radars

2.1 Généralités

Comme défini dans lintroduction, le mot radar est un acronyme issu de
I'anglais RAdio Detection And Ranging qui signifie détection et estimation de la
distance par ondes radio. Il y a eu de nombreux contributeurs au développement du
radar mais son invention a été attribuée a 'allemand Christian Hilsmeyer, qui en
1904 déposa un brevet sur son fonctionnement théorique [ENDO2].

Le principe de fonctionnement du radar est d’émettre une onde
électromagnétique qui va se réfléchir sur un objet et de recevoir I’écho du signal émis
afin de I’étudier et de déterminer la position, les angles d’arrivée (azimut et élévation)
ainsi que la vitesse de cet objet. Le radar peut fonctionner dans n’importe quelle
condition ainsi que pour une multitude de fréquences de quelques MHz a des
centaines de GHz [SKO81]. La Figure 8 représente un cas d’utilisation du radar dans
le domaine automobile.

Véhicule
avec radar

e D

Obstacle

R

Figure 8. Schéma représentatif d’utilisation de radar automobile

Pour déterminer la distance de I'objet R en métre, on mesure le temps T en
seconde que le signal transmis met a faire laller-retour. Sachant que l'onde
électromagnétique émise se propage a la vitesse de la lumiere c, la distance de I'objet
est

R =

c'T "
Z )
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2.2 Principaux types de radars

2.2.1 Radars pulsés

Il existe différents types de radars. Les radars pulsés sont des radars qui
émettent des impulsions et qui, lors du retour de ces impulsions qui sont réfléchies
par un objet, permettent de déterminer la distance et la vitesse de 'objet, grace a
I'effet Doppler. I’équation 2 donne la distance R de I'obstacle détecté en faisant la
différence de temps entre le moment ou le signal est émis et le moment ou il est recu.
I’équation 3 donne la vitesse radiale relative v, de I'obstacle a partir de la variation
de fréquence entre le signal émis et celui recu due a 'effet Fizeau-Doppler f, et de A
la longueur d’onde en metre. La Figure 9 montre le principe de fonctionnement de
ces radars. Un seuil (threshold), qui peut étre défini arbitrairement, permet de trier
entre les fausses alertes et les vraies cibles détectées. Ces radars sont peu adaptés a
I'environnement routier : la distance la plus courte mesurable est déterminée par la
durée de 'impulsion émise, qui est petite dans un environnement routier, or émettre
des impulsions trés courtes amene des ambiguités de correspondance lors du retour
de ces impulsions [GAROZ]. De plus, ces radars consomment fortement pour
émettre une impulsion de forte puissance et nécessitent un grand rapport entre la
puissance créte et la puissance moyenne (Peak-to-Average Power Ratio - PAPR)

[MIT10].

trinie — t
R = Cible - Pulse X C (2)

fo-A
2

v, ==

(3)
Amplitude

Pulse émis

Pulses regus

------------------- II --- Seuil de détection
Temps

touise loiber  lcibie2
Figure 9. Schéma de principe d’un radar a modulation pulsée

2.2.2 Radars a réseau d'antennes a commande de phase

Les radars a réseau d’antennes a commande de phase ou « phased-array
radars » sont tres répandus. Leur spécificité est d’étre basés sur un groupe d’antennes
¢lémentaires alimentées par des signaux dont la phase est ajustée, analogiquement ou
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numériquement, de facon a obtenir le diagramme de rayonnement voulu. La Figure
10 résume les différentes configurations possibles pour ces radars. Un réseau
d’antennes 2 commande de phase est la mise en réseau d’antennes ou de dispositifs
rayonnants afin de diriger ’émission et/ou de réception en faisant vatrier 'amplitude
et la phase relative de ses éléments [SKO81], comme illustré sur la Figure 11.

NA ADC

NA ADC Baseband
and

. Beamforming
@— . Control Data

(d)
Figure 10. Architectures des radars a réseau d'antennes 2 commande de phase
(a) Contrédle de phase analogique par la RF, (b) Controle de phase analogique par ’OL
(oscillateur local), (c) Contrdle de phase en bande de base et (d) Contréle de phase
numérique

I Summing Network | Summing Network

v

Receiver Receiver

V V.V Y e Y V.. V
| |
¥

Figure 11. Illustration du pilotage de faisceaux [KIM12]
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Le parametre qui nous importe le plus pour cette étude est 'angle d’arrivée
d’un objet, par I’étude de 'onde de retour. La détermination de ce parametre se fait
en mesurant la différence de phase relative du signal recu entre deux antennes
voisines. L’équation 4 exprime le déphasage A entre les antennes pour un signal
émis ou recu avec un angle incident 8, ou d est la distance entre chaque antenne et
A la longueur d’onde du signal, comme illustré sur la Figure 12. Pour les radars a
réseaux de phase, la distance entre les antennes est généralement fixée a d = 4/2
pour éviter les couplages mutuels entre antennes ainsi que les lobes secondaires. De
manicre générale, le déphasage du signal réfléchi entre chaque antenne, qui est lié a
la distance par la constante 2w /A, vaut :

Ap = ZTnd sin(8) (4)

(N-1).A¢

(N —2).A¢

Chaine 1 Chaine 2 Chaine N-1 Chaine N
[ X N J
d
Récepteur

Figure 12. Déphasage entre les antennes du réseau

La position angulaire de objet incident est définie par :

A- A(p) )

— qin-1
6 = sin ( md
Pour N antennes du récepteur, la résolution angulaire de la détection d’une
cible est donnée par I'équation 6, qui est démontrée dans [RAO17]. Plus il y a
d’antennes, meilleure est la résolution, cela permet notamment d’augmenter le
nombre de points pour le traitement numérique et la transformée de Fourier rapide
(Fast Fourier Transform — FFT).

A

A0 = WS(Q) (6)

Afin de montrer I'importance de ce parametre, une simple application
numérique, illustrée sur la Figure 13 montre que s’il y a une incertitude sur le
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parametre Ap de 10° a cause, par exemple, d’un désalignement d’une antenne, un
couplage ou des variations du circuit de réception [KOD20], alors cela induit une
erreur sur 'angle d’arrivée 8 de 3,2°, pour d = A/2. Cette incertitude conduit a une
erreur de détection AR de 8,3 m pour une cible située a une distance de 150 m. Il est
donc nécessaire de détecter toute erreur de phase pour la corriger, ce qui peut se
réaliser avec un systeme de calibration et d’auto-test intégré ou Built-In Self Test
(BIST). A partir des spécifications radars définies dans le Tableau 2 et dans [MCI19],
Perreur de détection de langle d’arrivée 6 doit étre inférieure a +0,1°. Cette
contrainte impose une variation de phase maximale d’une chaine de réception
d’environ +0,3°.

Pour Ap=10°

.‘\\\ R=150m . ‘|" ! Position reelle
" \ .l du véhicule

Position erronée
du véhicule

Figure 13. Représentation d'une erreur de détection pour une incertitude sur le
déphasage Ag de 10°

2.2.3 Radars MIMO

Les radars MIMO (Multiple Input - Multiple Output) sont de plus en plus
intéressants pour différentes applications de communications sans fils. Ils
permettent d’augmenter le nombre de canaux de communications et donc le débit.
Le principal atout des architectures MIMO est d’accroitre le nombre des voies en
réception avec des voies dites virtuelles : le nombre de voies total est donné par le
produit du nombre de récepteurs (N) avec le nombre d’émetteurs (M) [CHE10].
Dans le cas du radar, cela permet une meilleure détection de cibles en augmentant
virtuellement le nombre de récepteurs physiques. La Figure 14 représente de manicre
simplifiée cet avantage: pour deux émetteurs TX1 et TX2 (M =2) et deux
récepteurs RX1 et RX2 (N = 2), M X N images sont recues soit 4 images de la cible.

7
oAl

Figure 14. Représentation d'un transmetteur MIMO pour 2 TX et 2 RX
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La Figure 15 présente le déroulement du traitement de signal d’un systeme
MIMO. Du coté émetteur, chaque antenne émet un faisceau unique et orthogonal
aux autres faisceaux émis par les autres antennes, i.e. que le produit des différents
faisceaux émis est nul. Cela offre une grande couverture angulaire et une réduction
des lobes secondaires. Chaque signal émis par les antennes est modulé en fréquence.
En réception, chaque signal de chaque antenne de réception subit une premiere FFT
pour étre traité par des filtres faisant correspondre les signaux orthogonaux recus
avec ceux émis, cela permet de réduire les interférences. Les récepteurs séparent les
sighaux recus de chaque émetteur lors d’une premiere étape. Une deuxieme FFT
permet ensuite de déterminer la distance comme pour un radar classique. La
commodité du MIMO est de pouvoir traiter ces M X N signaux simultanément,

[DONOG] et [RABO3].

IS

LT "I i
V[l o
Tx1 i [ L
Ve )
Tx2 ! [ !
! " !
| [ e iZ]
Rx1 Rx2 RxN
[ FFTIN) | [ FFTN) | — [ FFTNy | ]
BT[] LT TTi] | Syinesi
T elements
Lt 1 ) i
I
¥ ¥ .
AEA Ifrl (el T4] Ul [h]
R
HFFI’(M,N,)“ [ FFTMN) | -—— [ FFT (MyNy | Ci"mg;ession
RRl Rl [RRI__[R]  [R[R[__[R] ]
/1 [ ] — ] }Eﬁf‘mmm
g
N I b | b b

MxN Beams @ R, MxN Beams @ R, MxN Beams @ R,

Figure 15. Traitement du signal pour un réseau MIMO [DONO06]

Ce type de radar permet notamment d’améliorer la résolution angulaire d’un

facteur V2 par rapport a un radar conventionnel [RAB03], mais souffre d’un décalage

ou « offset» temporel di aux générateurs de signaux indépendants pour chaque
antenne [CAT14].

[SUN14] compare différentes modulations orthogonales pour ce type de
radars, comme les modulations TDMA (Time Division Multiple Access) et FDMA
(Frequency Division Multiple Access). Différentes solutions de FDMA sont
présentées sur la Figure 16. Les différentes modulations de formes d’ondes
possedent des qualités et des défauts tels qu’avoir une bonne orthogonalité au prix
de pertes de transmission ou d’augmentation des lobes secondaires. 11 faut donc faire
un compromis pour chaque application donnée.
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Frequency
Frequency

Time Time Time

(a) (b) (©
Figure 16. Illustrations d’une modulation MIMO FDMA (a) ordinaire rapide (b) aléatoire
rapide et (c) lente [SUN14]

2.3 Modulations utilisées pour les radars

2.3.1 Radars a modulation de fréquence continue

2311 Modulation Iinéaire LFMCW

Les radars automobiles sont majoritairement des radars a onde continue
modulée en fréquence (Frequency-Modulated Continuous-Wave - FMCW). Ces
radars FMCW permettent de déterminer simultanément la distance et la vitesse d'un
objet. Ils possedent un faible temps de traitement et consomment moins que les
radars pulsés [SAP17]. Ce type de radars a modulation linéaire (Linear Frequency-
Modulated Continuous-Wave — LEMCW) détermine la vitesse d’un objet grace a la
tréquence de Doppler fj, déduite de la différence des fréquences de battement f},; et
fv2, représentées sur la Figure 17 [ROHO08]. Cependant, il est important de générer
des rampes de modulation trés linéaires, nous verrons pourquoi par la suite.

Fréquence
[ Signal émis Signal regu

BW = Af

> Temps

- T~ms

Figure 17. Schéma de principe de modulation linéaire (LFMCW)

I’équation 7 donne la distance de la cible détectée, avec Af = BW la bande
passante (bandwidth) en Hertz :

+
_ g St o

4-Af 7)
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Avec la fréquence de Doppler donnée par :

- | fp1 ;szl ®)

La vitesse radiale relative de la cible v, est alors :

fo-4
2

v, ==

9

Les résolutions de distance et de vitesse sont données par les équations 10 et
11 avec Ty la durée totale des rampes :

Cc
AR = —— 1
2-BW (10)
p =2 11
V=T (11

La distance et la vitesse maximum pour cette modulation sont :

_C'fIFmax'T

Rmax - 2 . BW (12)

A

Umax = ﬁ (13)

fir max st la fréquence intermédiaire de battement maximum. Une haute
fréquence intermédiaire permet de mieux distinguer les fréquences de battements
recues et améliore la portée mais au prix d’un bruit sur la chaine de réception plus
¢élevé en bande de base car il faudra intégrer le signal sur une plus grande bande de
fréquences. De plus, une fréquence intermédiaire suffisamment élevée permet de
sortit du bruit en 1/f, qui est propre aux technologies MOS et qui n’est pas
négligeable. On remarque que plus la bande passante BW est grande, meilleure sera
la résolution en distance mais cela dégradera la portée maximale détectable d’un
objet. De méme, plus le temps d’émission T du signal est court, plus grande sera la
vitesse maximale détectable mais cela implique que la durée totale des rampes Tk,
pour un nombre fixe de rampes, sera plus courte et donc la résolution sur la vitesse
sera moins élevée. Ainsi, un compromis est nécessaire entre une détection rapide et
une détection précise d’une potentielle cible.
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2312 Modulation par chirps

La modulation par chirps est semblable a la LFMCW, mais les chirps sont
beaucoup plus courts et n’ont pas de rampe descendante en fréquence, comme
présenté sur la Figure 18. Cela permet un gain de temps au niveau de la détermination
des caractéristiques de l'objet (distance, vitesse, angle d’arrivée). La durée des chirps
rapides est de l'ordre de la dizaine de microsecondes contre une dizaine de
millisecondes pour la modulation LEMCW avec des chirps lents [ETS20]. La vitesse
est déterminée par la différence de phase due a effet Doppler entre les chirps recus
car la variation de la fréquence de battement des chirps regus est trop petite pour
déterminer la vitesse directement. Un seul chirp recu ne suffit pas, il faut en intégrer
plusieurs, ce qui définit 'intervalle de temps de traitement cohérent T¢p; (Coherent
Processing Interval) nécessaire pour déterminer la vitesse.

Fréquence

r' 3

Signal émis Signal regu

BW = Af

» Temps

— Tepy
Teni
m
Tenirp~Hs Tepr = N.-Tepirp

Figure 18. Schéma de principe de modulation par chirps

La distance et la vitesse radiale sont données par les équations 14 et 15, avec
Ag la différence de phase entre les sighaux de deux chaines de réception voisines :

fo

R = C'TChiTp'm

(14)

A-Ag (15)
v, =—
" 4'7T b TCPI
La résolution en distance est la méme que dans 'équation 10, tandis que la
résolution en vitesse est donnée par :

A
Av = ——— (16)
2 TCPI
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Les limitations de cette modulation sont définies par les équations 17 et 18 :

fIF max TChirp C
Rmax = 2 . BW

(17)

A
Vmax = m (18)

Nous pouvons faire les mémes remarques que pour la modulation LFMCW.
Nous noterons que pour cette modulation, la précision sur la différence de phase est
importante pour déterminer la vitesse. Nous allons voir par la suite qu’elle est aussi
essentielle pour la détection de 'angle d’arrivée.

2313 Modulation FSK-LFMCW

La modulation Frequency Shift Keying Linear Frequency-Modulated
Continuous-Wave, FSK-LFMCW, est une modulation qui reprend le principe de la
modulation LFMCW en intégrant des sauts de fréquences pour éviter toute
ambiguité de détection de cible [ROHO04|. La Figure 19 résume le principe de cette
modulation pour deux signaux différents émis.

Fréquence
X N — r
° ®
®
—— fSweep
fsie —_—
fg | ‘i—-- $ fo
fa $ fo '
— > j
T TCPI

Signaux émis Z—Z  Signauxregus ~__
Figure 19. Schéma de principe de modulation FSK-LFMCW

Les signaux recus de A et B sont traités séparément puis comparés pour
détecter une cible unique. En mesurant la fréquence de battement f, et la différence
de phase Ag pour chaque signal recu de la source A et de la source B, avec les
équations 19 et 20, il est possible de déterminer R et v, [ROHOS] :

2 2fs
fo = fo1 = fo2 =Zvr - C_;sz:?

‘R (19)
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4‘7T " T 4‘T[ " fStEp
2T c

Ap =2m-f, T = R (20)

On en déduit que la distance R et la vitesse v, peuvent s’écrire :

R=c- (T";?_i_’(?) 21)
(fStep - TCPI 'fSweep)
A
v = A f:S‘weEP . (ZT[' Jo = Tfl) (22)

T 4 T
T (fStep - TCPI ’ fSweep)

2.3.2 Radars a modulation de phase continue

Les radars a modulation de phase continue, ou Phase-Modulated Continuous-
Wave (PMCW), sont basés sur la détection de la corrélation du signal recu avec le
signal codé généré pour déterminer le délai et donc la position de la cible. Un
accumulateur permet d’améliorer le rapport signal sur bruit (Signal to Noise Ratio —
SNR) etune FFT détermine le décalage en fréquence et permet ainsi la détermination
de la distance et de la vitesse. Toutefois cette architecture nécessite une capacité
mémoire importante pour stocker toutes les données. La Figure 20 de [GUE17]
présente le principe de fonctionnement de ce type de radar.

Code generator

ength Lc SRR,

er=rc| JLILI L —

Tc
79 GHz LO
| “
Qe TLML 40 _ Distancen
1 D
. 5 l—I3| L «
[T T —{z] ®_
FFT [5}—{3]} ® I:’%I_I'I_I'I_I_I_ #2
T
r fe— 2 3] ET&I JLnr s
Target at
| i B -
il @ @ [I'[zl - R=#4(Tc *c)/2
Jrr o
FFT [T —{3] . El e
v :
o FFT Acc. Correlation ¥

Figure 20. Schéma représentatif de la modulation PMCW [GUE17]
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3 Etude au niveau systéme

3.1 Systéme radar

Le systeme radar désigne un ensemble de matériels et de logiciels congus pour
émettre, recevoir et traiter des signaux utiles. L.a Figure 21 illustre I'architecture
classique d’un systeme radar, quelle que soit le type de modulation choisie pour un
radar a réseau phasé, avec seulement une chaine de réception et une seule chaine de
transmission pour plus de clarté.

Antenne

Filtre
iltre Traitement

numérigue pour|
N H ADC H FFT la détermination|

de cible

Mélangeur

Récepteur

Antenne
PLL

Génération Contréle

d'onde

Déphaseur

Emetteur Coupleur
Figure 21. Schéma de principe d’une architecture radar a réseau de phase

Pour la majorité des topologies de radar, 'augmentation de la bande passante
permet d’augmenter la résolution spatiale. La génération des formes d’onde est
critique : la rampe générée pour la modulation de fréquence doit étre tres linéaire
pour que la FFT ne compromette pas la détection de cible comme le montre la Figure
22. Ceci implique de fortes contraintes sur la partie de la boucle a verrouillage de
phase (PLL) qui doit générer des rampes tres linéaires et rapides avec des bruits
d’amplitude et phase faibles pour obtenir un bon SNR. Le bruit de phase sur le signal
OL peut créer un signal bloqueur, hors ou dans la bande, qui va se mélanger et créer
une fausse cible.

Ideal Frequency deviation Rippling
it Ay 0] At fit) ,
Tchip -_’i oy 11 IR — — fchimp
A0 fBl, s
iy S Ea
Terip t Tonm t Tenip t
fit) 1) 1t
fa fa — -] P e
t t t
. §r . ¥ . ‘ FET
2 E 2
= = =
1= E E
< < <
fe f B f fa f
(a) (b) (c)

Figure 22. (a) Signal de radar FMCW idéalement linéaire, (b) déviation de fréquence
causée par des non-linéarités et (c) apparition de raies secondaires dues a de ’ondulation
[FUJ17]
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L’amplificateur de puissance de I’émetteur doit délivrer une puissance de sortie
suffisamment importante pour compenser les pertes et les atténuations dans lair et
permettre de détecter les obstacles ayant une faible surface de réflexion (Radar Cross-
Section — RCS) ou difficilement détectables. La puissance d’émission requise est
couramment comprise entre 10 et 20 dBm [ETS20].

Les antennes de la partie émission (TX) et de la partie réception (RX), bien
que souvent proches, doivent avoir le moins de couplage possible pour éviter les
pertes et fuites. C’est pourquoi elles sont généralement espacées d’une distance de
A/2. Cela place une contrainte de dimensionnement du radar.

L’amplificateur faible bruit (Low Noise Amplifier — LNA) doit étre le moins
bruyant possible, i.e. son facteur de bruit (Noise Figure — NF) doit étre le plus petit
possible d’apres la formule de Friis car il est généralement placé en amont de la
chaine de réception, tout en amplifiant suffisamment le signal recu qui est tres faible.
11 doit aussi étre tres linéaire pour éviter de saturer la chaine lorsque le signal utile ou
réfléchi et regu est trop fort, notamment pour éviter toute apparition de cible dite
fantome car inexistante, apres traitement numérique. C’est également le cas lorsqu’il
y a des interférences.

Dans le cas du récepteur, le mélangeur, par mélange de fréquences, va
permettre d’abaisser la fréquence du signal recu pour qu’il soit numérisé, les ADC ne
pouvant fonctionner a tres hautes fréquences (~4-5 GHz). Le mélangeur est lui aussi
congu de manicre a étre le plus linéaire possible pour obtenir un signal en bande de
base propre afin d’étre numérisé correctement. Il doit y avoir le moins de fuites
possibles entre les voies RF et OL pour éviter de créer de Poffset qui se retrouve en
bande de base et qui peut se confondre avec une cible. §’1l est passif, il doit avoir le
moins de pertes possibles.

L’amplificateur a gain variable (Variable Gain Amplifier — VGA) permet
d’amplifier le signal pour ajuster la dynamique a celle de PADC permettant d’avoir
un SNR élevé et compatible avec le nombre de bits effectifs (Effective Number Of
Bits — ENOB) de P’ADC, généralement proche de 12 bits. Finalement, le filtre
¢éliminera toutes les harmoniques provenant du mélange de fréquences et des
repliements provoqués par Iéchantillonnage de PADC pour ne pas nuire a la
conversion du signal en bande de base.

La topologie dite de « mixer first », qui présente un mélangeur en amont de la
chaine de réception au lieu d’'un LNA, est une topologie tres étudiée pour avoir une
chaine de réception encore plus linéaire. Mais cela dégrade fortement le NF et le gain
de conversion, comme décrit dans [BOR11].
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Les FFT successives (FFT dites a trois dimensions) permettent le traitement
numérique qui détermine les informations nécessaires a la détection de la cible
comme sur la Figure 23. La premicre FFT permet de déterminer rapidement la
distance de 'objet détecté. Une deuxi¢me FFT permettra de déterminer sa vitesse en
intégrant plusieurs chirps (T¢p;) dans le cas de la modulation par chirps. Enfin, en
comparant la différence de phase entre les voies du RX, la troisicme FFT donne
l'angle d’arrivée horizontal ou azimut. Ces trois FFT, selon la puissance du signal
recu, fournissent les informations essentielles sur la ou les potentielles cibles
détectées.

Traitement Traitement Traitement Détection )
ADC —s ° < . + ) —— Info cible
distance vitesse azimut de pic
I | I I I
[ I I I |
Cible |
. I_.._
Distance L b L
{1&" dimension FFT) Cible 2 -
. _._
|| Rx 1.2,3
B Azimut

(3* dimension FFT)

Vitesse
(2® dimension FFT)

Figure 23. Schéma de traitement numérique pour déterminer les 3 informations
nécessaires a la détection d’une ou plusieurs cibles

3.2 Bancs de simulation systéme radar

La premicre approche a été de définir un modele de simulation au niveau
systeme pour comprendre ensemble du fonctionnement du radar. Pour cela, en
reprenant et en améliorant un banc de simulation sur ADS développé au sein de
Iéquipe, il a été possible de simuler le fonctionnement dun systeme radar: de
I’émission d’un signal modulé jusqu’au traitement numérique du signal recu. Ce banc
comporte les éléments suivants : une modulation de signal, la modélisation de la cible
(distance, RCS, vitesse et AoA) et de la transmission du signal dans lair, le
comportement des antennes de réception, la chaine de réception (performances du
LNA, mélangeur, amplificateur en bande de base et filtre passe-bas) et des analyseurs
de spectres en sortie. ’amélioration du banc consistait a implémenter Peffet Doppler
pour déterminer la vitesse d’une cible, a ajouter la possibilité d’avoir plusieurs cibles
(2 dans notre cas) et ainsi qu'a étendre ce banc pour deux types de modulations
différentes classiquement utilisées en radar pour les comparer : la LEFMCW et la
modulation par chirps. Le bruit de la partie RF n’a pas pu étre entierement pris en
compte dans ces bancs de simulation.
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La Figure 24 et la Figure 26 montrent respectivement les bancs de modulation
LFMCW et de modulation par chirps utilisés lors des simulations. La Figure 25 et la
Figure 27 illustrent les sighaux émis simulés ainsi que les spectres des sighaux recus
(en rouge et en bleu) une fois les FFT réalisées pour chaque banc. Les simulations
dans ces figures prennent en compte deux cibles (en rouge et en bleu) avec deux
distances, vitesses et angles d’arrivée différents. La bande passante est identique entre
les deux modulations.

Modélisation
2 TX/2RX cible o Antennes Chaine

i réception —
transmission P RF | -
Modulation signal 7 Y -8 P -

D> it

(A F—0<, =8

Traitement du signal

B

Y
. 4

A4
v
IR

EIEIE

Figure 24. Banc d’un radar a modulation LFMCW
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Figure 25. Signal LFMCW émis en simulation (a) et spectres des signaux regus (b)
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Figure 26. Banc d’un radar 2 modulation par chirps
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Figure 27. Chirps émis en simulation (a) et spectres des signaux regus (b)

3.3 Comparaison résultats de simulation/théorie

Les résultats de simulations obtenus avec ces deux modeles de simulation ont
permis de comparer les erreurs de simulation obtenues par rapport aux parametres
d’entrée du simulateur. Ces paramctres sont la distance, la vitesse, la surface
¢quivalente radar propre a 'objet (RCS) et I'angle d’arrivée d’une cible. Comme décrit
dans la partie précédente, pour chaque modulation et parametre, il y a une résolution
théorique due a la forme d’onde modulée. Les équations de la partie 2.3 sont utilisées
ici.

Les différents points simulés ont été obtenus avec des cibles placées a des
distance et aussi des azimuts aléatoires. La Figure 28 représente les écarts de
simulation concernant la détermination de la distance. Les deux bancs fonctionnent
correctement, respectant la résolution théorique qui correspond en fait a I'erreur
maximale théorique. Nous remarquons que la résolution théorique de 3,7 cm,
calculée avec ’équation 10 pour une bande passante de 4 GHz et pour une portée
de 100 m respecte les spécifications radars demandées dans le Tableau 2.

Erreurs de simulation sur la distance

e — A
3,5
3
2,5
==gr==Erreur absolue LFMCW (cm)
2
=== Erreur absolue Chirp (cm)
1,5
Résolution théorique (em)
1
0,5

0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 110
Distance (m)

Figure 28. Erreurs de simulation sur la distance

45



life.augmented

G2 E Lab Chapitre 1 ‘,’

La Figure 29 représente les écarts de simulation sur la détermination de la
vitesse. Le banc de simulations LFMCW est fiable, les erreurs de simulation restent
en dessous de 'erreur maximale théorique de 7 km/h (équation 11 avec T = 1 ms).
La forme d’onde des chirps est limitante a la fois pour la résolution en vitesse d’un
objet (équation 16) et pour la valeur maximale détectable de la vitesse de cet objet
(équation 18). Les deux points obtenus en simulation pour des vitesses supérieures
A Vmay sont donc logiquement aberrants. Sachant que la vitesse est calculée avec la
phase des signaux recgus pour la modulation par chirps, il y a ambiguité lorsque cette
phase varie de 21 ou quand la valeur de cette phase est respectivement supérieure et
inférieure a +7 et a —m. Clest le cas pour les autres points qui dépassent ceux de la
résolution théorique. Nous constatons effectivement que les formes d’ondes émises
dans les deux cas ne respectent pas les spécifications radars sur la résolution de
vitesse, voir Tableau 2. Cependant cela donne une représentation suffisante sur le
fonctionnement de ces modulations pour les radars.

Erreurs de simulation sur la vitesse relative
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Figure 29. Erreurs de simulation sur la vitesse

La Figure 30 représente les écarts de simulation sur la détermination de I’angle
d’arrivée AoA (Angle of Arrival), a I'aide des équations 5 et 6. De nouveau, le banc
LFMCW donne de bons résultats. Le banc de la modulation par chirps est tres
sensible aux parametres de simulation et notamment sur le parameétre de l'intervalle
de temps utilisé lors de la FFT (Fast Fourier Transform). Pour différentes durées
réservées pour faire la FFT dans le banc de simulations du systeme radar, avec les
meémes autres parametres et pour la méme simulation, nous obtenons deux angles
d’arrivée différents pour la méme cible. Ces écarts pour les angles de 5°, 15° et 70°
sont représentés sur la figure 31. Il est important de noter que la spécification de +2°
de précision sur I'angle d’arrivée pour le SRR/MRR est respectée jusqu’a un angle
de 80° pour un systeme a deux antennes en réception. La spécification du LRR de
+0,1° n’est pas respectée pour un systeme a deux antennes. La résolution dépend du
nombre d’antennes d’apres I’équation 6. Il faudrait théoriquement 5 antennes en
réception pour le radar longue portée LRR.

46



G ZELab Chapitre 1 "l

life.augmented

Erreurs de simulation sur I'AocA
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Figure 30. Erreurs de simulation sur ’angle d’arrivée

Les bancs de simulations respectent bien les résolutions théoriques de
distance, vitesse et d’angle d’arrivée, a la sensibilité des parameétres de simulation pres.
Le banc FMCW linéaire est fiable mais nécessite un temps de simulation relativement
long car la forme d’onde pour la modulation LFMCW a une durée de 'ordre de la
milliseconde comparé a une centaine de microsecondes pour la modulation par
chirp. Tandis que le banc avec la modulation FMCW par chirps est assez fiable mais
demande une attention particulicre sur la définition des parametres. Il possede
surtout 'avantage du gain de temps de simulation. La forme d’onde de cette derniere
peut étre trés limitante, d’ou l'utilisation dans les radars embarqués des deux types
de modulations pour bénéficier des avantages de chacune. Afin de déterminer
'application du radar souhaitée sur la portée, la vitesse maximale ou I'angle d’arrivée
d’une cible, il est nécessaire de définir en amont la forme d’onde émise ainsi que le
nombre d’antennes en réception.

Une fois le type de modulation défini au niveau systéme, il faut réaliser un
bilan de liaison de la chaine RF pour estimer les spécifications du radar au niveau
circuit.

3.4 Bilan de liaison de la chaine RF

Apres I'étude des modulations des formes d’ondes, il faut dimensionner la
chaine RF du radar. Pour cela il est nécessaire d’établir son bilan de liaison d’apres
I’équation de Friis dans le cas d’une transmission en espace libre :

PTXGTXGRXA2
Pry = 23

Avec :

Pry : 1a puissance recue (en W)
Pry :1a puissance émise (en W)
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Gry : le gain de 'antenne d’émission
Gry : le gain de antenne de réception

A :la longueur d’onde d’émission (en m)
R : la distance de l'objet (en m).

Dans le cas d’une application radar ’équation 23 de Friis peut s’écrire :

I TXGTXGRX)"ZO-
Prx =~ GamyRe

(24)

Avec 0 le RCS en m? ou sutface équivalente radar propre a 'objet. Les pertes
dans atmosphere de 0,5 dB/km sont négligeables 2 77 GHz dans le cas du radar car
la détection se fait seulement pour une centaine de metres. Les atténuations restent
légeres dans notre cas méme en cas de pluie et de brouillard [YUJ03].

Pour plus de commodité, il est possible d’écrire I’équation 24 en décibels sous
la forme suivante :

Prx apm = Prx apm + Grx agi + Grx api + 201log(4) + 101log(o)
—301log(4m) — 401log(R) (25)

Afin de déterminer la dynamique nécessaire de la chaine, il faut prendre en
compte les cas extrémes de détection de cibles, les cas ci-dessous sont pris a titre
d’exemples :

L] Pour un Camion SitUé 2\1 1 m: PTX dBm — 10 dBm, GTX dBi — GRX dBi —
10 dBi, 0 = 100 m? et R = 1 m. Ce qui donne : Py gpm = —11,2 dBm.

L] Pour un pléton SltU.é é 150 m: PTX dBm — 10 dBm, GTX == GRX == 10 dBl,
o = 1m? et R = 150 m. Ce qui donne : Pgy 4pm = —118,2 dBm.

Les RCS utilisés proviennent des mesures du rapport de la commission
européenne [FOR13]. La valeur de puissance d’émission vient des recommandations
de [ITU18]. La chaine RF doit donc avoir une dynamique d’environ 100 dB et une
grande sensibilité pour détecter des signaux proches de —120 dBm. II faut aussi
déterminer le bruit de la chaine maximum pour pouvoir détecter de telles cibles. La
température de bruit des antennes n’a pas été prise en compte.

D’apres I'équation 24 1a distance maximale Ry, détectée est :

1
Prx GTXGRX/12 Ur

(471') 3 Prxmin

R = [ (26)
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I’équation 26 peut aussi s’écrire :

A=

PryvGryGroyA?o
— TXYTXYRX (27)

S
3 —-
(4m)3 x (N) N X F X kTyB

Rmax

Avec :

(5) : le rapport signal a bruit minimum (SNR en dB)
N/ min

F :le facteur de bruit linéaire (NF le facteur de bruit en dB)
k : constante de Boltzmann [1,381x10% J-K]

Ty : température normalisée [en K]

B : la bande passante d’intégration [en Hz].

Le SNR minimum, pour une bande réduite autour du signal utile, pour
détecter de faibles sighaux d’entrée donné par [SAM18] est de 20 dB. Avec I’équation
27, dans le cas du piéton en prenant Ry, égal a 150 m, pour un temps d’intégration
de 10 ms (soit une bande passante B de 100 Hz) et pour une température T, de
290 K, le facteur de bruit a ne pas dépasser de la chaine est alors de 15,8 dB. D’apres
les recommandations de 'Union International des Télécommunications [ITU18§], le
bruit du récepteur ne doit pas dépasser 15 dB pour le radar 76-77 GHz et 12 dB pour
le radar 77-81 GHz.

D’apres les équations 12 et 17 donnant Ry, la forme d’onde de la
modulation utilisée est importante. Cependant R, 4, est aussi influencé par la chaine
RF. La réception d’un signal bloqueur de —10 dBm implique que la puissance recue
par le mélangeur sera de 5 dBm, si le gain du LNA est de 15 dB, typiquement. I faut
donc que le mélangeur comprime au-dela de 5 dBm car s’il comprime avant, il y aura
alors des pertes sur le signal recu, ce qui diminue donc la distance maximale
détectable par le radar, donc sa portée.

Un effet connu des bloqueurs est la désensibilisation du gain. C’est-a-dire
qu’en présence d’un bloqueur, le gain du signal utile va décroitre plus rapidement
que le gain du bloqueur. A la compression, il y aura 2 dB de pertes sur le signal utile
[GAROO], [MEY95]. En reprenant le cas d’'un piéton et ’équation 26 on a, sans
bloqueur, une distance maximale R, égale a2 150 m. En revanche avec la présence
d’un bloqueur qui fait comprimer la chaine de réception, une perte de 2 dB sur le
signal utile revient grossicrement a perdre 2 dBm de puissance de signal transmis.
On obtient alors Ry, de 133,7 m, il y a donc une baisse de 16,3 m de la portée
maximale du radar en présence d’un bloqueur. Il est donc nécessaire de concevoir
un mélangeur avec un point de compression a 1 dB le plus élevé possible.
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En conclusion il est nécessaire de concevoir une chaine de réception RF tres
linéaire avec un faible NF, ce qui est décrit dans [TRO12]. Le bruit va également
détériorer la distance maximale détectable. Les spécifications recherchées pour la
partie amont (RF) de la chaine (LNA-Mélangeur) : un ICP; 45 de —10 dBm d’apres
les calculs précédents concernant les signaux bloqueurs ainsi quun NF DSB (Double
Side Band, qui est 3 dB inférieur au NF SSB simple bande) de 6 dB pour se placer a
I’état de Part [MUR19].

3.5 Problemes rencontrés par les radars automobiles

3.5.1 Interférences

Augmenter le nombre de capteurs dans les véhicules ainsi que le nombre de
véhicules équipés de radars présente un inconvénient majeur : les interférences.
Deux types d’interférences peuvent apparaitre, le premier concerne les interférences
provenant d’un radar d’un autre véhicule, fonctionnant aux mémes fréquences, ce
qui génere une raie parasite qui peut se confondre avec un écho et par conséquent
une cible fantéme, comme représenté sur la Figure 31. Le deuxiéme concerne les
interférences continues, qui peuvent provenir de ’environnement interne ou externe,
comme sur la Figure 32. Ces interférences détériorent le SNR en augmentant le
niveau de bruit et peuvent saturer le mélangeur [ASC19], peu importe le type de radar

ou de modulation utilisée [BROO07] et [BOU17].

Il existe des méthodes de résolution pour réduire ces interférences telles
qu’utiliser une transformée de Fourier a court terme (Short-Time Fourier Transform
- STFT), un codage de phase avec une modulation FMCW ou de coder des sauts de
fréquences dans la bande. Les deux premieres techniques sont efficaces mais
demandent un certain effort tandis que la derniére est plus facile a réaliser, elle permet
de supprimer les cibles fantomes mais augmente le niveau de bruit, [ASC19] et

[LUO13].

f(t) [Hz]* RF-side
4 Interference
TV Amplitude
A
N t[ms
f(t) [Hz] : (ms] SNR Interference = ghost target
IF-side AN AT N AN NN
| >
iff Range [m] / Freq bin
i >

t [ms]
Figure 31. Effet d'une interférence a fréquence modulée dans la bande passante sur la
détection d'objets [ASC19]
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Figure 32. Effet d'une interférence a fréquence continue dans la bande passante sur la
détection d'objets [ASC19]

3.5.2 Effets des pare-chocs

3.5.2.1 Surface sélective de fréquence (FSS)

Les pare-chocs sont également une source de problémes pour les radars. Leur
simple composition, leur peinture ou leur déformation a la suite d’un choc créent des
réflexions et réfractions comme illustré sur la Figure 33. Lorsque les radars sont
placés derricre les pare-chocs, ces réflexions peuvent perturber le fonctionnement
du radar comme saturer la chaine de réception RF, créer des cibles fantomes ou

mener a des erreurs sur la position exacte d’une cible (distance, vitesse et azimut)
[SUZ17], [CHA18] et [ETS20].

Plastic, paint and lacquer on

the Bumper of the host vehicle
Eqir = &g & £y | Eqir = &
Car or other
potential
traffic danger

Radar on the i — .
host vehicle —
- S

Figure 33. Diagramme d'un radar avec les différentes permittivités et limites des pare-
chocs peints [EMI19]

Main bumper plastic layer
T (Er =33/ tan & = 0,0065)
E0pm |~ Primary layer (€r = 3,6 / tan & = 0,003)
100 pm | #=——Painting layer (Er=8/tan &= 0,01)
2uﬂ = Polish layer (Er=5/tan 5 =0,01)

Figure 34. Structure d'un pare-chocs peint [CHA18]

La Figure 34 donne des valeurs de permittivités et des pertes diélectriques des
couches de peinture d’un pare-chocs. Une des solutions possibles pour diminuer les
dégradations des pare-chocs, en prenant en compte leur peinture, sur les radars est
de placer une couche anti-réflexion appelée surface sélective en fréquence ou
trequency selective surface en anglais (FSS), comme sur la Figure 35, [CHE16] et
[FIT11]. 1l s’agit d’une surface périodique congue pour réfléchir, transmettre ou
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absorber les champs électromagnétiques [MUNOO]. La FSS agit comme un filtre
passe-bande ou coupe-bande comme sur la Figure 36. Elle est congue dans une
couche de matériau qui permet de filtrer les réflexions des pare-chocs sur la bande
de fréquences désirée. [FIT11] propose différentes structures de FSS et montre leurs
différents coefficients de réflexions obtenus sur la Figure 37 et la Figure 38. La
structure avec une simple croix est la plus adaptée dans leur cas.

paint
substrate

Figure 36. Equivalence de la FSS 2 un filtre coupe-bande

E E
k W § k
H —— H
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Single cross structure (SC) cells Double bar vertical (DBV) cell

Wy — Wk .
{ Ly
,’{_' v k In

H H — 4
Wy ’t, Wy, t
Single bar vertical (SBV) cell Double cross structure (DC) cells

Figure 37. Représentation des différentes cellules de FSS possibles [FIT11]
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Figure 38. Comparaison des coefficients de réflexion (S;7) simulés pour les différentes
structures de FSS [FIT11]
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Cette technique est intéressante mais demande un effort de conception et une
certaine finesse de réglage pour étre bien adaptée au pare-chocs concerné et
fonctionner sur 'entiere bande de fréquences du radar. De plus, il est nécessaire de
sélectionner le bon matériau pour le pare-chocs correspondant.

3.5.2.2 Conducteur magnétique artificiel (AMC)

Le conducteur magnétique artificiel (AMC) est une autre solution pour
atténuer les réflexions dues aux pare-chocs. Le principe est de réduire ces réflexions
multiples en concevant une antenne sur le radar avec un faible RCS. Un AMC et un
conducteur électrique parfait (PEC) sont placés autour de I'antenne plane pour créer
des interférences destructrices. A sa fréquence de résonance, un AMC a un
coefficient de réflexion égal a 1 et ne déphase pas le signal d’'une onde incidente,
comparé a un PEC qui introduit un déphasage de 180°. En combinant PAMC qui
réfléchit 'onde incidente et le conducteur électrique parfait qui introduit un
déphasage de 180°, cela crée une interférence destructrice, ainsi 'onde incidente aura
une amplitude nulle et sera réfléchie dans d’autres directions [VAS18] et [PAQO7].
Une photographie d’un réseau d’antennes microrubans entouré d’'un AMC est
représentée sur la Figure 39.

[VAS18], sur la Figure 40, mesure une réduction de la premicre réflexion de
Pantenne sous test (AUT) due au pare-chocs (bumper) d’environ 7 dB avec une
structure AMC.

— With AMC ||
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Figure 40. Comparaison des mesures de réflexion avec et sans AMC [VAS18]
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3.5.3 Variations de température

Les normes automobiles font partie des plus exigeantes en termes de sécurité.
Les radars doivent étre fonctionnels en toutes conditions et en garantissant la
meilleure fiabilité possible. La température est un facteur a prendre en compte lors
de la conception des radars. Comme précisé dans le Tableau 2, le radar doit pouvoir
fonctionner pour des températures allant de —40°C a 105°C voire jusqu’a 150°C.
Dans [WEI19], les températures auxquelles fonctionnent les différentes parties d’un
véhicule sont listées. Les variations de température peuvent facilement dégrader le
fonctionnement de parties du radar, comme les antennes ou le circuit
radiofréquences (RF).

Dans le cas du transistor bipolaire, le coefficient f qui est le rapport du
courant de collecteur et du courant de base dépend de la température. Dans le cas
du transistor MOS, la température joue sur la mobilité des électrons dans le canal et
la tension de seuil Vi, ce qui fait varier le courant de drain et donc la
transconductance g,,. Les fortes variations de température dégradent les
performances RF telles que le facteur de bruit NF, le gain ou la linéarité et nécessitent
un controéle particulier, comme proposé dans [GIN18]. La variation de température
a également un impact sur la phase du signal recu par le récepteur. A titre d’exemple,
[FUJ17] présente un controle de phase des différents canaux de la chaine de
réception en fonction des variations de la température.

4  Conclusion du chapitre

Dans ce premier chapitre nous avons pu introduire le fonctionnement des
radars et décrire leur utilisation dans le domaine automobile. Aprés avoir présenté
les différentes modulations mises en ceuvre pour ces radars, nous avons pu définir
leurs performances (distance et vitesse maximales détectées, résolution, angle
d’arrivée) a partir de parametres spécifiques (bande passante, période des signaux,
excursion en fréquence). Les spécifications concernant la partie RF du récepteur
radar que nous visons apres I’étude systeme sont de ne pas comprimer en dessous
de —10 dBm pour étre insensible aux différents bloqueurs, d’avoir un gain suffisant
dans la chaine et un facteur de bruit inférieur a 6 dB pour obtenir un rapport signal
a bruit supérieur a 20 dB. Pour la résolution horizontale sur I'angle d’arrivée, nous
nous sommes basés sur une spécification de précision a +0,1°, ce qui est visé par
I'industrie actuelle [MCI19]. Ces spécifications sont séveres et difficiles a satisfaire.
Elles correspondent a celles visées par les producteurs de radars automobiles. Par
exemple avec cette précision, on commet une erreur de détermination de I'angle
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d’arrivée (azimut) de 3,5 mm pour une cible située a 1 m, une erreur de 35 cm pour
une cible située a 100 m et une erreur de 87 cm pour une cible située a 250 m. Le
Tableau 3 résume les performances recherchées pour ce travail concernant le
récepteur radar RF a concevoir.

Spécifications visées Récepteur radar 76-81 GHz
Facteur de bruit DSB 6dB
Point de compression a 1 dB —10 dBm
Précision angulaire horizontale +0,1°
Taille <1 mm?
Consommation <100 mW

Tableau 3. Résumé des performances visées pour la téte de réception RF du radar

Dans un second temps, a 'aide d’une étude systeme et de simulations, nous
avons pu comparer les deux types de modulations les plus utilisés pour ces radars.
Ces résultats ont confirmé I'influence des parameétres spécifiques propres a chaque
modulation sur les performances. LLa modulation LEFEMCW est la plus lente mais la
plus fiable tandis que la modulation par chirps nécessite moins de temps pour
déterminer la distance et la vitesse d’un objet, a condition de bien définir les
parametres de la FI'T, le temps d’intégration et la durée des chirps.

Nous avons également pu voir que la spécification de +2° de précision sur
I'angle d’arrivée était théoriquement respectée jusqu’a un angle de 80° pour un
récepteur a deux antennes. Pour tenir théoriquement la spécification de précision a
+0,1°, il faudrait 5 antennes en réception, ce qui a un cout au niveau du systeme
radar. De plus, selon les parametres de modulation et de FFT, des erreurs de
détermination sur la distance, la vitesse et 'angle d’arrivée sont possibles. 11 est donc
nécessaire de controler ces erreurs. Nous verrons dans le chapitre suivant les
différentes manieres existantes de réaliser des autotests et de corriger ces erreurs dans
de tels circuits.

Enfin, une liste des problemes qui peuvent étre rencontrés par 'implantation
de ces radars derricre les pare-chocs a été dressée. 1l apparait de manicre évidente
que les variations de température induiront des modifications significatives du point
de fonctionnement du radar et nécessitent lintégration dun systeme de
compensation.

Le chapitre suivant présentera les différentes solutions envisageables.
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Chapitre 2

1 FEtat de Part des BIST et -calibrations
existantes

1.1 Importance d’un systéme de BIST

1.1.1 Le Built-in Self Test (BIST)

Le procédé CMOS permet une intégration compléte des systemes sur des
puces silicium. Historiquement, la technologie CMOS était plus adaptée aux circuits
numériques qu'aux circuits analogiques, tels que les circuits radiofréquences (RF),
car les premiers sont plus robustes aux disparités technologiques et a la réduction
des tensions d’alimentation, ce qui entraine moins de rebut que les seconds.

De plus, les parametres électriques des transistors sont sensibles aux variations
de la température, aux effets parasites (capacités, diodes), aux effets de canaux courts
et aux fuites de courant, a travers des capacités ou dans le substrat, qui ne sont plus

négligeables aux fréquences millimétriques [STE17], [SLE10].

Il est donc crucial de minimiser ce genre de dispersions qui peuvent fortement
influer sur les performances des circuits. Ces dispersions sont plus connues sous le
nom de variations PVT : Process, Voltage and Temperature. Pour compenser ces
variations PVT inévitables dans un circuit, une des solutions possibles est l'utilisation
de systemes d’autotest (Built-in Self Test - BIST). Ces BIST permettent de détecter
les dispersions et facilitent la calibration du circuit. Nous verrons par la suite quels

sont les types de calibrations existants et leur mise en place, avec ou sans la présence
d’un BIST.

Une des demandes majeures du marché actuel est de réduire les couts de tests
des circuits intégrés. En effet, les tests et les mesures de circuits imprimés sont
couteux et prennent du temps, notamment pour leur industrialisation. La réduction
des couts de tests se caractérise par la réduction du temps de diagnostic, des cotts
de maintenance et de réparation. Dans optique de réduire ces cotts, les concepteurs
se sont donc dirigés vers des circuits ayant la faculté de s’autotester ou au moins de
détecter un dysfonctionnement, i.e. les BIST [ROB95], [TON95] et [KIS10].
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1.1.2 Utilisation dans Pautomobile

Les radars automobiles sont soumis a la norme ISO 26262 qui garantit la
fonctionnalité des systemes de sécurité dans les véhicules. Les controles de qualité et
d’absence de défauts sont donc nécessaires.

Comme nous 'avons vu au cours du premier chapitre, certains parameétres
sont critiques pour assurer le bon fonctionnement du radar, notamment la précision
sur la phase des signaux recus. En effet, quelques degrés de variations sur la phase
d’un signal d’une voie de réception entrainent une détection erronée d’un objet. Cela
peut aller jusqu’a plusieurs metres d’écart sur la position exacte de cet objet.

Une solution de calibration pour les circuits est donc a favoriser. Lutilisation
du BIST se justifie aussi par le fait qu’il est moins couteux de changer un circuit
défectueux en le testant en amont que de changer le circuit encapsulé, placé sur PCB,
intégré sur puce ou méme monté sur un véhicule. D’autant plus que le cott du
silicium reste relativement faible.

Les défaillances majeures pour un radar automobile sont celles qui concernent
la détection d’objets : position, vitesse et angle d’arrivée. Pour un radar avec un
réseau d’antennes, il y a de multiples sources d’erreurs telles que : les couplages
mutuels inconnus, les pertes de gain ou de puissance de sortie, orientation des
antennes non maitrisée, le déséquilibrage du gain et de la phase, de méme pour les
récepteurs 1/Q), les réflexions des champs proches, les fuites internes et la non-
linéarité des composants [TUNO9].

Pour détecter et corriger ces variations en temps réel, il faut une calibration en
temps réel ou dite « online », i.e. une calibration qui utilise un BIST pendant le
fonctionnement du radar pour déterminer quelles sont les dispersions et/ou
variations a compenser. Cependant, réaliser des mesures en temps réel sur puce pour
le BIST requiert un certain temps de test, ce qui peut bloquer 'utilisation du radar
pendant une certaine durée. Une calibration « offline » a lieu avant la mise en
fonctionnement tout en étant généralement suppléée par des algorithmes de
calibration lorsque le radar fonctionne. Elle ne nécessite pas de BIST analogique. La
notion de BIST analogique ou numérique est définie dans la partie suivante.

1.2 Calibrations analogique et numérique

Avant de concevoir un systeme de calibration il faut déterminer la meilleure
méthode pour calibrer le plus rapidement possible sans que cela soit trop cotteux en
espace, en temps et en consommation d’énergie.
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On entend par calibration de type analogique, un systeme de calibration
faisant intervenir un circuit analogique congu et intégré dans le circuit. Une
calibration numérique est quant a elle, par exemple, controlée par un processeur de
signal numérique (Digital Signal Processor - DSP) et possede des algorithmes dédiés
pour traiter le signal numérisé. Les capteurs du BIST sont soumis aux mémes
variations PVT que le circuit donc sont également sujets a des variations [BHAO4].
Cependant, dans un souci d’amélioration de la résolution et d’estimation de détection
d’objets pour un réseau d’antennes possédant une large ouverture, il est important
de capter et de traiter un nombre d’informations considérables, ce qui demande un

effort numérique colossal [TUNO9].

Dans [KIS10], le systeme de BIST majoritairement utilisé est ’émission d’un
signal de test en interne puis la réception et le traitement numérique de l'information
captée. La calibration d’un circuit peut se faire enticrement par traitement numérique
au moyen d’algorithmes dédiés, ou bien avec un BIST analogique en incluant un
traitement numérique pour la correction. La partie analogique ne représente qu'une
petite partie du systeme radar. C’est sur la partie numérique que se concentrent
principalement les efforts de développement, pour favoriser, par exemple,
Pouverture au « machine learning », a 'imagerie, a I'interopérabilité entre les radars
et a la compréhension de situations a l'aide du radar [DIC16].

La question suivante se pose donc : quel est 'intérét de placer un BIST s’il est
possible de calibrer le circuit entiecrement en numérique ? Nous verrons par la suite
que lorsqu’il y a des écarts de phase trop importants, les algorithmes de correction
ne sont plus aussi efficaces et que ceux de détection ne convergent plus. Les BIST
servent également d’indicateurs simples de fonctionnement lors de mesures de
défaillances. Une calibration hybride pourrait donc étre judicieusement envisagée.

1.3 Différentes techniques de calibration

De multiples techniques de calibration de circuits sont présentes dans la
littérature, c’est pourquoi seule une liste condensée, regroupant des solutions
numériques et analogiques des techniques les plus pertinentes, est exposée dans cette
section.

1.3.1 Algorithmes de calibration

I1 existe déja de nombreuses techniques de calibrations numériques, comme
avec le déphasage « phase-shifting» numérique et lutilisation d'un DSP pour
déterminer le déphasage entre deux voies et corriger les erreurs de phase [HUA13].
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[STE19] compare les algorithmes de calibration d’antennes et d’estimation
d’angle d’arrivée (Angle of Arrival - AoA). Pour un certain nombre de cibles avec un
fort rapport signal a bruit (Signal to Noise Ratio - SNR) d’environ 50 dB, ce qui est
tres difficile a obtenir, il est possible d’avoir une précision de détection de ’AoA au
centicme de degrés pres. Cependant, cette étude a été réalisée sur le radar IWR1443
de chez Texas Instruments, en technologie 45-nm REF CMOS, aprés une premiere
calibration « offline » en plagant une cible avec un angle précis. De plus, les angles
d’arrivée étudiés sont seulement compris entre —25° et 25°. Le résultat est donc a
nuancer. Une autre technique de calibration est de prévoir le comportement des
antennes a réseau de phases et d’utiliser un algorithme de correction, de cette manicre
le BIST n’est plus nécessaire [LI03]. Cela requiert une étude poussée des antennes.

[HAR16] présente une calibration uniquement numérique en estimant la
déviation standard de phase, puis en calculant les amplitudes et phases moyennes
recues et en utilisant la méthode des moindres carrés pour déterminer les parametres
de la fonction représentant I'erreur de phase minimale. La précision de phase
obtenue est de 0,3°, en prenant en compte le matériau du pare-chocs derriere lequel
est installé le radar.

L’algorithme MUSIC (MUItiple SIgnal Classification) est majoritairement
utilisé pour la détermination de PAoA, ou de la direction d’arrivée (Direction of
Arrival — DoA) en radar. Il existe depuis les années 80 [TAN14] et a depuis été
amélioré et optimisé pour les systémes radars. Cet algorithme se base sur I'utilisation
de matrices de covariance pour décorréler le signal recu du bruit. I fait la
décomposition en valeurs propres de la matrice de covariance afin d’obtenir les
vecteurs propres du signal et du bruit. La détection de 'angle d’arrivée se fait lorsque
la fonction, créée par les matrices de signaux et de bruit, qui définit le spectre spatial
présente un pic (un pole plus précisément) pour une valeur d’angle donnée. Plus il y
a de chaines dans le réseau, plus I'algorithme est performant. Cependant, 'algorithme
MUSIC est sensible aux couplages mutuels entre voies, aux variations et offsets de
phase et d’amplitude. Le principal inconvénient de cet algorithme est qu’il nécessite
un fort SNR (>15 dB) [TAN14], [MAN15] et [FU18]. Il est souvent combiné avec
un systeme de calibration des antennes. Par exemple, dans [MA20], I'offset de phase
des différents récepteurs est corrigé par une calibration offline puis I'algorithme
MUSIC est utilisé pendant le fonctionnement du radar. [WANO9] proposent une
méthode d’auto-calibration pour éliminer les erreurs de gain et de phase pour que
'algorithme MUSIC fonctionne correctement et permette ainsi d’améliorer les
performances générales du radar.

[AUMS89] et [NAF19] présentent des systemes d’auto-calibration d’antennes
par couplages mutuels avec 1° de précision de phase en déterminant le
comportement du couplage d’une antenne sur ses antennes voisines, comme lillustre
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la Figure 41, C; pour i allant de 1 a 3, représentant le couplage en dB d’une antenne
patch avec ses voisines.

)
f o B e BE e
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Figure 41. Simulation des contours du couplage d’un réseau d’antennes patchs
microrubans a 30 GHz [NAF19]

[IKR16] propose une calibration «online» du couplage, des variations
d’amplitude et de phase des antennes, combinée avec un algorithme d’estimation de
direction d’arrivée (DoA). Tandis que [DUR19] obtient une précision de phase 0,1°
en utilisant une calibration « offline » initiale puis en utilisant un algorithme
d’estimation de DoA. [MENT13] développe une méthode d’estimation et de

calibration en temps réel en se basant sur I'estimation précise des vecteurs de
direction.

Malgré le fait que ces algorithmes, qui prennent en compte les antennes et le
systeme radar, soient tres précis, une pré-calibration « offline » est souvent nécessaire
et cela n’est pas toujours possible pour des soucis d’industrialisation. Les principaux
inconvénients des algorithmes de détection d’angle d’arrivée sont qu’ils nécessitent
un fort SNR, un effort important de calculs et une haute résolution [TUNO9].
[WEI16] montre que certains algorithmes sont trés sensibles aux erreurs de phases
d’origine du radar: avec 2° de décalage introduits dans le systeme, certains
algorithmes n’arrivent pas a corriger cette erreur. Nous verrons par la suite qu'une
erreur de cet ordre de grandeur est tres fréquente dans de tels circuits. Dans la partie
suivante nous présenterons les solutions proposées de corrections analogiques de

phase.

1.3.2 Architecture en quadrature

L’architecture de circuits en quadrature (In-phase and Quadrature - 1/Q) est
bien connue et maitrisée. Elle est aussi utilisée pour permettre la calibration de
Pamplitude et de la phase des signaux générés en 1/Q. En modifiant directement

I'amplitudes des signaux I et Q, il est possible de moditier la phase du signal résultant
[DUDT11].
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[LIU17] utilise la calibration en I/Q avec une inductance sur le chemin de
oscillateur local (OL) en modifiant la phase liée a cette inductance avec des switchs
MOS (Figure 42). Avec cette calibration, la phase peut étre modifiée de 4° avec une
précision de 0,3°.

Visias, Lo
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L

™
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Figure 42. Schéma du circuit de calibration du déséquilibre I/Q [LIU17]

[KIM13] propose une technique de BIST par couplage entre antennes et
circuit RF tout en conservant une architecture en quadrature, avec des déphaseurs
(phase-shifters en anglais). Il s’agit d’une architecture qui est colteuse en surface et
en consommation, comme la Figure 43 le laisse présager.
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Figure 43. Diagramme du circuit avec le BIST proposé par [KIM13]
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1.3.3 Signaux de test

Nous avons vu dans la partie 1.2 de ce chapitre, que la majorité des BIST
fonctionnaient en générant un signal de test qui est transmis au circuit pour tester le
fonctionnement de ce dernier et détecter des variations non conformes aux

prédictions initiales [KIS10].
[JEO15] procede en trois étapes :

1. Signal du BIST évalué en amplitude, envoi de 2 signaux différents pour
¢éliminer offset DC.

2. Envol de signaux de test sur chaque voie, détermination du gain en
amplitude pour chaque voie.

3. Envoi de signaux de test dans 2 voies adjacentes, détermination de
I'amplitude puis de la phase entre 2 voies par la loi des cosinus vectorielle.
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' |

' W1 Phase Shifter | = —
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] = Computation ||
] | 5 =
: SW2 : é Baseband Dala| | = M
] e
! 3 ] f
] = SW3 — 1 0ut
! =
| |BIST Test ; | {
' Signal swa \3
{ | Soweo || HEe O f—
! ' VGA
] L L e e e
]
]
- = AR
]
1
]
]

Figure 44. Architecture du BIST proposé dans [JEO15]

Comme indiqué sur la Figure 44, la calibration se fait par des « phase-shifters »
et des amplificateurs a gain controlé en tension (Voltage Gain Amplifier - VGA), qui
sont controlés par un DSP. Les avantages sont qu’il n’est pas nécessaire de connaitre
le signal de BIST au préalable et qu’il n’y a que des signaux DC a traiter. La précision
de phase est de Pordre du degré. En revanche, ce systeme n’a été réalisé qua 1 GHz
et est sensible aux offsets DC. La fraction de temps de fonctionnement du radar
consacrée a son calibrage avec le BIST n’est pas négligeable. Consacrer une trop
longue durée au BIST et a la calibration pourrait empécher le radar de détecter une
cible.

[SHI19], quant a lui, envoie un signal de test pour vérifier la différence de
phase avec des mélangeurs entre 2 chaines, puis calibre a 'aide de « phase-shifters ».
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L’erreur RMS obtenue sur la phase pour quatre voies est inférieure a 1,2° entre 206 et

29 GHz.

Enfin, sur la Figure 45, au moyen d’une pré-calibration des différents
récepteurs en amont, [FU]J17] utilise un BIST pour envoyer des signaux de tests pour
vérifier les variations de phase des différentes voies, notamment en température. Les
déphasages sont pris en compte par le processeur pour la calibration. Il s’agit d’une
solution simple avec une précision de phase inférieure a 2°.

Transceiver chip I_Io
It Off chip
RXIN1 m=<p% ma P> ]:CF
RXIN2 E O <
RXINS
3-way
BIST | splitter s i Processor
Resignal ] 7Y | e e mmmm—————— ymmetric (FFT)
Generator splitter - " design
3-way
splitter I LO
|
a It Off chip
Balun R ADC
RXINS ¢ J— E-":‘-‘ ~ >
RXIN3

RXING&

Figure 45. Diagramme d’évaluation chaine-a-chaine des variations de phases [FUJ17]

1.3.4 Loopback

Le produit AWR1642 développé par Texas Instruments est un radar
fonctionnant a 76-81 GHz en technologie 45-nm RF CMOS. 11 possede une boucle
de controle des émetteurs, des récepteurs coté RE et coté fréquences intermédiaires
(IF), voir Figure 46 [SUB18] et [GAD18]. La précision obtenue sur le controle de
phase est de 'ordre du degré.

Pour les récepteurs, le signal OL est décalé en fréquence pour ne pas se
mélanger avec lui-méme. Il est utilisé comme signal de test pour permettre le
monitoring des chaines. Pour les émetteurs, le signal est décalé en temporel par une
modulation OOK. 1l s’agit d’une calibration d’amplitude et de phase. C’est un
controle continu prévu lors de la transmission par la modulation des chirps. Comme
I'indique [TUNO9], il faut un compromis entre la durée du signal émis et le temps
accordé au controle.
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Ces techniques de loopback ou d’envoi de signaux de test en interne ne
prennent pas en compte les antennes, sachant que les variations de phase dues aux
antennes risquent d’étre tout aussi importantes que celles liées au circuit RF.
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Figure 46. Architecture TX-RX du systéme de signal de test en loopback [SUB18] et
[GAD18]

1.3.5 Voie de référence

I1 est possible de vérifier le fonctionnement des récepteurs en comparant les
différentes voies a une voie considérée comme étant la référence. Sur la Figure 47,
[SAR12] utilise une deuxi¢me voie pour comparer les sighaux des deux voies en
bande de base pour détecter les variations de phase ou de fréquence.
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Figure 47. Diagramme du radar proposé par [SAR12]
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1.3.6 Augmentation du nombre de voies

Pour un radar MIMO, comme vu dans le Chapitre 1, il est possible
d’augmenter la résolution angulaire du radar en augmentant son nombre de voies
[CHI20], comme présenté sur la Figure 48. Dans un systeme MIMO, des signaux
orthogonaux sont émis par les antennes de transmission et sont traités
conjointement par les récepteurs [GAN18]. En ayant un nombre de voies plus élevé,
la résolution angulaire augmente et 'erreur de phase sera plus faible. Cela se fait en
moyennant les différences de phases entre toutes les voies afin d’avoir une meilleure

estimation I'angle d’arrivée d’un objet.

Angle vs Rgpge : 16 Channels

Angle vs R7:ggge : 64 Channels

e

Range [meti

N
o

-75°

Range [meters]

-75°

Angle vs R7a5n°ge : 128 Channels

Figure 48. Carte de distance-angle pour 16, 64 et 128 voies pour une simulation d’un
scénario de trafic [CHI20]

1.4 Etat de Part des BIST et méthodes de calibration

Le Tableau 4 synthétise les différentes techniques présentées de BIST et de
calibration publiées ces derni¢res années.

[SUB18] [LIU17] [JEO15] [HAR16] | [NAF19] [FUJ17] [D["JR19]
45nm RF 0,18um 0,18um . SiGe
Techno. CMOS CMOS CMOS Gals SiGe BiCMOS N/A
Fréq. (GHz) 76-81 24 1 24 29 76-81 77
Numérique, 1/Q, Cal. par
1/Q, Chitps inductance Signaux Algo. couplages Algo
Type de .
: . de cal. et phase test, phase- | (+pare- mutuels Numérique | DoA, cal.
calibration . . .
décalés en tuning avec shifters chocs) des antennes
fréquence switchs patchs
Circuit, Quad Signaux test
BIST Loopback N/A self-mixing, N/A uac RF, couplage N/A
. BIST .
signal BIST en entrée
Traitement Mesure gain Controle Mthode Algo. de Processeur
- et phase par . DSP moindres Algo
numérique firmware des switchs carrés cal FFT
Précision Tuning de
ecisto <1° 4°, step de <1° 0,3° 1° <2° <0,1°
sur la phase 0.3°

Tableau 4. Etat de P’art des BIST et méthodes de calibration
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1.5 Choix d’une architecture de calibration

Afin de choisir architecture qui conviendrait au mieux pour calibrer un radar
a réseau de récepteurs multi-phases (phased-array), il faut connaitre les spécifications
demandées. En 2013, pour un radar a courte et moyenne portées, une précision sur
la phase de £2° était demandée et de +£0,1° pour le radar a longue portée [MUR13].
Aujourd’hui la spécification pour le radar a courte et moyenne portées tend a étre

identique a celle du radar longue portée (+0,1°) [MCI19].

La tendance actuelle pour les récepteurs de « phased-array », est d’avoir un
déphaseur numérique et de s’affranchir du déphaseur analogique qui introduit des
pertes, requiert de la surface et est sensible aux variations PVT [KIMO09]. Un
déphaseur passif aiderait pour la linéarité mais détériorerait le facteur de bruit et
inversement pour le déphaseur actif [PEP15]. Cela ne va pas dans le sens du
compromis recherché pour les applications radars [TRO12]. L’architecture en
quadrature est certes pratique pour corriger les erreurs de phase mais introduit une
augmentation de la consommation, des pertes, ainsi qu'un couplage entre les voies
entrainant de la désadaptation en amplitude et en phase. Cest pourquoi nous
souhaitons nous diriger vers une technique plus simple a mettre en place pour

calibrer la phase.

I’idéal pour obtenir un tel niveau de précision serait d’utiliser un algorithme
de calibration pour les antennes, qui sont en principe parfaitement modélisées, et un
algorithme de traitement numérique pour calibrer les différences d’amplitude et de
phase entre chaque voie, avec un DSP, qui recevrait un signal de « loopback » ou de
test, périodiquement généré comme sur la Figure 49. Augmenter le nombre de voies
peut aider 2 moyenner les erreurs de phase, mais cela peut aussi apporter un nombre
supplémentaire d’erreurs.

| | | | | | 1 |
| ) | | | | ] |
| ) 1 | ' | ] |
i | | | i | ] |
i i | i i i i |
i ) H | i | ] i
i 1 | i i i ] |
! 1 | A r A H f f f | f 1 4 H r i ! | 1 H r A f |
| / / / I i I / / i / / /! I i ! / / I | / I / I i / / / Il / / / I [
1 I / J ] / J / ] J / J ] / / i/ 1 J ! / 1 / J / i f / ! [
1 / / / 1 { ! / 1 ! / I 1 / / f 1 / { I 1 ! ' ! 1 / / I 1
! Frame period ! | i 1 | ] |
e > | ] | ]
: N

' Programmed Monitoring Periodicity = 2 frames f

(CALIB_MON_TIME_UNIT =2 here) .“"’I Functional Chirps

I Calibration Activity

Figure 49. Calibration et activité de monitoring pendant le fonctionnement du radar
[GAD18]

Programmed Calibration Periodicity = 3 monitoring periods
(CALIBRATION_PERIODICITY = 3 here) Monitor

Cependant, comme vu précédemment, les algorithmes ont besoin de recevoir
de forts signaux avec des erreurs de phase qui restent suffisamment faibles, or c’est
rarement le cas pour le radar automobile et plus généralement pour des circuits aux
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tréquences millimétriques. De plus, modéliser la variation des caractéristiques des
circuits en fonction des variations PVT n’est pas trivial. C’est en partie pour ces
raisons que les BIST analogiques sont encore intégrés dans les radars automobiles
actuels. La solution envisagée est un systeme de calibration hybride : une partie
analogique pour compenser les erreurs de phase des blocs du récepteur et un systeme
de calibration numérique avec des algorithmes pour affiner la précision sur la phase
donc sur la détection de 'angle d’arrivée.

2 Choix de la technologie CMOS 28-nm FD-
SOI

2.1 Intéréts des technologies CMOS

Les nceuds technologiques CMOS 130-nm, 65-nm et 28-nm sont populaires pour
leur compromis entre posséder de bonnes performances RF et avoir un faible cott
de production [JOS18]. Cependant, le SiGe BiCMOS est globalement plus
performant : il atteint de plus hautes fréquences maximales, est moins bruyant et
s’adresse aux applications qui requierent plus de puissance [JOS18].

Les technologies III-V, comme le GaN, le GaAs ou I'InP sont aussi tres
performantes en puissance et possedent des fréquences de transitions tres élevées
[ITR15], mais elles coutent cher a cause du faible rendement de plaques en
production et sont plus difficilement intégrables. Cela ne convient pas au radar
automobile ou I'on cherche de faibles couts de production et a intégrer différents
blocs sur une méme puce.

Le BiCMOS, grace a ses transistors bipolaires en SiGe présente de meilleures
performances RF, toutefois 'augmentation du nombre de capteurs automobiles dans
les véhicules impose une maitrise des couts en produisant des radars moins chers.
Cela favorise plutot les technologies CMOS. De plus, cette technologie permet
I'intégration des chaines RF avec les fonctions numériques nécessaires aux systemes
radars actuels, sur une seule et méme puce [STE17] et [ETS20]. Les circuits dans
cette technologie consomment moins du fait d’une tension d’alimentation plus faible.
Les performances récemment obtenues par les nceuds technologiques CMOS
avancés ont démontré des fréquences de transitions fr et fi,4, de plus en plus élevées
et compatibles avec I'application radar millimétrique [ITR12], [ITR15] et [YOL19]
(Figure 50). La Figure 51 présente les prévisions des parts du marché des radars
automobiles en fonction des nceuds technologiques. D’apres [YOL20], 1a valeur du
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marché des radars automobiles va fortement croitre et il est prévu que d’ici 2025, les
radars CMOS dominent le marché des radars automobiles en remplacant la
technologie bipolaire SiGe.
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Figure 50. Etat de Part des fr/fmax de différentes technologies pour différents nceuds
[YOL19]
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Figure 51. Prédiction des parts du marché des radars automobiles en fonction du nceud
technologique [YOL20]

2.2 Présentation de la technologie 28-nm FD-SOI

La technologie FD-SOI, qui est I'abréviation de l'anglais « Fully Depleted
Silicon On Insulator », est un procédé technologique qui est composé d’une couche
ultra fine d’isolant placée sur un substrat silicium, avec un canal enticrement déplété
de porteurs libres. Une fine couche conductrice de silicium (7 nm) est déposée sur
Iisolant et vient former le canal du transistor. La Figure 52 présente la vue en coupe
d’un transistor classique Bulk et d’un transistor FD-SOI. Ce procédé ne requiert pas
de doper le canal d’implant et améliore 'isolation du canal grace a la couche d’isolant

(Buried Oxide - BOX). Un des avantages du FD-SOI est de posséder une autre
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source de controle de tension de seuil du transistor : la grille arriere ou back gate,
Figure 53. Il est possible de polariser le substrat et d’atteindre une tension de
polarisation du transistor plus élevée [CAT17]. II en résulte un meilleur rapport
vitesse/consommation énergétique par rapport aux transistors MOS classiques.

Bulk

=
Source =—»E&-—> Drain

Ultra-Thin Buried oxide

(b)

Figure 52. Représentation en coupe d'un transistor bulk (a) et d’un transistor FD-SOI (b)

Back-gate
voltage control

E—
Source Drain

Ultra-Thin Buried Oxide

Figure 53. Représentation de la grille arriére d'un transistor FD-SOI

Les performances analogiques en gain et en bruit obtenues sont meilleures
pour un transistor FD-SOI que bulk faible puissance (Low Power - LP) : le gain
Gm/Ggas est plus élevé et les capacités patasites sont fortement diminuées, tout
comme la capacité totale de grille, comme le montrent la Figure 54, 1a Figure 55 et la
Figure 56. La Figure 57 indique que cette technologie permet aux transistors d’avoir
des fréquences de transition fr et fjqy supérieures a 300 GHz [CAT17].

Le gain et la fréquence de transition élevés, la faible consommation et la petite
taille de ses nceuds font de la technologie CMOS 28-nm FD-SOI un sérieux candidat
pour la conception intégrale d’un radar millimétrique.

1E+3 50— o — |
dc Gain-Lin (Gm/Gds) . Avt (mV.um) = 28LP Bulk |
28FDSOI 4.5 GUWBS mrw = -1 ,Lm'l - - |
|
1E+2 | | 401 f |
s 3.5}¢ " {
e 28LP Bulk o [
/,,.-4-*" 3.0t Lt 28FDSOI
1E+1 k lr 1 | 25k - s = {
20k s it - |
Gate Length (m) Gate Length (m)|
1E+0 i 1.5 - 4
1E-8 1E-7 1E-6 1E-5 1E-8 1E-7 1E-6 1E-5
(a) (b)

Figure 54. Gain analogique (a) et paramétre de matching (Avt) (b) pour un NMOS LVT
en 28-nm FD-SOI (rouge) et en 28-nm LP bulk (bleu)
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Figure 55. G, /14 (a) et capacité totale de grille (b) pour un NMOS LVT en 28-nm FD-
SOI (rouge) et en 28-nm LP bulk (bleu)
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Figure 56. Comportements en bruit pour un NMOS LVT en 28-nm FD-SOI (rouge) et en
28-nm LP bulk (bleu), pour L =1 pm et L =120 nm
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Figure 57. fr (a)et fiax (b) pour un NMOS LVT 0,5um/30nm en 28-nm FD-SOI

I1 est important de noter que le BOX, qui est un isolant électrique, possede
une résistance thermique trés grande devant le silicium et donc peut poser des
problémes pour la diffusion de la chaleur dans le substrat. C’est encore plus
problématique pour les spécifications radars qui imposent une tenue des
performances pour des températures comprises entre —40°C et 150°C.
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3 Conception d’une chaine de réception a
77 GHz

Avant de développer et d’'implémenter un systeme de controle de phase dans
un circuit récepteur, la conception d’une chaine RF en premier lieu va permettre de
donner un ordre de grandeur sur les potentielles erreurs ou variations de phase a
corriger. Dans un premier temps, par soucis de rapidité et de simplicité, un
amplificateur a faible bruit (LNA) a 77 GHz déja congu en interne a été utilisé. Un
mélangeur et un amplificateur en bande de base (BB) ont été concus pour compléter
la chaine fonctionnant dans la bande de fréquences 76-81 GHz. Le choix a été fait
de travailler dans les deux bandes radars pour proposer un récepteur qui fonctionne
pour tout type de radars.

3.1 Meélangeur passif doublement équilibré

Nous avons montré que la linéarité était un facteur important pour le systeme
radar dans le Chapitre 1. II faut prendre en compte les objets ayant de forts
coefficients de réflexion, étant trés proches ou bien le radar lui-méme avec
I'imprédictibilité des pare-chocs. Les réflexions dues au matériau du pare-chocs et a
I'environnement mécanique (par exemple une déformation a la suite d’un choc) sont
importantes, en plus des fuites TX-RX. Le signal émis peut étre réfléchi directement
par le pare-chocs et saturer la chaine de réception. Si la chaine de réception sature
ou comprime, cela veut dire qu’il sera difficile de déterminer correctement la position
exacte des objets, voire de détecter leur présence. Notre choix s’est donc porté sur
un mélangeur passif car il présente une meilleure linéarité qu’un mélangeur actif. La
structure est différentielle, celle du LNA TI'étant aussi pour s’affranchir du bruit de
mode commun. Le mélangeur est doublement équilibré pour augmenter les
isolations RF-LO et LO-RF et permet aussi de doubler le gain de conversion
comparé a un mélangeur simple [VOI13]. Le mélangeur passif reste compétitif au
niveau du bruit par rapport a un mélangeur actif, mais son défaut majeur est son gain
de conversion en tension maximum qui est de 2/x, soit —3,9 dB [KEY94]. Un autre
avantage du mélangeur passif est qu’il ne consomme pas de puissance DC vu qu’il
ne nécessite pas de courant de polarisation.

Pour un mélangeur passif, le signal de Toscillateur local (OL) sert de
commande pour mettre le transistor, qui fonctionne comme un interrupteur dans ce
cas, a I’état ON/passant en mode ohmique et a ’état OFF/bloqué. Le mode
ohmique correspond au mode de fonctionnement linéaire d’un transistor MOS, il
agit comme une résistance. Sachant qu’il est compliqué de générer des rampes de
commande idéales a 77 GHz, nous nous sommes donc dirigés vers I'utilisation de
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signaux sinusoidaux. Cependant, cela impacte le facteur de bruit du mélangeur car
pendant une courte durée, les deux transistors du méme coté de la paire différentielle
seront passants en méme temps. Nous nous sommes également intéressés aux fuites
de courant dans le transistor car a 77 GHz, les capacités parasites ne sont plus

négligeables.

Afin de concevoir le mélangeur, représenté sur la Figure 58, il faut tout
d’abord dimensionner les transistors pour notre application. Pour un mélangeur
passif, les transistors sont utilisés en régime ohmique. Plus la résistance d’état passant
R,y du transistor est faible, plus le facteur de bruit du mélangeur sera faible et moins
il y aura de pertes. De plus, moins R,y varie, meilleure sera la linéarité¢ [KOMOS].
Augmenter la largeur totale W de grille du transistor et réduire la longueur L de grille
contribuent a diminuer cette résistance Ryy. Cependant, augmenter W ajoute des
effets parasites, tels que 'augmentation des capacités parasites et donc du courant de
tuite. De méme, diminuer L est possible jusqu’a la limite du nceud technologique.
Toutefois, plus L est petit, plus le transistor est sensible aux effets de canaux courts,
décrits dans [VEES9].

COUT

a IF-

Lo+
Figure 58. Schéma du mélangeur avec ses charges

Apres Pétude des performances du mélangeur en simulations au niveau
schéma puis apres extraction des parasites en layout (Figure 59), nous avons choisi
un transistor avec une largeur de grille W de 40 um et une longueur de grille L de
30 nm, qui est la longueur minimale de grille avant le rétrécissement (« shrink »). Ces
dimensions représentent un bon compromis entre bruit, linéarité et gain en prenant
en compte les effets de layout, ce qui nous fait choisir un transistor plus petit pour
éviter d’augmenter les parasites. La largeur des doigts de grille du transistor est
optimale a 1 um. Le Ry obtenu est de 10 € a 77 GHz. Le mélangeur est chargé par
une résistance de 100 € différentielle pour le compromis entre le gain (mode de
tension avec une haute impédance) et la linéarité (mode de courant avec une faible
impédance). La capacité C,, sert a filtrer les hautes fréquences, mais sa valeur ne
peut pas étre trop élevée pour des considérations de taille de dessin.
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La tension d’oscillateur local OL a été fixée a 0,9 V d’offset avec un « swing »
de 450 mV. Ici le terme « swing » désigne la tension créte et non créte-a-créte. La
Figure 60 montre les performances du mélangeur selon les différentes tensions d’OL
appliquées. I’ICP,4p correspond au point de compression a 1 dB en entrée et
IPOCP, 45 correspond au point de compression a 1 dB en sortie. Nous avons choist
la tension d’OL avec le meilleur compromis entre la linéarité, le facteur de bruit et le
gain en tension. Le mode commun Vi, est fixé a Vpp /2 soit a 450 mV, avec Vpp la
tension d’alimentation. La tension de grille arriere Vp est fixée a Vpp pour diminuer
la tension de seuil V,, et donc le Ryy. Le layout final du mélangeur seul, sans les
charges en sortie, est représenté sur la Figure 61.

—%—NF DSB (dB) ICP1dB (dBm) OCP1dB (dBm) —&— Gc (dB)
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Figure 59. Performances du mélangeur en fonction de la largeur de grille W du transistor
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Figure 60. Performances du mélangeur en fonction de la tension d’OL appliquée
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Figure 61. Layout du mélangeur seul
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La technologie CMOS 28-nm FD-SOI subit en production un rétrécissement
dit « shrink » de ratio 0,9. La taille du mélangeur est de 9,4 um x 7,7 um, ce qui donne
apres rétrécissement 8,5 pum x 6,9 um. Les acces REF et OL sont le plus éloignés
possible pour minimiser les couplages RF-OL et OL-RF. Le Tableau 5 donne les
performances simulées du mélangeur, avec les charges en sortie. Nous n’avons pas
étudié la linéarité au troisicme ordre car cette performance est moins critique dans

notre chaine.
. NF DSB ICP 148 OCP4p Gain de conversion
Mélangeur (dB) (dBm) (dBm) en tension (dB)
Schéma 0,6 4,1 =51 =37
Post-layout 7,1 4.6 =52 —4.5
Tableau 5. Performances du mélangeur

Pour simuler rapidement leffet des disparités (« mismatch » ou variations
locales), on déséquilibre la valeur de la charge de chaque voie en sortie du mélangeur
(sortie fréquence intermédiaire IF) de 10 %. On constate qu’un offset DC du coté

IF de 1 mV apparait. En augmentant la partie résistive et en diminuant la valeur de
capacité de 'impédance de sortie du mélangeur, on favorise les fuites de ’OL vers la
RF. Ces fuites sont a éviter car le signal OL se mélange avec lui-méme et crée de
Ioffset DC en sortie. Pour les applications radars a onde-continue, 'offset DC

obstrue la détection de potentiels objets et peut méme provoquer la détection de
cibles inexistantes. Il est donc impératif de controler 'offset DC en sortie de la chaine

de réception.

3.2 Amplificateur faible bruit

La Figure 62 présente la premicre version de Pamplificateur faible bruit (LNA)
neutrodyné, avec une contre-réaction résistive et capacitive (« feedback » RC).

Re C
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Figure 62. Schéma du LNA
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Le neutrodynage consiste a croiser ces transistors dans une paire différentielle,
de la grille de I'un au drain de l'autre, afin d’atténuer I'impact de Peffet Miller de la
capacité Cyq des transistors MOS de la paire différentielle. Idéalement il est possible
de Pannuler en présentant une valeur C,, égale a Cy4 qui est placée en opposition de
phase. Par rapport a2 un montage cascode qui diminuerait ’effet de la capacité Miller
Cya, le neutrodynage est une solution moins bruyante et plus efficace, mais source
potentielle d’instabilité. Dans le cas des transistors bipolaires, il s’agit de la capacité
Cpc aussi appelée C, entre la base et le collecteur. La capacité C, est en réalité un
transistor NMOS dont le drain et la source sont reliés de sorte qu’il soit équivalent a
une capacité (Cy44 typiquement).

La contre-réaction RC permet d’élargir la bande passante du LNA et facilite
'adaptation d’impédance en entrée. Son principal inconvénient est qu’elle dégrade le
facteur de bruit (NF). Le LNA a été congu au préalable dans I'équipe. Ici, nous
I'avons ré-utilisé pour un gain de temps de conception de la chaine de réception. Ici,
Ry vaut 1,7 k€2 et Cr vaut 44 fF, ces valeurs sont celles d’origine. L.e LNA fonctionne
pour un Vpp de 0,9 V, un V; de 350 mV et un Vgg de 1,8 V.

Afin de compenser les pertes du mélangeur, nous avons besoin d’un deuxi¢me
étage pour avoir suffisamment de gain pour réaliser des mesures de bruit. Il est
nécessaire que ce LNA a deux étages ait également un faible facteur de bruit. Le
deuxieme étage est identique au premier par simplicité de conception dans un
premier temps. L’adaptation d’impédance entre les étages se fait par un balun,
BALanced (équilibré) et UNbalanced (déséquilibré). Un balun est également un
transformateur d’impédance qui permet de passer d’un signal simple a un signal
différentiel, notamment pour 'entrée du LNA. Par la suite, nous considererons les
transformateurs comme étant des baluns par commodité. Les performances simulées
du LNA deux étages sont les suivantes : le NF vaut 5,7 dB, les parametres S,; et Sq;
valent respectivement 18,7 dB et —6 dB tandis que le point de compression en entrée
a 1dB (ICPy4zp) vaut —14,5dBm. I’adaptation en entrée n’est pas entierement
optimisée avec les pads RF, d’ou le S;; supérieur a —10 dB.

Le balun de sortie du deuxieme étage est adapté a I'impédance d’entrée du
mélangeur, soit d’apres les résultats de simulation, une résistance de 35 Q en paralléle
avec une capacité de 21 {F.

Ce LNA a un étage est également utilisé en tant que driver pour ’OL. Dans
ce cas, une inductance de 70 pH a été congue en sortie du driver au lieu d’un balun
car la partie réelle de 'impédance en sortie du driver correspondait a celle qu’il fallait
présenter au mélangeur pour de meilleures performances : une résistance de 214 €
en parallele a une capacité de 27 fF.
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3.3 Amplificateur en bande de base

Le plancher de bruit de sortie du LNA avec le mélangeur étant trop faible
pour étre mesuré, il faut ajouter un amplificateur en bande de base. Notre choix,
principalement par simplicité, s’est porté sur un amplificateur différentiel classique
avec un étage suiveur et un miroir de courant. Les transistors sont suffisamment
grands pour garantir un gain élevé. L’amplificateur est alimenté par un Vpp de 0,9 V.
Le gain en tension de cet amplificateur est de 17 dB pour une consommation de
courant DC de 3,8 mA et une surface occupée de 0,0073 mm?. Le layout est présenté
en Annexes. La conception de cet amplificateur sera reprise et développée plus en
détails par la suite dans le Chapitre 4.

3.4 Circuit final

Afin de réaliser différentes mesures sur le circuit, nous avons décidé de placer
deux versions du circuit sur l]a méme puce : un circuit sans amplificateur en bande
de base (BB) pour mesurer la linéarit¢é de lensemble LNA-mélangeur car
I'amplificateur BB dégrade fortement la linéarité de ’'ensemble ; et ainsi qu’un circuit
avec cet amplificateur BB pour avoir un gain en tension suffisamment élevé sur la
chaine afin de mesurer le NF. Nous avons aussi ajouté des motifs de test comme les
pads RF et un balun, identiques a ceux utilisés dans les circuits. La puce finale
envoyée en fabrication, représentée sur la Figure 63, fait 1,5 mm x 3 mm. La Figure
04 correspond a 'agrandissement de la partie centrale du circuit.

Figure 63. Layout final
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Figure 64. Zoom du layout final

Le Tableau 6 résume les performances des deux circuits apres extraction des
parasites et simulation électromagnétique de tous les passifs ensemble. Cela confirme
le gain en tension de Pamplificateur de 17 dB. Le LNA détériore majoritairement la
linéarité comme attendu. Nous obtenons un point de compression a 1 dB de
—16 dBm, ce qui reste cohérent avec estimation a —19 dBm donnée par la formule
de linéarité d’association de n blocs cascadés :

1
PldB tot — 1 1 1 1 = —19dBm (28)

+ tot 5t
P,G,G; .G, " P,Gs .G, P._.G, P,

AVCC PldB LNA — _14,5 dBm, GMixer — _4,5 dB et PldB Mixer = 4,6 dBm

Nous avons montré dans le Chapitre 1 qu’un camion situé a 1 metre
correspondait a une puissance recue inférieure a —10 dBm. En incluant les fuites
TX-RX, les réflexions dues au pare-chocs et ce que nous avions considéré comme le
pire cas de bloqueur dans le trafic routier, la chaine risque de compresser.

La puce du circuit possede volontairement de nombreux pads DC de
testabilité, pour contrdler et observer au maximum l'influence de la polarisation de
chaque partie du circuit. De nombreuses parties restent a améliorer, comme les
baluns et le découplage, mais il s’agit d’un premier circuit et qui a été congu (sauf le
LNA) en une courte période pour une premicre étude et pour préparer les prochains
circuits.

NF DSB | ICPq4p OCP45 Gain de conversion Conso.
(dB) (dBm) (dBV) en tension (dB) (mW)
Avec
amplificateur BB 68 28,5 572 32 36
Sans
amplificateur BB 6,5 16 10,6 15 33

Tableau 6. Performances simulées des deux circuits
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3.5 Résultats de mesures

Le circuit de la chaine de réception sans amplificateur BB n’a pas été mesuré
car deux chemins d’alimentations DC sont court-circuités entre eux a cause d’une
erreur au niveau de métallisation des niveaux supérieurs. Nous avons donc
uniquement mesuré le circuit de la chaine de réception avec amplificateur BB. Les
mesures du LNA avec mélangeur ont été réalisées en sortant directement par des
« switchs » qui avaient été placés pour contourner 'amplificateur IF en cas de
mauvais fonctionnement.

I est nécessaire d’espacer suffisamment les pads RF des pads DC pour éviter
que les pointes RF et les sondes DC se heurtent lors de I'acces aux pads sachant que
I'inclinaison latérale des pointes RE est de 45°. Cependant, nous avons pris un
espacement plus grand que prévu (900 pm au lieu de 400 pm) ce qui a rallongé les
chemins d’acces DC. De plus, les chemins DC, dont celui de retour de courant a la
masse GND, n’ayant pas d’empilement de métaux pour diminuer la résistance de ces
acces, nous estimons que la résistance d’acces des chemins DC et du retour de
courant est équivalente a 5 . Ce qui suffit pour dégénérer le circuit et changer les
points de polarisation. En particulier, les sources des transistors du LNA sont
communes et reliées au chemin de retour de courant GND. Nous avons donc
repolarisé le circuit lors des mesures de maniere a atteindre la consommation DC du

circuit attendue de 40 mA (36 mW).

La configuration pour les mesures est montrée Figure 65. L’analyseur de
réseau PNA-X fournit les sources RF et OL, la sortie différentielle IF 2 10 MHz est
observée sur un oscilloscope. Les mesures ont été réalisées sous pointes sur wafer.
La Figure 66 illustre la chaine de réception concue et mesurée sous pointes.

PNA-X NE247B

Figure 65. Configuration et matériel pour les mesures
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Figure 66. Photographie du circuit avec amplificateur sous pointes

La Figure 67 présente les mesures des parameétres S de la chaine. Les
parametres Sy; et S,, représentent respectivement les coefficients de réflexion de la
RF etde’OL. Le S;, représente I'isolation de ’OL vers la RF quand I’OL est allumée
et la RF éteinte. L’isolation OL vers RF est la plus importante car les fuites de 'OL
vers la RF sont les plus néfastes puisque le signal OL risque de se mélanger avec lui-
méme et créer de Poffset DC. Le S, représente 'isolation de la RF vers ’'OL quand
la RF est allumée et ’OL éteinte. Nous constatons un décalage en fréquence de
5 GHz vers le bas des parametres S. Ce décalage de 5 GHz sur les 81 GHz représente
un décalage de 6%, ce qui parait peu mais les bandes de fréquences de
fonctionnement du radar sont 76-81 GHz. La bande fait également 5 GHz de large,
il s’agit donc d’un décalage en fréquence génant le fonctionnement du circuit de
réception radar. Ce décalage peut provenir des capacités MOM utilisées entre les
pads et les baluns d’entrée et de sortie dont le modcéle peut étre erroné ; de
Pextracteur de parasites sur le layout qui prend comme référence une masse idéale
pour calculer les résistances et capacités parasites de dessin. Cela peut donner lieu a
un extraction erronée des valeurs de capacités. L’extraction électromagnétique du
simulateur Momentum, en simplifiant certains éléments du circuit afin de simplifier
la résolution des équations de Maxwell, peut également engendrer des erreurs.

Les points de polarisation ont été changés pour atteindre la consommation
attendue de 40 mA. Les mesures du gain en tension en fonction de la fréquence et
de la puissance OL ont été réalisées avec un Vpp de 1 Vet V;; de 680 mV, au lieu de
0,9 Vet 350 mV. La Figure 68 présente les mesures du gain en tension du LNA avec
le mélangeur en fonction de la puissance OL a f,;, = 76 GHz, fir = 10 MHz et
Prr = —35 dBm. Le gain en tension a été mesuré en connaissant la puissance d’entrée
injectée apres calibration.

Le gain en tension est maximum pour une puissance OL de —1 dBm et vaut
16,9 dB. En simulation, a Por. = —3,5 dBm en entrée du driver, un gain en tension
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de 15 dB était attendu. Les simulations Monte-Carlo du LNA a deux étages indiquent
une variation de gain de 1 dB a sigma o (écart-type). Ces dispersions se retrouvent
en mesure ou le gain en tension vaut 16,1 dB a Por. = —3,5 dBm. La Figure 69
présente quant a elle les mesures du gain en tension du LNA avec le mélangeur en
fonction de la fréquence OL a Por. = —3,5 dBm, f;r = 10 MHz et Prr = —35 dBm.
Les points de polarisation sont les mémes que pour la Figure 68. On retrouve le
décalage en fréquence de 5 GHz vers le bas, le gain en tension du LNA avec le
mélangeur est supérieure a 14 dB dans la bande 71-76 GHz. On a bien 2 76 GHz les
16,1 dB de gain en tension de la Figure 68.
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Figure 67. Mesures des paramétres S du circuit avec amplificateur, le port 1 étant la RF et
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Figure 68. Mesures du gain en tension LNA-mélangeur en fonction de la puissance OL a
forL =76 GHz, f;r =10 MHz et Prr = =35 dBm

81



G2 E Lab Chapitre 2 "l
Py

life.augmented

20 T T T T

-

[3,]
T
L

10 | .

Gain en tension (dB)

5 L L L L
70 72 74 76 78 80 82

Fréquence OL (GHz)
Figure 69. Mesures du gain en tension LNA-mélangeur en fonction de la fréquence OL a

Por = —3,5 dBm, fIF =10 MHz et Prr = —35 dBm

Ce premier circuit a permis de mettre en évidence certaines erreurs de
conception qui seront corrigées pour les prochains circuits dans le Chapitre 3. Ce
circuit a également permis de valider le fonctionnement du mélangeur et du LNA a
deux étages, le fonctionnement du LNA a un étage ayant déja été validé. La mesure
avec Pamplificateur BB n’a pas pu étre validée.

4 Etude des variations de phase d’un circuit
millimétrique

4.1 Etude des variations de phase du circuit

Pour comprendre lorigine des variations de phase dans un circuit et afin
d’estimer 'ordre de grandeur de ces dispersions, nous avons tout d’abord simulé
I'influence des variations globales et locales des transistors du circuit sur la phase.
Les variations globales correspondent aux variations des parametres d’'un composant
de puce a puce alors que les variations locales correspondent aux variations des
différents parametres d’un composant au sein de la puce. Des simulations Monte
Carlo MC) sur 2000 échantillons ont été réalisées apres extraction des parasites du
layout. La puissance d’entrée RF a été fixée a —30 dBm pour que la compression du
circuit ne biaise pas les résultats. Le Tableau 7 et le Tableau 8 présentent ces
variations de phase, tandis que la Figure 70 illustre les variations de « process »
simulées obtenues a 6 cumulées dans le circuit par bloc. Nous pouvons observer que
la variation de phase en sortie est de 3,2° a o (écart-type). Dans ce cas, les variations
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de phase du coté RF se compensent avec celles du c6té OL lors du mélange de
tréquence. Cependant, ce n’est pas forcément le cas pour chaque chaine du récepteur
et les variations peuvent différer selon la chaine. Nous avons tout de méme une
variation de phase finale sur une chaine supérieure aux +0,3° maximum attendus
pour respecter la spécification de précision sur la détection de l'angle d’arrivée de
+0,1°.

Le premier étage comporte plus de variations de phase que le deuxi¢me étage.
Comme nous le montrerons par la suite, les variations de phase dans un amplificateur
dépendent fortement des impédances en entrée et en sortie de cet amplificateur. Or,
ces impédances sont différentes entre les étages du LNA, de méme pour le driver
OL. Il est donc tout a fait possible que les variations de phase soient différentes pour
un bloc identique placé a des endroits différents de la chaine.

LNA 2 étages Mélangeur Charge + LPF  Ampli BB

I S| S S
= |~ |~ RE- |~ alFoyr—
Oerreur de phase 6,4° 8,2° OL+ OL- 3,2°
48° Driver OL

Figure 70. Erreurs de phase par bloc de la chaine

Les variations de « process » ou procédés, qui sont des variations globales,
sont propres a une puce. Ces variations peuvent concerner les parameétres
géométriques et électriques du « back-end of line », du « front-end of line » des
transistors, des résistances ou bien des capacités dans la puce. Pour des variations de
procédés, toutes les voies du circuit d’'un récepteur réseau a commande de phase
varient de la méme maniere sur une puce et donc les erreurs de phase entre les voies
se compensent. Cependant, lorsque des puces de différents wafers sont assemblées
entre elles, ces variations sont a prendre en compte. Nous nous intéressons
également aux variations locales, i.e. aux disparités ou « mismatch ». Ici, les variations
des parametres géométriques et électriques d’éléments supposés similaires d’une
méme puce concernent les transistors, les résistances ou les capacités. Or nous
voyons sur le Tableau 8 que ces variations semblent étre tres faibles, ce dont nous
doutons. Ces variations locales prennent uniquement en compte les variations
statiques, comme la variation de la tension de seuil d’un transistor Vp, et non les
variations dynamiques. Nous considérerons par la suite que les variations de
procédés comme pire cas de disparités. Nous avons donc voulu vérifier d’ou venaient
ces variations et si elles étaient bien représentées lors de la simulation Monte Carlo
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(MC). Il est a noter que ces simulations MC n’ont pas été réalisées avec un controle
de la polarisation, le courant n’est donc pas constant. Ces simulations peuvent donc
représenter un pire cas en générant plus de variations de phase qu’attendu.

Bloc circuit o erreur de phase (°)
LNA étage 1 0,4°
LNA étage 2 8,2°
Driver OL 4.8°
Mélangeur 3,2°
Ampli. IF 3,2°

Tableau 7. Résumé des simulations MC variations de « process » sur les MOS

Bloc circuit o erreur de phase (°)

LNA étage 1 0,06°
LNA étage 2 0,1°
Driver OL 0,04°
Mélangeur 0,07°
Ampli. IF 0,07°

Tableau 8. Résumé des simulations MC avec du « mismatch » sur les MOS

En faisant varier les parametres géométriques du « stack » (empilement des
couches métalliques et diélectriques propre a une technologie) de la FD-SOI utilisé
pour la réalisation des baluns, la phase du signal traversant le balun varie de +2°.
Différents «stacks» sont déja codés pour prévoir les pires cas, il sagit
principalement de variations d’épaisseur de métaux ou des substrats et des variations
de la constante diélectrique du substrat. Il faut donc ajouter cette erreur aux erreurs
de phase dues aux variations de « process » et de « mismatch ». Nous arrivons donc,
dans le pire cas, a une variation de 10° d’erreur de phase par étage a +o soit £5° par
étage.

Nous pouvons aussi remarquer que les variations de phase les plus
importantes se produisent dans la partie RF de la chaine, qui est la partie amont du
récepteur, ce qui nous amene a nous concentrer sur cette partie lors de étude de la
phase. On peut également se douter que la partie analogique, notamment les filtres
a ordres élevés, peut également créer des variations de phase. Dans les parties
suivantes, une solution de compensation des variations de la phase va étre présentée
a partir d'une modélisation électronique des éléments de la chaine RF et plus
particuliecrement le LNA.
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4.2 Mise en équation de la phase

4,2.1 Transistor seul

Nous avons comparé différents modeles pour évaluer les variations de phase,
a commencer par le transistor seul. Nous considérons et comparons les trois cas
suivants : le transistor NMOS du Design Kit (DK), le schéma équivalent petit signal,
représenté sur la Figure 71, et les équations du schéma équivalent petit signal avec le
théoréme de Miller, représenté sur la Figure 72.

R+R,, Ced

AT ¥ SE

CestCep dstChd

S,B
Figure 71. Mod¢le équivalent petit signal

|

v
s

Z.

éq2
Figure 72. Modéle équivalent petit signal avec le théoréme de Miller

Dans cette étude, nous avons pris le méme transistor que celui utilisé dans le
LNA ainsi que les mémes tensions de polarisation : Vpp = 0,9 V, V; = 350 mV,
Vgs = 1,8 V. Nous nous sommes basés sur un modele simple et nous avons extrait
les parametres du MOS avec la matrice Y a 77 GHz. Nous considérons que les
valeurs extraites de Cys et Cyg dans la Figure 72 comprennent respectivement les
valeurs de Cgj, et Cpq et que la transconductance gy, est purement réelle, ce qui n’est
pas tout a fait vrai car il faut considérer un délai de propagation di au temps de
transit des électrons dans le canal. Ce mod¢le permet de comprendre de manicre
simple les principaux parameétres qui influencent la phase.

Les équations sont détaillées en Annexes. Le Tableau 9 compare les phases de
sorties obtenues entre les différentes méthodes utilisées. Les courbes sont également
données en Annexes.
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Méthode Phase de sortie
MOS DK 101,8°
Schéma petit signal avec Cyq (Figure 71) 100,8°
Schéma petit signal avec Miller (Figure 72) 101,9°
Equations Miller 101,9°

Tableau 9. Phases de sortie du transistor seul obtenues avec différentes méthodes

La précision de ces équations par rapport au modele de MOS du DK est de
0,1°. Nous considérons donc que le modele simplifié proposé est suffisant pour
continuer notre étude sur la phase et ainsi disposer d’'un mode¢le suffisamment
représentatif du DK.

4.2.2 Transistor avec contre-réaction

Le modeéle équivalent petit signal avec la contre-réaction ou feedback RC est
présenté sur la Figure 73. La résistance de contre-réaction Ry vaut 1,7 kQ et la
capacité de contre-réaction Cr vaut 50 fF. Nous avons repris la méthode des
équations précédentes en intégrant le réseau RC parallele a Cy4 dans les impédances
Z; et Z, comme pour la Figure 72. Les équations et les courbes sont données en
Annexes. Les résultats obtenus sont présentés dans le Tableau 10.

R G
I_
A Clgld D
WAV i
VESI Vin ICBS + gm'vin ‘D Rds $ cds+ RL $ Ivds
v
S

Figure 73. Modé¢le équivalent petit signal avec la contre-réaction RC

Méthode Phase de sortie
MOS DK 104,1°
Schéma petit signal avec Cgq 104,2°
Schéma petit signal avec Miller 104,9°
Equations Miller 104,9°

Tableau 10. Phases de sortie du transistor avec contre-réaction RC obtenues avec
différentes méthodes

La précision obtenue avec 'équation est de 0,8°. Nous avons ensuite fait varier
les valeurs de la résistance Ry puis de la capacité Cr pour observer leur influence sur
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la phase. En faisant varier de +10% la résistance puis la capacité séparément, la phase
a bougé respectivement de 0,3° et de 0°. Cette contre-réaction n’a quasiment aucun
impact sur la phase. 'impédance de la capacité C; a la fréquence de 77 GHz est de
Pordre de 40 €, la contre-réaction est donc essentiellement résistive a la fréquence
de fonctionnement. Dans la suite, pour simplifier les calculs nous négligerons donc
la contre-réaction RC.

4.2.3 Transistor pseudo-neutrodyné avec modélisation du
balun d’entrée

Apres avoir montré, dans le cadre de I’étude des variations de phase qu’il était
possible de négliger les éléments de la contre-réaction, nous allons étudier le
neutrodynage. Nous considérons le neutrodynage comme idéal, c’est-a-dire que
I'ajout de la capacité de neutrodynage annule la capacité Cyq. Ce qui nous donne le
schéma de la Figure 74. Nous pouvons noter que cela n’est pas tout a fait exact car
la valeur que nous extrayons en parametres S ne prend pas en compte la capacité
totale entre la grille et le drain qui est composée de plusieurs petites capacités telles
que la capacité d’« overlap » (chevauchement), de « fringe » (bordure) ou encore de
contact avec le poly. De plus dans le cas d’un transistor monté en capacité (drain et
source reliés) pour réaliser le neutrodynage, sa capacité équivalente de neutrodynage
n’est pas exactement égale a Cy4 mais plutot a la capacité Cyy.

vgs[ vi.lcgs:: gm.yv;, I Rds$ Cds+ ng [vds

S
Figure 74. Modéle équivalent petit signal simplifié

Nous supposons que la phase du signal d’entrée Vj; est la référence et qu’elle
est invariante, nous la considérons donc comme nulle. I’expression de la phase du
signal de sortie V5 est donnée par I’équation 29 :

Im(Vds)>

Re(Vds)

w * (Cds ) Rds ) RL + Cgs ) (Rg + Rin) ) (Rds + RL))
Rgs+ R, — w? - Cys - Cys " Rys "R, - (Ry + Ryy)

(Rds ’ RL) ]
(Rds + RL)

Py, = Arctan <

= Arctan

=1 — Arctan ((Rg + Rl-n) " Cys w) — Arctan( Cys w) (29)
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Dans le but de nous rapprocher le plus possible du circuit de la partie 3, nous
avons ensuite ajouté le modele simplifié du balun d’entrée avec le modcle du
transistor neutrodyné :

GRS

T [ P R 2

S
Figure 75. Mode¢le petit signal simplifi¢ du balun et du transistor neutrodyné

Apres une transformation d’impédance série a parallele, voir annexes, nous
obtenons le schéma suivant :

c,,+c

JEFd T

Rb//R

S

Figure 76. Mode¢le petit signal final simplifié du balun et du transistor neutrodyné

Nous pouvons donc déterminer la phase de sortie en reprenant I’équation 29,
ona:

(Rds'RL) )
=m— Arctan(R, - C,.* w) — Arctan | —————- “w
(des (9 gs ) <(RdS+RL)
Rb.Rp 1
Arct ( —(C C,)- ) 30
+rcan<Rb+Rp o (c, + p)a)> (30)

La phase de sortie dépend donc de plusieurs parametres, qui se compensent
plus ou moins. De plus, nous pouvons remarquer que la phase ne dépend pas
directement du g,,, du transistor.

Les impédances équivalentes du balun utilisées pour le circuit sont la
résistance R, = 291,65 Q, la capacité €, = 21,57 {F et 'inductance L, = 198 pH. 1l
s’agit des impédances au secondaire du balun d’entrée utilisé dans le circuit. Etant
donné que I’étude de la phase est réalisée pour un transistor seul et non en paire
différentielle comme pour le circuit, nous prendrons la « demi-impédance » du balun,

soit R, = 146 Q, C, = 43,14 fF et L, = 99 pH.
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La Figure 77 compare la phase du signal de sortie donnée par I’équation 30,
celle donnée par le schéma équivalent petit signal et celle donnée par le simulateur
pour le transistor du DK (extraction en parameétres S a 77 GHz) a £n :

8

8 o 8
N |

unwrap(phase(VD18)+180), deg
unwrap(phase(Vout20)+180), deg
8
|

g

L e
10 20

T
30

40

T T T T T
50 60 70 80 0 100
freq, GHz

m96
freq=77.00GHz
PhaseDegFinale3-180=-75.706

——— Equation

m94
freq=77.00GHz

unwrap(phase(VD18)+180)=-75.71 deg

— Schéma

m93
freq=77.00GHz

unwrap(phase(Vout20)+180)=-68.23 deg

— DK

Figure 77. Comparaison entre les différentes phases de sorties en fonction de la
fréquence

I’équation et le schéma donnent des phases identiques. I’équation est décalée
de 7,5° avec le DK. Malgré ’écart non négligeable, nous considérons que cette
équation, aux approximations pres du modele petit signal et du neutrodynage parfait,
est une approximation suffisante pour déterminer les principaux contributeurs des
variations de phase et qu’elle permet de refléter le comportement de la phase en
fonction de ces variations.

Nous avons ensuite fait varier un parametre a la fois de +10% dans I’équation
pour observer son impact sur la phase. Il s’agit d’un cas pessimiste dans le but de
couvrir les plus fortes variations de phases possibles. La variation d’impédance sur
la mutuelle du balun n’est pas prise en compte. Le Tableau 11 présente les variations
de phase selon la variation d’un parametre listé.

Paramétres Nouvelle valeur Variation sur la phase
R, (17,19 Q) 18,9 Q —-0,3°
C, (—9,01 fF) —8,11 fF/—9,91 {F —3,7°/+4,11°
Cys (22,07 F) 24,28 tF —2.4°
Cas (14,04 £F) 15,44 fF _15°
Rgs (237,33 Q) 261,06 Q2 —0,2°
Ry (145,83 Q) 160,4 Q2 —2°
Cp (43,14 {F) 47,45 fF —5,1°
Ly, 99 pH) 108,9 pH —47°

Tableau 11. Variations des phases de sortie en fonction de la variation des parametres
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Le tableau montre que la capacité de neutrodynage C,,, qui est égale a —Cyyq, 2
un effet important sur la phase et quiil s’agit d’une zone sensible au niveau du
transistor. La largeur de piste des baluns étant de 'ordre du micron, les variations
liées a ces passifs sont moins importantes car 'imprécision est a plus faible échelle.
La variation des éléments du balun en désadaptation d’impédance a peu de chance
de se produire. Nous avons fait varier ces éléments a titre indicatif. On peut ajouter
que la capacité C}, va jouer sur le centrage en fréquence.

La méme comparaison a été réalisée avec une tension de « backgate » Vg nulle.
Nous obtenons une précision a 1,8° sur la valeur de phase ainsi que des variations

de phase du méme ordre de grandeur en modifiant les parametres comme dans le
tableau. Les courbes et le tableau sont laissés en Annexes.

4.3 Amplificateur a faible bruit neutrodyné

Le LNA neutrodyné utilisé pour cette étude est présenté sur la Figure 78.

Figure 78. Schéma du LNA neutrodyné

. I\ Voo

O OUT

Les équations des parametres Y appliquées au modcle du transistor de la
Figure 71 avec la capacité de neutrodynage C, de la Figure 78 sont les suivants :

1
Y1 = 1 (31)
R. + -
G jw - (Ces + Cop + Cy)
Yi, = _jw(CGD - Cn) (32)
Y21 = gm — jw(Csp — Cp) (33)

1
Voo = 2+ jwCps +j0(Cop + Co) " (14 Rg " (gm +JjwCos))  (34)
DS

En prenant les équations d’association des blocs pour la matrice Y, les
équations du balun d’entrée, du transistor et du balun de sortie sont
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interdépendantes. I’admittance d’entrée du transistor chargé par le balun de sortie
représenté comme une charge Y} est alors :

Yiz Yo

Yo, =Y, ———— 35
Le gain en tension du transistor avec la charge est donné par :
—Y51
A 36

On considere le modele simplifié équivalent du balun d’entrée de la Figure 79,
en négligeant la résistance des enroulements du primaire et du secondaire.

Cos
Il
1l

M
"

Rin§ cin== C== LP H L ==cs Yin

Figure 79. Modéle équivalent simplifié du balun

Avec:

Yin : Padmittance d’entrée

: 1a capacité du primaire

: 1a capacité du secondaire

: 'inductance du primaire

L, : 'inductance du secondaire

s : la capacité de couplage du primaire avec le secondaire
M : I'inductance mutuelle du primaire et du secondaire

k :le ccetficient de couplage

Yin =7o—+jwly (37)

M=k /L, L (38)

91



life.augmented

G2 E I35 Chapitre 2 "l

Les équations en parametres ¥ du balun d’entrée représenté sur la Figure 79
sont :

. . L
Ypi1 = jo(Cp+ Cps) +J - — (ZZ ) (39)
pls
M
Ypi2 = —jwCps —j - 2 = Ypa1 (40)
wL,Ls(k* —1)
. . L,
YBZZ =](U(CS + CpS) +] - wL L (kz — 1) (4‘1)
pls
Avec Padmittance d’entrée :
Yi,”
Yo, =Yg ——m8M8M— (42)
BIn B11 Yogy + Yoy

En prenant en compte 'équation 35, le gain en tension du balun d’entrée est
donné par :

_ _Yin ) YBZl _ _Yin ) YBZl
Yooz + Yrm) * (Vi + Yorm)  (Yaon + V) * (Vi + Yo11) — Yeio°

ABv (43)

On considere la phase de 'ensemble : balun d’entrée, transistor et balun de
sortie. En tracant les équations obtenues comme sur la Figure 80 et la Figure 81, il
est possible d’observer les variations de phase obtenues par neutrodynage de maniere
théorique sur la Figure 82. Nous avons pris : €, = 20 {F, C; = 25 fF, C,5 = 25 {F,
L, = 100 pH, Ly = 150 pH et k = 0,8. Les courbes ont été obtenues avec des
parametres de transistor et de balun choisis de manicre cohérente avec les parametres
obtenus lors de la conception du circuit de la partie 3.

Le Tableau 12 présente les variations de phase obtenues avec les équations.
La phase varie de 1,8° pour une valeur de capacité de neutrodynage qui varie de 1 fF
tandis que le gain ne varie que de 0,1 dB.

neu?i)lzl?ri;egge( F) Phase totale (°) Gain amplificateur avec charge (dB)
7 —42.4 15,4
7,5 —43.3 15,4
8 —44,2 15,4
8,5 —45,1 15,3

Tableau 12. Phase totale et gain de ’amplificateur avec sa charge en fonction de la valeur
de capacité de neutrodynage
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Figure 80. Gain de ’amplificateur avec sa charge en fonction de la fréquence
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Figure 81. Phase de sortie de ’amplificateur avec sa charge en fonction de la fréquence

HelsJPhaseTotale=phase(Af)+phase(Avb)
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Figure 82. Phase totale du balun d’entrée avec ’amplificateur et sa charge pour C;p =

8 {fF et C,, = 7 {F en fonction de la fréquence
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5 Conclusion du chapitre

Dans un premier temps, nous avons présenté les différentes techniques de
BIST et de calibration existantes. Nous avons vu que les algorithmes de calibration
de phase étaient tres performants mais qu’ils étaient trés sensibles aux variations
d’amplitude et de phase des circuits. Ils demandent également un SNR tres élevé. De
plus, les tests réalisés sur les radars présentés dans I’état de l’art ne prennent pas en
compte les variations de procédés ou les dispersions intrinseques des circuits RF des
puces radars. C’est pourquoi nous nous sommes dirigés vers une solution de controle
d’erreur de phase analogique qui permettrait de soulager la calibration numérique.

Nous avons ensuite présenté les avantages de la technologie CMOS 28-nm
FD-SOI pour la réalisation d’un circuit radar : le gain intrinséque du transistor, sa
tréquence de fonctionnement élevée ainsi que sa faible consommation.

La conception d’un premier circuit de réception a permis de donner un ordre
de grandeur sur les erreurs de phase potentielles au sein de la chaine de réception
envisagée. Nous avons déterminé qu’il pouvait y avoir des variations de phase de
Pordre de +5° par étage d’amplification. Son second role a été de nous familiariser
avec les problémes courants de conception afin de proposer un second circuit plus
robuste et performant tout en intégrant un contrdle de phase. L.a conception du
mélangeur a pu étre validée grace a des premicres mesures donnant un gain de
conversion en tension pour le LNA-Mélangeur de 16,1 dB a 76 GHz.

Iétude de la variation de la valeur de la capacité de neutrodynage nous permet
d’affirmer que la phase dans un amplificateur neutrodyné est sensible (1 fF de
variation sur la capacité induit une variation de phase de plusieurs degrés), comme le
montrent le Tableau 11 et le Tableau 12. Cependant, la stabilité des amplificateurs
neutrodynés dépend fortement de la valeur de la capacité de neutrodynage. Il faut
donc prendre soin de présenter les bonnes valeurs de capacité a 'amplificateur pour
éviter toute instabilité.

Les principaux contributeurs des variations de phase sont la capacité de
neutrodynage et les impédances présentées par le balun d’entrée et de sortie. La
capacité totale C;p dépend majoritairement de la capacité de fringe entre I’épitaxie et
la grille, qui varie proportionnellement avec la largeur de grille du transistor. Dans
les étapes de fabrication, la largeur de grille du transistor a peu de risques de varier,
tout comme la largeur des pistes du balun. A contrario, la précision du process sur
la longueur de grille est plus difficile a maitriser et a donc plus de probabilités de
varier. Cependant, la capacité C;p ne dépend quasiment pas de la longueur de grille,
ce qui est favorable pour minimiser les variations de phase.
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Il y a donc un compromis entre avoir un balun avec un faible coefficient de
qualité Q pour que 'impédance du secondaire bouge peu en fonction de la fréquence
et avoir un balun avec un fort Q afin de limiter les pertes.

Le principe de variation de phase par neutrodynage a été démontré par calcul,
puis validé par simulation. La partie suivante montrera 'implémentation de cette
technique de variation de phase contrdlée dans un amplificateur. Le fait de pouvoir
faire varier la phase sans trop impacter le gain de lamplificateur est essentiel.
L’impact de ce controle de phase ne doit pas dégrader les performances de
I'amplificateur ni de la chaine de réception.

Nous pouvons nous demander quelle serait la taille de transistor optimale
pour concevoir un LNA en appliquant la correction de phase. Cette étude a
également été réalisée pour un transistor plus petit: W/L = 20 pm/30 nm. Il en
résulte que les variations de phases sont similaires au transistor 50 pm/40 nm.
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Chapitre 3

1 Conception d’un LNA neutrodyné avec une
solution de contrdle de phase

1.1 Solution de contrdle de phase

Dans le chapitre précédent nous avons vu que le neutrodynage est une
topologie sensible aux variations de la capacité de neutrodynage et qui induit des
variations de la phase du signal de 'amplificateur. Dans cette partie nous utiliserons
le neutrodynage pour calibrer la phase de la partie amont (front-end) de la chaine de
réception RF. Cela est justifié par le fait que ce sont les blocs en amont de la chaine
de réception qui sont les principaux contributeurs des variations de phase. Les
simulations Monte Catlo de la partie 4 du Chapitre 2 incluant les disparités et
variations de procédés indiquent des variations de phase de *5° par étage
d’amplification en pire cas. La solution proposée consiste donc a corriger les erreurs
de phase dans les deux étages du LNA neutrodyné. Le principe innovant est d’utiliser
un varactor au lieu d’une capacité fixe pour controler la phase. Cette technique
nécessite peu de surface et ne consomme pas d’énergie. La technologie FD-SOI
permet de modifier la tension de seuil d’un transistor en controlant sa tension de
grille arriere. Cela offre un parametre supplémentaire pour controler les varactors
par rapport a une technologie « bulk ».

Nous avons fait le choix de ne pas implémenter la solution de correction
d’erreur de phase dans la partie OL, qui corrigerait les erreurs de phase de la partie
RF lors du mélange de fréquences. Par exemple, il pourrait étre intéressant
d’appliquer la correction sur le deuxieme étage du LNA et sur le driver OL pour ne
pas pénaliser les performances en bruit et en gain du LNA et donc de la chaine.
Cependant, pour un radar, le signal OL sert de signal de référence pour I'analyse des
sighaux regus et ne peut donc étre modifié.

1.2 Choix des transistors du LNA

En premier lieu, pour concevoir le LNA, il faut dimensionner les transistors
de la paire différentielle. La Figure 83 présente la manicre dont ont été déterminées
la tension de polarisation de grille du transistor V; et la largeur de grille totale du
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transistor W a 78,5 GHz, qui est la fréquence de milieu de bande. La fréquence de
transition fr et le facteur de bruit minimum NF,,;,, simulés sont illustrées en fonction
de la densité de courant de drain en mA par um de la largeur totale W. Une fois la
densité de courant déterminée avec la f; et le NF,,;,, nous obtenons la tension de
grille V; associée.

Comme pour le LNA du Chapitre 2, nous avons choisi un W de 50 um avec
1 um de largeur de doigt pour avoir suffisamment de gain sans que le transistor ne
soit trop large. 1 um de largeur de doigt correspond également a la largeur optimum
pour le bruit. Si le transistor est trop large, cela augmente les parasites au niveau du
layout mais aussi la valeur de capacité C;p. Dans notre cas, une trop grande valeur
de C;p a compenser avec le varactor implique des varactors plus grands. Nous avons
choisi d’utiliser un L de 40 nm pour des raisons de fiabilité et car il s’agit de la
longueur de grille optimale pour le NF,,,;;,. Un L plus petit augmenterait la fr, ce qui
améliorerait le NF;,. Mais cela augmenterait la résistance de grille Ry ainsi que le
Im, €€ qui ne va pas dans le bon sens pour améliorer le NF,,;;,. Pour un L de 40 nm,
la fr est suffisante pour des applications a 80 GHz. Le transistor utilisé est a double
acces de grille pour réduire le bruit en diminuant la résistance d’acces de grille.

Nous avons choisi de travailler avec une densité de courant de 0,23 mA/um
(soit une tension de grille V; de 400 mV) pour avoir plus de gain quavec une densité
de 0,17 mA/um (soit une tension de grille de 350 mV), qui serait légerement plus
optimale pour le bruit. Le NF,,;, simulé est de 2,17 dB, pour une fréquence de
transition de 248 GHz, voir Figure 83. La tension d’alimentation de drain Vpj est
tixée 2 0,9 V et la tension de grille arriere a 1,8 V pour avoir la plus petite tension de
seuil possible. Le courant de drain est de 11,4 mA. L’équation du NF,,;,, est donnée
en Annexes. L’équation utilisée pour calculer la fréquence de transition du transistor
est:

fr=5 (44

W=50pm, Wi=1pm @Vdd=0.9V
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Figure 83. fr et NF,;,;;, en fonction de la densité de courant de drain
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1.3 Topologie du LNA

Le LLNA est basé sur une architecture en source commune différentielle a deux
étages comme sur la Figure 84. Il est neutralisé (ou neutrodyné) par des capacités
variables C,, contrblées en tension, i.e. des varactors, avec une contre-réaction
résistive. Les capacités croisées de neutralisation ou de neutrodynage sont
communément utilisées afin de compenser I'effet Miller da a la capacité grille-drain
C¢p et ainsi augmenter le gain des transistors. La capacité C,, dans la Figure 84 est un
varactor MOS qui permet d’ajuster la valeur de capacité utilisée pour neutraliser la
capacité Cgp des transistors du LNA et donc d’ajuster la phase du LNA. Comme vu
dans le chapitre précédent, la capacité Cgzp a un fort impact sur la phase de
Iamplificateur. Apres avoir défini la taille des transistors, la valeur de la capacité Cgp
a été extraite pour définir la valeur de C,, a présenter.

Ry

}I\W\,] & =Noll}y
f4t Vg
¥ Wu =

Figure 84. Schéma du LNA

IN Vg

Comme pour le premier LNA, une contre-réaction, (ou « feedback »), résistive
a été ajoutée. Cette résistance joue sur plusieurs parametres du LNA. Les impédances
optimales en bruit et en gain a présenter pour le LNA et la stabilité en fonction de la
valeur de la résistance sont présentées en Annexes. L.a contre-réaction résistive
contribue a la stabilité en basses fréquences, a 'adaptation en impédance du LNA
ainsi qu’a trouver un compromis entre le gain et le facteur de bruit. Une faible valeur
de résistance permet d’abaisser la partie réelle de I'impédance pour 'adaptation en
entrée mais diminue le gain maximum de 'amplificateur et augmente son facteur de
bruit. Tandis qu’une valeur élevée permet d’augmenter le gain maximum possible,
ainsi que de diminuer le NF. Nous avons donc choisi une valeur de résistance de
feedback R a 1,2 kQ pour garantir a la fois suffisamment de gain et un NF faible
tout en ayant des impédances d’entrée a présenter pas trop élevées. Le probleme de
devoir présenter une impédance élevée en entrée est lié a la transformation
d’impédances qui est difficile a réaliser en partant de 50 & et qui en plus peut
provoquer des pertes supplémentaires. Nous n’avons pas ajouté de capacité dans la
boucle de contre-réaction car la capacité requise pour couper le signal DC aurait été
trop grande en layout. Lla conséquence est quun courant DC (750 pA) passe du drain
a la grille et peut créer un pont diviseur de tension si I'on ajoute une résistance du
coté de la polarisation de la grille. Il faut donc utiliser une basse impédance sur
I'alimentation de la tension de grille.
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Comme le montrent les figures en Annexes, le gain maximum disponible
chute rapidement dans cette topologie en fonction de la fréquence tandis que le
facteur de bruit est moins sensible. Nous avons fait le choix de présenter des
impédances en entrée et en sortie qui favorisent le gain plutot que le facteur de bruit
de Pamplificateur. Méme si la linéarité et le facteur de bruit sont les facteurs clés pour
le radar automobile, la partie en amont de la chaine doit présenter suffisamment de
gain pour compenser les pertes du mélangeur. Il est également moins judicieux
d’envisager une amplification apres le mélangeur en bande de base de la chaine car
cela coute plus cher en surface utilisée.

II est important de noter que l'utilisation de la résistance de feedback et des
varactors dégradent le facteur de bruit d’environ 0,8 dB et le gain d’environ 1 dB de
Iamplificateur. Cependant, pour cette topologie qui présente des instabilités
potentielles, nous avons fait le choix de conserver cette résistance pour stabiliser
I'amplificateur.

Il est légitime de se demander si le compromis n’aurait pas été plus facile avec
un transistor de taille différente. Un LNA avec des transistors plus petits ne fournirait
pas autant de gain a courant donné tandis qu'un LNA avec des transistors plus grands
présenterait des capacités Cgp plus grandes a compenser et une consommation plus
élevée car il nécessiterait un courant de drain plus important.

La polarisation du LNA est amenée par les points milieux des baluns qui
permettent a la fois 'adaptation d’impédance souhaitée pour le compromis entre les
performances en bruit et en gain, et également le passage d’un acces simple 50 €2 des
pointes RF a un acces différentiel pour le LNA. Les capacités Crpq et Crpp sont des
capacités d’adaptation pour les baluns, leurs valeurs seront indiquées par la suite.

1.4 Conception des varactors

1.4.1 Description du varactor

Les varactors C, utilisés dans le LNA de la Figure 84 sont composés de deux
transistors NMOS Low VT (avec une faible tension de seuil) Mi> comme dans
[ZHA17] avec leurs drains et sources connectés a un nceud commun nommé
arbitrairement V.. Leurs acces de grilles arriere sont également connectés a un nceud
commun nommé arbitrairement V},. Le varactor possede alors deux tensions de
controle pour une meilleure précision de variation de capacité et donc une meilleure
précision d’ajustement de la phase. En n’utilisant qu’un seul transistor monté en
varactor, la variation de capacité aurait été insuffisante pour application souhaitée.
Le nceud de controdle des grilles arriere permet un ajustement plus fin de la phase.
V. et V}, sont respectivement controlées de 0 a 0,9 Vet de 0 a 1,8 V. Les transistors
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MOS du varactor C, sont similaires aux transistors de la paire différentielle du LNA
pour présenter les mémes variations PVT. Les valeurs de capacités maximales et
minimales sont soigneusement choisies pour assurer la stabilité du LNA tout en
offrant le maximum de controle de phase. Le schéma du varactor est montré
Figure 85, avec Vp = 0,4 V et Vy = 0,9 V dans notre cas.

— Controle de phase

Figure 85. Schéma du varactor MOS

La Figure 86 est un agrandissement du layout du varactor. Le varactor a été
taillé pour présenter une valeur de capacité qui varie autour de 11 fF, tout en ayant
une plage de variation suffisante sans introduire d’instabilités pour le LNA. Les grilles
des MOS du varactor sont également a double acces pour étre le plus semblables
possible aux MOS de la paire différentielle. De méme, la longueur de grille est de
40 nm. Les MOS ont été divisés en deux pour faciliter I'acces aux grilles et réduire la
résistance de ces acces. La largeur totale est de 26 pm (2 x 13 um), pour une largeur
de doigt de 0,5 um. Pour une raison de densité trop importante de contacts CA sur
les doigts de drain et de source avec des largeurs de doigt de 0,5 um, le double acces
de grille impose de diminuer le nombre de contacts par doigt de drain/source a 5 au
lieu de 10. Cela a pour effet d’augmenter d’environ 10% la résistance série
drain/soutrce mais surtout de diminuer le courant maximum pouvant circuler dans
le drain et la source.

1} Tension de
4 Y'contréle DIS

| I Su—

Figure 86. Zoom du layout d'un varactor
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1.4.2 Performances du varactor

La Figure 87 présente les résultats de simulation de la variation des valeurs de
capacités obtenues en faisant varier les tensions de controle. ILa variation des tensions
de controle est maximale pour avoir le meilleur ajustement possible, la tension de
contréle drain/source V, varie de 02 0,9 V et la tension de grille arriere V), varie de
0 a 1,8 V. Le varactor présente une capacité nominale de 11 fFF pour I, = 0,3 V et
V, = 0,5 V. La plage de variation de la capacité du varactor se situe entre 8,5 et 15 fFF
avec une la valeur de résistance associée variant de 26 2 30 Q. La variation Cp,4,/ Cinin
obtenue est de 1,75. Ce rapport n’est pas tres élevé mais I'objectif est de concevoir
un varactor qui neutralise 'effet Miller des capacités C;p du LNA sans provoquer
d’instabilités et non pour présenter le maximum de variations de valeurs de capacité.
La variation des valeurs avec des variations de « process » et le « mismatch » est
présentée en Annexes.

On remarque sur la Figure 87 que pour V, = 0,4 V, les variations de la tension
de grille arriere ne jouent quasiment plus sur la valeur de capacité. Cela vient du
passage en ON (mode passant) du MOS M; du varactor et en OFF (mode bloqué)
du MOS M: du varactor de la Figure 85. La tension de grille de M1 est de 0,9 V et la
tension de grille de Mz est de 0,4 V. Ayant la méme tension de seuil, les MOS du
varactor deviennent passant quand Vg = V. Comme les tensions de grille des MOS
sont différentes, ils ne sont pas dans le méme état pour une tension de drain/source
commune. Lors de passage ON/OFF des MOS du varactor, la valeur de la capacité
ne varie que tres peu, c’est lié a état de formation du canal sous la grille. On peut
noter que pour le varactor V, = Vs donc Vg = 0 V. Le varactor fonctionne en mode
ohmique quand Vg = V. Les variations de « process », le « mismatch » ainsi que les
variations de températures sur ce varactor ont été simulés, les courbes sont données
en Annexes.

1.6E-14

1.5E-14

Passage du MOS 1
en ON et du MOS 2

/ en OFF

‘l.
1.4E-14— "
1.3E-14—
1.2E-14—

1.1E-14—

Résistance (Q)

1.0E-14—

Capacité totale (F)

8.0E-15

8.0E- 15— T T RN L e e e E ey e
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Ve (V) Ve (V)
@) (b)
Figure 87. Capacité en Farad (a) et résistance en Ohms (b) présentées par le varactor en
simulation en fonction de la variation des tensions de contréle V. et V, a 78,5 GHz
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1.5 Layout du LNA

1.5.1 Ceeur du LNA

La Figure 88 présente le layout du cceur du LNA. Le layout a été optimisé
pour minimiser I'impact de I'inductance de dégénérescence de la source commune
qui dégrade les performances du LNA. Le layout est compact pour ne pas avoir trop
de chemins inductifs et pour maitriser les capacités de la paire de MOS du LNA et
des varactors. Le double acces de grille contribue a la diminution de la résistance
d’acces de grille des MOS, ce qui est favorable pour la performance en bruit de
Pamplificateur. Les résistances de contre-réaction (feedback), en silicium
polycristallins, sont larges avec plusieurs contacts en parallele pour supporter le
courant DC et éviter tout échauffement. Les deux acces des tensions de controle des
varactors ont été éloignés afin d’éviter un couplage trop important qui dégrade les
performances et est une source d’instabilités.

La dimension du ceeur du LNA est de 15,4 um X 14,1 um soit 217 um? sur le
dessin. Avec le rétrécissement la dimension réelle est de 176 pm?. Apres extraction
des parasites du layout, la consommation du LNA est de 17,3 mA soit 15,5 mW sur
le Vpp, avec un courant sur le V; de —0,8 mA. Une partie du courant DC du Vpp
circule vers le V; par la résistance de feedback. Nous estimons que la baisse de
consommation par rapport a celle attendue (un courant de drain de 11,4 mA par
transistor simulé en 1.2) est due a 50% aux effets de layout et de proximité ou le
courant des doigts des transistors n’est pas uniforme par effet distributif et a 50% au
montage notamment a cause des pertes des métaux et des résistances.

Tensions

14,1 uym controle
"™ Backgates varactors

Source
commune

——

Drains

15,4 pm

Figure 88. Cceur du LNA
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1.5.2 Découplage du LNA

Le découplage du signal RF par rapport au signal DC est primordial dans un
tel circuit. Le découplage du LNA avec les varactors demande une attention
particulicre. La raison principale est d’éviter toute instabilité potentielle et toute
oscillation. I’ajout de résistances au niveau du V; pour le découplage a été évité afin
de ne pas créer de pont diviseur de tension avec la résistance du Vpp. Une premiere
capacité MOM (Métal-Oxyde-Métal) de découplage de 50 I a été placée au plus pres
du circuit, i.e. au plus pres de I'acces au point milieu du balun et de I'acces a la masse
pour éviter d’ajouter de longs chemins d’acces inductifs. En effet, des chemins
inductifs trop longs rendraient le découplage du signal RF inopérant. Une deuxieme
capacité de découplage a été ajoutée, cette fois de 125 fF, a un endroit ou il y a
suffisamment d’espace. Cette capacité permet de couper le signal RF restant et
¢limine les résonances potentielles entre les chemins de découplage RF et d’acces
DC. Le découplage de la tension d’alimentation Vpj est identique. Comme aucun
courant n’y circule, le découplage de la tension de grille arriere du LNA est constitué
d’un long chemin résistif avec une résistance poly de 10 k€ en plus, puis avec une
capacité de découplage de 50 fF. Les découplages des tensions de controle et de grille
arricre des varactors sont identiques, mais une résistance de 1 k€2 a été ajoutée au
niveau des nceuds en commun afin de stabiliser le circuit en mode commun car il y
avait une instabilité due aux fuites RF dans les varactors.

Les chemins de découplage sont également importants pour la stabilité de
mode commun du circuit. La Figure 89 illustre le découplage du circuit. Les chemins
d’acces RF, DC et de découplage ont été pris en compte lors des simulations
électromagnétiques.

MOM
50fF

Figure 89. Layout du découplage du LNA
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1.5.3 Baluns d’entrée et de sortie

Les baluns ont été concus avec I'aide d’un outil développé en interne en
précisant par exemple les impédances souhaitées, le type de balun voulu et le nombre
de tours. Ils ont ensuite été optimisés en modifiant les parametres géométriques des
pistes. Les métaux du back-end (niveaux supérieurs) les moins résistifs ont été utilisés
pour réaliser ces baluns. Dans notre cas, il s’agit de baluns rectangulaires avec le
rapport de transformation 1 vers 2, pour une inductance d’un tour vers une
inductance de deux tours. Le choix entre un balun rectangulaire ou octogonal est
variable selon les cas. Pour un tour et a diameétres identiques, l'inductance
rectangulaire aura une valeur plus élevée que I'inductance octogonale.

Les transformations d’impédances souhaitées ici sont particulicrement
compliquées a obtenir pour avoir le moins de pertes possible. Les baluns d’entrée et
de sortie génerent environ 3 dB de pertes a eux deux. Les pads RF ont une impédance
de 50 & paralleles a 20 fF. Il faut présenter le meilleur compromis entre une
impédance optimale pour avoir le gain maximum et une impédance optimale pour
obtenir le facteur de bruit minimum. Les résultats de simulation ont permis de choisir
une impédance d’entrée du LNA de 214 Q parallele a 132 pH et de 189 Q paralléle
a 114 pH en sortie du LNA. La capacité d’adaptation en entrée du balun d’entrée est
de 34 fF et celle de sortie du balun de sortie de 29 {F.

Il existe deux sortes de pertes liées au substrat. Les pertes dues aux courants
induits par le champ électrique et les pertes dues aux courants de Foucault induits
par le champ magnétique, comme sur la Figure 90. Pour qu’il n’y ait pas de pertes au
niveau du substrat, il faut que sa résistance soit nulle ou infinie. Or ici, le substrat a
une résistivité de 15 Q.cm, soit 0,15 .m. Nous avons donc ajouté une couche sous
le balun indiquant la zone a ne pas doper pour augmenter la résistivité du substrat et
donc pour améliorer I'isolation entre les pistes du balun et le substrat. A 80 GHz, le
substrat a un comportement plus capacitif que résistif et il y a donc moins de pertes
par effet Joule. Cela se justifie par le fait que la fréquence de coupure f, du substrat
esta 10,3 GHz d’apres les équations suivantes, en prenant en compte la résistance et
la capacité du substrat :

L

Avec :

e p la résistivité du substrat [C2.m]
e [ lalongueur [m]
e S lasurface [m?]
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S
C = ep&r— (46)
L
Avec:
® & la permittivité du vide [8,854%X 107> F/m]
e ¢, la constante diélectrique du silicium [11,68]
e [ la distance ou épaisseur diélectrique [m]
e S la surface [m?]
1 1 1
fe (47)

~ 2nRC ﬁpeosr

utilisation d’un blindage a motifs (« patterned shield ») sous le balun permet
d’éviter que le courant généré par le champ électrique pénctre le substrat et de casser
les boucles fermées de courants de Foucault qui circulent dans les parties les plus
conductrices du substrat [NIKO07]. Cependant, sachant que le substrat se comporte
comme une capacité au-dela de 10,3 GHz, les courants de Foucault n’engendreront
pas de pertes par effet Joule alors qu’en dessous de cette fréquence, il y aura des
pertes résistives. Dans notre cas, le « shield » sert principalement a maitriser la valeur
des capacités entre la piste de métal, le «shield » et le substrat. Cependant, les
capacités ajoutées par le « shield » décalent légerement en fréquences le facteur de
qualité Q du balun. Cela se traduit par une légere dégradation des performances du
balun, or comme il se trouve en entrée du LNA, cela impacte aussi le NF. Nous
avons donc fait le choix de ne pas mettre de « shield ».

//  E—— /
/ /
A courant S/
yd imposé /S
/ 1 //

\ 4
[
courants induits courants de Foucault

électriquement induits magnétiquement

Figure 90. Courants induits dans une inductance [NIK07]

1.5.4 Layout du top

La Figure 91 présente le « layout top » du LNA simple étage. La surface active
du LNA, en prenant en compte le découplage, est de 100 um x 136 um soit
0,0136 mm?, ce qui donne finalement apres rétrécissement 0,0110 mm?. Pour éviter
de faire des chemins d’acces DC trop résistifs la ou le courant circule, ce qui était le
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cas pour le premier circuit du Chapitre 2, les chemins d’acces DC ont été élargis et
parallélisés sur trois niveaux de métallisation différents. Les changements de
directions a angles droits ont été remplacés par des segments a 45° (Figure 91) pour
tavoriser I’électromigration des électrons. L’espacement entre le haut des pads RF
(Ouest-Est) et le bas des pads DC (Nord) est de 400 um pour éviter que les pointes
RF et les sondes DC se croisent et se bloquent lors des mesures.

{136 um
z 1 a

Figure 91. Layout du top du LNA simple étage

1.6 Simulations

Les simulations ont été réalisées en faisant varier la tension de controle V, des
drains/sources des varactors de 0 a2 0,9 V et la tension de controle des grilles arriere
V, des varactors de 0 a 1,8 V. Afin de gagner du temps de simulation et par soucis
de clarté sur les courbes, nous avons fait varier la tension de contrdle V, selon
I’équation :

V,=18—-2X%X1V, (48)

Cela prend en compte les écarts maximums de controle des varactors, ainsi
quand V, vaut 0 V, on a V}, qui vaut 1,8 V, ce qui correspond a la valeur de capacité
la plus élevée des varactors. Quand V, vaut 0,9 V, on a V},, qui vaut 0 V, ce qui
correspond a la valeur de capacité la plus faible des varactors.
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1.6.1 Gain et adaptation

Deux versions de LNA ont été congues, une ou les masses des pads RF en
entrée et en sortie sont reliés entre elles et une version sans, comme sur la Figure 92.
Relier les masses de ces pads entre elles peut augmenter le gain mais peut étre source
de probléemes car il est plus difficile de contrdler le chemin de retour du courant du
circuit. De plus, la longueur du chemin de retour génére une certaine inductance qui
peut provoquer des résonances et/ou dégrader les performances du circuit. I.’étude
et les résultats de simulation du circuit avec les masses des pads RF reliées est laissée

en Annexes.

LNA
Pads GND
reliés

@)

LNA
Pads GND
non reliés

(b)

Figure 92. LNA avec pads GND reliés (a) et LNA sans pads GND reliés (b)

La Figure 93 présente les parameétres S simulés du LNA sans les masses des
pads reliées et avec la variation des varactors. Le LNA a été optimisé de facon a
présenter le maximum de variations de phase tout en restant adapté, stable et en
ayant des performances en gain et en bruit le moins dégradées possibles.

Figure 93.

S11 (dB)

S22 (48)
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Dans la bande 76-81 GHz, le pire cas selon la configuration du varactor de
S11 (ccetficient de réflexion) vaut —11,8 dB et le pire cas de S,, vaut —9,4 dB. La
sortie est volontairement légerement désadaptée pour offrir un plus large controle
de phase dans la bande. Le S, (coefficient de transmission ou gain en puissance)
varie entre 7 dB et 8,8 dB et I'isolation (S;,) varie entre —32,9 dB et —19,3 dB.

1.6.2 Stabilité

La stabilité est un critere extrémement important pour un circuit. ID’autant
plus que le neutrodynage peut provoquer une contre-réaction positive qu’il faut
éviter pour que le circuit n’entre pas en résonnance. Un circuit qui oscille est un
circuit non-fonctionnel, sauf dans le cas ou l'oscillation est voulue comme dans le
cas d’un oscillateur contrélé en tension (Voltage Controlled Oscillator - VCO). La
Figure 94 et la Figure 95 présentent les simulations en parametres S réalisées pour
vérifier la stabilité du circuit.

m18

freq=75.50GHz
stab_fact(SP.S)=1.940
Vc=0.900

K factor

N
ol b b ey

o

10 20 30 40 50 60 70 80 90 100
freq, GHz

Figure 94. Facteur de Rollet K en simulation avec la variation des varactors en fonction
de la fréquence

ERDet=(SP.S(1,1)*SP.5(2,2)-SP.5(1,2)*SP.5(2,1))

B=1+(SP.S(1,1))"2-(SP.5(2,2))**2-Det
2.0

mag(B)
mag(Det)
P

0 ‘ 10 I 20 I 30 I 40 I 50 ‘ 60 ‘ 70 ‘ 80 ‘ 20 I 100
freq, GHz
Figure 95. Déterminant AS et coefficient B en équation et simulation avec la variation des

varactors en fonction de la fréquence

Nous obtenons un facteur de Rollet K > 1, le déterminant A4S < 1 et le
coefficient B > 0 pour toutes les valeurs de capacité des varactors : le circuit est donc
normalement stable. Cependant, en mode commun le circuit est potentiellement
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instable et comme le facteur K n’assure pas la stabilité inconditionnelle, nous devons
réaliser des simulations transitoires. Nous avons donc paramétré trois sources de
courant : ces sources ont été placées a trois endroits différents du circuit (grille d’un
transistor du LNA, drain d’un transistor du LNA et au niveau des tensions de
controle des varactors) et configurées pour générer ces pics a trols moments
différents. Cela permet notamment de simuler le démarrage du circuit.

. 1GJ4-'\7
r.
s

08—

Dla_@
0.4

0.2—

VGrilleN, V

Vevaractor, V

0.0

.02

04 1 \ \ T
0 2 4 6 8

time, nsec
Figure 96. Tensions a différents endroits du circuit apres des pics de courant en fonction
du temps

Sur la Figure 96, il y a un début d’oscillations 2 50 GHz mais elles sont
rapidement amorties apres quelques périodes. La période de fonctionnement du
circuit a 77 GHz est de 13 ps mais nous avons simulé jusqu’a 15 ns par précaution.
Le circuit est donc normalement stable.

1.6.3 Facteur de bruit

La Figure 97 montre le facteur de bruit et le facteur de bruit minimum simulés
du LNA. Le NF est compris entre 5,4 dB et 5,7 dB sur la bande de fréquences 76-
81 GHz. Les pertes du balun d’entrée sont d’environ 1,5 dB, cela se répercute
directement sur le facteur de bruit. En fonction des variations des varactors pour
une fréquence donnée, il y a 0,1 dB de variation de NF maximum (markers m7 vs
m8 et markers m9 vs m10), ce qui est plus qu’acceptable.

150

m7 m8
freq=81,00GHz freq=81.00GHz
125+ Inf=5.497 nf=5.372
- |Vc=0.000 Vec=0.900
10.0—
-
== -
% © FS_M Mo  mg
—_ . 2 ) B—
50—
1 Im9 m10
25| [(req=76.00GHz freq=76.00GHz
nf=5.722 nf=5.738
Vc=0.400 Vec=0.900
0o T T 1 I 1 T
60 64 68 72 76 80 84 88 92 96 100
freq, GHz

Figure 97. NF ,;;, et NF du LNA a un étage avec les variations des varactors en fonction

de la fréquence
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1.6.4 Linéarité

La Figure 98 présente le gain en tension simulé du LNA en fonction de la
puissance d’entrée RF. Le point de compression a 1 dB est compris entre =5 dBm

et =4 dBm a 78,5 GHz. Il y a seulement 1 dB de variation I’ICP, 45 en fonction des
varactors.

1.6.5 Variations de phase

La Figure 99 illustre les variations de phase du LNA en fonction de la
fréquence. Nous obtenons une variation de phase A a 76 GHz de 15,8° et de 10° a
81 GHz. Les variations de phase ne sont pas constantes dans la bande. Il y a des
points d’inflexion a 65 GHz et a 87 GHz qui sont dus aux ¢éléments intrinseques des
MOS et aux impédances des baluns d’entrée et de sortie qui jouent sur la phase
comme montré dans le Chapitre 2. Il faut donc faire attention aux potentiels

Gain en tension (dB)

fonction de la puissance d’entrée du signal RF

décalages en fréquence.

PhaseS21
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Figure 98. Gain en tension du LNA a un étage avec les variations des varactors en
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Figure 99. Variations de phase du LNA a un étage en fonction des variations des
varactors et de la fréquence
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1.7 Performances du LNA

Le Tableau 13 résume les performances obtenues en simulation des LNAs. La
surface active prend en compte le découplage du circuit. La résolution de contrdle

de phase est comprise entre 0,1° et 0,4°.

ICP4p Plage de Conso. Surface
Nfd%gB (dBm) S21 (dB) | contréle de totale active
@78,5GHz phase (°) (mW) (mm?)
g;?ls) 53 (min) | =5 (min) | 7,3 (min) | 8,6 (min) 15,5 0011
. 56 (max) | —4 (max) | 8,8 (max) | 13,6 (max) | (17,3 mA) ’
reliés
Gl\ll)gdrslon 54 (min) | —5(min) | 7 (min) | 10 (min) 15,5 0011
elie | 37 max) | —4(max) | 88 (max) | 158 (max) | (173 mA) ’

Tableau 13. Récapitulatif des performances des LNA avec la variation des varactors

Maintenant que le premier étage est congu en intégrant la solution de controle
de phase, nous allons pouvoir réaliser un LNA a deux étages pour avoir
suffisamment de gain sur la chaine de réception pour compenser les pertes du
mélangeur passif, tout en conservant une bonne linéarité.

2 Conception d’un LNA neutrodyné a deux
étages avec la solution de controle de phase

2.1 Schéma du LNA avec la solution de contréle de phase

Pour un LNA a plusieurs étages, il est usuel d’optimiser le premier étage en
bruit et les suivants en gain en présentant I'impédance optimale en bruit pour le
premier étage et 'impédance optimale en gain pour les étages suivants grace aux
transformations d’impédances des baluns. Cela n’a pas été fait principalement dans
le but de conserver le méme comportement en phase de chaque étage du LNA mais
¢galement car 'impédance de sortie du premier étage est proche de celle d’entrée du
deuxiéme. Les deux ont une haute impédance similaire, ce qui veut dire que
I'adaptation d’impédances est plus simple a réaliser et donc qu’il y aura moins de
pertes entre les étages. La topologie du LNA double étage de la Figure 100 est la
méme que pour le simple étage. Seul un balun inter-étage 1 vers 1 a été ajouté. Les
points de fonctionnement sont identiques a ceux de 'amplificateur simple étage. La
résistance de feedback est inchangée, les capacités d’adaptation des baluns Crpq et
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Crr, valent respectivement 32 fF et 26 fF. La partie concernant le controle de phase
est indiquée en rouge.

T

Figure 100. Schéma du LNA deux étages avec la solution de contréle de phase

2.2 Layout du LNA deux étages

2.2.1 Découplage du LNA

Le découplage de cet amplificateur est plus délicat a réaliser car il y a un plus
grand nombre de couplages et de boucles internes, notamment entre la masse et les
chemins d’alimentation Vpp et V. Cela a pour conséquences de créer des résonances
et des instabilités. Le découplage est similaire a celui du simple étage, les chemins

DC ont été espacés pour qu’il y ait le moins de couplage possible. La Figure 101
illustre la stratégie de découplage.

Figure 101. Layout du découplage du LNA deux étages

113



life.augmented

G2 E I35 Chapitre 3 "l
A

2.2.2 Layout du top du LNA

La Figure 102 présente le layout entier du LNA. La surface active du LNA
deux étages est de 0,023 mm?. Les capacités de découplages sont prises en compte.

Figure 102. Layout du top du LNA 2 étages

La distance entre les pads RF et les pads DC est de 400 pm. Les chemins DC,
le GND DC et les sorties IF sont tous placés du méme coté pour pouvoir étre
intégrés dans la chaine de réception par la suite et qui sera dédoublée. La stratégie de
de layout est identique au LNA simple étage. Les acces des chemins DC sont
équilibrés au maximum entre chaque étage pour ne pas déséquilibrer les étages au
niveau du courant d’alimentation du LNA.

2.3 Simulations

De méme que pour le LNA simple étage, les simulations ont été réalisées en
faisant varier la tension de controle V. des drains/sources des varactors de 02 0,9 V
et la tension de contrdle des grilles arriere Vj, des varactors de 0 a 1,8 V. Deux
versions ont également été congue avec et sans les masses des pads RF reliées. La
version avec les masses des pads RF reliées est laissée en Annexes, nous pouvons
noter que cette solution fait apparaitre une résonance proche de la fin de bande.
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2.3.1 Gain et adaptation

La Figure 103 présente les parameétres S simulés du LNA avec la variation des
varactors. Le LNA a été optimisé de fagon a présenter le maximum de variations de
phase tout en restant adapté, stable et en dégradant le moins possibles les
performances de gain et de bruit.

00— 0
I~
10 \
N my6 a7
' P K g—
& 20 . = &
i) ? i)
- J o~ X
- 4 o~ .
» 30— % 1 o
\ 204 ma8 ma9 ]
ima6 m47| {freq=76 00GHz freq=41.00GHz
40-{freq=76.00GHz ‘ 'freqc‘ 81.00GHz 251dB(SP.S(2,2))=-9.331] |dB(SHS(2,2))=-15.560
dB(SPS(1 1))=-15.21p ds(\P,gg1_1))——17.451 1Ve=0.000 Ve=0.400
Vc-—O 00 Ve=Q.9i 3 T T ag T
50— T Y T 0 T | L
85 70 75 80 85 90 65 70 75 80 as @0
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(c) (d)
Figure 103. Paramétres S, (a), S22 (b), S21 (c) et S, (d) du LNA a deux étages avec les
variations des varactors en fonction de la fréquence

Dans la bande 76-81 GHz, le pire cas de S;; vaut —15,2 dB, le pire cas de S;;
vaut —9,3 dB. La sortie est 1égerement désadaptée volontairement pour offrir un plus
large contrdle de phase dans la bande. Le S,; varie entre 15,2 dB et 17,7 dB et
I’isolation S;, varie entre —52 dB et —40 dB.

2.3.2 Stabilité

Pour un circuit a deux étages, le facteur K n’est pas adapté pour déterminer la
stabilité du circuit, principalement car il ne décrit pas ce qu’il se passe entre les étages
d’amplification, il est donc possible de manquer des conditions d’instabilité. Nous
avons donc uniquement réalisé des simulations transitoires pour vérifier la stabilité
du LNA deux étages. Comme pour le LNA simple étage, nous avons placés trois
pics de courant a trois endroits différents du circuit et survenant a trois moments
différents. L.a Figure 104 indique un début d’oscillations a2 50 GHz comme celles
observées sur le simple étage, mais qui sont rapidement amorties. Le circuit est
normalement stable.
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Figure 104. Tensions a différents endroits du ci

rcuit aprés des pics de courant en

fonction du temps

2.3.3 Facteur de bruit

La Figure 105 donne les facteurs de bruit simulés du LNA. Le NF est compris

entre 5,8 dB et 6,1 dB sur la bande de fréquences
de NF en fonction des variations des varactors.

20.

.lya0,1 dB maximum de variation

m7 m8
freq=76.00GHz freq=81.00GHz
nf=6.110 nf=5.773
15— Vc=0.900 Vc=0.900
c ]
E=e 10—_\\
= ] L m9 mm
4 — Y
5] m9 O
. freq=76.00GHz freq=81.00GHz
] nf=6.110 nf=5.773
. Vc=0.900 Vc=0.900
0 T T T T T T T T

55 60 65 70 75 80

freq, GHz

85 90 95 100

Figure 105. NF,,,;,, et NF du LNA a deux étages avec les variations des varactors en
fonction de la fréquence

2.3.4 Linéarité

La Figure 106 permet de déterminer le point de compression a 1 dB du LNA.
On obtient : —=14,5 dBm < ICP;45 < —12,5 dBm. Il y a 2 dB maximum de variation

d’ICP, 45 en fonction des varactors a 78,5 GHz.

64
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Figure 106. Gain en tension du LNA a deux étages avec les variations des varactors en
fonction de la puissance d’entrée du signal RF
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2.3.5 Variations de phase

La Figure 107 illustre les variations de phase Ag en fonction de la fréquence
des LNA. On obtient a 76 GHz un Ag de 26° et un Ap a 81 GHz de 15°.

Les variations de phase ne sont également pas constantes sur la bande
76-81 GHz. Les points d’inflexion sont a 69 GHz et a 86 GHz, il y a un décalage de
2 GHz par rapport au LNA simple étage.

250 — ‘
200 m28 m30
freq=76.00GHz freq=81.00GHz
N 150 m28 PhaseS21=128.507| |PhaseS21=63.354
g 9 Vc=0.000 Vc=0.000
5 100— i ? m29 m31
freq=76.00GHz freq=81.00GHz
50— PhaseS21=102.506| [PhaseS21=48.373
Vec=0.900 Vc=0.900
0
-0 T T 171 I T 111 T UL i T T 171 I L [ Trrir i
60 65 70 75 80 85 90
freq, GHz

Figure 107. Variations de phase des LINA a deux étages en fonction des variations des
varactors et de la fréquence

2.4 Performances du LNA a deux étages

Le Tableau 14 résume les performances obtenues en simulation du LNA
double étage avec ou sans les pads de masse RF reliés. La précision sur la résolution
de contréle de phase est comprise entre 0,1° et 0,6°.

ICP4p Plage de Conso. Surface
N f d%iB (dBm) | S,y (dB) | contrdle de | totale active
@78,5GHz phase (°) (mW) (mm?)
Pads 6 (min) | —13,5 (min) | 15,9 (min) | 18 (min) 29.4
GND | (1 max) | —12.5 (max) | 17,7 (max) | 23,2 (max) (2,7 0,023
reliés ’ ’ ’ ’ mA)

Pads | 5 o min) | 14,5 (min) | 152 (min) | 15 (min) 29.4

GND non _ (32,7 0,023
reliés 0,1 (max) 12,5 (max) | 17,7 (max) 26 (max) mA)
Tableau 14. Récapitulatif des performances des LNNA 2 étages avec la variation des

varactors

La variation des performances du LNA en fonction de la température (—40°C
et 150°C pour les spécifications radars) est présentée en Annexes. Ces variations sont
sans controle des alimentations, a courant constant donc le gain g,,, du MOS chute
fortement. Le facteur de qualité des passifs va également ¢étre impacté.
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L’augmentation de la température détériore les performances. Il faut donc un
systeme de calibration lié aux effets de la température.

2.5 Résultats de mesures

La Figure 108 présente le banc et la configuration mis en place pour mesurer
le LNA et la Figure 109 montre la mesure du wafer sous pointes. Un PNA-X de chez
Keysight a été utilisé pour les mesures des LNAs.

Figure 109. Photographie du wafer sous pointes

Les mesures ont été réalisées pour un nombre limité de configurations des
varactors, notamment pour des raisons de temps de mesure. Les traits verticaux dans
les figures délimitent la bande de fréquences 76-81 GHz. On a donc :

e La configuration V, = 0,9V / V,, = 0V qui correspond a la plus petite valeur
de capacité du varactor.

e La configuration V. =0V / V, = 1,8 V qui correspond a la plus haute valeur
de capacité du varactor.

118



G ZELab Chapitre 3 "l

life.augmented

e La configuration V, = 0,3V /V, = 0,5V qui correspond a la valeur nominale
de capacité du varactor.

e La configurationV, = 0,4V / V, = 0,5V qui permet d’observer une variation
de 0,1 V surle V..

e Les configuratons V. = 0,6 V/V, =05 VetV =06V /V, =0,6V qui
permettent d’observer une variation de 0,1 V sur le V.

2.5.1 Mesures du varactor

Le varactor a été mesuré sur quatre puces différentes d’'un méme wafer. Pour
les différentes configurations de tensions de controle comme indiquées ci-dessus. La
Figure 110 montre que les varactors des puces 1 a 3 sont quasiment identiques. La
puce 4 dévie un peu, ce qui s’explique par des simulations Monte Carlo de la Figure
152 qui prévoit des variations maximales de capacité d’environ 2 fF. De plus,
Pextraction des parasites du varactor en simulation donne une valeur de capacité
parasite de plus de 3 fIF. Nous obtenons donc des valeurs trés acceptables. Les
mesures des puces 1 a 3 sont trés proches de la simulation. La simulation est a
78,5 GHz, les valeurs des varactors sont extraites sur un plateau compris entre
1 GHz et 58 GHz apres « de-embedding » par la technique Open-Short comme
décrite dans [DEN14], avec les parametres de la matrice Z en T.

Pour les configurations V, =03V /V, =05VetV. =04V /V, =05V,
une variation de 0,1 V sur V. donne une variation de —0,7 fF sur la capacité¢ du
varactor. Tandis que pour les configurations V. = 0,6 V /V, =05V etV =0,6 V/
V, = 0,6 V, une variation de 0,1 V sur V,, donne une variation de 0,01 fF. Ces résultats
sont a nuancer car la précision de mesure est plus proche du femto Farad que de
’atto Farad.

-
(<]

= A A
w A~ O

1"

Capacitance (fF)
)

© ©

S A
MIRVARV AR SRR SRR S
Ve (V)
Figure 110. Comparaison mesures/simulation des valeurs de capacité du varactor en

fonction des tensions de contrdle V. et V}, sur quatre puces

L’écart de 1,5 fF entre la simulation et la mesure a V. = 0 V peut s’expliquer
par le fait que nous sommes a la limite du modele quasi-statique et que la distribution
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des résistances et des capacités lors de la formation du canal n’est pas enticrement
modélisée pour une longueur de grille aussi fine.

2.5.2 Mesures de bruit

La Figure 111 compare le NF mesuré sur 4 puces d’'un méme wafer avec le
NF simulé en fonction de la fréquence. Les mesures indiquent que le LNA a deux
étages a un NF minimum a 81 GHz de 5,5 dB avec 0,9 dB de variation dans la bande
76-81 GHz. Une trés bonne corrélation entre la simulation et la mesure, précise a
0,2 dB, peut étre observée sur quatre puces différentes du méme wafer. Les varactors
sont en configuration nominale V, = 0,3V / V,, = 0,5 V. Les trois remontées de NF
a 76 GHz, a 79 GHz et a 89 GHz proviennent de la sonde utilisée pour les mesures
de bruit. Le pas de mesure de bruit est de 500 MHz. La Figure 112 montre le NF
mesuré sur trois puces différentes d’'un méme wafer pour trois configurations des
varactors : les configurations extrémes et la configuration nominale. De puce a puce,
le NF varie de 0,2 dB maximum dans la bande.

6.6 7 7
— Sim.
6.4 = =Meas. on 4 dies
6.2
m 6
T ]
L 5-8 ﬁ - \ b
=
Mo A T\
5.6 SN y
bl x¥.a0 0\
N \
5.4 P 1
5.2 . .
75 80 85 90
Frequency (GHz)

Figure 111. NF mesuré du LNA en fonction de la fréquence

6.6

— .l
—»—Vc=0.9V / Vb=0V
6.4 & —6—Vc=0.3V /| Vb=0.5V
—+—Vc=0V /Vb=1.8V

NF (dB)

75 80 85 90
Frequency(GHz)
Figure 112. NF mesuré du LNA sur trois puces pour différentes configurations des
varactors en fonction de la fréquence

120



life.augmented

G2 E I35 Chapitre 3 "l
Py g

2.5.2 Mesures de gain

Le gain de transfert en puissance du LNA, ou le coefficient de transmission
S21, mesuré sur quatre puces d’un méme wafer est représenté Figure 113 en fonction
de différentes configurations des varactors. Il y a peu de disparités entre les puces, la
variation du gain reste faible. Dans la bande enti¢re pour les variations extrémes des
varactors sur les quatre puces, le gain varie de 15 dB a 17,1 dB. En simulation nous
nous attendions a des variations comprises entre 15,2 dB et 17,7 dB.

18
17 |
16 |
_15}
o ]
S 14 11§
§) 13 § Vc=0.9V / Vb=0V
: Vc=0.6V / Vb=0.5V
12 =¥~ Vc=0.6V / Vb=0.6V
— 4= Vc=0.3V / Vb=0.5V
11 — 4= Vc=0.4V | Vb=0.5V
== Vc=0V /| Vb=1.8V
10 - = '
70 75 80 85 90

Frequency(GHz)
Figure 113. Mesures du gain en puissance du LNA sur 4 puces en fonction des valeurs
des varactors et de la fréquence

Vc=0.9V / Vb=0V

Vc=0.6V / Vb=0.5V
-5 F =% =Vc=0.6V / Vb=0.6V
=+ =Vc=0.3V /Vb=0.5V
=+=Vc=0.4V / Vb=0.5V

-10 f —& =Vc=0V / Vb=1.8V
)
S-15
A
N .20

-25

-30

70 75 80 85 90

Frequency (GHz)
Figure 114. Mesures du coefficient de réflexion en entrée du LNA en fonction des valeurs
des varactors et de la fréquence

La Figure 114 montre adaptation en entrée du LNA. Le pire cas dans la
bande est pour la configuraton V, =09V /V, =0V ouona:—159dB < §;; <
—13,9 dB.
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La Figure 115 compare les mesures aux simulations du gain en puissance du
LNA pour trois configurations différentes des varactors : les configurations extrémes
et la configuration nominale. On constate que pour la configuration de faible valeur
de varactor V, = 0,9 V / V, = 0 V le décalage en fréquence est d’environ 1 GHz et
le gain mesuré correspond a celui simulé dans la bande. Pour la configuration
nominale I, = 0,3V / V, = 0,5V, il yaun léger écart de 0,5 dB entre le gain simulé
et le gain mesuré dans la bande. Pour la configuration de valeur maximale de varactor
V.=0V/V,=18V,ilya un écart important de maximum 1,5 dB dans la bande.
L’explication vient du fait que la valeur maximale du varactor mesurée ne correspond
pas a celle simulée, elle est légerement inférieure comme le montre la Figure 110, ce

qui change le gain du LNA.

18
16 F
)
B 14
-
)
*f - # =Meas. Vc=0V /| Vb=1.8V
12 —#— Sim. Vc=0V / Vb=1.8V 3
# - 4+ =Meas. Vc=0.3V / Vb=0.5V
* —+— Sim. Vc=0.3V / Vb=0.5V
y Meas. Vc=0.9V / Vb=0V
10 ¢ Sim. Vc=0.9V / Vb=0V
70 75 80 85 20
Frequency (GHz)

Figure 115. Mesures et simulations du gain du LNA pour 3 configurations des varactors
en fonction de la fréquence

La Figure 116 compare les coefficients de réflexion S;; simulés et mesurés du
LNA selon la configuration des varactors. La pire valeur dans la bande est de
—13,4 dB pour la configuration V. = 0,9 V / V}, = 0 V. Sinon, les autres coefficients
de réflexion sont inférieurs a —15 dB. On remarque que les S;; mesurés pour les
configurations V. =03V / V, =05 VetV =0V /V, = 1,8 V sont décalés en
tréquence d’environ 3 GHz vers le bas, ce qui veut dire qu’il y a plus de capacités
que prévu en simulation, comme le montre la Figure 110. Pour la configuration
V.=0,9V /V, =0V,ledécalage de 2 GHz est vers les hautes fréquences.

122



life.augmented

G2 E I35 Chapitre 3 "l
Py grte:

- # = Meas. Vc=0V/ Vb=1.8V

—#— Sim. Vc=0V / Vb=1.8V

5 = 4+ =Meas. Vc=0.3V/ Vb=0.5V

- —4— Sim. Vc=0.3V / Vb=0.5V
Meas. Vc=0.9V / Vb=0V
Sim. Vc=0.9V / Vb=0V *

. it

S11 (dB)

80 85 90
Frequency (GHz)

Figure 116. Coefficients de réflexion du LNA mesurés et simulés pour 3 configurations
des varactors en fonction de la fréquence

Les différents points de compression a 1 dB (ICP, 45) mesurés sur quatre puces
différentes d’un méme wafer pour trois configurations des varactors sont illustrés
sur la Figure 117. I’ICPy 45 est compris entre —15 dBm et —11,3 dBm dans la bande
76-81 GHz, avec tres peu de variation d’une puce a l'autre.

S Y

Vc=0.9V / Vb=0V
—0—Vc=0.3V / Vb=0.5V
—+—Vc=0V /Vb=1.8V

] ] i
74 76 78 80 82 84
Frequency (GHz)
Figure 117. ICP45 mesuré sur 4 puces pour 3 configurations de varactors en fonction de
la fréquence

ICP1dB (dBm)
N

2.5.3 Mesures de phase

Pour une meilleure précision, les mesures du controle de phase ont été
réalisées sur le LNA seul a cause de la «gigue» de 'OL et des difficultés de
synchronisation entre le signal de référence et les sorties IF de la chalne de réception.
La Figure 118 (a) présente les mesures des variations de phase du LNA du récepteur
pour différentes tensions de controle des varactors dans la bande 76-81 GHz. Dans
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cette bande, le maximum de controle de phase est de 22° 2 78,5 GHz et le minimum
est de 17,6° a 81 GHz. Sur la Figure 118 (b), a 78,5 GHz, le nceud de controle V, a
une résolution de controle de phase de 1,5°/100 mV tandis que le nceud Vj, a une
résolution de contréle de phase de —0,2°/100 mV. La configuration V, = 0 V /
V, = 1,8 V de la Figure 118 (b) correspond a la plus haute valeur de capacité du
varactor et la configuration V, = 0,9 V / V}, = 0 V ala plus petite valeur du varactor.
Les mesures sur quatre puces différentes du méme wafer dans la bande 76-81 GHz
indiquent que les variations sur les résolutions de controle de phase sont faibles :
+0,2° sur le nceud V, et £0,1° sur le nceud V. 11 y a également peu de variations sur
le maximum de controle de phase : +1°. La Figure 119 présente la courbe de
variations de phase en fonction des tensions de controle V. et V;,. Nous pouvons
remarquer que la variation de phase en jouant sur le V;, n’est pas tout a fait linéaire.
La totalité des phases mesurées est présentée en Annexes.

Le Tableau 15 présente les variations maximums mesurées des performances
du LNA en faisant varier les varactors a leurs valeurs extrémes, a une fréquence
donnée dans la bande 76-81 GHz. Les variations de valeur des varactors font tres
peu varier le NF mais font varier le gain et 'ICP;4p de maniere non négligeable. 11
taut en tenir compte lors de I'utilisation des varactors pour corriger la phase.

120

180

Vc=0.9V / Vb=0V
Vc=0.6V / Vb=0.5V 115 | & {116.2
=¥ =Vc=0.6V / Vb=0.6V
—+ =Vc=0.3V /Vb=0.5V

140 -~ —+—Vc=0.4V / Vb=0.5V 110 }
- WY —& =Vc=0V / Vb=1.8V
& 120 > 105
3 +—-4102.8
© b—d—4101.3
< 100 100 } :
* 96.9

80 V1 967

% 94.2
60 : 90
76 77 78 79 80 81
Frequency (GHz)
@) (b)

Figure 118. Variations de phase mesurées du LNA en fonction de la fréquence (a) et un
zoom a 78,5 GHz (b)

NF ICP1y5 S,y
Meilleure
55dB | —113dBm | 171dB
valeur
Pire casde |, i 2,5dB 19 dB
variation

Tableau 15. Variations des performances pour le maximum de variation des varactors sur
quatre puces a une fréquence donnée
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Figure 119. Variations de phase mesurées du LNA en fonction des tensions de contrdle
des varactors a 78,5 GHz

3 Conclusion du chapitre

Dans ce chapitre nous avons présenté I'intégration de la solution de controle
d’erreur de phase dans un LNA, ainsi que son implémentation. La solution qui
consiste a utiliser des varactors a la place de capacités fixes pour modifier la phase
de 'amplificateur a été détaillée. L.a méthodologie de conception du LNA a un puis
a deux étages a été enticrement décrite. De nombreuses mesures ont été réalisées sur
le LNA a deux étages ainsi que sur le varactor. Les résultats de simulations et de
mesures correspondent, malgré un léger écart de la valeur maximale du varactor et
un léger décalage en fréquence. Il est possible, a ces fréquences, que I'extraction des
capacités de couplage et parasites differe légerement en simulation.

Le LNA a deux étages présente respectivement un NF et un [CP; 45 minimums
de 5,5dB et —11,3 dBm a 81 GHz. Son gain de transfert en puissance maximum est
de 17,1 dB a 76 GHz. Il consomme 29,4 mW sous 0,9 V. Les mesures de phase,
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d’ICPy4p, de gain et de NF du LNA sur quatre puces d’un méme wafer indiquent que
la solution de contréle de phase est reproductible et que le circuit est robuste, au
moins au niveau des variations locales. Cette solution offre un contréle de phase au
maximum de 22° avec une précision sur la résolution de 0,2° a 78,5 GHz. Le LNA
est également stable, ce qui permet ainsi de I'intégrer avec le mélangeur pour réaliser
la téte de la chaine de réception a 76-81 GHz.
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Chapitre 4

1 Architecture de la chaine de réception
proposée avec une solution de contrdle de phase

La Figure 120 montre larchitecture de la chaine de réception incluant le
controle d’erreur de phase embarqué dans le LNA. La partie de 1a chaine de réception
congue contient un amplificateur faible bruit (LNA) a deux étages, un mélangeur
passif avec un filtre passe-bas (LPF), un driver OL et un amplificateur en bande de
base (BB). Ces blocs sont détaillés dans les sous-parties suivantes.

Deux circuits ont été réalisés pour cette chaine de réception. Un circuit qui
n’inclut pas Pamplificateur BB pour mesurer la linéarité du LNA avec le mélangeur
(sorties Mixour) et une version avec 'amplificateur BB pour mesurer le bruit de la
chaine (sorties [Four) sur la Figure 120. La partie LNA-M¢langeur est la partie sur
laquelle nous avons consacré le plus d’efforts car elle définit la linéarité et le bruit de
la chaine. De plus, pour des applications radars, Pamplificateur BB demande un
effort de conception important car il integre des filtres de plusieurs ordres donc plus
complexes et des modes de fonctionnement différents. Notamment pour
fonctionner respectivement en mode de haute linéarité ou en mode de fort gain pour
taire face a des bloqueurs ou des cibles lointaines.

Les varactors peuvent étre controlés par un systeme numérique dédié, en
utilisant des convertisseurs numérique-analogique (CAN) différents pour chaque
tension de controle (V, et V). Nous ne traiterons ici que de la partie analogique.

Fit . ™

FolFo+
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|
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Figure 120. Architecture de la chaine de réception avec le contréle de phase
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2 Conception d’une chaine de réception radar
avec la solution de contrdle de phase

21 LNA

Le LNA utilisé dans la chaine est celui de la Figure 100 a deux étages du
Chapitre 3 avec le principe de contrdle de phase. Il est présenté sous pointes sur la
photographie de la Figure 121. Seul le balun de sortie du deuxi¢me étage est différent
pour présenter 'impédance souhaitée a Uentrée du mélangeur.

Figure 121. LNA 2 étages sous pointes

2.2 M¢élangeur

Le mélangeur de la chaine de réception, Figure 122, est celui du premier circuit
décrit dans le Chapitre 2, mais avec un layout légerement amélioré pour favoriser la
symétrie des signaux d’entrée et de sortie pour éviter de créer de l'offset en sortie,
Figure 123. La surface du mélangeur est de seulement 58 um? et les performances
simulées sont résumées dans le Tableau 16.

Le mélangeur passif doublement équilibré est tres présent dans la littérature
pour les circuits de réception radars. Dans notre cas, il est utilisé avec une charge
coté IF, ce qui permet d’avoir un compromis sur les performances en gain de
conversion en tension et en linéarité. V¢, vaut toujours 450 mV. La tension de grille
arriere Vp est fixée a 0,9 V pour abaisser la tension de seuil et donc le Ryy, qui vaut
10 Q, des transistors Mss utilisés en mode ohmique. I'impédance a présenter en
entrée du mélangeur est de 45 Q et 160 pH en parallele, 215 Q2 et 158 pH en parallele
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coté OL. La charge du mélangeur, coté IF, est de 100 Q2 et 220 fF en paralléle. On
peut noter que I'[CPj4p simulé correspond a celui prévu en cas de bloqueur a

—10 dBm (pour un gain de 15 dB du LNA) lors du Chapitre 1.

* o IF+

RE- 00,9V
] + o |F-

M,
)

Figure 122. Schéma du mélangeur et sa charge

Backgate

Sorties IF

Figure 123. Second layout du mélangeur

NF DSB (dB) | ICP145 | OCPq4p Gain en tension Surface
(non 50) (dBm) (dBm) (dB) (nm?)
Schéma 6,3 5 —45 =37 -
Post-layout 6,7 5 —4,8 —45 58

Tableau 16. Performances du mélangeur
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2.3 Driver OL

Le driver OL est utilisé comme buffer pour amplifier le signal provenant de
oscillateur local OL. I est identique au LNA mais ne possede qu’un seul étage et
ses varactors ont une valeur de capacité fixe. Comme le signal est sinusoidal, il existe
un court laps de temps ou les transistors du méme coté du mélangeur de la Figure
122 (M5 et Ms ou M7 et Ms) sont passants, ce qui dégrade le NF du mélangeur. Par
conséquent, le signal OL doit présenter une excursion en tension suffisante pour
réduire ce temps de conduction commun. La symétrie du signal OL est importante
pour les performances en bruit, en linéarité et en gain du mélangeur. Les baluns
d’entrée et de sortie sont donc congus de manicre a étre le plus symétriques possible.
Les courbes LOp et LOx sur la Figure 124 représentent les signaux OL différentiels
simulés en sortie du driver.

LON
LOP
1

time, psec

Figure 124. Signaux de sortie du driver OL en fonction du temps

2.4 Amplificateur en bande de base

De méme que pour le mélangeur, 'amplificateur en bande de base (BB)
présenté sur la Figure 125, est similaire au premier introduit dans le Chapitre 2, mais
il présente des améliorations au niveau du layout telles que des vias et des zones de
contact élargis ainsi qu'une meilleure symétrie entre les voies différentielles.

Cet amplificateur mesure 0,0073 mm? et ne consomme que 3,4 mW sous un
Vpp de 0,9 V. Les transistors de la paire différentielle Moo ont un W/L de
400 um/200 nm contre 200 um/200 nm pour ceux des suiveurs M1z et des miroits
de courant Misi6. Pour les résistances, R, vaut 400 &, R, vaut 500 Q et Ry vaut

10 k€. La tension de grille arricre Vp de la paire différentielle est fixée a Vpp qui vaut
0,9 V.

Sur la Figure 126 qui présente le layout de 'amplificateur en bande de base
(BB), les charges du mélangeur, qui servent également de filtre passe-bas, ont été
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incluses : 100 Q et 150 {F (3%50 fF) diftérentielles. Elles ont été placées au plus pres
de la sortie du mélangeur pour couper directement les résidus du mélange de
fréquences. D’autres capacités ont été ajoutées pour assurer le filtrage et le
découplage de la RF ou des harmoniques parasites. Les performances obtenues en

simulation sont résumées dans le Tableau 17.

[m]
IF+ IF-

uUuul

ok
Di,f

CLL]

HEN

50fF

-

i

Figure 126. Second layout de I'amplificateur BB

Sorties mixer

Gain en tension Consommation Surface
(dB) (mW) (mm?)
Schéma 17,2 3,9 (4,4 mA) -
Post-layout 16,9 3,4 (3,8 mA) 0,007

Tableau 17. Performances de 1'amplificateur BB
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2.5 Layout de la chaine de réception avec et sans
amplificateur en bande de base

Le schéma de la chaine de réception avec 'amplificateur en bande de base est
illustré sur la Figure 127. Chaque varactor MOS, dans l'encadré en pointillé, est
représenté par une capacité variable. Le layout ainsi qu’une photographie de la chaine
sur wafer sur présentés sur la Figure 129. Il y a de nombreux acces DC afin de
pouvoir controler les différentes polarisations dans la chaine et notamment celles des
varactors a chaque étage. De méme, le schéma de la chaine de réception sans
Pamplificateur BB est représenté sur la Figure 128. Le layout et la photographie de
la chaine sans amplificateur BB sur wafer sont illustrés sur la Figure 130.

Amplificateur
en bande de

Varactor MOS base

___________

2Cour
AV‘VAY
Rioan/2

Mélangeur +
™ Charge + Filtre
passe-bas

] v ; Hr vg Loy
F TErh it
Lv»] , LLd

\ J
I

LNA 2 étages Driver LO
Figure 127. Schéma de la chaine de réception avec amplificateur BB

Varactor MOS IFour+ IFour-
0

i
2Cour

AVA'A'I
Rioan/2

Mélangeur +
Charge + Filtre
passe-bas

Lo+ Ry

IS E RN

J \ J
Y

LNA 2 étages Driver LO
Figure 128. Schéma de la chaine de réception sans amplificateur BB
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Figure 130. Layout et photographie de la chaine de réception sans amplificateur BB
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2.6 Performances de la chaine

2.6.1 Performances de Ia chaine avec amplificateur en bande
de base

Le Tableau 18 présente les performances simulées obtenues pour la chaine
avec 'amplificateur BB. La surface active prend en compte le découplage du circuit.
La résolution de controle de phase attendue est comprise entre 0,1° et 0,5° sur la
bande 76-81 GHz. Le gain en tension est simulé pour une puissance d’entrée RF de
—40 dBm, loin de la compression. Le port 1 correspond au port RF.

. Plage de
Fréquence | NFDSB | ICPy4p Gainen | Sy | (ooate | COonso- | Surface
tension (dB) totale active
(GHz) (dB) (dBm) (dB) RE de phase (mW) (mm?)
©
—27 (min) 26,4 (min) _ 41,7
76,01 7 255 (max) | 29.2 (max) 19 255 | 4e3may | 007
6,7 (min) | —29,5 (min) 30 (min) . 41,7
78,51 6,8 (max) | —27,5 (max) | 30,3 (max) 35,6 22,7 (46,3 mA) 0,057
6,5 (min) | —28,5 (min) | 28,1 (min) _ 41,7
o 68 (max) | —26 (may) | 201 (may | | P acamay | M0

Tableau 18. Récapitulatif des performances de la chaine avec amplificateur BB avec la
variation des varactors

Une spécification typique du radar est 'immunité au bloqueur. Le signal
bloqueur peut provenir d’une fuite du TX ou des interférences qui sont des sighaux
proches de la bande d’utilisation du radar. Ces signaux viennent désensibiliser les
blocs du récepteur, cela peut se traduire également par de 'offset DC au niveau du
mélangeur. Le signal utile est pollué par la présence d’un bloqueur, il est donc plus
difficile de déterminer la présence d’un objet de manicre certaine.

Pour cela nous avons simulé 'effet d’un bloqueur sur le gain de la chaine pour
un signal bloqueur avec une fréquence proche de 1 MHz du signal RF utile et avec
une puissance de —10 dBm. La Figure 131 montre que le point de compression a
1 dB du signal utile est maintenant de —31 dBm a 78,5 GHz, au lieu de —27 dBm

pour la configuration nominale des varactors V, = 0,3V / V, = 0,5 V.
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plot_vs(Gain_I|F, HB.PBdBm)=29.870
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Figure 131. Gain de la chaine en fonction de la puissance d'un bloqueur dans la bande

2.6.2 Performances de Ia chaine sans amplificateur en bande
de base

Le Tableau 19 présente les performances simulées obtenues pour la chaine
sans Pamplificateur BB. Comme pour la chaine avec 'amplificateur BB, la surface
active prend en compte le découplage du circuit. La résolution du controle de phase
est également comprise entre 0,1° et 0,5°. Le gain en tension est simulé pour une
puissance d’entrée RF de —40 dBm, loin de la compression. Le port 1 correspond au
port RF.

, Gain en S11 Plage de Conso. | Surface
Fregﬁeznce NFd%SB Igg:gB tension (dB) | contrdle de | totale active
( ) (dB) ( ) (dB) RF phase (°) (mW) (mm?)
—16 (min) 13,5 (min) | 38,7
76,01 6,4 145 (max) | 14,5 (max) 222 244 (43 mA) 0,046
6,1 (min) —16 (min) 13,4 (min) _ 38,7
78,51 6,2 (max) | —12,5 (max) | 14,4 (max) 377 20,4 (43 mA) 0,046
—16 (min) 11,9 (min) _ 38,7
81 6.1 —12 (max) 14 (max) 20 12,5 (43 mA) 0,046

Tableau 19. Récapitulatif des performances de la chaine sans amplificateur BB avec la
variation des varactors

La Figure 132 montre la réponse du gain de la chaine en fonction de la
puissance d’un bloqueur a 1 MHz du signal RF utile et avec une puissance de
—10 dBm. Le point de compression a 1 dB est maintenant de —17 dBm a 78,5 GHz,
au lieu de —14 dBm pour la configuration nominale des varactors V, = 0,3 V /
V, =05 V.
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Figure 132. Gain de la chaine en fonction de la puissance d’un bloqueur dans la bande

2.7 Résultats de mesures

La Figure 133 présente le cceur de la puce de la chaine de réception avec
I'amplificateur BB. La Figure 134 est une photographie du banc de mesures utilisé
pour les chaines de réception. Cette fois, un VNA de chez Anritsu a été utilisé.

LNA 2 étages - fusneees

Mélangeur

- 0,353 mm N
Figure 133. Photographie du cceur de la puce

Plateforme d'A
Vectorielle de R

145GHz du /‘

— =7, %

Figure 134. Photographie du banc de mesures pour les chaines de réception
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L’isolation OL-RF est de 39,9 dB a

19,3 dB a

135 et la Figure 136.

La Figure 137 montre un gain de conversion G, du LNA-Mélangeur de
—12,6 dBm 2 78,5 GHz. Une bonne corrélation entre la
simulation et la mesure est également observée. La différence de 1 dB est
principalement due a la précision des mesures a ces fréquences, sensibles au posé des

12,5 dB avec un ICP; ;5 de

pointes RF et des sondes DC.

78,5 GHz, l'isolation RF-OL est de
78,5 GHz et les coefficients de réflexion aux entrées RF et OL sont
inférieurs a —14,7 dB sur toute la bande 76-81 GHz, comme illustré sur la Figure
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Figure 136. Coefficients de réflexion en entrées RF et LO de la chaine mesurés en
fonction de la fréquence
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Figure 137. Gain en tension du LNA avec le mélangeur en fonction de la puissance
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Figure 138. Gain en tension de la chaine en fonction de la puissance d'entrée

La chaine avec 'amplificateur BB présente un gain en tension G, de 24,9 dB
avec un ICPy4p de —25,2 dBm, illustré sur la Figure 138. Elle consomme 41,7 mW
et possede une surface active de seulement 0,057 mm?. La chaine sans amplificateur
BB (LNA-M¢langeur), quant a elle, présente un gain en tension G de 12,5 dB avec

un ICP, ;5 de —12,6 dBm. Elle consomme 38,7 mW avec une surface active de
seulement 0,046 mm?.

La mesure ne va pas en-dessous de —30 dBm car la téte de la sonde RF utilisée
avec le VNA ne peut pas générer de signaux d’aussi faible puissance avec une
précision suffisante. La valeur minimale indiquée était de —20 dBm. Les valeurs
inférieures ont été réajustées en vérifiant la puissance injectée avec une sonde de
puissance qui était elle-méme limitée a —25 dBm. Il est donc difficile de confirmer le
gain maximal de la chaine pour de faibles niveaux de puissance d’entrée dans la
configuration de mesure utilisée.

En simulation, le gain de conversion attendu de la chaine avec 'amplificateur
BB est de 30 dB, or ici le gain mesuré est de seulement 25 dB. Nous avons déduit
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que cette perte de gain venait de 'amplificateur, car il n’y a que 1 dB d’écart entre la
simulation et la mesure sur la partie LNA-M¢élangeur. De plus, le niveau DC en sortie
IF n’est pas celui de 210 mV attendu : 287 mV sur une voie et 264 mV sur I'autre.

Par rétro-simulation, I’écart entre les deux sorties vient d’un offset en tension
de 4 mV a la sortie du mélangeur entre les deux voies. Le transistor qui recopie le
courant du miroir de courant a un faible Vpg (M4 sur la Figure 125). Si le niveau du
mode commun est plus faible quattendu, le Vg de ce transistor diminue, donc le
courant de drain diminue et par conséquent le courant dans la paire différentielle de
Pamplificateur aussi. Le niveau de tension DC augmente donc en sortie mais le gain
chute.

Les simulations présentées sur la Figure 139 sur lamplificateur seul
confirment cette explication : pour un mode commun de 380 mV et un offset de
4 mV entre les deux voies, le gain chute et le niveau DC en sortie augmente bien et
présente un offset d’une vingtaine de mV. La simulation de gain pour un mode
commun de 380 mV au lieu de 450 mV de la chaine avec 'amplificateur indique un
gain de conversion de 26,6 dB pour une puissance d’entrée RF de —28,5 dBm. Cela
correspond bien a la chute de gain observée en mesure, au dB pres de la précision
de mesure, comme pour la mesure LNA-M¢langeur.

La chute de potentiel du mode commun s’explique par le fait que le potentiel
de la référence de masse n’est pas réellement a 0 V. Ce point de référence de masse
DC dans 'amplificateur relie d’autres masses DC du récepteur. Le contact ohmique
des pointes en plus des résistances d’acces et des cables d’alimentation créent une
légere chute de potentiel qui suffit ici a faire diminuer la tension de mode commun
et donc a réduire le gain de I'amplificateur. Un circuit de controle/référence de
tension ou de courant (bandgap, low-dropout regulator LDO) aurait permis de
s’assurer d’appliquer une tension de 450 mV et donc d’éviter ce probléme.

18 400
b | m5
16— 3507 Vem=0.380
4 E VoutP2=0.281
14— i -
| ZE 300
< o ]
§ = ¥ 3
] 23 250
10— m7 2 J
4 Vem=0.380 1 |m6
8 dB(mag(Qut2)/mag(In2))=14.870 200 \Vem=0.380
i 1 |VoutN2=0.259
RS VN S S L N P L 10— T T T T T T
0.30 0.32 0.34 0.36 0.38 040 0.42 0.44 0.46 048 0.50 0.30 0.32 0.34 0.38 0.38 040 042 0.44 0.46 048 0.50
Vem Vem
@ (b)

Figure 139. Simulations du gain de I'amplificateur BB (a) et du niveau DC des sorties IF
(b) en fonction de la tension de mode commun en entrée

La Tableau 20 présente les variations maximales mesurées des performances
et des chaines avec ou sans amplificateur BB en faisant varier les varactors a leurs
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valeurs extrémes, a une fréquence donnée dans la bande 76-81 GHz. On peut
constater que les varactors dégradent peu les performances des chaines. Les
performances sont moins dégradées que pour le LNA seul, dont la charge en sortie
varie.

G (LNA-Mélangeur-Amp. BB) G (LNA- Mélangeur)
Meilleure 24,9 dB 12,7 dB
valeur
Pire cas de 0,8 dB 1,1 dB
variation

Tableau 20. Variations des performances pour le maximum de variation des varactors

2.8 Discussion de P’état de ’art

La chaine de réception montre des performances a I’état de I'art en lighe avec
les meilleures de leur classe affichées dans le Tableau 21. La solution de controle
d’erreur de phase proposée atteint une résolution fine de 0,2° tout en ayant un bon
compromis entre la linéarité, la consommation et la surface occupée de la chaine.

Cet état de l'art inclut principalement des circuits radars récents proches d’un
produit final donc qui contiennent TX-RX encapsulés. 1l est certes plus dur de s’y
comparer avec le travail effectué mais cela a été pris en considération dans le tableau.
Les références dans ce tableau n’intégrent pas de controle de phase car il est difficile
de trouver des travaux dans la littérature qui présentent a la fois une chaine de
réception pour des applications radars et un contréle de phase analogique, méme si
les deux sont intégrés dans un produit radar.

Nous avons également sélectionné des circuits réalisés dans différentes
technologies pour élargir la comparaison, de la technologie bipolaire comme CMOS
avec différents types de CMOS (bulk, SOI) et différents nceuds technologiques.

Différentes architectures sont comparées ici. Des architectures comprenant
un LNA a deux étages ou un LNA a cinq étages, tout comme des architectures dites
de « mixer first » avec le mélangeur en téte de chaine, pour des mélangeurs actifs ou
passifs. L’architecture avec un LNA neutrodyné a plusieurs étages et avec un
mélangeur passif est fréquemment utilisée.

[MUR19] montre un bon compromis entre linéarité, NF et gain de conversion
G, avec une consommation et une surface légerement supérieures mais le récepteur
est encapsulé et les blocs analogiques (LDO, VGA 4 étages) et la PLL sont intégrés.
Le NF est faible mais n’est pas constant dans la bande. Le choix a été fait d’utiliser
un LNA a trois étages avec le premier optimisé pour le bruit, d’ou le fort gain et le
taible NF, cependant il est plus dur d’avoir des performances constantes sur toute la
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bande. Ce récepteur est congu pour travailler dans la bande 77-81 GHz qui
correspond au radar a courte et moyenne portées seulement.

[DAN21] présente un produit entier intégrant plusieurs chaines TX et RX|
d’ou la forte consommation et la large surface utilisée. L’architecture est similaire a
celle que nous avons choisie avec un LNA neutrodyné a deux étages et un mélangeur
passif. Le NF supposé DSB est assez faible pour un produit radar CMOS et 'ICP; 45
vaut —10 dBm. Cependant [FUJ17], pour un circuit de type produit en technologie
bipolaire, arrive a de meilleures performances en NF, en linéarité, en surface et en
consommation. On peut observer de meilleures performances RF avec une
technologie bipolaire quavec des technologies CMOS. En revanche, le gain de
conversion semble faible pour présenter un SNR supérieur a 15 dB pour le traitement
numérique, qui lui serait potentiellement réalisé en technologie CMOS. Cela voudrait
dire qu’apres encapsulage de cette puce, il sera nécessaire d’ajouter un étage pour
augmenter le gain de la chaine.

[LE13] a réalisé un récepteur dans la bande 76-77 GHz donc pour un radar a
longue portée. Le compromis gain et linéarité est proche des performances que nous
avons obtenues. Cependant, l'utilisation de cing étages pour le LNA et d’un
mélangeur sous-harmoniques détériorent le NF et augmentent la surface occupée.
La tension d’alimentation est de 1,2 V.

[REI21] et [PAP21] travaillent respectivement en technologie CMOS 28-nm
bulk et FD-SOI. Tous deux ont des mélangeurs en amont de la chaine. La différence
entre mélangeur passif pour le premier et mélangeur actif pour le second se voit dans
les performances linéarité et gain de conversion. [REI21] a un tres bon ICP; 45 tout
en ayant un gain de conversion correct alors que [PAP21] a un ICP, 45 inférieur mais
un gain de conversion élevé. De méme, [REI21] consomme plus car il travaille sous
1,8 V (converti en 1,5 V sur les différents blocs) et a besoin de gain pour compenser
les pertes du mélangeur passif et d’avoir une grande excursion en tension sur le buffer
OL. Mais le récepteur est plus petit en taille. Tandis que [PAP21] travaille sous 1 V
donc consomme moins. Le récepteur occupe plus de surface car il integre un VGA
avec différentes fonctions analogiques qui permet plusieurs modes d’utilisation.
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Ce travail [MUR19] [DAN21] [LE13] [REI21] [PAP21] [FUJ17]
28-nm
. . . 45-nm 65-nm 28-nm 130-nm
Technologie 28-nm FD-SOI CMOS 40-nm CMOS CMOS CMOS bulk CMOS FD-SOI SiGe
CMOS
Fréquence
(GHz) 76-81 77-81 76-81 76-77 81 77 76-81
LNA 5
INA 2 Ié‘tNallzs2 LNA 3 étages INA2 ctages, Mélangeur Mélangeur
Blocs RF et étages, "1Ages, . 8¢5, étages, mélangeur ficlangen Mélangeur, e géu ’
nalogues mélangeur mélangeur mélangeur, mélangeur sub- passif, VGA, filtre multiplexeur
e . passif, VGA 4 étages, K N . buffer OL, . BB, buffer
égrés passif, driver OI, LDO, PLL. passif 1/Q, armonic, ampli. BB passe-bas IF
driver OL . VGA mélangeur
ampli. BB
passif
ICP.s B B —223 - s B -
(dBm) 12,6 25,2 (VGA éteint) 10 15 5 23,5 >1
7,3
NF DSB 6,1 (sim.), 6,5 (sim.), (fo,=77 GHz), .
(dB) 5,5 (LNA) 5,5 (LNA) 6 108 10 6 82 78
(for=81 GHz)
G¢ (dB) 12,5 249 30.8 N.A 16 15 33 15
¢ ’ ’ (VGA éteint) - - °
Contréle de 22 max. / 22 max. /
phase / 0,21 0,21 . . .
résolution (3 78,5 (3 78,5 N.A. N.A. N.A. N.A. N.A. N.A.
©) GHz) GHz)
Puissance 38,7, 41,7, 5 P B 1800
conso. (mW) 29,42 29,42 143 3500 28,2 82,5 2 (1TX/6RX)
Tension .. 1,1 (RF), 1,8
dalim. (V) 0,9 et 1,8 (body biasing) (BB) 1/1,2/1,8 1,2 1,8 1 33
?urface 0,046 0,057 08 22 (surface 2,3 (avec 0,09 0.96 12,75
active (mm?) analogue) pads)
Puce
encapsulée, Puce 5 Mesures sur
Not ' Mesures du LNA 3 LNA, 4RX/3TX, P ; NAbieul Mesures sur 7 Sans wafer
otes 2 Sans driver OL mélangeur, + Supposé ar(liL ocs wafer buffer OL 8 Puce
amplificateur DSB i 2TX/6RX
BB

Tableau 21. Comparaison des performances de I'état de I'art des récepteurs

3 Conception d’une chaine de réception radar
a deux voies avec la solution de controle de phase

Afin de mettre en évidence la solution de correction d’erreur de phase, la
chaine de réception avec I'amplificateur a été dupliquée pour faire deux voies qui
sont reliées avec un diviseur de Wilkinson. Cette chaine sert a montrer qu’il est
possible de controler les variations de phase entre les deux voies. Cette chaine a deux
voles permet de réaliser des mesures de phase car les deux voies ont le méme signal
de référence OL. Ce circuit n’a pas été simulé par manque de temps.

Des mesures de ce circuit sont prévues mais pas encore réalisées et ne
pourront pas étre intégrées dans le mémoire.
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Figure 140. Layout et photographie de la chaine de réception comportant deux voies

4  Conclusion du chapitre

Une téte de réception radar 76-81 GHz en CMOS 28-nm FD-SOI a été
présentée. Une nouvelle solution de controle de phase a été implémentée dans le
LNA de la chaine en utilisant des varactors MOS comme capacités de neutrodynage.
Cette solution offre un contréle de phase maximum sur deux étages de LNA de 22°,
soit £11°, avec une précision sur la résolution de 0,2° a 78,5 GHz. Cela permet de
compenser les variations de phase dues aux disparités et variations de procédés
simulées a +5° par étage d’amplification.

La chailne présente un gain en tension G de 24,9 dB avec un ICP;45 de
—25,2dBm. Elle ne consomme que 41,7 mW et possede une surface active de
seulement 0,057 mm? Ce qui place cette chaine de réception radar congue en
technologie 28-nm FD-SOI CMOS a I’état de 'art. La chaine sans amplificateur BB
(LNA-M¢élangeur), quant a elle, présente un gain en tension G, de 12,5 dB avec un
ICP; 45 de —12,6 dBm. Elle ne consomme que 38,7 mW avec une surface active de
seulement 0,046 mm?. La solution proposée contribue a la réduction de la surface
analogique et a la réduction de la consommation pour une détermination précise de
I'angle d’arrivée. Cela permettra également de garantir I'alighement des puces en
post-production et améliorera ainsi le rendement de production des circuits radars.

L’amplificateur BB ne fonctionne pas comme attendu a cause d’erreurs de
conception qui ont été identifiées et analysées. 1l ne s’agit pas d’un bloc sur lequel
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ces travaux de these se concentrent mais d’un bloc congu pour permettre la mesure
de bruit de ensemble LNA-Mélangeur. En pratique, il serait plus judicieux de
concevoir un amplificateur transimpédance (TIA) et d’utiliser le mélangeur en mode
de courant pour avoir une meilleure linéarité mais cela demande un effort
considérable. Nous aurions également pu réaliser un transformateur 2 vers 1 a
10 MHz en sortie IF pour faciliter les mesures. Il aurait également été intéressant
d’intégrer des circuits de régulation de tension et de courant pour s’assurer de la
bonne polarisation des blocs.

Le circuit avec deux chaines de réception est en attente de mesures pour
obtenir une meilleure quantification des dispersions et démontrer que la solution a
base de varactor dans le neutrodynage des LN As permet de compenser les variations
de phase dans une chaine de réception. I.a mesure de bruit de la chaine est également
a venir.

De nombreuses voies d’améliorations de cette chaine de réception radar sont
encore possibles a I'issue de ce travail mais la démonstration que la conception d’une
chaine radar avec les performances requises est possible en technologie CMOS
28-nm FD-SOI malgré une dispersion de process non négligeable. Ce radar « front-
end » aura avantage de pouvoir étre intégré au plus proche de la partie numérique
nécessaire a ce type de circuits.
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Conclusion générale et perspectives

Dans un premier temps, nous avons présenté les radars en général et leur
utilisation dans le domaine de I'automobile. Au moyen d’une étude systeme nous
avons pu définir quelques spécifications pour réaliser une chaine de réception pour
radar automobile et plus particulicrement les parameétres clés de la chaine de
réception (facteur de bruit, linéarité, gain). Nous avons vu que les variations de phase
étaient néfastes pour le fonctionnement d’un radar automobile et qu’il était
nécessaire de les corriger.

Ainsi, nous avons dressé un état de l'art des différentes techniques existantes
de controle de phase et de BIST. Afin de donner un ordre d’idée des variations de
phase existantes en technologie CMOS 28-nm FD-SOI, nous avons congu une
premicre chaine de réception a 80 GHz. Nous avons vu que les erreurs de phase de
la partie R n’étaient pas négligeables et qu’une calibration de phase était nécessaire.

Iétat de I'art précédent et I’étude de la chaine de réception nous ont montré
qu’il était possible d’améliorer la correction de phase en nous intéressant aux sources
de variations de phase au sein de la partie amont de la chaine. Cela nous a permis de
proposer une solution qui compense les erreurs de phase directement au niveau des
sources de variations.

Nous avons donc implémenté cette solution dans un circuit de réception
congu notamment avec les blocs développés dans le Chapitre 2. La méthode de
conception a été décrite tout comme chaque bloc. Plusieurs circuits ont été envoyés
en fabrication puis mesurés. La solution de controle d’erreur de phase a été validée,
tout comme la partie LNA-Mélangeur et la chaine de réception avec un amplificateur
en bande de base. Les performances de la chaine obtenues sont a ’état de l'art et la
solution de controle d’erreur de phase affiche une correction suffisamment large avec
une fine résolution pour compenser les erreurs de phase du circuit de £5° par étage
d’amplification.

Le futur du radar automobile se dirige vers Pouverture au « machine learning »,
a plus dautomatisation et a la nouveauté dans le traitement des signaux. La
numérisation des services dans une voiture sera essentielle. L’utilisation de la 5G est
prévue pour les communications inter-véhicules ou entre des infrastructures et les
véhicules mais également pour le développement de la conduite autonome. Un des
principaux problemes qui se pose est le stockage des données avec la présence de
multiples capteurs.
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En particulier, les points clés a développer pour les capteurs automobiles
sont : 'imagerie, la résolution, I'interopérabilité, et la compréhension des situations
[DIC16]. La fusion des données entre lidar, caméra et radars est primordiale pour
une reconnaissance totale dans chaque situation. Il devra étre possible de classifier
chaque objet détecté [DIC16]. Les futurs systemes radar devront également
permettre linteraction entre tous les autres radars semblables. Les radars
fonctionnant au-dela de 100 GHz permettront d’obtenir de meilleures résolutions
angulaires et de portée. 1l serait intéressant d’utiliser la solution proposée lors de ces
travaux pour une chaine de réception a plus hautes fréquences. Cette montée en
tréquences permettrait également de réduire la taille des antennes et des circuits afin
d’augmenter leur nombre dans un véhicule, mais aussi pour faciliter leur montage
sur la voiture [KOH10]. Les substrats et radomes associés devront étre adaptés selon
la fréquence. Les potentielles fréquences seraient de 158 GHz pour PACC et de 122
GHz pour le capteur d'aide au parking/stationnement [MEI14].

Comme les spécifications en température et en durée de vie des radars sont
de plus en plus durcies [WEI19], il est nécessaire de trouver et de définir de nouveaux
moyens de test rapides, efficaces et peu cotteux.

Afin de poursuivre ces travaux, il serait intéressant pour 'aspect fiabilité de
réaliser des tests en température et vieillissement de la chaine de réception. Avant
cela, les varactors avec le LNA pourraient étre améliorés afin de présenter un
controle de phase plus constant, les performances globales de la chaine peuvent
également étre améliorées en optimisant chaque bloc. Enfin, les blocs analogiques
nécessiteraient une attention particuliére avec I'utilisation du mélangeur passif. Un
filtre passe-bande serait plus judicieux pour les applications de radars automobiles,
sans dégrader le facteur de bruit de la chaine.

Au cours de ces travaux, nous avons vu que les chaines de réception requicrent
un controle de phase afin de corriger les erreurs de phases intrinseques au circuit.
Nous avons donc proposé une solution analogique qui peut étre controlée
numériquement et qui permet de corriger ces erreurs de phase. Cette solution ne
compense pas toutes les variations de phase qui peuvent exister, elle est en
complément d’un algorithme de calibration avec une solution de BIST interne. Mais
elle permet de soulager de maniere non-négligeable la calibration numérique au
niveau de la précision, en surface occupée, en temps de traitement ainsi qu’en
consommation. L’aspect numérique a été peu traité lors de ces travaux. La suite
logique serait de concevoir des convertisseurs numérique-analogique (CNA) en
définissant les bits de contréle pour les varactors. Un CNA de 6 bits de résolution
divisé en 2 pour faire deux CNAs de 3 bits pourrait suffire, en prenant en compte
les valeurs redondantes. I’avantage de la solution proposée est que le controle
numérique nécessite peu de bits de controle donc des CNAs moins conséquents en
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termes de volume et de consommation. La résolution de ces convertisseurs
détermine la précision sur la phase.

La technologie CMOS 28-nm FD-SOI, avec une fréquence de transition fr
de 300 GHz, démontre des performances RF suffisamment intéressantes pour
réaliser un produit radar a 80 GHz. L’intégration des fonctions numériques étant de
plus en plus développées dans les radars automobiles, l'utilisation de cette
technologie prend tout son sens en intégrant les blocs RF, analogiques et numériques
sur une seule puce radar. L’utilisation de technologies avec des nceuds plus petits
peut étre attrayante pour la partie numérique, a condition de pouvoir obtenir des
performances RF qui tiennent les spécifications radars qui seront de plus en plus
durcies. Une technologie avec un nceud plus fin permettrait d’obtenir une fr qui
correspondrait aux radars fonctionnant au-dela de 100 GHz, mais il semble difficile
d’obtenir des performances RF compétitives a ces fréquences en technologie CMOS
avec des nceuds aussi avancés. La question se posera alors sur la variabilité du process
pour ces neeuds de plus en plus fins. Est-ce que 'excédent de surface silicium dédiée
au controle des performances et de cette variabilité de process ne supprime pas
Iintérét apporté par la transition vers un nceud plus fin ? Le gain en numérique serait
certain, mais pour ce qui est des circuits RF, cela reste a démontrer.

Il serait intéressant de regarder si le développement de technologies
hétérogenes telle que la technologie III-V sur du SOI permettrait d’améliorer les
performances RF du radar tout en intégrant la partie numérique. De nombreux défis
sont encore a relever en termes de conception millimétrique pour permettre
I’évolution des radars automobiles.
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Annexes

Chapitre 2

2 Conception d’une chaine de réception a 77 GHz
2.3 Amplificateur en bande de base

La Figure 141 présente le layout de I'amplificateur en bande de base.

Sorties IF

—

N o o
0 o

T ]
T —

Ajout de 1 Switchs pour
capacités au ‘ bypasser 'ampli. afin

e f

] 140 .
plus proche de faire des mesures
du mélangeur\ ]:l de linéarité

Sortie Mixer

Figure 141. Layout de Pamplificateur en bande de base
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4 Etude des variations de phase d’un circuit en
conception millimétrique

4.2 Mise en équation de la phase

4.2.2. Transistor seul

On pose : Ryye = Rys // Ry La résistance Ry, représente la charge réelle de la
source de tension, en série avec la résistance de grille R;. Les équations sont basées
sur les notations de la Figure 71 :

R+R,

Tt

cgs+cg,, +de

Figure 142. Modele equlvalent petit signal
* Avec approximation Gy>1 du théoréeme de Miller :

On définit le gain en tension Gy = |—gm " Rowel- On considére que la sortie
(balun) est adaptée avec le transistor pour garantir le gain maximum. Cette
condition d’adaptation du primaire du balun avec la capacité de sortie du LNA,
permet de considérer que Cgzg n’apparait plus dans les équations.

Ona:
Z, = ! 49
Z ! 50
L’admittance équivalente du coté de la grille est :
1 . .
Yéql = Z_l +]ngs =] w: (_gm "Ryt - ng + Cgs) (51)
Comme :
7,
Vi = ‘a1 (52)
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I’équation devient alors :

V
Vin = —— - (53)
1+]-w-(gm-ng-Rout+Cgs)-(Rg+Rin)
D’ou,
Rd .RL
Vis = —9Im"’ Vin - > (54‘)

RdS+RL +j.w.Rds'RL.(ng+Cds)
Ensuite, la Figure 143 compare les phases de sortie selon la méthode :

o Phase(Vps) : Phase de sortie calculée avec les équations et le théoreme
de Miller
Phase(V,,;) : Phase de sortie du transistor du DK
Phase(Vp,4) : Phase de sortie du schéma équivalent petit signal avec Cyq
o Phase(Vp3) : Phase de sortie du schéma équivalent petit signal en
appliquant le théoréme de Miller

o O

180 —

160 —

m17
freq=77.00GHz

| mé
. 140 freq=??OOGH2
= phase(Vout)=101.8 deg|

phase(VD4)=100.9 deg

2 120

m9
freq=77.00GHz
phase(VDS)=101.987

m8
freq=77.00GHz
my lphase(VD3)=102.0 deg

100—

LA B s e e e e s s S
1] 10 20 30 40 50 B0 70 80 a0 100
freq, GHz

Figure 143. Comparaison des phases de sortie du transistor seul en fonction de la
fréquence

4.2.2. Transistor avec contre-réaction

Les équations sont basées sur les notations de la Figure 71 et de la Figure 72.

Figure 144. Modé¢le équivalent petit signal avec le théoréeme de Miller
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e Avec l'approximation suivante du théoréme de Miller (et Cr non-prise en
compte car adaptation d’impédance en sortie avec le balun), on a :

Gyr = —9m" (Rous // Ry) > 1 (55)
Y. jwls G =2 56
2" 1+ jwCR, 19 T g, (56)
7, = Z2 57
o (57)

’admittance équivalente du coté de la grille est :

1 ) 1
Yéql = Z_l +]ngs = qu (58)

L’admittance équivalente du c6té du drain est :

1 1 1
Yo =—+jwCy. + Y, +—= 59
On a alors :
Zéql
V.. =V .- (60)
"9 Ry R+ Zes

Donc:

Vas = —Gm " Vin " Zéqz (61)

Ensuite, la Figure 145 compare les phases de sortie selon la méthode :

o Phase(Vpgs) : Phase de sortie calculée avec les équations et le théoreme
de Miller

o Phase(V,,¢) : Phase de sortie du transistor du DK

Phase(Vp3) : Phase de sortie du schéma équivalent petit signal avec Cyq

O

o Phase(Vp,) : Phase de sortie du schéma équivalent petit signal en
appliquant le théoréme de Miller
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rs:::_.gy m11 m1i15

S freq=77.00GHz freq=77.00GHz

;’urg phase(VD4)=104.2 deg| |phase(Vout)=104.1 deg
“.3.'—'-'_2 mi2 'm63 ]
823 freq=77.00GHz freq=77.00GHz

5668 phase(VD3)=104.9 deg| |phase(VD3)=104.9 deg

freq, GHz

Figure 145. Comparaison des phases de sortie du transistor avec contre-réaction RC en
fonction de la fréquence

4.2.2 Transistor pseudo-neutrodyné avec modélisation du balun
d’entrée

Le facteur de qualité Q du réseau RC est :

1
== 62

s (62)

La résistance paralléle équivalente est :
R, =R, -(1+ Q%) (63)

La capacité parallele équivalente est :
QZ

Cp = Cys 1102 (64)

En réalisant la méme étude pour une tension V, = 0 V, nous obtenons les
courbes de la Figure 146 et le Tableau 22 suivants :

g

g8 ??33:77.006Hz : :

g% 50 PhaseDegFinale3-180=-65.680| — Equation

;E’;é : m94

%% " Umerap(ohate(VD18)+180)=-65.68 deg ~ SCEMa

85 ]

“;3% =] 8e :‘-pggﬂ?.OOGHz DK

§ 2 . unwrap(phase(Vout20)+180)=-67.48 deg
j'm_'l'l‘[‘l’lf['l'l‘[‘

freq, GHz

Figure 146. Comparaison entre les différentes phases de sorties pour Vj, = 0 V en fonction
de la fréquence
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Parametres Nouvelle valeur Variation sur la phase
R, (17,16 Q) 18,9 Q —-0,3°
C, (9,19 fF) 8,27 fF/10,1 fF —4,5°/+4,7°
Cys (19.,08 £F) 21 tF —2,5°
Cys (7,29 fF) 8,02 tF —0,9°
Rgs (662,55 Q) 728,81 Q —-0,1°
Ry, (145,825 Q) 160,4 Q —2,2°
Cp, (43,14 {F) 47,45 tF —5,9°
Ly, 99 pH) 108,9 pH —5,4°
Tableau 22. Variations des phases de sortie en fonction de la variation des paramétres
pourV, =0V
Chapitre 3

1  Conception d’un LNA neutrodyné avec une solution de
calibration de phase

1.2 Choix des transistors du LNA
[équation du facteur de bruit linéaire pour un transistor MOS est :

R
F=1+—2

RSource

y .

RSource Im

2
((1 _ a)ngXSource) + (Q)ng (Rsou‘rCe + Rg)) ) (65)

Avec y 'excés de bruit.

Si on considére que wy = Cg_m’ I’équation du facteur de bruit minimum pour
99

un transistor MOS est :

w \? W \? w \?
Fmin =142 nggm (w_> + (nggm <w_) ) + <1 + nggm ((U_) ) (66)

T T T
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1.3 Topologie du LNA

Les figures suivantes présentent I'influence de la résistance de contre-réaction
sur les parametres du LNA.

Al mé
4 A
Im& mi8
freq=78.50GHz [freq=78.50GHz
- nf=7.124 INFmin=2.407
£ Rfeecl-1 .000 | |Rfeed=3.000E3|
Z m19
freq 78 50GHz| freq=78.50GHz|
nf=4.2 INFmin=4.756
Rfeecl-3 000E3| |Rfeed=201.000)

Figure 147. NF ,;,,

n
n

freq, GHz

la fréquence

N
=]

E mi1
Zz 153 ]I [freq=78.50GH.
= 3 P max galn(SB1[ :)=13.21§
£ o] Rfeed=3.000E:
] — roa=78.50GH
g .1 T _| ffreq=
= ﬂ‘esc: 7850GH max_gain(SB1(:])=-2.568
o] max_galn(SB1[ 1)=11.852| 1o Rfeed=1.000
1 |Rfeed=1.201E e
B A e B S S m e e
10 20 30 40 50 60 70 80 a0 100
freq, GHz

et NF en fonction de la valeur de la résistance de contre-réaction et de

Figure 148. Maximum de gain disponible en fonction de la valeur de la résistance de
contre-réaction et de la fréquence

12 e
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1/ 11/} 1 47 898 (14 {1 1))=7.728 q= - .
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54 300 m5
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Rfead=1.0 feed
mBI mS0
=78.50GH freq=78.50GHz
-:i.n’rna 1’1}(Zsm1}}m2 pi*SP.freq)=1.753E-10| -{1/ima fﬂ[zsrnz”p(z'pi SP.freq)=2 295E-10
Rfead=. Rfeed= E3
1.00E 126
= | z J m52 x
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o . & 1 ¥
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Figure 149. Impédances optimales pour le gain a présenter au LNA en fonction de la
valeur de la résistance de contre-réaction et de la fréquence
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1 |m46

15— (freq=25.50GHz

| |stab_fact(SP.S)=1.047
Rfeed=3.000E3

stab_fact(SP.S)

freq, GHz

Figure 150. Facteur de Rollet K en fonction de la valeur de résistance de contre-réaction
et de la fréquence
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Figure 151. Impédances optimales pour le bruit a présenter au LNNA en fonction de la
valeur de la résistance de contre-réaction et de la fréquence

1.4 Conception des varactors

1.4.2 Performances des varactors

La Figure 152 présente les variations de capacité et de résistance
présentées par le varactor en simulation Monte Catlo.

imag(Y12)/(2Pi*f)

real(Y12)

32

30

28

26

24

22

BULNS |yt
0.0 0.1 0.2 0.3 04 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9

Ve

(a

S0 |

0.0 0.1 02 03 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9
Ve

(b)

Figure 152. Capacité en Farad (a) et résistance en Ohms (b) présentées par le varactor en
simulation Monte Carlo sur 2000 échantillons en fonction de la variation des tensions de
contrdle V. et V, a 78,5 GHz

156



Annexes

Lys

life.augmented

La Figure 153 présente les variations de valeurs simulées du varactor en

fonction de la température. On observe bien la variation de la tension de seuil.

Cvaractor (F)

1.3E-14—

1.2E-14—

1.1E-14—

1.0E-14—

9.0E-15—

8.0E-15

T=-40°C

Cvaractor (F)

0.0 0.1 0.2 03

06 0.7 0.8

Ve (V)

0.9

T

0.0 0.1

0.2

T T T T T T T T T[T T T[T T T T T

03 06 0.7 08 09
Ve (V)

Figure 153. Valeur de capacité du varactor en fonction de la température et des tensions
de contrdle a 78,5 GHz

1.6

511 vaut

Simulations

1.6.1 Gain et adaptation

La Figure 154 présente les parameétres S simulés du LNA avec les masses des
pads reliées avec la variation des varactors. La différence avec l'autre version reste
assez faible malgré quelques améliorations. Dans la bande 76-81 GHz, le pire cas de
—9,8 dB. La sortie est légerement
désadaptée volontairement pour offrir un plus large contréle de phase dans la bande.
Le S5, varie entre 7,3 et 8,8 dB et I'isolation (S;,) varie entre —28,5 dB et —19,2 dB.

—13,6 dB, le pire cas de S,, vaut

5 "
0 |
_ \\ VR o | 10
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= = 15
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b= i =20
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g . mj1 g =«
-— 2 ry
& = m} 3‘ E 80
m13 100
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m50 ] [ [ Im52 |
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Figure 154. Paramétres S1; (a), S22 (b), S21 (c) et S, (d) du LNA a un étage avec les
pads GND reliés et les variations des varactors en fonction de la fréquence
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1.6.3 Facteur de bruit

La Figure 155 montre le facteur de bruit et le facteur de bruit minimum
simulés du LNA. Le NF est compris entre 5,3 dB et 5,6 dB sur la bande de fréquences
76-81 GHz. Les pertes du balun d’entrée sont d’environ 1,5 dB, cela se répercute
directement sur le facteur de bruit du LNA. En fonction des variations des varactors
pour une fréquence donnée, il y a 0,1 dB de variation de NF maximum (markers m7
vs m8 et markers m9 vs m10), ce qui est plus qu’acceptable.

15.0

m7 m8
freq=81.00GHz freq=81.00GHz
125+ 1nf=5296 nf=5.296
Vc=0.900 Ve=0.900
10.0—|
EE 7.5
z 1 mi  mg
50| T Y > |
I [mo mi0
25 | |freq=76.00GHz freq=76.00GHz
' nf=5.612 nf=5.612
oo 1 |Ve=0.900 Vc=0.900
60 B‘d 6|3 72 Tls B]O 8L1 B|B 9|2 9‘6 100
freq, GHz

Figure 155. NF,;;, et NF du LNA a un étage avec les pads GND reliés et avec les
variations des varactors en fonction de la fréquence

1.6.4 Linéarité

La Figure 156 présente le gain en tension simulé du LNA en fonction de la
puissance d’entrée RF. Le point de compression a 1 dB est compris entre —5 dBm
et —4 dBm. Il y a seulement 1 dB de variation d’ICP, 45 en fonction des varactors.

Pads GND reliés

g oo TP 1dB_L=indep(m63)
g IP1dB_L
7 85 ~5.000
2 |
Q
é 80—
S 75  ZYP1dB_H=indep(m65)
© P1dB_H
70 4,000

65 T T 1 T T T T |
50 -45 -40 -3 -3 25 -20 -15 -10 -5 0
Puissance d'entrée (dBm)

Figure 156. Gain en tension du LNA a un étage avec les pads GIND reliés et avec les
variations des varactors en fonction de la puissance d’entrée du signal RF

1.6.5 Variations de phase

La Figure 157 illustre les variations de phase du LNA en fonction de la
fréquence. A 76 GHz ona: Ap = 13,6°,2 81 GHz on a: A¢ = 8,6°.
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m35
freq=81.00GHz
PhaseS21=-103.756

m33
freq=76.00GHz
PhaseS21=-64.461

3 Vc=0.000 | |ve=0.000 |
z im34 m36
£ ifreq=76.00GHz freq=81.00GHz

PhaseS21=-78.066
Vc=0.900

PhaseS21=-112.418|
Vc=0.900 |

~200 T [T T[T

vvvvv

freq, GHz
Figure 157. Variations de phase du LNA a un étage avec les pads GND reliés en fonction
des variations des varactors et de la fréquence

2 Conception d’un LNA neutrodyné a deux étages avec
la solution de contrdle de phase

2.4 Simulations
2.4.1 Gain et adaptation

La Figure 158 montre les parametres S du LNA a deux étages avec les pads
GND reliés.

\ \ = [
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% \wv‘;\ ] é \ |
= \ o \\
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(©)

La Figure 159 montre que le gain en puissance (Sp;) du LNA sans les

3, GHz

freq, G

Mz

(d)
Figure 158. Paramétres S1; (a), S22 (b), S21 (c) et S, (d) du LNA a deux étages avec les
pads GND reliés et les variations des varactors en fonction de la fréquence

pads GND reliés chute avec la montée en température, a courant constant.

159



life.augmented

,G 26 La b Annexes ‘,’

roe O mT mi2 soe X Im15 m16
+freq=76.00GHz freq=81.00GHz “freq=76.00GHz freq=81.00GHz
251dB(SP.S(2,1))=18.7¢2 dB(SP.S(2,1))=17.083 251dB(SP.S5(2,1))=12.3%8 dB(SP.5(2,1))=13.272
1Vc=0.900 m14\Vc=0.900 1vc=0.000 \c=0.000
20— 20—
—_ 7 — > ? P~ ] — o
g — g |s T=150°C
= 15 S = 157 mi3 s
5 T=-40° 5 P .
m13/ m14 m17 y m18 )

s “fred=76.00GHz freq=81.00GHz 5 Jfreq=76 GOGHZ freq=81.00GHz .
JdB(SP.S(2,1))=18.670 dB(SP.S(2,1))=20.024 —dB(SP&S(2,1))=12.4¢4 dB(SP.S(2,1))=11.29
1/c=0.000 Vc=0.000 WVe=0/900 \Vc=0.900
0 0 y. 8
60 Bl4 (JB 72 76 QO 8& 8;1 JZ 916 100 60 6‘4 6‘8 7‘2 76 8‘0 8‘4 8‘8 9|2 9‘6 100

freq, GHz freq, GHz

Figure 159. Gain du LNA avec les variations des varactors en fonction de la fréquence
pour deux températures différentes (—40°C et 150°C)

2.4.3 Facteur de bruit

La Figure 160 donne les facteurs de bruit simulés du LNA avec les pads GND
reliés. Ona 6 dB = NF = 6,1 dB sur la bande de fréquences. On observe un pic de
NF a 88 GHz (résonance) pour les pads GND reliés. 11 y a 0,1 dB maximum de
variation de NF en fonction des variations des varactors.

N
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] m7 m8
1 freq=76.00GHz freq=81.00GHz
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Figure 160. NF ,;;, et NF du LNA a deux étages avec les pads GND reliés et avec les
variations des varactors en fonction de la fréquence

La Figure 161 présente la variation de NF du LNA sans les pads GND reliés
en fonction de la température. Le NF augmente avec la température.
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Figure 161. NF,,;;, et NF du LNA a deux étages avec les variations des varactors en
fonction de la fréquence pour deux températures différentes (—40°C et 150°C)
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2.4.4 Linéarité

La Figure 162 permet de déterminer le point de compression a 1 dB du
LNA a deux étages avec les masses RF reliées. On a —13,5 dBm = ICPyzp =
—12,5dBm. Il ya 1 dB maximum de variation d’ICP, 45 en fonction des varactors.

Zh-.n"
18— 9
@
=l =i
2 6] IP1dB_L indep(m67)
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§ 14 -13.500
&
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| -12,500
s T I | | T T I I T |
-50 -45 -40 -35 -30 -25 20 15 10 -5 0

Puissance d'entrée (dBm)

Figure 162. Gain en tension du LNA a deux étages avec les pads GND reliés et avec les
variations des varactors en fonction de la puissance d’entrée du signal RF

La Figure 163 présente la variation de I'ICP; 45 en fonction de la température.
La linéarité augmente avec la température car le gain diminue avec la température.

Gain en tension (dB)
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2.4.5 Variations de phase
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Figure 163. Gain en tension du LNA 2 deux étages avec les variations des varactors en
fonction de la puissance d'entrée du signal RF pour deux températures différentes
(—40°C et 150°C)

La Figure 164 illustre les variations de phase en fonction de la fréquence du
LNA avec les masses RF reliées. A 76 GHz, on a: Ap = 23° et 2 81 GHz on a :

Ap = 20,8°.

Les variations de phase ne sont pas constantes sur la bande. Les points

d’inflexion sont a 70 GHz et a 85 GHz (décalage de 2 GHz par rapport au LNA a

un étage).
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Figure 164. Variations de phase du LNA a deux étages avec les pads GND reliés en
fonction des variations des varactors et de la fréquence

La Figure 165 montre que le controle de phase varie également en fonction
de la température, sur le LNA a deux étages sans les masses RF reliées. Il y a moins
de controle de phase possible pour une température de 150°C.
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Figure 165. Variations de phase du LNA avec les variations des varactors en fonction de
la fréquence pour deux températures différentes (—40°C et 150°C)

2.5 Résultats de mesure

La Figure 166 présente toutes les mesures de phase du LNA a deux étages
avec différentes configurations des varactors, en prenant en compte les
configurations extrémes. Les marqueurs indiquent les maximums de variation de
phase possibles dans la bande.
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Figure 166. Mesures des différentes phases du LINA a deux étages pour différentes

configurations des varactors en fonction de la fréquence
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