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Résumé

Ce papier présente des travaux sur la modélisation et
la conception d’une téte RF pour un émetteur-récepteur
a 60 GHz en technologie CMOS 65nm. Une modélisation
comportementale au niveau systéme est proposée. Elle est
nécessaire pour évaluer 'impact d’une intégration com-
mune du front-end et de la bande de base numérique sur
une méme puce.

L’architecture de [’émetteur-récepteur est du type
“conversion directe”. La bande de base numérique crée
les impulsions qui sont ensuite converties en analogique
et modulées par une porteuse autour de 60 GHz. Une
voie I et une voie Q sont utilisées. Le spectre est découpé
en sous-bandes. Le récepteur fera la transposition du si-
gnal, de 60 GHz vers la bande de base. L’interface entre
la téte RF et la partie responsable du traitement du si-
gnal numérique est faite par un convertisseur analogique
numérique.

Une nouvelle méthode utilisant des réseaux de neu-
rones pour modéliser le comportement d’un oscillateur
contrélé en tension est également présenté dans ce pa-
pier. L’implémentation est faite en VHDL-AMS.

1 Introduction

Pour les applications de type réseau de capteur ainsi
que dans les futurs systémes de communication sans
fils trés haut débit (> 1 GBit/s) et courte distance
(< 10m), la bande de fréquence autour de 60 GHz
possede des performances tres intéressantes. Dans cette
bande, la future réglementation de I’ETSI devrait allouer
9 GHz de bande avec une puissance isotopique rayonnée
équivalente (PIRE) de 56dBm [1]. Aux Etats Unis et
au Japon, il existe déja des réglementations autour de
60 GHz qui permettent d’émettre un signal ayant une
puissance comparable sur une bande de 7 GHz.

Les standards qui sont en train d’étre installés dans
cette bande (IEEE 802.15.3a, WirelessHD, ECMA-387)
prévoient un découpage en sous-bandes de 1.728 GHz.
L’aspect multi-bande permet d’établir plusieurs liens en
méme temps. De plus, I'utilisation de sous-bande im-
plique la réduction de la largeur de bande a traiter par
la bande de base, ce qui facilite sa réalisation avec les
technologies CMOS actuelles. Par contre, la téte RF doit

travailler sur toute la plage de fréquences disponible pour
couvrir toutes les sous-bandes, ce qui nécessite une archi-
tecture large-bande.

Dans la section 2, les travaux sur la téte RF d’un
émetteur-récepteur ultra large bande autour de 60 GHz
utilisant une architecture conversion directe [2, 3]
sont présentés. La section 3 expose une méthodologie
pour modéliser I’oscillateur employé dans cet émetteur-
récepteur.

2. Conception de la téte RF de I’émetteur-
récepteur

Plusieurs émetteur-récepteurs 60 GHz en technologie
CMOS ont été présentés ces dernieres années (p.ex.
[4, 5, 6]). En technologie SiGe, un émetteur-récepteur
qui fait la transposition des impulsions ultra large bande
a été publié [7]. Ces travaux ont montré la faisabilité
de ce type de circuit, sans traiter toutes les détails de
I’implémentation.

L’émetteur-récepteur décrit dans ce papier est optimisé
afin d’avoir une tres faible consommation de puissance.
11 utilise une modulation impulsionnelle, pour laquelle les
impulsions sont générées numériquement par la bande de
base et ensuite transposées a 60 GHz [8].

La transposition est faite directement, sans fréquence in-
termédiaire, non seulement pour 1’émetteur, mais aussi
pour le récepteur [2, 3]. L’avantage de ce choix est une
architecture simple et donc faible consommation ainsi
qu’une intégrabilité élevée. Pour exploiter efficacement
le spectre, la porteuse doit étre modulée en quadrature.
Les récepteurs a conversion directe ont 1’avantage de
tolérer une 1égere erreur de phase.

L’inconvénient d’une telle architecture est principalement
la présence d’une composante continue entrainée par le
couplage entre les deux entrées du mélangeur et le bruit
en1/f. Audela d’utiliser des composants et un layout qui
atténuent ces effets, une bande de base ultra large bande
impulsionnelle est moins sensible a ces effets, parce que
la suppression d’une partie du spectre autour de zéro peut
étre toléré plus facilement.

2.1 Architecture de la téte RF

Le schéma de la téte RF de 1’émetteur est réprésenté
sur la Figure 1, celui du récepteur sur la Figure 2.
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FIG. 2. Diagramme du récepteur en conversion di-
recte
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Dans les deux sous-circuits, la porteuse est générée par un
oscillateur contrdlé en tension (VCO, voir section 2.2.1),
qui doit étre synchronisé avec une référence externe par
une boucle a verrouillage de phase (PLL). Un déphaseur
crée le signal de I’oscillateur local (OL) en phase et en
quadrature a partir de la sortie du VCO.

Dans I’émetteur, les voies I et Q de la bande de base (BB),
qui sortent de convertisseur numérique-analogique, sont
modulés par des mélangeurs en utilisant les signaux de
I’OL en phase et en quadrature. Avant d’étre émis par les
antennes, les deux canaux sont additionnés et amplifiés
(PA). L’information est donc répartie a gauche et a droite
de la porteuse. Il n’y a donc pas d’image a rejeter au
récepteur.

Dans le récepteur, le signal est tout d’abord amplifié par
un amplificateur faible bruit (LNA, voir 2.2.2). Puis il est
répartis sur deux voies I et Q. Dans un récepteur a conver-
sion directe, cette séparation doit obligatoirement avoir
lieu avant la transposition, pour éviter que les deux voies
se superposent. Apres la transposition vers la bande de
base, le signal doit étre filtré et amplifié, pour travailler
dans la pleine échelle du convertisseur numérique analo-

gique.

2.2 Composants du circuit en fabrication en
technologie CMOS 65 nm

Les composants décrits dans cette section constituent
le début des travaux. Le but est de réaliser I’émetteur-
récepteur completement intégré.

2.2.1 Oscillateur contrdlé en tension. La gamme de
fréquence de l’oscillateur doit étre suffisamment large

pour comprendre les porteuses de toutes les sous-bandes.
Avec la premiere porteuse a 58.32 GHz et la derniere a
64.8 GHz, I’ oscillateur a une plage de réglage relatif d’au
moins 10%.

Un oscillateur de type “Colpitts Differentiel” est en fa-
brication en technologie CMOS 65nm. Il est optimisé
par rapport au bruit de phase, tout en ayant une faible
consommation, et contient aussi deux buffers suiveurs.

2.2.2 Amplificateur faible bruit. Dans une architec-
ture de type conversion directe, il est primordial que la
téte RF fournisse suffisamment de gain afin de réduire
I’influence du facteur de bruit de la bande de base
(constitué, notamment, du bruit en 1/f). En plus de
I’utilisation d’un mélangeur actif, du gain doit étre ap-
porté par I’amplificateur faible bruit. Dans une technolo-
gie CMOS 65nm, 20 dB de gain peuvent étre fournis par
deux étages cascodes. Un tel circuit, congu selon 1’algo-
rithme détaillé en [9], est en fabrication.

2.2.3 Inductances. Pour maximiser les performances
et minimiser la surface du circuit, des inductances
sont utilisées au lieu des lignes de transmission [5].
L’optimisation du facteur de qualité de ces inductances
nécessite un compromis dans le choix de la largeur des
conducteurs [10]. Une largeur trop élevée augmente
les pertes dues au couplage avec le substrat faible
résistivité, une largeur trop petite augmente celles dues a
la résistivité de la métallisation.

Des simulateurs electromagnetiques comme Sonnet,
HFESS et ASITIC sont évalués afin de trouver le meilleur
moyen de déterminer précisément le comportement de
ces inductances. Des structures de test sont en fabrication
afin de valider les résultats obtenus par simulation.

3 Modélisation comportementale d’un os-
cillateur controlé en tension

A des fréquences tres élevées, les modeles utilisés
pour la conception des sous-circuits sont trop complexes,
empéchant ainsi leur utilisation pour simuler un systeme
complet. Il faut donc des modeles comportementaux qui
réduisent I’ordre du systeme, comme présenté pour les
quadripoles micro-ondes dans [11]. Cette méthodologie
n’est pourtant pas facilement applicable aux oscillateurs.
Le modele proposé dans ce chapitre comble cette lacune.
Le principe de base est exposé de facon plus approfondie
dans [12] pour des oscillateurs simples sans contrdle en
tension.

Pour I’implémentation du modele, le langage de descrip-
tion matériel “VHDL-AMS” [13] est utilisé, car il permet
de simuler des blocs analogiques et numériques.

La nouvelle technique modélise le comportement en
régime transitoire et régime permanent ainsi que le
bruit de phase pour des oscillateurs micro-onde. Cette
méthodologie peut étre appliquée a une grande variété
d’oscillateurs contrdlés en tension : différentiels ou non,
indépendants de 1’architecture et avec ou sans buffer.
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FI1G. 3. Structure du modéle proposé

La technique proposée utilise des réseaux de neurones
pour approximer la caractéristique non linéaire du cir-
cuit. La dynamique est décrit par un systeéme d’équations
différentielles d’ordre deux dans I’espace d’états, ce qui
représente une grande réduction par rapport a 1’oscilla-
teur initial. Le bruit de phase est simulé en injectant dans
le résonateur du bruit Gaussien, qui sera ensuite trans-
formé en bruit de phase dans la région 1/ f2.

3.1 Structure du modele

L’ordre du circuit d’un VCO peut facilement dépasser

le millier puisque chaque capacité parasite indépendante
en accroit I’ordre.
Dans le modele proposé, les états de 1’oscillateur ne sont
plus liés aux capacités et inductances du circuit. Cela per-
met de réduire 1’ordre du systéme a deux sans changer le
comportement de 1’oscillateur. En effet, le vecteur d’état
du systeme est défini par
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avec Uank(t) la tension sur le résonateur, et Uy (t)
sa dérivée premiere. vViank(t) et Vrank(t) sont les nou-
veaux états du systeme. L’équation différentielle qui
décrit I’évolution de ces états est donc

#0=| 20 | = | ot | ©

La fonction f() représente le comportement fortement
non linéaire de I’oscillateur, et prend comme arguments
les vecteurs contenant les états x(t) et les entrées u(t)
du systeme. Ces dernieres sont dans ce cas la tension de
contrdle et le signal d’une source de bruit. L’équation des
sorties,

[ ) } =T(n ) nb),u) G

est utilisée pour calculer les tensions a la sortie de 1’os-
cillateur a partir de ses états et de ses entrées.

La structure du modele complete est donnée dans la Fi-
gure 3. Les fonctions f() et ¥() sont implémentées par
des réseaux de neurones [14]. Les blocs en pointillés
contiennent des sources de bruit Gaussien, qui sont uti-
lisées, pour émuler le bruit de phase a la sortie de 1’oscil-
lateur, et pour initier 1’oscillation.

Les réseaux de neurones [14] contiennent I’intégralité
du comportement de I’oscillateur. Afin de déterminer
les parametres de ces réseaux, on les entraine avec des
données obtenues via une simulation au niveau circuit
(SPECTRE ou ADS). La réponse d’un réseau de neu-
rones avec deux couches cachées, approximant la fonc-
tion f(), est représentée dans la Figure 4. La réponse du
réseau entrainé correspond tres précisément au cycle li-
mite obtenu par la simulation sur ADS.

FIG. 4. Couverture de la fonction f() obtenu par le
réseau de neurones (surface colorée) par rapport a
sortie du modéle ADS (cycle limite en noir).

3.2 Résultats du modele

La méthodologie décrite ci-dessus est appliquée afin
de modéliser le comportement d’'un VCO type “Col-
pitts” différentiel a 60 GHz, dont le schéma existe sur
ADS. A partir de ce modele, les deux réseaux nécessaires
présentés sur la Figure 3 sont entrainés. Deux couches
cachées avec 15 et 10 neurones pour approximer f() et
une couche cachée avec trois neurones pour approximer
W () ont été nécessaires pour obtenir une erreur quadra-
tique moyenne de 1’ordre de 1E-6.

Le spectre de bruit de phase simulé avec le modele pro-
posé est donné en Figure 5. Le comportement en régime
transitoire et en régime permanent, qui contient aussi le
point de polarisation du circuit, est donné en Figure 6.

4. Conclusion

Des travaux innovants qui  portent  sur
I’implémentation et la modélisation d’un émetteur-
récepteur 2 60 GHz sont présentés. Une architecture
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FIG. 6. Comparaison : sorties différentielles du
modeéle proposé (cercles) par rapport aux résultats du
modeéle ADS (ligne).

conversion directe est proposée avec 1’objectif de réduire
la consommation, qui est la contrainte majeure dans
le contexte des réseaux des capteurs autonomes. Suite
a une conception spécifique, des composants clés de
cet émetteur-récepteur sont en fabrication dans une
technologie CMOS 65 nm.

De plus, une nouvelle technique pour créer des modeles
comportementaux des VCOs a été développée. Les
résultats montrent qu’il est possible de réduire I’ordre
des modeles a deux, si la vue boite noire est suffisante.
Grace a ce modele, il est possible de réduire d’une fagon
drastique le temps de calcul des simulations systemes
tout en conservant une excellente précision et une prise
en compte du bruit de phase.
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